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Contexte de l’étude 

L’électronique de puissance connaît actuellement une évolution vers l’intégration, 

conséquences des contraintes liées aux besoins de miniaturisation mais aussi de réduction des 

coût de fabrication. Cette intégration peut se présenter sous forme monolithique sur silicium 

pour les composants semi-conducteurs, voire pour les composants passifs en très faible 

puissance ou bien hybride pour des systèmes de plus forte puissance. 

Dans bon nombre de cas, les systèmes hybrides offrent des possibilités de réduction des 

volumes et les composants passifs, inductance, transformateur et condensateur, représentent 

alors un frein à cette miniaturisation. Aujourd'hui les briques technologiques permettant la 

réalisation de composants passifs, qu'ils soient capacitifs ou inductifs, existent. La mise en 

œuvre de ces briques a déjà fait l'objet de nombreux travaux aux cours de vingt dernières 

années. Malheureusement, dans nombre de ces travaux les dimensionnements sont conduits de 

façon classique ne garantissant pas un résultat optimal que ce soit du point de vue du rendement 

ou du volume. 

Pourtant, depuis de nombreuses années, les techniques de simulation connaissent un 

développement considérable. Les mises en œuvre expérimentales, souvent lourdes et coûteuses 

sont progressivement remplacées par des études dans lesquelles les outils de simulation 

prennent une place de plus en plus importante. Le développement des outils de modélisation et 

d’optimisation des composants en électronique de puissance constitue donc un enjeu important. 

Pour être utilisable dans un contexte industriel, ces outils de simulation doivent répondre à 

certains critères : ils doivent permettre d’économiser le temps de mise au point et de ce fait, la 

simplicité et la rapidité de simulation sont donc une des qualités recherchées mais ils doivent 

aussi être les plus génériques possibles afin d'être applicable à un grand nombre de cahiers des 

charges tout en garantissant une finesse de résultat suffisante. 

C’est dans ce contexte que se situe ce sujet de thèse visant à progresser dans la 

conception d’alimentations à forte puissance volumique. 

Les travaux de thèse 

Les recherches menées au G2Elab sur l’intégration de composants passifs destinés aux 

alimentations d’électronique de puissance ont conduit à l'approche de composant LCT, un 

regroupement de trois composants passifs classiques : une inductance, un condensateur et un 

transformateur dans un seul et unique composant. Dans le but d’optimiser le dimensionnement 

de ce composant, nous proposons une procédure, dans ce travail, la réalisation d'un outil 

d'optimisation des dimensions des composants planar. Pour cela, nous allons, dans un premier 
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temps, rechercher les méthodes de modélisation électromagnétique analytiques pouvant 

s’adapter aux composants planar. Dans un second temps nous nous intéresserons à la 

modélisation thermique analytique de ce type de composant. Enfin, le développement d'un outil 

informatique permettant d’optimiser le dimensionnement de ce type de composant sera présenté 

et les résultats obtenus seront confrontés avec des réalisations pratiques. 

Ce mémoire se décompose en cinq chapitres décrits ci-dessous. 

Le premier chapitre intitulé «Etat de l’art et Cahier des charges» débute par un tour 

d’horizon sur l’état de l’art de l’intégration des composants passifs pour l’électronique de 

puissance. Viennent ensuite, les méthodes de modélisation électromagnétique et thermique des 

composants passifs intégrés de type planar puis les travaux sur l’optimisation de composants 

passifs réalisés aux cours des années passées sont présentés. Ainsi, les difficultés rencontrées  

dans ce domaine sont rémunérées afin d'anticiper les problèmes que nous pourrions rencontrer 

au cours de notre étude. Dans une deuxième partie nous nous concentrons sur le composant 

LCT pour lequel les principes de conception et d’application ainsi que les travaux réalisés au 

G2Elab seront présentés. En dernière partie de ce chapitre, nous présentons le cahier de charge 

de notre optimisation, le principe de fonctionnement de la structure intégrant le LCT et la 

détermination des paramètres principaux du composant LCT à dimensionner. 

Dans le second chapitre intitulé « Modélisation électrodynamique des composants 

passifs », nous aborderons la modélisation électromagnétique et électrodynamique des 

composants passifs. Tout d’abord l’application des méthodes de modélisation analytiques 

classiques des pertes cuivre telles que Dowell et Ferreira aux composants bobinés classiques et 

ensuite à un composant intégré multicouche sera effectuée. Les incompatibilités de ces 

méthodes avec les caractéristiques des composants intégrés nous obligent à utiliser une nouvelle 

méthode plus appropriée à la géométrie particulière des composants LCT. La méthode du 

schéma équivalent par plaques ou Lumped Elements Equivalent Circuit (LEEC) développée au 

sein de l’équipe d’Electronique de Puissance du G2Elab permet de modéliser le comportement 

électrodynamique des composants magnétiques planar par une simulation schématique. Cette 

méthode validée par des relevés expérimentaux réalisés sur un prototype de LCT réalisé au 

G2Elab permet de modéliser les pertes en fonctionnement du composant LCT. Ce modèle de 

pertes constituera une part importante de notre outil d’optimisation. 

Au cours du troisième chapitre « Modélisation thermique des composants passifs », nous 

établirons les modèles permettant la représentation du comportement thermique des composants 

passifs planars. Ce chapitre se compose tout d’abord d’une synthèse des phénomènes 

intervenant lors d'un transfert thermique, ainsi, les principes de modélisation de la conduction, 

du rayonnement et de la convection seront présentés permettant par la suite une modélisation 

analytique thermique d’un composant planar refroidi par l’air ambiant. Ce modèle thermique, 
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validé par un travail expérimental simple dans un premier temps nous permettra de déterminer 

la température de travail du composant LCT en connaissant sa géométrie et les pertes calculées 

par le modèle de perte développé aux chapitre II. Ce modèle thermique constituera une 

deuxième partie importante de notre outil d’optimisation. 

Le quatrième chapitre intitulé « Optimisation du dimensionnement des composants 

passifs LCT » présentera une procédure d’optimisation du dimensionnement des composants 

LCT. Ce chapitre présente tout d’abord un modèle géométrique du LCT qui décrit la géométrie 

particulière de ce type de composant, ce modèle est ensuite couplé avec le modèle de perte et le 

modèle thermique. L’outil d’optimisation est écrit sous Mathlab en utilisant des algorithmes 

d’optimisation fournit par ce logiciel. Dans un deuxième temps nous effectuerons différentes 

optimisations du dimensionnement de ce composant afin de trouver les caractéristiques des 

matériaux les plus appropriées pour concevoir un LCT adapté à un cahier des charges donné. 

Le dernier chapitre intitulé « Validation expérimentale » consiste à valider 

expérimentalement les résultats d’optimisation obtenus dans le chapitre IV. Les problèmes 

rencontrés lors des travaux expérimentaux sont analysés afin de mieux comprendre le 

comportement global du composant ainsi que de la structure dans laquelle il fonctionne. Un 

point sur les pertes et l'état thermique du composant LCT sera fait et comparé aux résultats de 

simulation. 

Ce manuscrit s’achève par une synthèse des travaux effectués et des résultats obtenus. 

Cette synthèse sera aussi l'occasion d'aborder les apports de ce travail ainsi que les perspectives 

qu'il dégage. 
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I.1. Introduction 

Comme le précise l’intitulé du chapitre, nous allons aborder les problèmes concernant 

l’optimisation du dimensionnement des composants passifs intégrés pour l’électronique de 

puissance. Pour cela nous commençons par une brève présentation des tendances de 

l’intégration des composants passifs au cours des années précédentes, ainsi, les technologies et 

les principaux matériaux de l’intégration seront présentés. Dans un deuxième temps, nous 

ferons un état de l’art sur le problème de modélisation électromagnétique et thermique liés à 

l’optimisation des composant passifs. Les principaux travaux portant sur l’optimisation de ces 

composants seront présentés. Les deux dernières parties du chapitre consisteront en la 

présentation du cahier des charges de l’étude. En effet cette étude s’inscrit dans la continuité des 

travaux sur l’intégration hybride des composants passifs LCT réalisés au G2Elab. Nous allons 

pour cela récapituler le principe de la conception et de l’application de ces composants ainsi 

qu'un art de l’art des travaux réalisés au G2Elab. La dernière partie du chapitre permettra 

d’étudier le fonctionnement de la structure quasi résonnante et de déterminer les principaux 

paramètres du composant LCT dont le dimensionnement sera optimisé durant cette thèse. 

I.2. Intégration des composants passifs 

De nombreuse techniques sont aujourd'hui à l'étude afin de réduire l'encombrement, 

simplifier la mise en œuvre et multi fonctionnaliser les composants passifs. Hier, et aujourd'hui 

encore, ces composants étaient conçus et réalisés indépendamment puis implantés dans le circuit 

définitif. Demain cette méthodologie devra être profondément revue en intégrant la conception 

des composants passifs très tôt dans les choix technologiques de réalisation afin d'optimiser 

l'ensemble "connectique, passifs et actifs". Pour cela, deux niveaux d'intégration existent 

monolithique ou hybride visant à réaliser, dans un procédé technologique unique, l'ensemble 

d'un convertisseur de puissance. Dans la suite nous allons nous intéresser plus particulièrement 

à l'intégration hybride car cette technologie dispose aujourd'hui de quasiment tous les éléments 

nécessaires pour se développer. Reste à faire la démonstration de son intérêt tant économique 

que scientifique. 

I.2.1. Technologies d’intégration 

a) Les technologies PCB 

Les progrès importants faits par l'industrie du circuit imprimé grâce à l'avènement des 

matériaux fins flexibles (flex) ont permis, dans un premier temps, l'intégration dans le circuit 
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imprimé (PCB pour Printed Circuit Board) les bobinages des composants inductifs tels que les 

inductances ou les transformateurs. En effet l'usage de matériaux fins permet ainsi d'empiler le 

grand nombre de couches conductrices et isolantes que nécessite ce type de composants tout en 

gardant un encombrement réduit. Ce type de composant, appelé planar présente, de plus, 

l'avantage d'avoir une géométrie bien maîtrisée et parfaitement reproductible permettant de 

garantir, avec une très bonne précision, ses caractéristiques. Si l'on additionne à cette 

particularité le fait que ces composants sont mieux refroidis grâce à leur profil plat et plus 

simple à réaliser on obtient alors une technologie de fabrication très intéressante. Reste toutefois 

que le coût de réalisation des circuits imprimés multicouches est très élevé en raison des 

matériaux utilisés et de leurs difficultés de mise en œuvre faisant que cette technologie reste 

limitée aux applications à forte valeur ajoutée. 

Afin de limiter le coût de réalisation des composants planar, de nombreux travaux ont 

montré comment optimiser l'utilisation des circuits imprimés. C'est le cas de [JON-06] qui 

présente les différentes techniques de réalisation de composants bobinés planar sur PCB soit par 

un pliage de circuits souples soit par un empilement de couches comme les montre la Figure I-1. 

D'autre part, il est montré dans [JON-08] qu'il est possible d'optimiser le coût du circuit imprimé 

d'un convertisseur de puissance intégrant un composant planar en mariant les deux technologies 

que sont le flex et le rigide (à base de FR4 matériau classiquement utilisé dans les PCB). 

Au-delà de ces considérations de coût, il est possible d'aller plus loin dans la multi 

fonctionnalisation des PCB. En effet, son rôle est aujourd'hui cantonné au support des 

composants électroniques et à leur interconnexion voire à leur refroidissement mais il peut 

remplir bien d'autres fonctions dès lors qu'on lui intègre des matériaux présentant des 

caractéristiques intéressantes. C'est ce que propose [HOF-00] [GOU-03] [JON-08] et bien 

d'autres encore [GER-00] [ZHA-01b] [WYK-05] en utilisant les propriétés diélectriques des 

matériaux isolants constituant les PCB. Le PCB devient alors le lieu d'un stockage d'énergie 

sous forme diélectrique pouvant participer, par exemple, à la réalisation d'une cellule de 

résonance d'une alimentation à découpage. Le stockage magnétique intégré au PCB est lui aussi 

envisageable grâce à l'insertion de couches magnétiques ferrite, fer-nickel voire nanocristallines. 

Ces techniques sont encore de l'ordre de la recherche mais devraient bientôt apparaître dans les 

applications. 
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Figure I-1. Différentes technologies d’intégration de composants passifs sur PCB [JON-06] 

b) La technologie LTCC (Low Temperature Co-fired Ceramics) 

Autrefois cantonnée aux usages des circuits RF, la technique LTCC est maintenant 

accessible pour des réalisations en électronique de puissance [LIM-07] [WAN-09]. Ainsi, la 

société Thales propose des ferrites réalisées par un alliage de NiZnCu permettant d'abaisser leur 

température de frittage aux alentours de C°900  [ALV-05]. Grâce à cette innovation, la 

réalisation de circuits multicouches mariant trois types de matériaux : de l'argent pour la 

réalisation des conducteurs, des ferrites NiZnCu et des céramiques diélectriques du type 

BaTiO3 le tout empilé et cofritté à basse température par la technique LTCC (Low Temperature 

Co-fired Ceramics) devient envisageable Figure I-2. 

 

 

Figure I-2.Inductance intégrée réalisée par la technique LTCC. Le bobinage et le noyau 
magnétique sont cofrittés à basse température. 

Cette association est aussi rendue possible grâce à la technique du frittage flash ou 

technique SPS (Spark Plasma Sintering) [EST-06]. Grâce au faible temps de frittage que 

nécessite la mise en œuvre des matériaux par cette technique en raison d'une montée en 

température rapide liée à la technique de chauffage par plasma, le SPS autorise la réalisation de 

dispositifs multi matériaux sans, pour autant, constater des phénomènes d'inter diffusion 

présents lors de l'utilisation de techniques de frittage classique et plus longues. Des empilements 

de matériaux diélectrique, magnétique et conducteur ont ainsi pu être réalisés sur la machine 

SPS2080 de la plate-forme nationale de frittage flash du CNRS. 
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Ces techniques de co-frittage présentent un fort potentiel pour l'intégration hybride des 

composants passifs et des efforts importants sont actuellement faits dans ce sens pour passer de 

la phase de mise en œuvre des matériaux à celle de la réalisation de composants. 

I.2.2. Matériaux pour l’intégration dans les PCB 

Une large palette de matériaux présentant des caractéristiques diélectriques intéressantes 

est actuellement proposée par de grandes entreprises telles que DupontTM ou 3MTM. Ces 

matériaux se présentant sous forme de film d'une épaisseur de quelques dizaines de micromètres 

en général métallisés sur les deux faces par des couches de cuivre sont directement exploitables 

dans les circuits imprimés. Ces produits, développés au départ pour l'industrie de l'électronique 

et pouvant servir de capacité de découplage d'alimentation directement intégrée dans le PCB, 

présentent des caractéristiques pouvant intéresser des applications de puissance notamment dans 

le cas des alimentations à résonance. Deux technologies sont présentes sur le marché. La 

première proposée par DupontTM est constituée de film de polyimide (Kapton) d'une épaisseur 

pouvant descendre jusqu’à µm12 . Ce matériau présente l'avantage de posséder une très bonne 

tenue diélectrique ( mmkV /300 ) lui permettant d'adresser, même avec des films de faible 

épaisseur, des applications de forte tension (qq 1000V). En revanche sa relativement faible 

permittivité relative (4 à 5) limite les valeurs de capacités pouvant être intégrées. Afin 

d'améliorer ce deuxième point les constructeurs DupontTM et 3MTM proposent une deuxième 

technologie de film présentant dans leur composition une part de Titanate de Barium (BaTiO3) 

permettant d'améliorer grandement la permittivité relative. Chez DupontTM, le film HK10 est 

réalisé à base de polyimide chargé en BaTiO3 d'une permittivité relative de 10 et d'une 

épaisseur relativement faible (µm25 ) faisant que ce produit ne présente d'intérêt que pour des 

application haute tension (plus de kV5 ). Le produit C-Ply proposé par 3M est, quant a lui, 

réalisé à base d'un film époxy chargé, lui aussi, en BaTiO3 de permittivité relative de 14 et 

d'une épaisseur de µm8 . Ces deux caractéristiques font de lui le meilleur candidat pour la 

réalisation de capacité de forte valeur. Toutefois, sa faible tenue diélectrique font qu'il devra se 

cantonner aux applications de très faible tension (moins de V100 ). Afin de répondre aux 

besoins des applications intermédiaires de nouveaux produits vont devoir être développés par 

les fabricants.  
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Tableau I-1. MATERIAUX DIELECTRIQUES TYPIQUES POUR L’INTEGRATION DES 

COMPOSANTS PASSIFS MULTICOUCHES 

Marque Nom de 
matériaux 

Epaisseur 
d’isolant 

(µm) 

Epaisseur de 
cuivre (µm) 

Rigidité 
diélectrique 

(kV/mm) 

Permittivité 
relative du 
diélectrique 

Capacité 
surfacique 
(nF/cm2) 

HK0425 25 18 ; 36 ; 72 240 3,5 0,12 

HK04J18 18 18 ; 36 ; 72 280 4,5 0,22 

HK04J12 12 18 ; 36 ; 72 320 5,5 0,41 

HK102536R 25 36 280 10 0,35 

DupontTM  
Interra® 

HK111436R 14 35 320 11 0,70 

AP9111 

AP9121 

25 

50 

9 ; 12 ; 18 ; 

35 ; 70 
240 3,4 

0,12 

0,06 
DupontTM  
Pyralyx® AP9131- 

AP9161 

75 ; 100; 

125 ; 150 
18 ; 35 ; 70 240 3,4 

0,04- 

0,02 

3MTM  C-Ply 8 35 10 14 1,55 

R&D BaTiO3 18 35 1 18 1,94 

I.3. Modélisation électromagnétique 

La connaissance des comportements électromagnétiques est un des premiers pas de notre 

étude sur l'optimisation des dispositifs électromagnétiques. Pour cela nous allons nous intéresser 

aux phénomènes principaux ayant lieu dans les composants, à savoir les effets résistifs 

provoquant les pertes et les effets inductifs et capacitifs qui sont à l’origine des comportements 

"parasites". La connaissance de ces comportements nous permet d’optimiser le fonctionnement 

et le dimensionnement mais aussi d’éviter les inconvénients et d'exploiter les avantages des 

phénomènes "parasites". 

De nombreux outils permettent de modéliser finement le comportement 

électromagnétique d'un composant. C'est le cas notamment des outils de simulation par 

éléments finis. Toutefois, pour arriver à ces résultats, ces outils requièrent une définition fine du 

système à simuler et sont consommateur de puissance de calcul faisant qu'ils sont très 

complexes à intégrer dans des procédures d'optimisation. Compte tenu du contexte de ce travail 

tourné vers l'optimisation des composants planars, il est important que nous puissions disposer 

de modèles analytiques décrivant le plus finement possible le comportement du composant tout 

en limitant les temps de calcul. 
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Un composant passif mixte, comme tous les dispositifs d’électronique de puissance, 

dissipe des pertes au cours de son fonctionnement. Ces pertes ont pour origine les trois parties 

qui le constituent : le circuit magnétique, les bobinages et les isolants. Les pertes dites cuivre 

sont liées à la partie bobinage, les pertes fer sont celles dans le circuit magnétique et les pertes 

diélectriques prennent naissance dans les isolants. Nous allons dans la suite faire un tour 

d’horizon des méthodes de modélisation pouvant être exploitées dans le cadre de ce travail. Les 

aspects principaux de la modélisation analytique des composants passifs seront abordés, à savoir 

la modélisation des pertes cuivre, des pertes fer, des pertes diélectriques et des effets parasites. 

Enfin, la modélisation de l’ensemble des comportements du composant permettant de 

représenter les phénomènes principaux par un schéma à constantes localisés sera présentée. Ce 

sera cette méthode de modélisation qui sera choisie, dans la suite, pour effectuer la modélisation 

électrodynamique de composants passifs dans notre étude. 

I.3.1. Modélisation des pertes cuivre  

En raison de l'effet de peau et de l'effet de proximité, on observe un accroissement 

important des pertes cuivre lorsque la fréquence de travail augmente. L’origine de l’effet de 

peau est lorsqu’un courant circule dans un conducteur, il crée un champ magnétique à l’intérieur 

de ce conducteur. Ce champ, qui n’est plus négligeable à partir d’une certaine fréquence pour un 

matériau de conducteur déterminé, impose au courant de se concentrer sur la périphérie du 

conducteur. Plus la fréquence est grande, plus cet effet est important.  

L'effet de proximité apparaît, quand à lui, lorsqu’un conducteur « A » est placé à 

proximité d’un autre conducteur « B » parcouru par un courant. Le champ créé par le courant 

circulant dans conducteur B va créer un courant induit dans le conducteur A et provoquer des 

pertes supplémentaires à l’intérieur de ce conducteur. Lorsque plusieurs conducteurs parcourus 

par des courants sont placés à proximité les uns des autres, comme dans les enroulements des 

composants bobinés, ils subissent les deux effets précédents. Chaque conducteur est le siège des 

pertes dues à l’effet de peau créé par le courant lui-même et provoque des pertes dues à l’effet 

de proximité dans tous les conducteurs voisins. Une méthode de modélisation analytique doit 

prendre en compte essentiellement ces deux phénomènes. Afin de déterminer les pertes totales 

dans les enroulements nous allons présenter ci-dessous différentes méthodes pouvant être 

utilisées. 

a) Modélisation par la méthode de Dowell et ses dérivées 

En 1966, P.L. Dowell a présenté une méthode analytique permettant de déterminer la 

résistance série d’un transformateur à deux enroulements [DOW-66]. Cette méthode est 

actuellement la plus utilisée pour la modélisation analytique des pertes cuivre dans les 

composants bobinés. Cette méthode se base sur l’approximation d'un champ magnétique 



Chapitre I - Etat de l’art et cahier des charges 

Contribution à l’optimisation du dimensionnement de composants passifs intégrés 23 

unidirectionnel dans la fenêtre de bobinage, tangent à la surface des couches conductrices. En 

rassemblant les conducteurs d'un couche du bobinage en une plaque équivalente et en adaptant 

sa conductivité puis en considérant les plaques comme parcourues par un courant uniforme et, 

enfin, en calculant les champs propres et de proximité de chaque couche par le théorème 

d’Ampère, Dowell a résolu les équations de Maxwell à une dimension et a développé des 

formules de la résistance apparente et de l'inductance de fuite d’une association de plusieurs 

plaques conductrices connectées en série. Pour que cette formulation soit représentative de la 

réalité, plusieurs hypothèses doivent être vérifiées : 

 Les couches conductrices doivent remplir toute la fenêtre de bobinage. 

 L’épaisseur d’une couche est bien plus faible que son rayon de courbure. 

 Le circuit magnétique présente une perméabilité élevée. 

 Toutes les couches d’une portion d’enroulement ont la même épaisseur. 

 Le couplage capacitif des enroulements peut être négligé. 

  

a. Conception typique d'un transformateur permettant 

d'appliquer la méthode de Dowell [REA-02] 

b. Evolution de la résistance d'un 

bobinage en fonction de la fréquence 

[DOW-66] 

Figure I-3. Modélisation des pertes cuivre par la méthode de Dowell 

L’expression initiale de la résistance ACR  d’un enroulement de m  plaques conductrices 

connectées en série est : 

( )








⋅−+⋅= '
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1
D

m
MRR DCAC  Eq. I-1 

Où DCR  et ACR  sont les résistances en continu et en haute fréquence du bobinage.  M’ 

et D’ sont des fonctions de l’épaisseur de la plaque h  et de l’épaisseur de peau δ : 
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Eq. I-2 

Les plaques peuvent être modélisées séparément et, selon cette approche, la résistance de 

la m-ième plaque est calculée par l’expression suivante [PER-79]: 
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Où ξ  est une grandeur sans dimension représentant l’épaisseur de la plaque adaptée en 

fonction de l’épaisseur de peau : 

δ
πξ

⋅
=

2

d
 Eq. I-4 

Selon A. Reatti et M. K. Kazimierczuk l’approximation du champ magnétique tangentiel 

aux plaques conductrices n’est valable que pour des composants ayant une fenêtre de bobinage 

bien remplie [REA-02]. En introduisant un facteur de porosité des conducteurs td /=η  

(Figure I-3a), ils ont conclu que la méthode de Dowell n’est valable que pour 7,0≥η . En 1994, 

dans une étude visant à amélioration la précision de l’expression Eq. I-4, J.A. Ferrera a introduit 

le facteur de porosité et réarrangé la formule de Dowell pour obtenir une expression de la 

résistance de m-ième du bobinage comprenant l’effet de porosité et de foisonnement des 

enroulements [FER-94] : 
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Où : 

ησω
ηδ

⋅⋅⋅⋅
=

µj

1
)(  Eq. I-6 

Une limite principale des formulations du modèle de pertes de Dowell est qu’elle est 

calculée au départ pour des conducteurs rectangulaires. Des approximations doivent être faites  

pour l'appliquer aux conducteurs ronds. Afin d’estimer plus précisément les pertes des 

enroulements utilisant des conducteurs ronds, Ferreira a présenté un autre modèle de pertes que 

nous allons aborder dans la suite. 
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b) Modélisation par la méthode de Ferreira et ses dérivées 

Dans les années 1990, J.A. Ferreira a travaillé sur la modélisation des pertes cuivre des 

composants passifs haute fréquence, il a proposé une méthode de détermination des pertes 

cuivre d’un composant bobiné se basant sur la solution exacte des courants induits dans un 

conducteur cylindrique en utilisant des fonctions de Kevin – Bessel [FER-94]. Elle est 

typiquement utilisée pour déterminer les pertes dans les conducteurs bobinés de type rond (fils 

cylindriques émaillés, fils de Litz). Le théorème d’orthogonalité a été appliqué pour calculer les 

pertes provenant des deux origines distinctes : les pertes dues à l’effet de peau et les pertes dues 

à l’effet de proximité. L’expression de la résistance de la m-ième couche d’un enroulement 

s’écrit alors comme précisé Eq. I-7 où 2/δγ d=  est une grandeur sans dimension. 
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En se basant sur l’utilisation des fonctions de Bessel. A. Reatti et M. K. Kazimierczuk ont 

proposé une expression améliorant la précision de la détermination de la résistance d’un 

enroulement en introduisant le facteur de porosité des conducteurs [BAR-96]. L’expression 

suivant présente la résistance d’un enroulement de lN  couches de conducteurs ronds au 

coefficient de porosité η  : 
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Les méthodes de Dowell et de Ferreira sont les deux méthodes les plus connues pour la 

détermination des pertes des composants magnétiques bobinés. Xi Nan et C. R. Sullivan ont 

montré que l’utilisation de la formulation de la résistance par la méthode de Ferreira est plus 

précise pour les composants dont le bobinage est lâche tandis que celle de Dowell est plus 

précise pour les composants dont le bobinage est dense [NAN-03]. 

c) Autres méthodes 

Différentes méthodes de détermination des pertes dans les bobinages des composants 

passifs haute fréquence ont été développés après les études de Dowell et de Ferreira [URL-89] 

[REA-02]. La plupart des méthodes présentées sont basés sur l’approximation unidirectionnelle 

du champ magnétique dans la fenêtre de bobinage comme les deux méthodes présentées. 

Toutefois elles apportent des améliorations dans des domaines précis d'utilisation. Certaines 

s’intéressent à l’utilisation de ces approches pour des excitations non sinusoïdales [VEN-84] 
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[VAN-88] [HUR-00], d’autres s’intéressent à l’influence de la thermique sur les pertes cuivre 

[COO-86]. Différents auteurs ont étudié l’approche 2D et 3D du champ magnétique afin de 

représenter les pertes dues aux courants induits dans les enroulement en obtenant des 

expressions semi analytiques [SUL-01] [ACK-01]. Pourtant la complexité du problème rend ces 

méthodes peu intéressantes pour une boucle d’optimisation. Dans les travaux sur la 

modélisation des pertes des composants intégrés planar développés par J. T. Strydom et J. D. 

van Wyk dans [STR-02b] les auteurs se sont appuyés sur le théorème d’orthogonalité pour 

séparer les effets de peau des effets de proximité afin de trouver l’expression des pertes dans les 

bobinages planars. Ils ont ainsi obtenu l’expression de pertes cuivre d’un enroulement planar de 

M  couches et N  spires par couche présentée ci-dessous : 
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Où δν /h=  est une grandeur sans dimension représentant l’influence de l’épaisseur des 

couches du planar et de l’épaisseur de peau à la fréquence donnée sous une excitation 

sinusoïdales. 

 

Figure I-4. Distribution du courant des 
enroulements des composants intégrés 

hybrides multicouches [STR-02b] 

Dans le cas où des bobinages sont en 

parallèle et que des effets capacitifs se 

manifestent entre eux (Figure I-4), il est possible 

de retenir l’hypothèse d'une distribution linéaire 

du courant dans chaque enroulement permettant 

ainsi de déterminer l’amplitude du courant à 

chaque point des bobinages. Le calcul des pertes 

dans ces deux enroulements est ensuite réalisé en 

appliquant l’expression Eq. I-9 et en prenant en 

compte cette distribution. 

Pour des excitations non sinusoïdales, les analyses de Fourier des signaux sont utilisées 

pour déterminer des pertes liées aux différentes harmoniques mais l’expression analytique 

devient alors très complexe. Enfin, cette méthode ne prend pas en compte l’effet du 

foisonnement des bobinages et n'est donc précise que pour des composants dont le bobinage est 

dense et lorsque le composant ne présente pas d’entrefer. 

I.3.2. Modélisation des pertes fer 

Le circuit magnétique d’un composant passif sert à canaliser les lignes de champs 

magnétique. Pour cela, les matériaux utilisés doivent présenter une perméabilité relative élevée 

et posséder un niveau d’induction à saturation important. Les pertes dites "pertes fer" dont ils 
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sont le siège sont dues aux phénomènes d'hystérésis et de courants induits. Dans ce paragraphe, 

un bref état de l’art concernant les pertes fer sera abordé. 

a) Méthode de Steinmetz 

En 1982, C.P. Steinmetz a donné un modèle analytique qui est actuellement la 

formulation la plus utilisée pour la prédiction des pertes fer dans les matériaux magnétiques 

[STE-84]. Selon lui, les pertes fer dépendent principalement de la fréquence de travail et de 

l’induction maximale selon l’expression suivante (appelé souvent OSE ou Original Steinmetz 

Equation) : 

βα
mv BfkP ..=  Eq. I-10 

Où )/( 3mWPv  représente les pertes fer volumique du composant à la fréquence f  et 

mB  est la valeur maximale de l’induction dans le noyau. Les cœfficients βα ,,k  sont 

déterminés pour des matériaux typiques et sont souvent fournis par les fabricants ou par des 

mesures réalisées sur le matériau. 

Cette méthode peut être complétée pour prendre en compte l’augmentation des pertes 

liées à l'augmentation de la température de travail du matériau magnétique [ABL-96], 

l’expression des pertes fer en fonction de la température T  est alors représentée par 

l’expression Eq. I-1 pour laquelle les coefficients des matériaux typiques sont donnés dans le 

Tableau I-2 : 

)()( 1
2

2 ctTctTctBfCTP yx
mv +⋅−⋅⋅⋅⋅=  Eq. I-11 

Tableau I-2. COEFFCIENTS DE L'EQUATION DE STEINMETZ POUR DIFFERENTS MATERIAUX 

[ABL-96] 

 

La restriction principale de l’application du modèle de Steinmetz pour l'électronique de 

puissance est que les caractérisations fournies par les constructeurs sont effectuées avec des 

excitations sinusoïdales. Une décomposition en série de Fourier de l’induction peut être utilisée 

mais la complexité de l'expression et les non linéarités des pertes restreignent alors son intérêt. 
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La solution est alors de la reformuler pour préciser les pertes sans avoir besoin de 

caractérisations supplémentaires. L’objectif étant alors de prendre en compte l’impact de la 

vitesse de variation de l’induction dans le noyau sur les mécanismes des pertes. 

b) Différentes méthodes dérivées de celle de Steinmetz 

En 1999, J. Reinert et al. ont proposé une méthode appelé MSE (Modified Steinmetz 

Equation) [REI-99]. Selon cette approche, un terme de fréquence équivalente eqf  est utilisé 

pour intégrer la vitesse moyenne de magnétisation du noyau. Pour une forme d’ondes 

quelconque, la fréquence équivalente se déduit de la moyenne quadratique de dtdB/  : 

dt
dt
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 Eq. I-12 

Les pertes sont alors supposées uniquement liées à l’hystérésis ce qui implique que la 

puissance dissipée dépend linéairement de la fréquence Eq. I-13. 

( ) rmeqv fBfkP βα .. 1−=  Eq. I-13 

Où les coefficients βα ,,k  restent inchangés par rapport au modèle OSE de Steinmetz et 

rf  est la fréquence fondamentale de l’excitation.  

En 2010, J. Li, T. Abdallah, et C. Sullivan proposent une nouvelle approche appelée GSE 

(Generalized Steinmetz Equation) [LI-01] afin d’éviter les erreurs de la méthode MSE. Cette 

nouvelle approche ne prend pas seulement en compte la variation de l’induction dans le noyau 

mais encore la valeur instantanée de cette grandeur. Les pertes fer volumiques dans un noyau 

sous une excitation quelconque sont données par l’expression suivante : 
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 Eq. I-14 

Où le coefficient 1k  est déterminé à partir de celui de l’OSE et de l’angle θ  de la phase 

d’une excitation sinusoïdale quelconque selon l’expression suivante : 

( ) ∫
−−

= π αβαα θθθπ
2

0

11

.sin.cos..2 d

k
k  Eq. I-15 

Pour autant la formulation GSE, ne prend pas en compte la dépendance des pertes fer aux 

valeurs maximale et minimale de fonctionnement du matériau et devient imprécise dans certains 

cas. Pour corriger ce point, la valeur instantanée de l’induction )(tB  est donc remplacée par 

minmax BBB −=∆  dans [VEN-02]. Ainsi, en 2004, A. Van den Bossche et al. ont proposé une 

nouvelle expression prenant en compte tous ces phénomènes [BOS-04] conduisant à une 
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nouvelle méthode appelée NSE (Natural Steinmetz Extension) permettant de déterminer les 

pertes fer et présentée Eq. I-16 : 
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Avec: 

( ) ∫
−

= π αα θθπ
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kN  Eq. I-17 

c) Autre méthode 

Une autre approche de détermination de pertes fer différant que celle de Steinmetz est 

présentée par J.P. Keradec et al [BES-08]. Cette approche utilise la perméabilité complexe du 

matériau magnétique donnée par constructeur. L’expression suivante permet de déterminer 

l’impédance magnétisante mZ  comprenant les pertes fer d’un noyau magnétique sous une 

excitation sinusoïdale de pulsation ω : 





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µωω  Eq. I-18 

Où '
sµ  et "

sµ  sont les parties réelle et imaginaire de la perméabilité complexe du 

matériau. Ces données sont fournies par les fabricants comme présentés Figure I-5 pour le 

matériau 3F de chez Ferroxcube. L’inductance magnétisante mL  est déterminée en fonction la 

géométrie du noyau en considérant un enroulement de N  spires bobinées autour d’un noyau de 

section eA  et de longueur effective du chemin magnétique el . Les fabricants, quant à eux, 

fournissent le coefficient de l’inductance magnétisante LA  des noyaux commercialisés. 
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Figure I-5. Perméabilité complexe de la ferrite 3F3 
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Cette approche a aussi été utilisée pour réaliser un schéma électrique à constantes 

localisées équivalent permettant de déterminer les pertes fer des noyaux magnétiques ferrites 

3F3 ayant un entrefer [LAI-10]. Les étapes conduisant à ce schéma seront expliquées plus en 

détail au chapitre II. 

I.3.3. Modélisation des effets parasites 

Les effets parasites représentés par les inductances de fuite et les capacités parasites 

influencent fortement le comportement électrodynamique des composants passifs. Les 

surtensions liées aux inductances de fuite, les surintensités ayant pour origine les capacités 

parasites peuvent dégrader le fonctionnement des alimentations à découpage. Ces effets sont 

indésirables dans les convertisseurs à commutation forcée mais peuvent être utilisés dans les 

convertisseurs à résonance. Malgré tout la complexité de ces effets rend leurs modélisations 

analytiques difficiles notamment dans le cas d'une procédure d’optimisation des composants 

passifs car ils sont fortement liés à des données géométriques du composant. Dans la suite, nous 

allons aborder quelques travaux concernant la modélisation des effets parasites dans les 

composants passifs multicouches. 

a) Modélisation de l’inductance de fuite 

La modélisation analytique de l’inductance de fuite a été étudiée dans les composants 

bobinés conventionnels par [DOW-66] [HUR-94] [FER-06]. Le principe de cette modélisation 

se base sur un calcul de l’énergie du champ magnétique dans la fenêtre de bobinage. Pour cela, 

la modélisation analytique adopte des hypothèses simplificatrices, notamment sur le 

foisonnement des bobinages ; les conducteurs doivent remplir complètement la fenêtre de 

bobinage afin de simplifier la distribution de champs magnétiques qui est, de plus, considéré 

unidirectionnel. Cette hypothèse est aussi adoptée dans [OUY-09] pour modéliser l’inductance 

de fuite des transformateurs planars. Ainsi, les auteurs ont développé des formules analytiques 

simples pour l’inductance de fuite d’un transformateur multicouche. 

Tout d’abord l’analyse se base sur le calcul de l’énergie magnétique dans la fenêtre de 

bobinage comme présenté dans l’expression suivante : 
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1 µ
 Eq. I-20 

Pour des bobinages à géométrie axisymétrique, la distribution des ampères-tours (ou la 

force électromotrice) le long de l’axe de la hauteur de la fenêtre de bobinage des composants 

planars est simplement déduite permettant de calculer le champ )(xH  et donc l’inductance de 

fuite du composant. Le modèle est très simple mais permet de connaître le comportement de 
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l’inductance de fuite en fonction de différents paramètres géométriques. Ces évolutions sont 

décrites ci-dessous : 

 L’inductance de fuite du composant augmente lorsque l’épaisseur des couches de 

cuivre ou celle des couches isolantes augmente. 

 L’entrelacement des couches des bobinages primaire et secondaire permet de 

diminuer l’inductance de fuite du composant. Le Figure I-6 montre trois cas de 

conception des couches sans ou avec entrelacement. L’inductance de fuite est 

minimale dans le cas où  tous les bobinages sont entrelacés. 

   

a. Deux bobinages sans 

entrelacement 

b. Deux bobinages à demi 

entrelacement 

c. Deux bobinages tout 

entrelacé 

Figure I-6. Distribution des ampères-tours dans un transformateur multicouche [OUY-09] 

La méthode présentée dans [OUY-09] n’est valable que pour les composants dont la 

distribution des ampères-tours est symétrique dans la fenêtre de bobinage. Cette méthode ne 

permet pas non plus d’analyser l’influence de la perméabilité de différents matériaux utilisés 

dans les conducteurs ou isolants des enroulements. Dans une étude approfondie sur le calcul 

analytique de l’inductance de fuite d’un composant magnétique à géométrie complexe, X. 

Margueron, J-P. Keradec, et al ont développé une méthode plus générale se basant sur la 

distribution bidimensionnelle de champ magnétique [MAG-10]. Selon cette approche, les 

sections rectangulaires des spires des bobinages sont prises en comptes dans le calcul de 

l’énergie magnétique en utilisant les expressions analytiques de la méthode PEEC (Partial 

Element Equivalent Circuit). La méthode peut être appliquée à un composant planar quelconque 

et les analyses permettent d'obtenir des expressions analytiques. Pourtant la complexité de mise 

en œuvre restreint beaucoup l’intérêt de cette méthode. 

b) Modélisation des capacités parasites 

Le principe de la modélisation analytique des effets électrostatiques représentant les 

capacités parasites d’un composant bobiné se base sur le calcul de l’énergie du champ électrique 

dans les couches isolantes des enroulements [LAV-91] [BLA-94] [DUE-01]. Suivant cette 

approche on peut écrire un bilan de cette énergie en fonction de la distribution du champ 
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électrique et en fonction des différents potentiels 321 ,, VVV  d’un système de deux plaques 

conductrices en vis à vis (Figure I-7a) : 

[ ]313221
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VfVVeVVdVcVbVaVdEEenergy +++++=Ω= ∫∫∫

Ω

 Eq. I-21 

Cette approche permet, selon J.P. Keradec et al [LAV-91] de représenter le système 

électrostatique par un circuit équivalent à six capacités présenté Figure I-7b. Le comportement 

électrostatique global d’un composant à deux couches est représenté Figure I-7b [BLA-94] où le 

bloc des capacités est ajouté aux modèles des couplages magnétiques et des pertes. Pourtant 

cette analyse globale n’est pas applicable aux composants multicouches car un tel système 

nécessite des modélisations électrostatiques au niveau des couches [BES-08]. 

 
 

 

a. Différents potentiels 

d'un sys. de 2 plaques 

b. Circuit équivalent à six 

capacités 

b. Couplage capacitif d’un 

transformateur à 2 enroulements 

Figure I-7. Modélisation des capacités parasites [LAV-91] [BLA-94] 

Pour l'étude des couplages capacitifs des composants magnétiques planars B. Ackermann, 

A. Lewalter ont ajouté l’impact du nombre et de la direction des spires des couches conductrices 

aux systèmes de six capacités [ACK-04]. Les modifications de la valeur des capacités 

élémentaires du système de six capacités permettent d’améliorer la précision du modèle 

analytique des couplages capacitifs. Les auteurs ont aussi présenté un modèle des pertes 

diélectriques en évaluant la distribution du courant dans les capacités du système en fonction 

des variations de différents potentiels. Pourtant l’utilisation des décompositions en série de 

Fourier pour l'analyse d'excitations non sinusoïdales rend le problème complexe et restreint 

l’intérêt de cette méthode. 

I.3.4. Modélisation des comportements électrodynamiques 

La connaissance des comportements électriques d’un composant passif ayant des 

interfaces avec d’autres éléments dans un convertisseur présente un grand intérêt pour les 

électroniciens de puissance. On parle ici de la modélisation électrodynamique des composants 

passifs et traditionnellement cette modélisation n’est effectuée que par des simulations par 

éléments finis ou PEEC et est interfacée avec un simulateur schématique. Afin d’avoir un 
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modèle analytique simple et léger, quelques auteurs ont recherché un schéma électrique 

équivalent au composant visant à modéliser les comportements électrodynamiques du celui-ci, 

on peut citer ici les travaux de J. M. Lopera, M. J. Prieto et al [LOP-03] ou de M. Arab, E. 

Laboure, F. Costa [ARA-05] mais aussi J. P. Keradec et al [SCH-98] [SCH-00] [MAG-06] 

[BES-08]. Cette approche de modélisation se base sur la solution des équations de Maxwell des 

couches conductrice, diélectrique et magnétique du composant. Une représentation de la plaque 

par un circuit électrique équivalent à constantes localisées permet de modéliser les phénomènes 

électromagnétiques principaux ayant lieu dans les plaques, à savoir l’effet résistif provoquant 

des pertes joules, l’effet inductif jouant le rôle des couplages magnétiques et des fuites, l’effet 

capacitif étant le siège des capacités parasites. Depuis plusieurs années aux G2Elab, J.P. 

Keradec et al. ont développé cette méthode de modélisation, débutée sur des composants 

bobinés classiques [SCH-98] [SCH-00], la méthode a été complétée et est applicable aux 

composants planar multicouches [MAG-07] [BES-08]. 

Le principe de la méthode de modélisation par le schéma équivalent des plaques ou 

Lumped Element Equivalent Circuit (LEEC) consiste à considérer le composant passif comme 

un empilement de plaques conductrices, isolantes et magnétiques. Toutes les plaques sont 

supposées infinies, constituées de matériaux supposés linéaires, homogènes et isotropes. Leurs 

caractères électromagnétiques peuvent être décrits par deux scalaires complexes : perméabilité 

complexe et permittivité complexe. Les échanges d’énergie se font par des ondes 

perpendiculaires aux plaques. Cette approche permet de représenter les phénomènes résistif et 

inductif de chaque plaque (couche) par un circuit électrique équivalent à constantes localisées 

comme par exemple le transformateur à deux enroulements présenté Figure I-8. Il est ensuite 

nécessaire de compléter le couplage capacitif inter couches présenté dans I.3.3 afin d’augmenter 

la finesse de la modélisation des comportements du composant. 

 

Figure I-8. Circuit équivalent d’un transformateur à deux enroulements [MAG-06] 

Comme les composants passifs planars multicouches de type LCT ont une géométrie 

similaire aux composants modélisés par la méthode LEEC, notamment dans [BES-08], nous 
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avons fait le choix d’utiliser cette méthode pour modéliser les pertes dynamiques de notre 

composant. Ceci nous permettra de développer un outil d’optimisation du dimensionnement se 

basant sur ce modèle qui fournira les pertes du composant grâce à des simulations électriques de 

type circuit. Le principe et l’extension de cette méthode appliqué à notre cas d’étude sera 

présenté au chapitre II. 

I.4. Modélisation thermique des composants passifs 

Lors de dimensionnement des composants d’électronique de puissance, la thermique 

intervient comme la contrainte principale à la miniaturisation du dispositif. La connaissance du 

comportement thermique est donc un besoin primordial pour l’optimisation du 

dimensionnement du composant. L’objectif de la modélisation thermique d'un composant passif 

est d’obtenir des modèles simples permettant de déterminer la température de fonctionnement 

en fonction des pertes dans les matériaux constituant ce composant. 

I.4.1.  Principe des méthodes 

Il existe différentes approches utilisables pour décrire les phénomènes de transfert 

thermique dans les composants et pour parvenir à une estimation satisfaisante des températures 

de fonctionnement. Certaines conduisent à une cartographie détaillée des températures calculées 

en tous points du composant, d’autres approches ne peuvent fournir que la température calculée 

en quelques points du composant. Parmi les méthodes classiquement utilisées on distingue les 

méthodes analytiques et les méthodes numériques [ROU-96]. 

Les méthodes analytiques se base sur les analyses des phénomènes principaux du 

transfert thermique y compris la conduction, la convection et le rayonnement thermique. 

 La conduction est un phénomène de transfert thermique effectué par une 

transmission de chaleur dans la matière d’un point chaud vers un point froid 

sans déplacement appréciable des molécules. 

 La convection est le phénomène de transfert thermique qui a pour origine le 

mouvement d’un fluide ou d'un gaz sur la surface d’une paroi solide. 

 Le rayonnement thermique est la propagation de chaleur s’effectuant par le biais 

d'ondes électromagnétiques entre deux objets. 

Bien souvent plusieurs modes de transfert thermique se produisent en même temps, toute 

la difficulté d’une modélisation thermique consiste donc à déterminer les coefficients 

d’échange. Pour les systèmes simples il est possible de calculer ces termes, pour les systèmes 

complexes des mesures expérimentales sont nécessaires afin d’avoir des précisions acceptables. 
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Pour étudier le comportement thermique de l’ensemble d'un composant, il est possible de 

découper le composant en plusieurs parties et de décrire ensuite le transfert de chaleur entre ces 

différentes parties. Chaque partie sera considérée comme une zone isotherme et caractérisée par 

une température dite température de point chaud et des pertes dissipées dans cette zone. La mise 

en équation de tout le système fait l’appel à la représentation schématique bien connu dans 

l’analyse des circuits électriques. Chaque point chaud du composant est considéré comme un 

nœud d’un schéma nodale Figure I-9. Les échanges thermiques entre nœuds sont représentés par 

des résistances thermiques : 
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Figure I-9. Modèle thermique nodal 

Il est possible d’ajouter des capacités 

thermiques permettent de représenter le stockage 

d’énergie dans le cas où on s’intéresse aux régimes 

transitoires. La détermination des éléments résistifs 

et capacitifs est soit reliée directement aux calculs 

analytiques des phénomènes de transfert thermique 

présentés, soit par des mesures expérimentales (dans 

ce cas on ne parlera plus de modélisation 

analytique). 

A part les méthodes analytiques nodales, des méthodes numériques bien plus complexes 

permettent de déterminer une cartographie détaillée des différentes températures du composant. 

Ces approches utilisent la méthode des éléments finis pour lesquelles différents éléments 

découpent le composant en plusieurs petits domaines de dimensions définies par un maillage. 

Chaque domaine est caractérisé par les propriétés physiques des matériaux qui le constituent. Le 

comportement physique de tout le composant est décrit par des équations aux dérivées partielles 

ainsi que des conditions aux limites. Cette méthode est lourde et n’est pas compatible avec une 

boucle d’optimisation. Pourtant elle est intéressante pour des analyses approfondies en 

thermique. 

I.4.2. Etat de l’art de la modélisation thermique 

Cette partie a pour objectif de faire le point sur les travaux réalisés aux cours des années 

passées sur la modélisation thermique analytique des composants passifs. 

Les premiers travaux concernant ce domaine ont été réalisés par J. A. Ferreira, J. D. Van 

Wyk et al. à l’université de Rand en Afrique du Sud [SMI-93] dans les années 1990. Ils ont 

présenté un modèle analytique thermique permettant de déterminer la température de travail, en 

régime permanent, d’un composant passif en fonction des pertes et de la géométrie du 

composant. Le modèle se base sur le transfert unidirectionnel de chaleur à l’intérieur du 

composant permettant l’utilisation d’un schéma constitué de résistances thermiques pour 
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modéliser la température de travail du composant Figure I-10. Pourtant, le modèle présenté est 

encore simple et n’a pas pris en compte la non linéarité des phénomènes de convection et de 

rayonnement thermiques. 

  

a. Hypothèse de transfert de chaleur b. Schéma résistif équivalent et sources de chaleur 

Figure I-10. Modèle thermique nodal d’un composant planar [SMI-93] 

Dans un travail d’optimisation de transformateur à haute puissance fonctionnant à haute 

fréquence, R. Petkov a développé un modèle thermique fin permettant de déterminer la 

température maximale dans un composant [PET-96]. Il présente principalement dans cet article 

les expressions analytiques afin de déterminer les résistances des couplages thermiques entre les 

parties d’un transformateur bobiné dont les bobinages ont une forme cylindrique. Ce modèle 

permet de déterminer la température de fonctionnement à plusieurs points du composant. 

Pourtant la détermination des coefficients d’échange thermique n’est pas présentée dans ce cas 

d’étude. 

Suivant l’idée de la modélisation analytique linéaire, L. Zhao, W. G. Odendaal, J. T. 

Strydom, J. D. Van Wyk de l’Institut de Technologie de Virginie aux Etats-Unis [ZHA-01a] ont 

développé un modèle thermique 1D pouvant être utilisé dans un outil d’aide au 

dimensionnement des composants planars. Selon cette méthode, le composant est découpé en 

plusieurs couches, le transfert thermique est supposé perpendiculaire aux couches et le contact 

 

 

Figure I-11. Modèle thermique de 
la conduction de composants 

passifs planar [ZHA-01] 

thermique entre couches est supposé idéal. Cette 

hypothèse leur permet de déterminer la température de 

toutes les couches en faisant un bilan énergétique en 

chaleur de chaque couche. Les grandeurs sont mises en 

matrice et le modèle obtenu ne comporte que de la 

conduction thermique. Ce modèle n’est valable que 

pour les composants à géométrie très aplatie et utilisant 

des radiateurs permettant un refroidissement forcé en 

double face du composant car la convection et le 

rayonnement aux surfaces extérieurs du composant ne 

sont pas pris en compte. 
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Toujours sur l’hypothèse de traitement du problème thermique à une dimension, 

B.Ackermann et A. Lewalter en Allemagne ont développé un modèle plus adapté à la géométrie 

3D des composants planar [LEW-01]. Les phénomènes de convection et de rayonnement 

thermique sont linéarités en utilisant un coefficient d’échange thermique constant. On ne 

s’intéresse donc qu’à la conduction à l’intérieur du composant. 

 

Figure I-12. Modèle thermique 
linéaire d’un composant planar 

[LEW -01] 

Le composant est donc découpé en plusieurs 

parties, chacune est supposée être le siège d’une 

conduction thermique unidirectionnelle représentée par 

une résistance thermique. Un schéma thermique d’une 

demie partie du composant se composant de 8 nœuds 

est utilisé pour modéliser la température de 

fonctionnement du composant pour différents cas de 

refroidissement. La détermination des coefficients 

d’échange thermique entre le composant et 

l’environnement est toutefois théorique ( KmW 2/5  

pour le cas adiabatique, KmW 2/50 , KmW 2/130  et 

KmW 2/500  pour la convection forcé) ce qui n’est pas 

toujours valable dans la réalité. 

Une des premières modélisations analytiques prenant en compte la non linéarité des 

phénomènes d’échange thermique d’un composant passif a été proposée par J.C.S. Fagundes, 

A.J.Bastista et P. Viarouge [FAG-97] au Brésil en 1997. Cette équipe a développé un modèle 

thermique d’un transformateur se basant sur la théorie approfondie des lois de la conduction, du 

rayonnement et de la convection thermique. Ils ont abouti à un modèle thermique nodal d’un 

composant bobiné à noyau cylindrique refroidi par l’air ambiant. Ce modèle présente un schéma 

à 18 noeuds faisant intervenir 18 résistances thermiques. Les éléments du schéma sont 

déterminés en se basant sur les hypothèses simplificatrices de symétrie du composant et du 

transfert unidirectionnel de la chaleur. Les résistances thermiques dépendant de la température 

rendent le problème non linéaire et ce problème nécessite des méthodes numériques utilisant des 

algorithmes itératifs pour trouver la solution. L’avantage de ce modèle est que tous les 

phénomènes de la conduction, convection et rayonnement thermiques sont représentés. La 

principale difficulté du problème est toutefois la détermination des éléments du schéma 

thermique car il est difficile de disposer avec précision de la valeur de certaines constantes 

thermiques. 

De travaux importants sur la thermique des composants passifs ont été effectué par L. M. 

Escribano, R. Prieto et al. de l’Université Polytechnique de Madrid en Espagne [ESC-02] [ESC-
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03] [ESC-04]. Les auteurs ont proposé un modèle thermique non linéaire prenant en compte la 

convection et le rayonnement dans l’espace d’air de la fenêtre de bobinage. Le modèle se base 

sur l’hypothèse du transfert unidirectionnel de la chaleur comme la plupart des modèles 

thermiques analytiques et il peut s’adapter aux composants bobinés classiques ou planars 

(Figure I-13). Des analyses thermiques par simulation éléments finis ont montré une 

amélioration de la précision remarquable sur la détermination de la température de travail du 

composant. Pourtant le modèle n’est valable que pour les composants où l’espace d’air dans la 

fenêtre de bobinage est fermée par le noyau magnétique. 

  

a. Composant bobiné classique b. Composant bobiné planar 

Figure I-13. Modèle thermique non linéaire [ESC-04] 

Dans un autre travail, un modèle analytique très simple pour des composants utilisant des 

noyaux commercialisés a été étudié [ESC-05]. Il se base sur des modèles proposés par des 

fabricants de noyaux ferrite présenté Eq. I-23 pour lesquels l’augmentation de la température de 

fonctionnement du composant T∆  est caractérisée par une résistance thermique unique du 

composant thR  et des pertes dissipées thP . En régime permanent cette différence de température 

est caractérisée par un coefficient d’échange thermique unique h  et une surface d’échange A  : 

Ah

P
PRT th

thth ⋅
==∆ .  Eq. I-22 

Les auteurs ont abouti à une expression permettant de déterminer T∆  en fonction des 

pertes et du volume V  du composant : 

th
th P

V

K
T ⋅=∆

3
2  Eq. I-23 

Le coefficient thK  dépend principalement de la géométrie et des conditions de 

refroidissement du composant (convection naturelle ou forcée). Il vaut la même valeur pour une 

famille de noyaux magnétiques et est déterminé par l’expression suivante : 
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3
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V
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kh
K g
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th =

⋅
=  Eq. I-24 

Il est à noter que ce modèle ne détermine qu’une température moyenne de 

fonctionnement du composant et que dans plusieurs cas cela n’est pas suffisant. Ce modèle est 

plus intéressant pour des composants à noyau ouvert pour lesquels les bobinages sont comme 

les noyaux de type EE planar ou torique. Pour les composant à noyau fermé (RM, POT, ..), 

l’augmentation de température déterminée n’est valable que pour la surface extérieure et peut 

être très éloignée de ce qui passe à l’intérieur du composant. 

En France, les études sur la thermique des composants magnétiques en électronique de 

puissance démarrent plus tard. Un des premiers travaux a été réalisé au Laboratoire Ampère à 

Lyon au cours de la thèse de M. T. Abakar [ABA-03]. Ses travaux consistent principalement en 

une caractérisation du comportement thermique des composants magnétiques ainsi que des 

matériaux qui les constituent. Cette thèse fait aussi l’objet d’un développement d’un banc 

d’essai thermique permettant de déterminer l’évolution de la température de fonctionnement en 

fonction du temps et en fonction des excitations électriques auxquelles est soumis le composant. 

Bien que la modélisation thermique ne soit pas analytique ses travaux sont une contribution 

importante pour l’étude de la thermique des composants passifs. 

Les premiers modèles thermiques analytiques des composants passifs sont proposés par 

F. Wilmot au cours de sa thèse effectuée au Laboratoire SATIE de l’Ecole Normale Supérieure 

de Cachan [WIL-04]. Un modèle thermique non linéaire se basant sur la solution des équations 

de la convection et du rayonnement thermique des surfaces extérieures du composant est 

proposé. Cette méthode permet d’analyser l’influence des deux phénomènes sur le 

refroidissement du composant. 

 

Figure I-14. Modèle thermique 1D 
d’un transformateur [WIL-04] 

Un modèle nodal utilisant des résistances 

thermiques permettant de représenter la conduction 

thermique à l’intérieur des couches dans le composant 

est tout d'abord constitué. Ce modèle permet de 

déterminer la température moyenne des différentes 

couches en connaissant la distribution des pertes. 

Enfin un modèle thermique simplifié permet d'estimer 

l’augmentation de la température moyenne du 

composant, comme présentée à l’expression Eq. I-22, 

en déterminant la valeur d’un coefficient d’échange 

thermique unique pour les composants passifs intégrés 

planars : KmWh 2/15=  
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Au G2Elab, A. Kerim a développé un modèle thermique non linéaire permettant de 

modéliser la température de fonctionnement d’un composant magnétique refroidi par convection 

naturelle par l’air ambiant [KER-08]. Ce modèle se base sur une étude approfondie de la 

littérature de la thermodynamique de l’air ambiant et sur des simulations thermiques par 

éléments finis de plaques rectangulaires simples afin de déterminer et de valider les valeurs des 

coefficients d’échange thermique. Ce modèle pourrait être inclus dans la démarche de 

dimensionnement optimisé des composants bobinés classiques. 

I.5. Optimisation du dimensionnement 

I.5.1. Principe 

Le dimensionnement d’un composant passif magnétique d’électronique de puissance 

consiste à prédéterminer, à partir d’un cahier des charges donné, les caractéristiques 

dimensionnelles du noyau et des bobinages en respectant des contraintes électromagnétique, 

thermique et mécanique. Il peut être compris comme un problème inverse de la modélisation où 

les caractéristiques sont déterminées en connaissant les géométries. Les modélisations 

électromagnétique et thermique sont donc liées essentiellement au dimensionnement. Le 

problème de dimensionnement impose ensuite le besoin d’une optimisation selon plusieurs 

critères : soit une minimisation du volume, du poids, de la surface implantée, ou des pertes de 

fonctionnement … L’utilisation des méthodes numériques dans les outils informatiques est 

nécessaire afin de résoudre les problèmes d’optimisation de plus en plus complexe. Dans le cas 

de la conception d'un composant intégré à forte puissance volumique, la miniaturisation du 

volume est le but final de notre étude. Une visualisation globale du problème est présentée 

Figure I-15 où les modèles géométrique, électromagnétique et thermique sont reliés par un outil 

informatique afin d’effectuer une boucle d’optimisation de dimensionnement. 
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Figure I-15. Principe des modèles d’optimisation du dimensionnement 

Classiquement, les composants magnétiques d’électronique de puissance comme les 

transformateurs et les inductances sont dimensionnés en s’adaptant à la puissance apparentes et 

à l’augmentation de température admissible. Le choix des paramètres du noyaux et des 

bobinages se base sur l’évaluation d’un produit des aires : la section du noyau multiplié par la 

surface de la fenêtre de bobinage. Cette technique de dimensionnement est très commode dans 

les alimentations à découpage pour lesquels ont été développés de larges gammes de structures 

magnétiques « prêtes à l'emploi » [FER-94] [MOH-03]. Pourtant cette approche ne permet pas 

d’optimiser le dimensionnement selon plusieurs critères et c’est dans ce cadre que s’inscrit les 

différents travaux que nous allons présenter dans la suite. 

I.5.2. Etat de l’art de l'optimisation. 

Un des premiers travaux concernant l’optimisation des composants passifs haute 

fréquence a été présenté par R. Petkov [PET-96]. Dans un article publié en 1996, l’auteur a 

présenté une procédure d’optimisation se basant sur les analyses des pertes et de la thermique 

d’un composant bobiné conventionnel. Les pertes dans les bobinages sont alors modélisées par 

la méthode de Dowell et celles dans le noyau sont estimées par la méthode de Steinmetz. Les 

grandeurs sont exprimées par des expressions analytiques en fonction d’une variable 

géométrique. L’augmentation de la température de fonctionnement du composant est donc 

calculée à partir des pertes et s’exprime aussi en fonction de la variable géométrique. La 

solution de l’optimum de cette fonction donne en résultat l’augmentation minimale de la 

température de travail ainsi que le minimum des pertes du composant. Les analyses optimales 

de la densité de courant dans les bobinages et de l’induction dans le noyau sont ensuite déduites 
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de la géométrie optimale trouvée. Malgré la simplicité du problème posé dans ce cas d’étude, la 

procédure proposée est très intéressant pour les études d’optimisation des composants 

magnétiques haute fréquence. 

Dans un article publié en 1997, N. Dai et F.C Lee ont utilisé une méthode numérique pour 

optimiser le dimensionnement des composants planars [DAI-97]. En utilisant l’outil 

d’optimisation de Matlab, les auteurs ont développé un outil informatique permettant 

d’optimiser le volume du composant sous des contraintes non linéaires telles que 

l’augmentation maximale de la température et l’induction maximale dans le noyau. Le but de ce 

travail étant de montrer une procédure d’optimisation de dimensionnement dont les 

modélisations électrique et thermique sont encore simples. Malgré tout, l’intérêt de cette 

nouvelle approche ouvre un grand domaine pour l’optimisation des composants passifs. 

W.G.Hurley, W.H. Wolfle et J.G.Breslin ont étudié plus particulièrement les effets de la 

haute fréquence et des excitations non sinusoïdales sur le dimensionnement d’un composant 

passif magnétique [HUR-98]. Ils proposent une méthode de dimensionnement mieux adapté aux 

composants magnétiques des convertisseurs statiques. Le dimensionnement du composant est 

basé sur l’optimisation des pertes en fonction du produit de la fréquence et de l’induction de 

travail du noyau. La densité de courant dans les conducteurs des enroulements est déterminée en 

limitant l’augmentation de la température des bobinages. Les calculs sont entièrement 

analytiques et s'appliquent aux composants bobinés classiques. Cette approche ne permet pas 

d’optimiser le composant selon de multiples critères comme la minimisation du volume ou du 

poids du composant. 

Quelques années plus tard, dans une étude d’un composant L-C intégrant deux fonctions 

passives à savoir une inductance et une capacitance, L. Zhao, J. T. Strydom et J.D. van Wyk ont 

proposé une optimisation volumique spécifiquement appliquée pour ce type de composant 

hybride [ZHA-01b]. Les pertes totales ainsi que le volume du composant sont calculés 

analytiquement en fonction d’un coefficient totaleRLQ /0ω=  appelé coefficient de qualité de 

l’inductance (avec 0ω  l’impulsion à la résonance, 2/ efftotalestotale IPR =  la résistance équivalente 

totale du composant représentant les pertes totales). Pour ce type de composant, le facteur Q  est 

lié directement à la géométrie du composant et l’optimisation de la fonction du volume du 

composant permet de déterminer Q  et ensuite les paramètres géométriques du composant. 

Malheureusement la thermique n’est pas abordée dans cette approche. 

J. T. Strydom et J. D. van Wyk ont aussi étudié un autre composant hybride le L-L-C-T 

pouvant être intégrés dans des circuits à résonance série [STR-02a]. Les deux auteurs ont 

développé un outil permettant d’effectuer l’optimisation du dimensionnement et de la 

performance du composant suivant plusieurs critères : minimisation du volume, minimisation 
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des pertes totales ou minimisation des pertes surfaciques, … Les pertes dans ce type de 

composant planar sont modélisées pour les pertes cuivre selon une méthode de Dowell modifiée 

et pour les pertes fer par la méthode MSE (Modified Steinmetz Equation) [STR-02b]. Dans un 

premier temps, ils n’ont pas étudié l’influence de la thermique et c’est seulement la densité de 

puissance qui fixe la limite de la miniaturisation de ce type de composant [STR-03].  

Récemment en 2008 Q.H. Gou, Y.M Yang, D. Wei ont utilisé un outil d’aide à la 

simulation automatique utilisant différents logiciels afin d’effectuer le couplage d’une 

simulation éléments finis (effectuée sous le logiciel Maxwell) et d'une simulation schématique 

(effectuée sous le logiciel Saber) dans une boucle d’optimisation [GUO-08]. Cet outil appelé 

iSIGHT permet d’effectuer une modélisation électrodynamique des pertes d’un transformateur 

planar fonctionnant dans une structure de convertisseur DC-DC. Les paramètres tels que 

l’inductance de fuite et les capacités parasites dans le composant sont optimisés en utilisant cette 

méthode permettant d’éviter les oscillations et les pics de tension au cours de fonctionnement du 

convertisseur. Pourtant le temps d’optimisation, qui n’est pas précisé dans l’article, doit être 

extrêmement long puisque cette optimisation utilise la méthode des éléments finis. 

En France, E. Labouré, F. Costa et al [WIL-01] ont développé un outil d’optimisation de 

dimensionnement de composants passifs intégrés dans le cadre de la thèse de F.Wilmot [WIL-

04] [ARA-06]. Les modèles des pertes fer et cuivre et thermique sont établis par des expressions 

analytiques permettant de coupler l'ensemble dans une boucle d’optimisation. Les études de 

l’optimisation d’un transformateur et d'une inductance planar ont été validées par des 

simulations éléments finis et expérimentalement sur les aspects électromagnétiques ainsi que la 

thermique. 

Nous allons présenter dans les parties suivantes, le principe de l’intégration des 

composants LCT, l’état de l’art des travaux effectués dans notre laboratoire ainsi que le cahier 

des charges de l’optimisation que nous souhaitons conduire. 

I.6. Cadre de l’étude : le composant LCT 

I.6.1. Principe de la conception 

Le composant passif LCT permet l'intégration de trois fonctions passives dans un seul 

composant : une inductance (L), une capacité (C) et un transformation (T). Son principe se base 

sur un transformateur classique disposant d'un noyau magnétique autour duquel sont disposés 

les bobinages primaire et secondaire. Ce transformateur introduit naturellement un effet de fuite 

des flux magnétiques liés essentiellement au placement des bobinages. Ce phénomène est 

modélisé par une inductance de fuite pouvant être réglable par une modification des dispositions 

des bobinages. Afin d’introduire un effet capacitif au dispositif (fonction C du composant), il est 
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nécessaire de créer deux surfaces en regard et d’insérer un matériau diélectrique entre ces deux 

surfaces. Selon le besoin il est possible de dédoubler soit le primaire soit le secondaire et de 

créer une capacité entre les spires de ces enroulements. La Figure I-16 montre le principe de ce 

composant. Dans ce cas la capacité est réalisée au primaire. 

 

 

Figure I-16. Principe du composant LCT [VAL-07] 

Les effets électromagnétique et électrostatique du composant LCT sont modélisés Figure 

I-17a, il s’agit principalement du couplage magnétique des enroulements du composant et du 

couplage capacitif entre deux enroulements placés en vis à vis. Un schéma électrique équivalent 

à ce composant est présenté Figure I-17b. 

 

 

 

a. Principe des couplages b. Schéma électrique équivalent 

Figure I-17. Modélisation du composant LCT 

Les applications du composant LCT sont abondantes. Tout d’abord en réalisant 

différentes connexions des quatre bornes des primaires, nous pouvons facilement obtenir des 

résonances série ou parallèle. Le modèle magnétique du transformateur disposant d’une 

inductance de fuite peut être aisément ramenée au primaire et être placée en série ou en parallèle 

avec la capacité intégrée. 

  

a. Résonance série b. Résonance parallèle 

Figure I-18. Modes de connexion des circuits résonnants 
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Les composants LCT peuvent aussi être utilisés dans les convertisseurs classiques de type 

Flyback ou Forward. Dans ce type d’application la capacité intégrée présente une grande valeur 

(quelques dizaines nF), cela conduit à l’utilisation de matériaux diélectriques à forte permittivité 

ou/et à faible épaisseur. 

I.6.2. Composants LCT réalisés au G2Elab 

Le premier travail concernant le composant LCT au G2Elab a été effectué par Kh. 

Laouamri de 1999 à 2001 [LAO-01]. Au cours de ses travaux, il a étudié le problème de la 

propagation d’onde par la théorie des lignes de transmission afin d’envisager les problèmes de 

résonances dans les composants passifs multicouches fonctionnant à hautes voire très hautes 

fréquences. Une caractérisation par des schémas équivalents à constantes localisées des plaques 

élémentaires a donné une précision suffisante sur la gamme de fréquence de fonctionnement 

classiquement utilisée en électronique de puissance. Cette étude a montré la possibilité de mettre 

en série ou/et en parallèle des circuits multicouches dans la conception de composants passifs. 

Ensuite, l'établissement des schémas électriques équivalents du composant à constantes 

localisées a permis de valider un modèle schématique simple. Enfin un composant LCT bobiné 

multicouche a été réalisé et utilisé dans une structure DC-DC à résonance Figure I-19. 

 
 

Figure I-19. LCT bobiné de Khaled Laouamri [LAO-01] 

Les paramètres principaux du composant LCT et de la structure DC-DC sont : 

 Noyau magnétique : pot P42/29 

 Nombre de spires primaire/secondaire : 12/4 

 Inductance de résonance : 5,4 µH 

 Capacité de résonance : 10,6 nF 

 Rendement du composant LCT : 74% 

Ce premier prototype a permis de valider le principe de la conception de ce type de 

composant LCT. Pourtant la technologie mise en œuvre n’est pas encore maîtrisée et le 

rendement reste médiocre (74%). Les travaux suivants ont continué dans cette voie de 
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l’intégration et envisagé de meilleures approches technologiques pour obtenir de meilleures 

performances. 

La deuxième thèse sur le LCT au G2Elab a été effectuée par Ph.Goubier [GOU-03] de 

2001 à 2003. Cette étude propose le dimensionnement et la réalisation d'un composant LCT 

pour une structure quasi résonnante de 60W. Deux prototypes de LCT ont été réalisés (un LCT 

bobiné Figure I-20 et un LCT planar Figure I-21) présentant de bonnes performances (96%). 

Une comparaison entre une solution intégrée planar et une utilisant des composants discrets a 

montré le gain apporté par l'intégration au niveau du volume et aussi au niveau du rendement 

final de la structure de ce convertisseur. En effet, le nombre de connexions et la quantité de 

cuivre sont grandement diminués dans le composant intégré. Ce type d’intégration regroupant 

trois fonctions passives présente un véritable atout, tant en terme d’encombrement qu’en en 

terme de compatibilité électromagnétique. 

 
 

Figure I-20. LCT bobiné de Phillipe Goubier [GOU-03] 

 Noyau magnétique : E32/6/20 

 Nombre de spires primaire/secondaire : 20/1 

 Inductance de résonance : 124 µH 

 Capacité de résonance : 3,4 nF 

 Convertisseur à résonance : 60W, 300V/5V - 12A, 160 kHz 

 Rendement du composant LCT : 96,4% 
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Figure I-21. LCT planar de Phillipe Goubier [GOU-03] 

 Noyau magnétique : E32/6/20 

 Nombre de spires primaire/secondaire : 21/1 
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 Inductance de résonance : 124 µH 

 Capacité de résonance : 3,4 nF 

 Convertisseur à résonance : 60W, 300V/5V - 12A, 180 kHz 

 Rendement du composant LCT : 96,8% 

Afin d'élargir le champ des applications des composants LCT, les travaux effectués par B. 

Vallet de 2004 à 2007 [VAL-07] ont eu pour but de montrer une autre utilisation de composant 

LCT en dehors de la résonance : les alimentations à découpage classique. Cette étude se 

concentre sur l’intégration d’un LCT à trois enroulements pour lequel l’inductance de fuite des 

bobinages secondaires est utilisée afin de lisser le courant de sortie. Ce composant présente 

aussi une forte valeur de capacité intégrée jouant le rôle à la fois d’écrêtage mais aussi 

garantissant l’équilibre d’une structure DC-DC à transfert d’énergie mixte (MET) (Figure I-22). 

Tous les composants semi conducteurs de la structure MET ont été intégrés sur les deux faces 

du circuit imprimé du composant LCT. L’étude a montré un fort niveau d’intégration pour cette 

alimentation d’électronique de puissance. Le prototype réalisé a présenté des avantages non 

seulement au niveau de la miniaturisation mais aussi au niveau des performances. 
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Figure I-22. Structure intégrée avec LCT planar de B. Vallet [VAL-07] 

 Noyau magnétique : E38/8/25 

 Nombre de spires primaire/secondaire : 20/2 

 Inductance de fuite au secondaire/au tertiaire: 22 µH/3 µH 

 Capacité intégrée : 12 nF 

 Convertisseur commutation forcée : 60W, 48V/5V - 12A, 180 kHz 

 Rendement du composant LCT : 97,6% 

Les composants LCT sont une solution pour répondre aux besoins de l’intégration des 

composants passifs dans les alimentations à forte puissance volumique d'électronique de 

puissance. Les prototypes LCT réalisés au G2Elab au cours des années passées ont montré une 

bonne évolution tant en terme de miniaturisation qu’en terme d’amélioration de la performance. 

Pourtant, pour l’heure aucune optimisation du dimensionnement de ce composant n'a encore été 
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engagée. C’est dans ce cadre que s’inscrit les travaux de cette thèse qui ont pour vocation 

d’accroître la compréhension du comportement électromagnétique et thermique du composant 

LCT afin de d’optimiser son dimensionnement.  

I.7. Cahier des charges de l’optimisation 

I.7.1. Structure du convertisseur utilisant le LCT 

Tout d’abord pour déterminer les paramètres principaux du composant à dimensionner et 

aussi les conditions de son fonctionnement, nous avons fait le choix d’insérer le composant LCT 

dans un convertisseur DC-DC dont le cahier des charges est présenté ci-après : 

 Puissance de sortie : W 60  

 Tension d’entrée : V 003  

 Tension de sortie : V 5  

 Fréquence de découpage : kHz 502  

Il s’agit en l’occurrence d'une structure quasi-résonnante en demi pont à deux MOSFETs 

et deux diodes de roue libre pour l’étage onduleur et deux diodes de puissance pour l’étage 

redresseur (Figure I-23). Cette structure, très similaire à celle étudiée dans la thèse de Ph 

GOUBIER, présente l'avantage de ne nécessiter qu'un nombre réduit de composants actifs et 

s’adapte bien à l’intégration d’un composant passif LCT à deux enroulements secondaires 

identiques. En effet, il est possible d’utiliser un secondaire à point milieu pour simplifier la 

conception du redresseur. C'est cette solution qui est choisie dans le cadre de cette étude. 
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Figure I-23. Structure du convertisseur utilisant le composant LCT 

Dans les paragraphes suivants, le principe de fonctionnement de cette structure et 

l’évaluation des paramètres principaux du composant LCT à savoir le rapport de transformation 

m , l’inductance de fuite L , l’inductance magnétisante mL  et la capacité intégrée C  seront 

présentés. Ces étapes nous permettent de déterminer les paramètres du composant à 

dimensionner par l’outil d’optimisation. 
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I.7.2. Principe de fonctionnement du convertisseur 

Nous allons maintenant étudier plus en détail le principe de fonctionnement de la 

structure quasi-résonante présentée en distinguant les différentes phases de son fonctionnement. 

Comme la structure est « symétrique », les deux interrupteurs 1M  et 2M  fonctionnent en 

complémentaire avec un rapport cyclique égale à 0,5. Nous ne présenterons donc que les 

phases de fonctionnement correspondant à la première demi période, la deuxième demi période 

pouvant être déduite par symétrie de la première demi période [GOU-06]. 

a) Phase 1 : Résonance LC, stockage d’énergie dans L 
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Figure I-24. Phase de fonctionnement en résonance LC (première demi période) 

Pendant cette phase, on ferme 1M  et ouvre 2M . Les conditions initiales sont 

A iL 0)0( =  et V vC 0)0( = . Les diodes 1D  et 2D  sont bloquées et en raison de l’orientation 

des enroulements, la diode 1Ds  au secondaire du LCT conduit tandis que 2Ds  est bloquée. Une 

ondulation de résonance série LC est créé et nous pouvons facilement trouver les expressions de 

la tension sur la capacité C et du courant traversant l’inductance L : 

( )t 
m

V
EtvC 0

2 cos1)( ω−⋅






 −=  Eq. I-25 

t 
C

L

m

V
EtiL 0

2 sin)( ω⋅⋅






 −=  Eq. I-26 

Le terme 0ω  correspond à la pulsation de résonance : 

LC

1
0 =ω  Eq. I-27 

2V  est la tension appliquée au secondaire du LCT. En régime permanent cette tension 

vaut  la tension de sortie majorée de la chute de tension dans une diode de redressement 1Ds  à 

l’état passant dV : 

dS VVV +=2  Eq. I-28 
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Cette phase prend fin lorsque la tension )(tvC  arrive à E . En effet à cet instant (Eq. 

I-29) la diode 1Ds  entre en conduction et démarre alors une phase de roue libre : 

( ) Et 
m

V
E 1 =−⋅







 − 0
2 cos1 ω  Eq. I-29 

Pour atteindre ce changement de phase, il est nécessaire d’avoir une condition sur les 

niveaux de tension traduite par l’inégalité suivante : 

E

V
mE

m

V
E 22 .2

2 ≥⇔≥






 −⋅  Eq. I-30 

L’expression de 1t  est alors : 




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












−
⋅=

2

1

1

1
arccos

V

mE
LCt  Eq. I-31 

Et le courant dans l’inductance L  à la fin de cette phase : 









−⋅= 2

22

2
1 V

mE

V

mE

m

V

L

C
I  Eq. I-32 

b) Phase 2 : Roue libre par la diode D1, décharge de L 
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Figure I-25. Phase de fonctionnement en roue libre (première demi période) 

Pendant cette phase de roue libre, la tension sur la capacité C reste égale à E  et le 

courant dans l’inductance L diminue sous l’effet de la tension mV /2−  qui s’applique sur celle-

ci : 

EtvC =)(  Eq. I-33 

11L It-(t 
Lm

V
ti +⋅

⋅
−= ))( 2  Eq. I-34 
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Cette phase prend la fin lorsque )(tiL  s’annule. En effet à cet instant 21 tt + , la diode 

1Ds  se bloque naturellement. La durée de cette phase 2t  est déterminée par l’expression 

suivante : 

2

1
2 V

ILm
t

⋅⋅=  Eq. I-35 

c) Phase 3 : Phase morte 

Une fois la diode 1Ds  bloquée, le courant Li  reste nul et la tension Cv  se maintient égale 

à E . C’est la phase durant laquelle l’interrupteur 2M  doit être commandé. Cette phase prend la 

fin à l’instant 2/Tt =  lors de la mise en conduction du MOSFET 2M . 

Nous ajoutons ici une deuxième condition pour le fonctionnement de la structure 

correspondant à la durée des différentes phases qui vont fixer la fréquence maximale de 

fonctionnement de la structure. Cette condition se traduit par une inégalité sur les temps 

correspondants aux différentes phases de fonctionnement : 

221

T
tt ≤+  Eq. I-36 

d) Phases de fonctionnement de la deuxième demi période 

Pour la deuxième demi période de fonctionnement, l’interrupteur 1M  est ouvert et 2M  

est fermé, on retrouve trois phases de fonctionnement similaires à la première demi période. 

Notons ici que le courant dans l’inductance L  est négatif et donc que la tension des bobinages 

secondaires du composant LCT vont rendre conductrice la diode 2Ds  et bloquer la diode 1Ds . 

Pendant cette deuxième demi période, la tension )(tvC  va décroître de E  vers zéro tandis que 

le courant )(tiL  sera négatif. 
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Figure I-26. Phase de fonctionnement en résonance LC (deuxième demi période) 
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Figure I-27. Phase de fonctionnement en roue libre (deuxième demi période) 

Les formes d’ondes obtenues pour la tension sur la capacité C et dans l’inductance L 

pendant une période de fonctionnement sont présentées Figure I-28. 
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Figure I-28. Formes d’onde des grandeurs d’état iL et vC lors du fonctionnement 

I.7.3. Evaluation des paramètres principaux du composant LCT 

En partant des conditions de fonctionnement et des formes d’ondes étudiées, nous 

pouvons évaluer les paramètres principaux m, L et C du composant LCT. Tout d’abord en 

posant une grandeur sans dimension 2/VmEy =  nous réécrivons des conditions Eq. I-30 et Eq. 

I-36 sous forme plus explicite : 

2≥y  

2
)2(

1

1
arccos

T
yy
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LC ≤








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







−
⋅  

Eq. I-37 

Ensuite, le courant de sortie du convertisseur est analytiquement quantifié en calculant le 

courant moyen traversant l’inductance L pendant une période de fonctionnement : 
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En développant les intégrales, nous obtenons les expressions suivantes : 
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Eq. I-39 

Le courant de sortie est donc quantifié par l’expression : 

dS
S VV

CEF

VT

CE
I

+
==

2

2

2 .

.
 Eq. I-40 

Cette expression nous permet d’évaluer directement la capacité C selon le cahier des 

charges donné, à savoir VE 300= , VVS 5= , kHzF 250=  et AVPI SSs 12/ == . La chute 

de tension sur les diodes de redressement 1Ds  et 2Ds  à l’état passant est fixée à VVd 38,0=  

(pour référence d’utiliser la diode Schottky 42CTQ030 de chez International Rectifier 

[Datasheet]). 

( ) ( )
nF

EF

VVI
C dSS 87,2

30010.250

38,0512

. 232
=

⋅
+⋅=+=  Eq. I-41 

Afin d’anticiper une d’augmentation de la chute de tension des diodes de redressement, 

nous dimensionnons la capacité intégrée dans le LCT égale à nF3 . 

En connaissant la capacité C , l’évaluation des paramètres m  et L  se base sur l’inégalité 

Eq. I-37. Nous trouvons alors une limite inférieure pour m  et une limite supérieur pour L  : 
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Eq. I-42 

La Figure I-29 montre la variation de la limite de l’inductance de fuite du composant 

maxL  en fonction du rapport de transformation m . Nous voyons que maxL  diminue en fonction 

de m . Il est donc préférable de choisir pour m  une valeur faible tout en anticipant, malgré tout, 

l’effet de l’augmentation de la chute de tension en conduction des diodes de redressement. Nous 

choisissons alors une valeur de 20/105,0 ==m . 
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Figure I-29. Variation de la limite de L en fonction de m 

Pour la valeur de m  fixée, l’inductance de fuite du composant doit être inférieure à 

µH110 . Pour déterminer L , nous évaluons enfin la valeur efficace du courant dans 

l’inductance L , nous arrivons aux expressions suivantes : 
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Après avoir développé les intégrales, l’Eq. I-43 nous donne : 
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Il est évidemment souhaitable d’avoir une faible valeur efficace pour ce courant afin de 

limiter les pertes dans la structure. Cela nous implique de choisir une valeur de l’inductance L 

relativement élevée car cette valeur efficace augment lorsque L diminue. Nous choisissons donc  

de prendre une valeur µHL 100=  pour dimensionner notre composant. 

En conclusion, nous rassemblons ici les paramètres principaux du composant LCT à 

partir desquels nous allons optimiser le dimensionnement: 

 Rapport de transformation du LCT: 20/1  

 Capacité intégrée du LCT: nF 3  

 Inductance de fuite du LCT: µH100  

I.8. Conclusion 

Cette étude consiste à optimiser le dimensionnement des composants passifs pour 

l’électronique de puissance. Dans la première partie de ce chapitre, nous avons présenté un tour 

d’horizon sur l’état de l’art de l’intégration et de l’optimisation des composants passifs. Les 

méthodes de modélisation électromagnétique, thermique et d’optimisation de ces composants 
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sont ainsi abordées. Le principe, la modélisation et l’état de l’art des travaux concernant le 

composant intégré LCT qui est l’objet de notre étude d’optimisation sont ensuite présentés. Une 

étude sur le cahier des charges d’optimisation a été aussi présentée ; en étudiant le 

fonctionnement de la structure utilisant le composant LCT, nous avons déterminé les paramètres 

principaux du composant à optimiser. Grâce aux connaissances acquises lors de l’étude 

bibliographique, nous allons maintenant étudier, dans les prochains chapitres de cette thèse, les 

modélisations électrodynamiques et thermiques adaptées aux composants LCT.  Toutes ces 

modélisations ont pour le but de développer un outil d’optimisation du dimensionnement de ces 

composants. 
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II.1.  Introduction du problème 

Un composant passif, comme n’importe quel dispositif électrique, présente des pertes au 

cours de son fonctionnement. Ces pertes ont pour origine les trois parties qui le constituent : les 

pertes dites fer sont la puissance dissipée dans le circuit magnétique, les pertes cuivre sont celles 

dans les bobinages et les pertes diélectriques sont liées aux parties isolantes du composant. La 

connaissance du comportement de ces pertes est primordiale pour dimensionner le composant 

car ce sont les pertes qui provoquent l’échauffement du composant lors de son fonctionnement 

et que la thermique est la contrainte principale du dimensionnement des dispositifs électriques. 

Dès lors, en connaissant le comportement électromagnétique d’un composant grâce à une 

simulation fine, nous pouvons prévoir les points de fonctionnement optimaux pour un 

dimensionnement donné ou, au contraire, rechercher un dimensionnement optimal pour une 

application donnée. Pour cela, la modélisation électrodynamique est indispensable pour tous 

types d’optimisations du dimensionnement des composants d’électronique de puissance 

Dans ce chapitre, nous allons analyser les méthodes de modélisation électrodynamique 

des composants passifs. Le but est de trouver un modèle de pertes électrodynamiques adapté à 

notre cas d’étude : les composants intégrés LCT. Différents types de modélisations existent : 

certains sont des modèles analytiques permettant une optimisation aisée et rapide mais qui 

représentent le comportement du dispositif que dans des conditions bien particulières, d’autres 

sont numériques et aptes à prendre en compte des phénomène plus complexes mais nécessitent 

des simulations parfois plus longues. Afin de modéliser l’ensemble du comportement 

électromagnétique et électrodynamique du composant, nous allons commencer par une 

modélisation des pertes cuivre des composants magnétiques classiques bobinés par les méthodes 

de Dowell et de Ferreira. L’application de ces méthodes sur les composants intégrés est ensuite 

analysée. Enfin, après avoir montré les limitations des méthodes classiques, nous allons étudier 

une nouvelle méthode plus adaptée à notre problème. 

II.2.  Analyse des méthodes classiques 

Les deux méthodes analytiques les plus connues pour modéliser de pertes cuivre des 

composants magnétiques conventionnels sont la méthode se basant sur l’homogénéisation des 

conducteurs en plaques de Dowell [DOW-66] et la solution exacte du problème de courant 

induit d’un conducteur rond isolé dite la méthode de Ferreira [FER-94]. Ces deux méthodes 

analytiques simples présentent le gros avantage d’être aisées à mettre en œuvre par opposition 

aux méthodes utilisant la simulation numérique (éléments finis, PEEC, …). Les méthodes de 

Dowell et de Ferreira donnent des précisions acceptables dans le cas où les conditions 
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d’application présentées au chapitre I sont respectées. Des simulations électrostatiques et 

harmoniques par éléments finis ont montré que les hypothèses simplificatrices sont respectées 

pour les composants présentant des géométries adaptées [LEF-04] pour lesquelles les champs 

magnétiques dans la fenêtre de bobinage se propagent uni-directionnellement et 

tangentiellement aux plaques des conducteurs. De plus, l’effet de peau (provoqué par le champ 

propre des conducteurs) et l’effet de proximité (provoqué par les champs des conducteurs 

voisins) peuvent être calculés séparément (hypothèse d’orthogonalité). Les expressions 

détaillées de ces deux méthodes sont présentées en Annexe A et B, nous ne présentons ici des 

résultats d’application de ces méthodes aux composants étudiés. 

II.2.1. Modélisation d’un composant bobiné classique 

Afin de vérifier et d’analyser l’application des méthodes de modélisation classiques au 

composant passif, un composant bobiné a été fabriqué et des mesures d’impédance ont été 

réalisées à l’aide d’un analyseur d’impédance Agilent 4294A [Agilent]. A préciser que ce 

composant est un transformateur dimensionné pour fonctionner à kHz250  et transite une 

puissance de W12 . Son circuit magnétique est un noyau ferrite EFD20/10/7 de chez Ferroxcube 

dont la géométrie est donnée dans Figure II-1b. Le bobinage primaire et composé de 40 spires 

de fils de cuivre émaillé de diamètre mm/ 28,033,0 . Le même fils est utilisé pour réaliser le 

secondaire mais cette fois composée de 20 spires de deux fils en parallèle. L’organisation des 

bobinages dans la fenêtre de bobinage est de type PSSP (1 couche primaire – 2 couches 

secondaires consécutives – 1 couche primaire). Des bandes adhésives de Kapton d’épaisseur de 

µm100  sont placées entre les différents bobinages pour garantir l’isolation. Ce composant a été 

bobiné en utilisant une carcasse afin de pour pouvoir facilement assembler les deux pièces en 

forme E du noyau ferrite Figure II-1a. 

  

a. Composant b. Noyau EFD 20/10/7 

Figure II-1. Composant bobiné et géométrie du noyau magnétique 



Chapitre II - Modélisation électrodynamique des composants passifs 

Contribution à l’optimisation du dimensionnement de composants passifs intégrés 69 

La Figure II-2 présente la résistance AC du transformateur vue du primaire lorsque le 

secondaire est en court circuit. La variation de cette résistance en fonction de la fréquence, 

représentative des pertes cuivre dans le transformateur pour une excitation sinusoïdale, a été 

modélisée par les deux méthodes de Dowell et de Ferreira. Ensuite elle est mesurée afin de 

vérifier la précision de ces méthodes. Sur la Figure II-2 la courbe rouge représente la résistance 

mesurée par rapport à celle bleue obtenue par la méthode de Dowell et celle violette obtenue par 

la méthode de Ferreira. 

 

Figure II-2. Résistance AC des bobinages du composant bobiné 

Nous constatons que les deux méthodes donnent des précisions acceptables jusqu’à 

MHz10 . Au de là de cette fréquence, les phénomènes électrostatiques commencent à influencer 

et provoquent des résonances qui modifient fortement les effets résistifs du composant. Les 

deux méthodes classiques ne peuvent pas prendre en compte ce phénomène. 

Si l’on compare la méthode de Dowell à celle de Ferreira, nous voyons, Figure II-2, que 

la méthode de Ferreira surévalue la résistance (%6,18  à MHz1  et %8,20  à MHz5 ) tandis que 

celle de Dowell la sous-évalue ( %5−  à MHz1  et %10−  à MHz5 ) bien qu’elle soit plus 

précise dans ce cas. Selon Nan Ni et C. Sullivan [NAN-03], la méthode de Ferreira modélise 

plus précisément les composants dont les enroulements sont bobinés plus lâchement car la 

solution exacte du problème de courant induit dans un conducteur cylindrique isolé prend alors 

son avantage. Dans le cas de ce composant, nous nous trouvons face à une conception pour 

laquelle les conducteurs sont densément positionnés, alors la méthode de Dowell avec 

homogénéisation des conducteurs en plaques modélise plus précisément le comportement. Pour 

les composants intégrés dans lesquels les bobinages sont plutôt planaires et très denses, la 

méthode de Dowell sera donc à préférer à celle de Ferreira. 

La modélisation de l’inductance de fuite du transformateur reste, quant à elle, un point 

critique pour toutes les méthodes analytiques connues actuellement. Nous n'avons pas de 

document présentant la modélisation de l’inductance de fuite de composant magnétique par la 
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méthode de Ferreira et donc nous avons analysé que la méthode de Dowell. La Figure II-3 

présente la variation de l’inductance de fuite du transformateur modélisée par les expressions 

analytiques de Dowell (courbe bleue) et la comparaison avec la mesure (courbe rouge). Nous  

voyons qu'une chute de la valeur de cette inductance en haute fréquence a été modélisée, en 

revanche, il reste une différence significative de comportement entre les courbes modélisée et 

mesurée. 

 

Figure II-3. Inductance de fuite du transformateur : comparaison de la méthode de Dowell 
et de la mesure 

  

a. Géométrie ½ fenêtre de bobinage b. Distribution des champs 

Figure II-4. Modélisation magnéto harmonique par éléments finis FLUX®2D 

Une raison de cette erreur de modélisation de l’inductance de fuite est explicable en 

faisant une simulation magnéto harmonique par éléments finis dont le résultat est présenté 

Figure II-4. Sur cette figure, on peut voir que, quand il existe un écartement important entre les 

conducteurs des couches ou/et une occupation significative du volume de la fenêtre de bobinage 

par des couches diélectriques alors, la distribution du champ magnétique dans les couches 

diélectriques n’est plus homogène. L’énergie magnétique stockée dans ces couches est 

différente de celle estimée ce qui influe sur la valeur de l’inductance de fuite du transformateur. 
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Toutefois, les résultats obtenus par cette modélisation ont montré une bonne concordance 

du comportement fréquentiel de la résistance des enroulements du composant bobiné classique 

entre modèle et mesure. La méthode de Dowell doit donc pouvoir être utilisée pour les 

composants planars intégrés et pour valider cette proposition, nous allons analyser l’application 

de cette méthode dans le cas de la modélisation de pertes cuivre d’un composant planar multi-

couche. 

II.2.2. Modélisation d’un composant bobiné planar 

Afin de confronter modélisation et mesure, nous avons réaliser un composant multi-

couche nous servant de référence, il s’agit ici d'un transformateur Figure II-5a de 6  couches : 

4  couches mises en série au primaire, 5 spires par couche dont les dimensions sont présentées 

Figure II-6a, 2  couches au secondaires mises en parallèle dont les dimensions sont présentées 

Figure II-6b. Le composant a donc 20 spires au primaire et une 1 spire au secondaire. 

L’épaisseur des couches conductrices en cuivre est de µm35  et celle de l’époxy du circuit 

imprimé µm850 . Le noyau magnétique utilisé est E20/4/10 dont les dimensions sont 

présentées Figure II-5b. Ce composant est dimensionné pour fonctionner à kHz250  et transite 

une puissance de W12 . 

  

a. Composant b. Noyau E20/4/10 

Figure II-5. Composant planar et géométrie du noyau magnétique 

75.0 25.075.0 25.0  44  

a. Primaire b. Secondaire 

Figure II-6. Géométrie des bobinages du composant planar. 
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La Figure II-7 présente la variation de la résistance des enroulements du transformateur 

modélisée par la méthode de Dowell (courbe bleue) et la comparaison avec la mesure (courbe 

rouge). Nous pouvons constater une bonne concordance de la valeur de résistance « DC » à 

moyenne fréquence (de kHz3  à kHz100 ). D'autre part, nous pouvons expliquer la mauvaise 

concordance à faible fréquence au dessous de kHz3  par l’effet du faible couplage magnétique 

primaire - secondaire à faible fréquence, la résistance au secondaire n’est pas ramenée au 

primaire et une chute de résistance totale des enroulements mesurée aux bornes primaires du 

composant est vue dans cette mesure. Certes à haute fréquence, les effets de peau et de 

proximité n’apparaissent théoriquement qu’à partir de MHz3  pour une épaisseur des pistes 

conductrices de µm35  et ils sont bien présents dans la courbe de la résistance modélisée par la 

méthode de Dowell. Pourtant la mauvaise concordance entre la modélisation et la mesure 

montre ici que ces phénomènes apparaissent à des fréquences beaucoup plus faibles (à partir de 

kHz100 ) dans le composants planar. La modélisation par la méthode de Dowell ne semble 

donc pas valable dans ce cas d’étude. 

 

Figure II-7. Résistance AC des bobinages du composant planar 

Nous avons essayé dans cette partie de modéliser analytiquement le comportement des 

pertes cuivre des composants passifs par les méthodes classiques de Dowell et de Ferreira. Les 

résultats obtenus montrent que nous pouvons appliquer ces méthodes pour la modélisation d’un 

composant bobiné conventionnel mais ces méthodes ne peuvent pas être directement utilisées 

pour la modélisation électromagnétique des composants passifs planars multi-couches. 

Pour la modélisation des pertes fer, la méthode de Steinmetz et ses dérivées présentées au 

chapitre I peuvent nous donner des résultats d'une bonne précision si les conditions de 

fonctionnement sont bien définies. Pourtant en utilisant cette méthode les modélisations des 

différentes sources de pertes d'un composant sont toujours séparées par des modèles différents 

et peuvent provoquer des problèmes de compatibilité lors du calcul. La méthode que nous allons 

étudier dans la suite de ce chapitre peut résoudre ce problème par une prise en compte de tous 
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les types de pertes présent lors du fonctionnement du composant dans un modèle de simulation 

schématique unique. 

II.3.  Nouvelle méthode adaptée au composant LCT -

Méthode du schéma équivalent par plaques LEEC 

LEEC (Lumped Element Equivalent Circuit) est une méthode de modélisation analytique 

des composants passifs magnétiques, développée par J-P. Keradec [SCH-00] [BES-08] au sein 

du Laboratoire de Génie Electrique de Grenoble (G2Elab). Cette méthode se base sur 

l’hypothèse qu’un composant magnétique est constitué d’un empilement de plaques 

conductrices, isolantes et magnétiques. Toutes les plaques sont supposées infinies, constituées 

de matériaux supposés linéaires, homogènes et isotropes. Leurs caractéristiques 

électromagnétiques peuvent donc être décrites par deux scalaires complexes : la perméabilité 

complexe et la permittivité complexe. En raison des dimensions infinies, les échanges d’énergie 

s’effectuent perpendiculairement aux plaques en se basant sur les ondes électrique et 

magnétique tangentielles aux plaques Figure II-8. Cette approche permet de représenter chaque 

plaque par un circuit électrique équivalent et l’assemblage de toutes les couches peut être utilisé 

pour modéliser les comportements électromagnétiques et électrostatiques du composant. 
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a. Hypothèse de conception du composant b. Hypothèse de direction des champs 

Figure II-8. Hypothèses pour l'application de la méthode LEEC 

En étudiant le problème de propagation harmonique des ondes électromagnétiques dans 

une plaque sous les hypothèses de simplification ci-dessus, nous arrivons à caractériser 

l’impédance d’une plaque à partir de sa géométrie et de sa nature physique (perméabilité et 

permittivité complexe). 
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II.3.1. Méthode du schéma équivalent des plaques (LEEC) 

En appliquant le théorème d’Ampère sur un contour associé à une largeur de plaque dans 

la fenêtre de bobinage (en supposant qu’il y a une seule spire dans la plaque), l’équation de 

continuité des champs magnétiques à travers la plaque s’écrit : 

b

I
JHH gd ==−  Eq. II-1 

Le problème électromagnétique dans la plaque revient à un système d’équations qui 

décrit la relation entre les champs magnétiques et les champs électriques. Il s’écrit en général 

sous la forme matricielle suivante : 
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E

g

d

s

g

d

.  Eq. II-2 

Dans le cas d’une plaque alimentée par une source électrique, ces relations ci-dessus ont 

la même forme que celles fournies par les lois de Kirchhoff et la loi d’Ohm appliquées à un 

quadripôle électrique dont le schéma est donné Figure II-9. 
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Figure II-9. Représentation électrique sous forme quadripolaire 

Les impédances 1Zi  et 2Zi  dépendent du déphasage ϕ  ou de l’atténuation des ondes 

harmoniques A  provoqué par la traversée du milieu d’épaisseur a  ainsi que de l’impédance 

caractéristique cZ  de ce milieu. Toutes ces grandeurs dépendent de la perméabilité complexe 

µ  et de la permittivité complexe ε  du matériau constituant le milieu. Il faut noter ici que 

l’hypothèse des plaques infinies peut être utilisé dès lors que les plaques ont  une épaisseur a  

très faible devant leur largeur et leur longueur. 

aµ .εωϕ =  Eq. II-3 

ϕjeA −=  Eq. II-4 



Chapitre II - Modélisation électrodynamique des composants passifs 

Contribution à l’optimisation du dimensionnement de composants passifs intégrés 75 

ε
µ

Z c =  Eq. II-5 

L’expression des impédances 1Zi  et 2Zi  s’écrit : 








⋅=
+
−=

2
tan.

1

1
1

ϕ
cc Zj

A

A
ZZi  Eq. II-6 

ϕsin

1
..

1

.2
22 cc Zj

A

A
ZZi =

−
=  Eq. II-7 

A partir du quadripôle électrique, nous pouvons représenter le couplage inductif et l’effet 

résistif de la plaque par un schéma électrique. Pour ne manipuler que des courants et des  

tensions, les impédances 1Zi  et 2Zi  seront multipliées par un rapport bc / . On insère aussi un 

coupleur de rapport 1 afin d’assurer l’isolation galvanique de l’entrée électrique. Nous obtenons 

alors un schéma électrique équivalent à celui du quadripôle (Figure II-10). 
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Figure II-10. Schéma équivalent pour une plaque alimentée par une source électrique 

L’expression des impédances 1Z  et 2Z  : 








=
2

tan1

ϕ
b

c
jZZ c  Eq. II-8 

ϕsin

1
2 b

c
jZZ c=  Eq. II-9 

Cette représentation est générale pour tous les types de plaque mais elle peut se simplifier 

en fonction du matériau constituant la plaque étudiée : conducteur des bobinages, isolant 

diélectrique ou noyau magnétique. 

a) Représentation des effets inductifs et résistifs des plaques 

conductrices 

Pour une couche conductrice, nous avons les simplifications suivantes : 

0µ=cµ  Eq. II-10 
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ρωω
σε

..

1

jjc ==  Eq. II-11 

Les impédances 1Z  et 2Z  se déduisent : 








 −⋅−=
δδ
aja

rjZ dc 2

1
tan.).1(1  Eq. II-12 

( ) 




 −
⋅−=

δ
δ a

j

a
rjZ dc

1tan

1
.).1(2  

Eq. II-13 

Où dcr  et δ  sont la résistance DC et l’épaisseur de l’effet de peau de la plaque 

conductrice considérée. On voit que, à basse fréquence, l’impédance 2Z  tend vers dcr  : 

ab

c
rdc ρ=  Eq. II-14 

0.. µπ
ρδ
f

=  Eq. II-15 

Pour pouvoir intégrer ce schéma, dont les éléments varient en fonction de la fréquence, 

dans un simulateur de type circuit, il est nécessaire de représenter les expressions 

mathématiques présentées en Eq. II-12 et Eq. II-13 par des composants électriques à constantes 

localisées. C’est-à-dire des résistances, des inductances, des condensateurs et des coupleurs dont 

les valeurs sont indépendantes de la fréquence. Cette représentation ne pourra être que 

approximative dès lors qu’un nombre maximum de composants utilisé pour la représentation 

sera fixé. Malgré tout, les auteurs ont recherché différentes représentations pour ces dipôles 

permettant un meilleur suivi du comportement fréquentiel et ont réussi à limiter l’erreur de cette 

représentation à moins de %1  sur une large bande de fréquence aillant jusqu’à MHz30 . 

L’étude complète du comportement des impédances 1Z  et 2Z  montre que ces 

impédances peuvent avoir des valeurs négatives posant des problèmes de résolution dans les 

logiciels de type circuit. Pour corriger ce problème, il est plus intéressant de redessiner le 

schéma équivalent en adoptant celui présenté Figure II-11 qui, par l’ajout d’un coupleur, permet 

d’assurer des valeurs positives aux différentes impédances. 
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Figure II-11. Schéma LEEC d’une plaque conductrice 

Les liens entre les impédancesA  et B  et les impédances1Z , 2Z  est alors : 

dcrZZA 22 21 −+=  Eq. II-16 

244 ZrB dc −=  Eq. II-17 

Ces impédances sont alors représentées par des schémas à constantes localisées 

permettant de limiter les erreurs avec les formules exactes [BES-08]. Ces schémas sont données 

pour les impédances A et B Figure II-12. 
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a. Impédance A b. Impédance B 

Figure II-12. Schéma LEEC des impédances A et B 

Pour simplifier l’expression des impédances A  etB , on définit les variables 

intermédiaires dcl  et dcc  ci-dessous : 

b

ac
ldc 0µ=  Eq. II-18 

c

ba
µcdc

.
.

3
2

0 ⋅= σ  Eq. II-19 
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Tableau II-1. EXPRESSIONS DES ELEMENTS DE L’IMPEDANCE A 

dclLA .115,01 =  dcrRA .93,41 =  

dclLA .10.4,51 3
2

−=  dclRA .92,152 =  

Tableau II-2. EXPRESSIONS DES ELEMENTS DE L’IMPEDANCE B 

dclLB
3

2
1 =  dccCB

5600

11
1 =  dclLB

891

50
2 =  

Initialement 

dcrRB
7

40
1 =  dcrRB

1089

9520
2 =  dcrRB

4869

31460
3 =  

1LB  : inchangée 1CB  : x 0,942 2LB  : x 2,44 
Ajustement 

1RB : inchangée 2RB  : x 0,761 3RB  : x 1,303 

b) Représentation des effets inductifs des plaques isolantes 

Pour les couches isolantes, comme il n’y a pas de source d’alimentation électrique, le 

schéma LEEC inductif et résistif est réduit à deux impédances 1Z  mise en série, soit équivalent 

à une impédance de 12Z . Dans un premier temps, si l’on néglige l’effet résistif dans ces 

couches, on peut simplifier la perméabilité complexe et la permittivité complexe en les 

considérant réelles. 

rdµ µµ0=  Eq. II-20 

rd εεε 0=  Eq. II-21 

Les matériaux diélectriques classiques utilisés à l’heure actuelle sont souvent 

amagnétiques ( 1=rµ ) et leurs permittivité relative est de l’ordre de quelques unités. On voit 

avec cette remarque que la vitesse de propagation de l’onde dans ces couches µευ /1=  n’est 

pas loin de celle de la lumière ( 00/1 εµυ =c ). En conséquence, la longueur d’onde est très 

grande devant l’épaisseur de la plaque. Le déphasage ϕ  est donc suffisamment petit pour que 

l’on puisse approximer sa tangente par son argument. L’expression de l’impédance 12Z  revient 

à celle d’une inductance dL , elle fait partie de l’inductance de fuite due à l’écartement des 

enroulements du composant. Notons dans les expressions suivantes que da  est l’épaisseur de la 

couche d’isolant. 
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.
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c) Représentation des effets inductifs et résistifs des plaques 

magnétiques 

Pour les couches magnétiques, nous arrivons aussi à représenter ses effets inductifs et 

résistifs par une impédance 12Z  comme pour les couches isolantes. Pourtant les composants 

passifs d’électronique de puissance fonctionnant en haute fréquence utilisent souvent des 

matériaux de type ferrite qui ont une perméabilité relative très grande (de l’ordre quelques 

milliers). L’épaisseur de ces couches est aussi beaucoup plus grande que celle des couches 

diélectriques. L’approximation de l’impédance 12Z  comme pour les couches diélectriques n'est 

donc plus valable. En réalité, l’impédance de ces couches joue le rôle de l’impédance 

magnétisante du composant, nous pouvons donc utiliser les données de perméabilité complexe 

µ  et le facteur de l’inductance magnétisante LA  fournie par le fabricant pour représenter l’effet 

inductif et résistif dans ces couches. 

r
LL

fµ
AfA

µ
)(

)( ⋅=  Eq. II-24 

)(~2 1 fAjZZ Lmag ω=  Eq. II-25 

En connaissant le comportement fréquentiel de l’impédance magnétisante du composant, 

une représentation par un schéma à constantes localisées est retenue expérimentalement par 

approximation. Dans [BES-08], les auteurs proposent une combinaison d’éléments comme 

présentée Figure II-13 pour représenter l’effet inductif et résistif dans les plaques de type ferrite. 

 

Figure II-13. Schéma LEEC d’une plaque magnétique 

Il apparaît ici un point critique sur la précision de l’automatisation de schéma LEEC pour 

un noyau quelconque. En effet, d’une part, les fabricants ne nous fournissent le comportement 

de la perméabilité complexe d’un telle matériau magnétique que pour une bande de fréquence 

limitée (par exemple de 10kHz à 10MHz pour la ferrite TDK® PC40 ou plus restreinte de 



Chapitre II - Modélisation électrodynamique des composants passifs 

Contribution à l’optimisation du dimensionnement de composants passifs intégrés 80 

100kHz à 10MHz pour la ferrite Ferroxcube® 3F3). D’autre part, le facteur de l’inductance 

magnétisante LA  n’est donné que pour un noyau fixé. Toutes modifications des données 

géométriques par un usinage par exemple auront une répercussion important sur cette valeur. La 

génération des paramètres L, R, C pour un noyau ferrite usiné, ce qui sera notre cas pour le 

composant LCT, sera expliquée paragraphe II.3.2. 

d) Représentation de l’effet électrostatique dans les plaques 

diélectriques 

Nous venons de le voir, nous avons la possibilité, de modéliser les effets inductifs et 

résistifs d'un composant magnétique par des schémas équivalents à constantes localisées. Pour 

prendre en compte le comportement électrodynamique du composant, il nous faut également 

modéliser les effets capacitifs dont il peut être le siège. Ces effets ne sont pas visibles dans les 

couches conductrices et magnétiques puisque qu’elles sont dominées par des effets inductifs et 

résistifs. En revanche, dans les couches diélectriques, ces effets ne peuvent pas être négligés 

d’autant plus si, comme dans ce travail, ces couches sont étudiées pour favoriser les effets 

capacitifs en utilisant des matériaux à la fois fins et présentant des permittivités diélectriques 

élevées. Il est donc nécessaire de compléter notre modélisation par la représentation de ce 

comportement. 

Considérons une couche diélectrique d’épaisseur da , cette couche joue le rôle d’un 

isolant entre deux couches conductrices ayant une surface en regard cbSd .= . Quand il n’y a 

pas de connexion électrique directe entre ces deux couches conductrices et en supposant qu’il y 

a une seule différence potentiel entre ces deux couches (tension appliquée aux deux armatures), 

la capacité de la couche diélectrique s’écrit : 

d
r a

cb
C

.
.00 ⋅= εε  Eq. II-26 

Malheureusement nous ne pouvons pas utiliser une seule capacité de valeur 0C  pour 

représenter l’effet capacitif dans les couches diélectriques des composants passifs car dans ce 

cas, les électrodes de ce type de condensateur ne sont pas équipotentielles. Pour un tel système 

électrostatique, il est nécessaire de prendre en compte l’évolution des potentiels le long des 

électrodes faisant qu’il nous faut quatre potentiels différents soit trois potentiels indépendants 

pour décrire le système Figure II-14a. En première approximation, on peut considérer que les 

potentiels le long des armatures varient linéairement. Dans ce cas, les champs électriques et 

donc l’énergie électrostatique dans les couches diélectriques peuvent être évalués 

analytiquement [LAV-91] et un système de six capacités peut être utilisé pour représenter le 

couplage capacitif du système Figure II-14b. 
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a. Effet électrostatique b. Représentation électrique 

Figure II-14. Représentation électrique de l’effet électrostatique d’une plaque diélectrique  

En se basant sur ce système de six capacités croisées, les corrections par ajustement des 

termes liés aux formes géométriques des couches conductrices peuvent améliorer la précision de 

la modélisation de ce couplage [ACK-04]. Pour les composants planaires multi-spires, multi-

couches comme les LCT, il est très important de prendre en compte la corrélation de la position 

des spires en regardant le sens de bobinage pour obtenir une meilleur modélisation de l’effet 

capacitif du composant. Ces améliorations appliquées aux composants mixtes LCT seront 

expliquées au paragraphe II.3.2. 

e) Schéma LEEC global d’un composant passif 

Lorsque tous les types de plaques (conductrices, diélectriques, magnétiques) d’un 

composant passif sont représentés par leurs schémas LEEC correspondants, l’empilement de ces 

schémas peut être implémenté dans un simulateur de type circuit (PSpice®, PSIM®, 

Simplorer®,…) pour retraduire le comportement électrodynamique du composant. Pour cela, 

cet empilement doit être conforme aux dispositions réelles adoptées pour la réalisation du 

composant. Ce schéma ne permet pas seulement d’effectuer des analyses fréquentielles du 

comportement mais aussi de rendre compte du comportement temporel du composant lors d’une 

simulation temporelle dans une structure de convertisseur. La figure Figure II-15 montre une 

association de quatre couches (1 magnétique, 2 conductrices et 2 isolantes). 
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Figure II-15. Association des circuits équivalents des plaques 

Afin de simuler ce schéma dans un simulateur schématique, il est nécessaire de fixer une 

référence des potentiels électriques. Pour choisir cette référence, on peut, d’une part constater 

que le champ électrique dans les couches magnétiques est quasiment nulle et d’autre part, voir 

que dans la plupart des cas la géométrie du composant est symétrique et le point milieu de la 

jambe centrale du noyau magnétique peut alors être utilisé comme référence. Pour faire 

apparaître ce point dans le schéma LEEC du composant, il est nécessaire de couper le noyau 

magnétique en deux parties identiques. Du point de vue électrique, les deux couches 

magnétiques que l’on vient de créer à partir d’un noyau unique sont mises en parallèle et le 

schéma LEEC de chaque couche représente une impédance de .2 magZ  
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Figure II-16. Schéma LEEC globale d’un transformateur 

Cette méthode a été validée pour un transformateur planaire 38 couches, 1 spire par 

couche [BES-08] mais nous allons voir dans la suite que cette approche peut-être appliquée plus 

généralement aux composants planars multi-couches, multi-spires et plus particulièrement aux 

composant LCT. 
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II.3.2. Extension de la méthode LEEC - Application aux 

composants LCT 

a) Analyse de la géométrie du composant LCT 

Afin de valider la méthode LEEC et de mettre en œuvre un modèle de pertes pour le 

composant LCT, nous avons confronté cette modélisation analytique à un composant hybride 

complexe LCT Figure II-17. Ce composant planaire se compose de 14 couches conductrices en 

cuivre, 7  couches diélectriques en Kapton, et 6  couches diélectriques en Epoxy adhésive. Les 

primaires de 21 spires chacun (3 spires par couche) sont bobinés autour de la jambe centrale 

d'un noyau ferrite E/PLT-32/6/20. Le secondaire constitué d’une spire de fils de Litz (400 brins 

de cuivre à diamètre de mm05,0 ) est bobiné autour de la jambe latérale. L’autre jambe latérale 

est usinée pour réaliser un entrefer de mm9,0  afin d’obtenir une inductance de fuite de 

µH110 . Le composant étudié a donc 21 spires au primaire et 1 spire au secondaire. 

 

Secondaire
Primaire

Entrefer

Ferrite usiné E32620

Ferrite PLT32620

Secondaire
Primaire

Entrefer

Ferrite usiné E32620

Ferrite PLT32620

a. Photographie du LCT étudié b. Vue en coupe du LCT étudié 

Figure II-17. Composant passif intégré LCT au G2Elab [GOU-03]  

  

a. Dessin d’une couche de cuivre b. Interconnexion des couches de cuivre 

Figure II-18. Géométrie des couches planaires du LCT [GOU-03] 
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En regardant les couches conductrices du primaire Figure II-18, nous voyons que chacune 

possède trois spires de cuivre (µm70 d’épaisseur). Chaque spire se compose de deux largeurs 

différentes, les pistes dans la fenêtre de bobinage ont une largeur de mm5,1  tandis que celles 

hors noyau magnétique sont deux fois plus large (mm3 ). La raison de cette différence de 

largeur est la réalisation d’une surface de cuivre  suffisamment importante pour obtenir la bonne 

valeur de capacité intégrée dans le PCB. 

Du point de vue de la modélisation électromagnétique, ce composant va présenter 

plusieurs difficultés. Tout d’abord, la modification de largeur des bobinages va influer sur le 

couplage du primaire avec le secondaire lui-même réalisé par une autre technique (fils de Litz). 

Analyser précisément l’inductance de fuite de ce composant sera déjà un premier challenge. 

Ensuite, le noyau magnétique de ce composant présente la particularité de ne pas être 

symétrique. Sa partie de gauche permettant de réaliser un couplage primaire - secondaire se 

comporte comme un transformateur alors que sa partie de droite présentant un entrefer se 

comporte comme une inductance. Cette particularité va demander quelques adaptations de la 

méthode LEEC que nous allons présenter dans la suite. 

b) Schéma LEEC du noyau ferrite usiné et ajustement de l’inductance 

de fuite 

Pour comprendre comment la perméabilité complexe peut représenter l’effet inductif et 

résistif des couches magnétiques, revenons aux définitions de base. Comme nous le savons 

lorsqu'un enroulement est bobiné autour d’un noyau magnétique, le comportement obtenu n’est 

jamais purement inductif (déphasage de °90  entre le courant et la tension appliqués en régime 

harmonique) car des pertes de différentes natures modifient ce déphasage. Même si l’on a réussi 

à modéliser les pertes dans le bobinage, il existe des pertes correspondant au noyau magnétique 

dépendantes de l’induction dans celui-ci, de la fréquence d’excitation et de la température de 

travail que nous devons maintenant évaluer. Ici nous allons uniquement nous intéresser à la 

variation de ces pertes en fonction des grandeurs électriques. D’un point de vue de la 

modélisation, la notion de perméabilité complexe est apparue pour représenter les pertes dans un 

matériau magnétique donné. Pour étudier ceci considérons l’impédance du dispositif représenté 

par une inductance mise en série avec une résistance Figure II-19. 

 

Figure II-19. Représentation simple des pertes magnétiques d’une inductance 
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L’expression de cette impédance est donnée ci-après : 

ss RLjωZ += .  Eq. II-27 

Pour faciliter la représentation et la caractérisation, un terme imaginaire est ajouté à la 

perméabilité du matériau pour représenter les pertes résistives. L’expression de la perméabilité 

complexe s’écrit alors : 

''' . ss j µµµ −=  Eq. II-28 

Avec la tangente du déphasage causé par les pertes magnétiques donné par : 

'

"

tan
s

s

s

s
m L

R

µ
µ

ω
δ ==  Eq. II-29 

Les fabricants fournissent en général les variations des termes '
sµ  et "

sµ  en fonction de la 

fréquence. Par exemple, la Figure I-5a  montre les variations de ces paramètres pour le matériau 

ferrite 3F3 utilisé pour la réalisation du LCT. Le paramètre '
sµ  correspond à la perméabilité 

relative initiale du matériau ( rs µµ =' ). Nous pouvons constater sur ces courbes que seulement 

une plage de fréquence est exploitée, par exemple ici de 100kHz à 10MHz pour la ferrite 3F3. 

Cette restriction vient du fait que le composant présente d’autres comportements à basse 

fréquence et à haute fréquence pouvant influencer fortement sur le comportement inductif et 

rendant la mesure de la perméabilité complexe difficile car des termes parasites interviennent 

fortement. De plus la ferrite 3F3 est conseillée et est très souvent utilisée dans cette bande de 

fréquence. Pourtant dans la perspective de notre modélisation, nous pouvons élargir la bande de 

fréquence de ces courbes en extrapolant les données des constructeurs sans engendrer de fortes 

erreurs puisque nous modélisons précisément l’effet résistif à basse fréquence et l’effet capacitif 

à haute fréquence. Les résultats de cette extrapolation sont donnés Figure I-5b. 

  

a. Donnée fournie par FerroxcubeTM 
b. Tracé de l’expression analytique 

représentant les variations 

Figure II-20. Perméabilité complexe de la ferrite 3F3 
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Nous allons maintenant utiliser ces données pour modéliser, par la méthode LEEC, les 

comportements inductif et résistif d’un noyau quelconque de ce type de matériau. C’est-à-dire 

construire un schéma électrique équivalent à constantes localisées d’un noyau dont on connaît la 

géométrie. Pour cela nous nous basons sur un noyau standard et nous formulons l’expression 

analytique de l’inductance magnétisante d’un enroulement de N  spires bobinées autour d’un 

noyau de ferrite de section eA , de longueur du chemin magnétique effectif el  et dans le cas 

idéal sans entrefer. 

22
0 ... NAN

l

A
L L

e

e
rm == µµ  Eq. II-30 

L’expression générale de l’impédance magnétisante du noyau s’écrit : 
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µωω  Eq. II-31 

D’où on obtient l’impédance du composant : 

2
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µω ==  Eq. II-32 

D'une façon plus générale, pour un noyau magnétique quelconque, l’impédance 

magnétisante a l’expression suivante : 

r

s
Lm

f
NAjZ

µ
µω )(

.. 2=  Eq. II-33 

Dans laquelle le coefficient de l’inductance magnétisante mL RA /1=  est la perméance 

ou l’inverse de la réluctance magnétique du noyau. Un paramètre dépendant de la géométrie et 

de la perméabilité initiale du noyau magnétique. 

Nous appliquons maintenant cette approche au noyau ferrite du LCT étudié pour lequel 

un usinage a été effectué. Vu l’allure générale présentée Figure II-21a, nous pouvons 

caractériser approximativement la réluctance du noyau en étudiant son circuit magnétique. 
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a. Conception générale b. Schéma des réluctances 

Figure II-21. Conception générale du noyau magnétique du LCT étudié 
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En supposant que la majorité de fuites est canalisée par le noyau magnétique, vers 

l’entrefer, le circuit magnétique du composant peut être représenté par un schéma de réluctances 

(Figure II-21b). Ensuite si nous considérons le composant comme un quadripôle électrique, 

nous pouvons retrouver facilement la matrice d’inductance qui décrit ce quadripôle en fonction 

des reluctances et des nombres de spires des bobinages. 


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Tableau II-3. EXPRESSIONS DES ELEMENTS DE MATRICE L 
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Les expressions des réluctances 1R , 2R  et 3R  en fonction de la géométrie et de la 

physique du noyau ferrite s’écrivent en supposant que ele<< : 

er A

h
R

µµ0
1

1=  Eq. II-35 

2/

1

0
2

e

e

r A

hl
R

−=
µµ

 Eq. II-36 

2/

1

2/

1

00
3

ee

e

r A

e

A

l
R

µµµ
+=  Eq. II-37 

Pour les matériaux ferrites, la perméabilité relative initiale rµ  est de l’ordre de quelques 

milliers et nous avons donc l'inégalité suivante : 
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Maintenant si nous nous intéressons à l’impédance magnétisante et à l’inductance de 

fuite, nous devons représenter le quadripôle par un schéma électrique équivalent. Celui-ci 

dépend du côté où est placé l’inductance de fuite (au primaire ou au secondaire). Les 

expressions des éléments s'en déduisentt. Le tableau suivant montre les deux cas pouvant être 

utilisés. 
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Tableau II-4. EXPRESSIONS DES PARAMETRES GLOBAUX DU COMPOSANT 

Représentation de l’inductance de fuite au 

primaire 

Représentation de l’inductance de fuite au 

secondaire 
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On peut conclure que, quelle que soit l’application, la perméance magnétisante et la 

perméance de fuite du composant peuvent accepter les approximations suivantes : 

hl

A

RR
A

e

e
rL −

=
+

=
.2

1
0

21

µµ  Eq. II-39 









+

==

r

e

e
f

l
e

A

R
A

µ

µ

2

1 0

3

 
Eq. II-40 

En appliquant Eq. II-39 à Eq. II-33 et Eq. II-25, nous avons l’expression analytique de 

l’impédance magZ  du noyau LCT : 
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==  Eq. II-41 

Cette expression est dépendante de la fréquence en raison de la variation de la 

perméabilité complexe sµ  en fonction de celle-ci et il va, comme pour la modélisation des 

bobinages, être nécessaire de représenter ces variations par un schéma à constantes localisées 

pour permettre une simulation dans un logiciel de type circuit. Pour ce faire, tout d’abord en 

partant des données de perméabilité complexe de la ferrite 3F3 fournies par le fabricant, nous 

modélisons la variation du module et de la phase. Ensuite en constatant que ces variations 

ressemblent à celles des autres types de ferrite, dont la PC40® de TDKTM modélisée par [BES-
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08], nous représentons ce comportement par une cellule LRRC présentée Figure II-13. Les 

courbes ci-dessous montrent la bonne cohérence de cette approche. 

  

a. Module b. Phase 

Figure II-22. Impédance magnétisante modélisée du noyau ferrite 3F3 de type E 

La recherche des paramètres L, R et C du schéma équivalent est analysée selon la 

procédure expérimentale (Tableau II-5). A l’aide du comportement du module et de la phase de 

l’impédance représentée Figure II-22, nous pouvons trouver les valeurs des fréquences de 

résonance du premier ordre 1cf  et du second ordre 2cf  (ici MHzfc 31 =  et )102 MHzfc =  

pour la ferrite 3F3). A partir de ces fréquences et des expressions du Tableau II-5, nous trouvons 

les paramètres L, R et C  pour la fréquence nominale de travail 0cf . Dans notre cas nous 

prenons kHzfc 2500 = . 

Tableau II-5. EXPRESSIONS DES ELEMENTS DES PLAQUES FERRITE 3F3 

Schéma 
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Expressions 

initiales 

)( 11 cm fZR =  )( 21 cm fZR =  

L  : inchangée C  : inchangée 
Ajustement 

1R  : x 1,75 2R  : x 0,95 

En raison de la conception spéciale du noyau magnétique du composant LCT, nous 

devons ajouter au schéma LEEC global du composant une inductance de fuite. Cette inductance 

fait partie de l’inductance de fuite totale du composant. Celle-ci peut être placée au primaire ou 
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au secondaire comme le montre les Figure II-23 a  et b   selon les besoins de la structure de 

conversion dans laquelle est placé le LCT. 
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a. Placement au primaire b. Placement au secondaire 

Figure II-23. Ajustement de l’inductance de fuite du LCT 

Afin d’avoir un schéma invariant en fonction de l’application, nous avons choisi de placer 

cette inductance de fuite entre les couches primaires et secondaires. Pour obtenir les inductances 

de fuite équivalentes, une de valeur fA  indépendante du nombre de spires des enroulements est 

placée entre les blocs schématiques LEEC des couches primaires et secondaires. Le schéma 

LEEC global du composant LCT peut donc être représenté conformément à la Figure II-24. 
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Figure II-24. Schéma LEEC global du LCT 

c) Schéma LEEC des couches conductrices 

En ce qui concerne le schéma équivalent des couches conductrices, nous commençons par 

les couches planaires du primaire. Comme les pistes de ces couches ont des tronçons de largeurs 

différentes, nous simplifions ce changement géométrique en utilisation un modèle moyen. 

L’idée de cette simplification est de garder la même résistance DC de l’enroulement pour cela, 

nous considérons une spire constituée de m  tronçons de largeurs différentes dont la résistance 

DC est la somme des résistances des m  tronçons mis en série : 
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Et nous déduisons l’expression de la largeur moyenne de cette spire par l'expression 

suivante : 
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Considérons maintenant le primaire de notre LCT, chaque couche conductrice présente 

plusieurs spires qui sont, du point de vue électrique, mises en série. Vu du couplage inductif de 

la méthode LEEC, les spires de cette couche reçoivent et transmettent les mêmes ondes. Leurs 

schémas LEEC sont donc mis en parallèle vu du couplage magnétique. L’assemblage de leurs 

couplages inductifs est décrit Figure II-25a et, l’assemblage de leurs couplages capacitifs est 

décrit Figure II-25b. 
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a. Couplages inductifs b. Couplages capacitifs 

Figure II-25. Assemblage des spires d’une couche conductrice 

Afin de simplifier le schéma LEEC global du composant, nous avons homogénéisé les 

spires en utilisant une longueur moyenne pour toutes les spires d’une couche. Supposons une 

couche de n  spires, la longueur moyenne de cette couche est déduite par l’expression suivante : 
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Les schémas des spires élémentaires d’une couche sont maintenant identiques. En 

analysant ces circuits qui possèdent plusieurs potentiels équivalents, nous arrivons à un schéma 

simple de cette couche décrit Figure II-26a 
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a. Couplage inductif simple b. Couplage capacitif simple 

Figure II-26.Schéma LEEC simple d’une couche conductrice multi-spire 

Le couplage capacitif dit moyen des couches diélectriques est, dans ce cas là, décrit 

Figure II-26b où la capacité C  est celle obtenue par la capacité créé par la mise en regard des 

n  spires d’une couche conductrice avec celle de la couche conductrice suivante. 
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Concernant le couplage capacitif inter-enroulements, le composant étudié présente deux 

enroulements de natures différentes (les primaires réalisés sur le PCB et le secondaire réalisé en 

fils de Litz), la quantification analytique du couplage capacitif est très complexe. Mais vu la 

conception du composant avec une seule spire de fils de Litz placée sur une jambe latérale du 

noyau et écartée du PCB primaire, nous pouvons négliger l’impact de cette capacité. 

De même, nous avons choisi de négliger les capacités inter-spires sur une même couche 

conductrice du primaire. En effet, du fait du ratio de hauteur ( µm70 ) sur largeur de ces spires 

( mm8,1 ) et des distances ( mm5,0 ) entre spires d’une même couche et de l’épaisseur des 

couches diélectriques (Kapton µm50  et Preg µm140 ) les capacités inter-spires sur une même 

couche seront très inférieures aux capacités entre couches. 

Enfin, afin de modéliser le secondaire du LCT, celui-ci étant réalisé par une seule spire de 

conducteur en fils de Litz, nous avons choisi de modéliser ce conducteur comme étant un fil 

conducteur de section carrée et de dimension donnée par l’homogénéisation des brins du fils de 

Litz. L’Eq. II-46 donne ce résultat : 
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2
.secsec

brin
brin

d
Nba π==  Eq. II-46 

Où brinN  et brind  sont le nombre de brins et le diamètre de chaque brin du fils de Litz. 

d) Représentation de l’effet résistif dans les couches diélectriques 

L’étude menée en (II.3.1.b) montre que comme les couches diélectriques ne jouent qu’un 

rôle d’isolation des couches conductrices pour les composants intégrés normaux, on peut 

négliger les effets résistifs de ces couches sans causer d’erreurs importantes. En revanche, dans 

le cas du composant LCT, les couches diélectriques de ce composant participent au transfert de 

l’énergie par la voie des couplages capacitifs. De ce fait, la représentation de l’effet résistif de 

ces couches est nécessaire pour avoir une bonne modélisation des comportements de ce 

composant pour lequel les pertes diélectriques ne sont pas négligeables. 

L’étude des pertes diélectriques dans les composants LCT a été débutée et développée par 

K.Laouamri [LAO-01] et Ph.Goubier [GOU-03] et à conduit à une représentation par un schéma 

à constantes localisées dont les paramètres sont caractérisés à partir des mesures expérimentales 

du composant Figure II-27. Les auteurs ont réussi à modéliser précisément le comportement 

fréquentiel du composant en utilisant des cellules ss CR − , et ont pu en déduire les pertes 

diélectriques du LCT. 

 

Figure II-27. Schéma représentant les pertes diélectriques [GOU-03] 

Dans notre cas, nous souhaitons présenter les pertes du diélectrique par un schéma 

complétant le modèle LEEC. C’est-à-dire que les paramètres de ce schéma doivent être déduits 

à partir de la géométrie et de la nature physique des matériaux diélectriques. Ces paramètres 

sont fournis par les fabricants sous la forme de permittivité relative rε  et de la tangente de 

l’angle de déphasage de la tension par rapport au courant traversant une plaque diélectrique 

dδtan  (coefficient de pertes). Les caractéristiques de deux matériaux utilisés dans le LCT 

étudié (Kapton et Expoxy) sont présentées Figure II-28. 
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a. Permittivité relative b. Coefficient de pertes 

Figure II-28. Permittivité et coefficient de pertes du Kapton et de l’Epoxy adhésive de chez 
DupontTM 

Nous voyons que ces matériaux diélectriques ont une permittivité et un cœfficient de 

pertes quasi constant dans la plage de variation où nous les exploitons (1kHz à 10MHz). Le 

comportement résistif d’une couche diélectrique de ce type de matériau est représenté par une 

résistance 0R  mise en série avec la capacité 0C  donnée par Eq. II-26. 

bc

a

fCf
R d

r

dd

εεπ
δ

π
δ

00
0 ..2

tan

..2

tan ==  Eq. II-47 

Malheureusement, le couplage capacitif utilisé n’est pas représenté par une simple 

capacité 0C  mais par un système de six capacités croisées (II.3.1.d). La découpe de cette 

résistance en six éléments et le placement de chacune en série avec les capacités sont trop 

complexes pour notre modélisation. De plus, cette valeur dépend de la fréquence de travail et 

interdit donc d’avoir un modèle précis sur une large plage de fréquences. Nous devons donc 

utiliser une représentation regroupée en plaçant une résistance unique de valeur CR  donnée par 

l’équation suivante : 

∑
=

=
n

i
oiC RR

1

 Eq. II-48 

La valeur de cette résistance est choisie à la fréquence de travail du composant, cette 

représentation n’est donc valable que pour prendre en compte partiellement les pertes 

diélectriques lors des simulations temporelles. 

e) Simulation fréquentielle et amélioration du couplage capacitif 

Maintenant que tous les schémas élémentaires du composant sont déterminés et que le 

schéma LEEC global du composant est assemblé, nous l’avons implanté dans le simulateur 

PSpice® Schematics [PSpice] pour effectuer des analyses harmoniques fréquentielles des 

impédances du LCT. Ce logiciel, très connu dans le monde des électroniciens, possède un 

algorithme numérique de calcul très rapide permettant de réaliser l’analyse harmonique d’un 
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circuit. La caractérisation expérimentale des différentes impédances du composant est ensuite 

effectuée pour valider la modélisation (les mesures ont été effectuées à l’aide d’un pont 

d’impédance Agilent 4294A [Agilent]). Les figures du Tableau II-6  montrent l’évolution en 

fonction de la fréquence des impédances du composant vues du primaire et du secondaire. Les 

valeurs mesurées sont représentées en traits continus rouges et celles simulées sont en traits 

pointillés bleus. 

Tableau II-6. COMPARAISON DES IMPEDANCES MESUREES ET SIMULEES (MODELISATION 

PAR LE SCHEMA SIMPLE) 

Module Phase 

ηL

0TZ

aS

bS

aP1

bP1

ηL

0TZ

aS

bS

aP1

bP1  
Impédance vue du primaire, secondaire à vide 

  
ηL

TccZ

aS

bS

aP1

bP1

ηL

TccZ

aS

bS

aP1

bP1  
Impédance vue du primaire, secondaire en court-circuit 
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ηL

C

aS

bS

aP1

bP2

TCccZ

ηL

C

aS

bS

aP1

bP2

TCccZ

 
Impédance vue du primaire, secondaire en court-circuit 

 
ηL

SccZ

aS

bS

aP1

bP1

ηL

SccZ

aS

bS

aP1

bP1  
Impédance vue du secondaire, primaire en court-circuit 

  
Nous voyons, sur les résultats obtenus ci-dessus, que la modélisation simplifiée a bien 

modélisé le comportement du composant à moyenne et haute fréquence (1kHz à 1MHz). A 

faible fréquence (en deçà de 1kHz), de petits écarts entre courbes simulées et mesurées 

apparaissent. Cela vient du fait de l’homogénéisation des spires des couches primaires et des 

brins du fils de Litz secondaire. Cette imprécision ( %6,32 ) est acceptable si l’on voit la 

complexité de la géométrie des enroulements du composant. En revanche, nous pouvons aussi 

constater que le comportement du composant en haute et très haute fréquence (au-delà de 

1MHz) n’est pas correctement modélisé. En effet, un rapport de 5,2  à 3 entre les valeurs 

simulées et celles mesurées apparaît. Malgré le fait que nous avons négligé l’impact des 

couplages capacitifs inter-spires et inter-enroulements, il s’avère que cet écart provient d’une 

mauvais représentation du couplage capacitif inter-couches en raison de l’homogénéisation 

pratiquée pour déterminer ce couplage. 

Pour corriger cette imprécision, nous avons pris en compte la géométrie réelle des 

couches conductrices et notamment des interconnexions entre les différentes couches Figure II-

18. Ainsi nous pouvons voir que les spires d’une couche ne sont pas toutes de la même taille et 



Chapitre II - Modélisation électrodynamique des composants passifs 

Contribution à l’optimisation du dimensionnement de composants passifs intégrés 97 

que la façon dont sont connectées en série les différentes couches dépend des positions des vias 

d’entrée et de sortie de la couche. Si nous numérotons 1 la spire la plus courte d'une couche et 3 

la plus longue, on aperçoit, en regardant les connexions entre deux couches conductrices 

quelconques des deux primaires du LCT, que : la première spire de la couche 1−kA  est 

connectée à la première spire de la couche kA  et la troisième spire de la couche kA  est 

connectée à la troisième spire de la couche1+kA . 
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A B A
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A B A
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1 +kACouche

1+kHas

kBCouche 

kMb

++21 kaV−−11 kaV
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++21 kaV−−11 kaV
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Figure II-29. Assemblage des spires et des couches conductrices 

Par conséquent il existe quatre configurations différentes pour les connexions inter-

couches. Si nous appelons les spires des couches kA  « paires » et celle des couches 1+kA  

« impaires », nous avons quatre types de couplages : « paire-paire » (Figure II-25b), « impaire-

impaire » (Figure II-30b), « paire-impaire » (Figure II-30a), « impaire-paire ». 
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+aV1

−aV1

+aV2

−aV2

+aV2

−aV3

−bV1

+bV2

−bV2

−bV3

+bV3

+bV1

+aV1

−aV1

+aV2

−aV2

+aV2

−aV3

−bV1

+bV2

−bV2

−bV3

+bV3

+bV1

 

−bV1

+bV2

−bV2

−bV3

+bV3

+bV1

−aV1

+aV2

−aV2

−aV3

+aV3

+aV1

−bV1

+bV2

−bV2

−bV3

+bV3

+bV1

−aV1

+aV2

−aV2

−aV3

+aV3

+aV1

 

a. Couplage capacitif (paire-impaire)  b. Couplage capacitif (impaire-impaire) 

Figure II-30. Couplage capacitif complexe 

Bien que l’implantation de ces couplages dans la modélisation du composant soit très 

complexe, nous l’avons tout de même essayée pour valider notre hypothèse. La géométrie 

différente des spires a aussi remplacée celle moyenne de la modélisation simple. Le Tableau 

II-7 montre les résultats obtenus sur les impédances. On peut constater que la précision a été 

grandement améliorée. 

Les résultats obtenus nous ont encouragés à utiliser cette méthode pour modéliser le 

comportement électrodynamique du composant en temps réel. La partie suivante présente des 

simulations temporelles ainsi que les vérifications expérimentales effectuées sur un 

convertisseur DC-DC quasi-résonant utilisant le LCT que nous venons de modéliser. 

Tableau II-7. COMPARAISON DES IMPEDANCE MESUREES ET SIMULEES (MODELISATION 

PAR LE SCHEMA COMPLEXE) 

Module Phase 

ηL

0TZ

aS

bS

aP1

bP1

ηL

0TZ

aS

bS

aP1

bP1  
Impédance vue du primaire, secondaire à vide 
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ηL

TccZ

aS

bS

aP1

bP1

ηL

TccZ

aS

bS

aP1

bP1  
Impédance vue du primaire, secondaire en court-circuit 

  
ηL

C

aS

bS

aP1

bP2

TCccZ

ηL

C

aS

bS

aP1

bP2

TCccZ

 
Impédance vue du primaire, secondaire en court-circuit 

  
ηL

SccZ

aS

bS

aP1

bP1

ηL

SccZ

aS

bS

aP1

bP1  
Impédance vue du secondaire, primaire en court-circuit 

 

f) Simulation temporelle et vérification expérimentale 

Afin de vérifier la finesse du comportement du modèle proposé pour le LCT, nous avons 

confronté la simulation temporelle avec des mesures réalisées sur un LCT en fonctionnement 

dans une structure à découpage. 
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Le convertisseur utilisé ici est une structure en demi pont quasi-résonante, étudié par Ph. 

Goubier [GOU-03] et présenté Figure II-31. Il s’agit un convertisseur DC-DC à tension d’entrée 

de V300  et de sortie V5 , de puissance nominale de W60  et de fréquence de découpage fixée à 

kHz250 . 
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Figure II-31. Structure du convertisseur DC-DC quasi résonante utilisant le LCT 

En raison de limitations liées, d’une part aux pertes dans les MOSFETs utilisés et au 

routage de notre carte de puissance, nous avons dû baisser la fréquence de fonctionnement à 

kHz180 . Les rapports cycliques de fermeture et d’ouverture des MOSFETs n’ont pas été fixés 

à 5,0  mais à 51,0 . Les simulations réalisées par la suite ont tenu compte de ces évolutions. 

Concernant la simulation temporelle du convertisseur, nous avons utilisé le logiciel 

PSIM® [Psim] car ce simulateur présente de bonnes capacités de convergence des calculs 

numériques temporels pour les systèmes présentant un grand nombre d’éléments (le schéma 

LEEC global du composant LCT comporte plusieurs milliers d’éléments R, L et C). 

L’implantation schématique du système dans le logiciel est présentée Figure II-32. La maquette 

de montage expérimentale du système est présentée Figure II-33. 

 

 

Figure II-32. Schéma de  simulation temporelle du convertisseur sous Psim® 



Chapitre II - Modélisation électrodynamique des composants passifs 

Contribution à l’optimisation du dimensionnement de composants passifs intégrés 101 

 

Figure II-33. Maquette de la structure DC-DC incluant le composant LCT étudié 

Afin d’améliorer la finesse des simulations, les inductances des fils de connexion du 

primaire du LCT ont été pris en compte (fils de couleurs sur la Figure II-33). Ainsi, une 

inductance de µH3,0  a été rajoutée pour chacun de ces fils. Cette valeur a été déterminée 

expérimentalement. 

Pour réaliser les relevés expérimentaux, nous avons utilisé un oscilloscope LeCroy 

WavePro 7000A muni de ses sondes de tension et de courant [LeCroy]. Cet équipement permet 

de synchroniser les signaux sur quatre voies afin de limiter les erreurs telles que le décalage 

d’offset des amplificateurs ou/et le décalage temporels des sondes de courant et de tension. 

Tout d’abord, une simulation utilisant le modèle simple du composant LCT a été réalisée 

et les formes d’ondes obtenues ont été comparées aux celles mesurées (Tableau II-8). Nous 

voyons que les résultats obtenus par cette modélisation ont bien représenté les comportements 

électrodynamiques du composant avec une bonne précision car les résonances principales ont 

été modélisées. Les problèmes qui nous restent à expliquer en analysant les courbes ci-dessous 

sont : les pics et le passage d’une valeur non nulle du courant à travers la borne primaire P1a 

aux moments de changement d’état des interrupteurs ; le déphasage des résonances simulées - 

mesurées du courant à travers P1b ; la chute de tension mesurée au secondaire du LCT à la fin 

des demi périodes de découplage. 
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Tableau II-8 COMPARAISON DES FORMES D’ONDES MESUREES ET SIMULEES 

(MODELISATION PAR LE SCHEMA SIMPLE) 

Forme des tensions Forme des courants 

  
Tension appliquée entre P1a et P2b Courant traversant la borne primaire P1a 

  
Tension appliquée entre P1b et P2b Courant traversant la borne primaire P1b 

  
Tension appliquée au secondaire Courant au secondaire 

Tout d'abord, les pics du courant à travers la borne P1a montre une mauvaise commande 

des interrupteurs, à ces moments là deux Mosfets conduisent en même temps et c’est un court-

circuit qui provoque ces pics. Les pics mesurés sont moins importants que ceux simulés car les 

capacités et les résistances parasites non modélisées ont en réalité réduit cet impact. Ensuite, la 

valeur non nulle du courant entrant en P1 aux moments des changements d’état des 

interrupteurs est dû à une trop faible inductance magnétisante liée à un mauvais assemblage du 

noyau magnétique (entrefer parasite). Ce phénomène est, de plus, source de pertes par 

commutation supplémentaires. Enfin, les déphasages entre les résonances simulées et mesurées 

du courant traversant P1b sont liés aux mauvaises représentations par la modélisation des 

couplages capacitifs. Ce dernier problème est corrigé lors de l’utilisation du modèle complexe 

comme on peut le constater sur le Tableau II-9. Finalement, il reste à comprendre la 

déformation de la tension mesurée au secondaire du LCT. L’origine semble être le mauvais 

couplage électromagnétique du secondaire avec le primaire en raison de la seule spire qui le 

constitue mais cela nécessite d’être vérifié. 
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Tableau II-9. COMPARAISON DES FORMES D’ONDES MESUREES ET SIMULEES 

(MODELISATION PAR LE SCHEMA COMPLEXE) 

Forme des tensions Forme des courants 

  

Tension appliquée entre P1a et P2b Courant au bord primaire P1a 

  

Tension appliquée entre P1b et P2b Courant au bord primaire P1b 

  
Tension appliquée au secondaire Courant au secondaire 

g) Modèle des pertes du composant LCT 

Les simulations précédentes utilisant la modélisation du composant LCT par la méthode 

analytique LEEC ont montré la précision de cette approche de plus, cela va maintenant nous 

permettre de déduire un modèle analytique pour les pertes dynamiques du composant. 

 Le schéma LEEC du composant possède un nombre important de composants, il va donc 

être difficile d'évaluer les pertes en utilisant l’expression 2.IRP =  appliquée à toutes les 

résistances du schéma équivalent. Afin de contourner ce problème nous avons choisi d'utiliser 

l’intégrale des signaux moyens sur une période de la tension et du courant pour calculer les 

pertes d’un bloc de plusieurs composants. Selon cette méthode, un dipôle sur lequel est appliqué 

une tension )(tV  et qui absorbe un courant )(tI  dissipe une puissance calculée par l’expression 

suivante : 
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dtIV
T

dtIVs
T

dtIVe
T

PPP se ..
1

..
1

..
1

∫∫∫ =−=−=∆  Eq. II-49 

 

Figure II-34. Calcul des pertes d’un bloc inconnu 

Si le bloc possède plus de deux bornes, l’expression présentée ci-dessus reste toujours 

valable pour calculer les pertes en considérant les puissances d’entrée et de sortie de ce bloc. Par 

exemple les pertes dans le primaire du LCT sont calculées (en sachant que la borne aP2  n’est 

pas utilisée et la borne bP2  est connectée à la masse Figure II-35). 

( )dtIVdtIVdtIVdtIV
T

P hPhPbPbPaPaPFeFeprim ........
1

111111 ∫∫∫∫ −++=∆  Eq. II-50 

 

Figure II-35. Placement des sondes aux différents points du composant 

Les signaux obtenues ont été traités par logiciel de calcul mathématique Mathcad® 

[Mathcad], le Tableau II-10 suivant montre la corrélation des pertes simulées et mesurées. 

Tableau II-10. CALCUL DES PERTES DU COMPOSANT LCT 

Pertes dans LCT (W) 

Simulation (modélisation simple) 3,39 

Simulation (modélisation complexe) 3,73 

Mesure  3,9 

En exploitant les avantages du modèle analytique, le bilan des pertes dans les différentes 

parties du composant LCT étudié est présenté Figure II-36. On constate, selon la modélisation 

complexe, que la majorité des pertes demeurent dans les bobinages du composant (W9,1 ) et que 
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les pertes dans les couches diélectriques est un terme bien que plus faible non négligeable pour 

notre composant ( W4,0 ). 

  

a. Modélisation simple b. Modélisation complexe 

Figure II-36. Bilan des pertes du LCT étudié (déduites des simulations) 

Il est possible d’entrer plus dans le détail au niveau des couches pour étudier le 

comportement des pertes. En regardant le schéma LEEC d'une couche conductrice Figure II-37, 

nous analysons que les pertes en régime continu (dite « DC ») de cette couche sont celles 

dissipées dans la résistance dcR  et que les pertes dues aux courants induits sont celles dissipées 

dans les impédances A  etB . En plaçant les sondes de courant et de tension d’une couche 

comme sur la Figure II-37, nous pouvons savoir les deux natures des pertes de cette couche. 

Pourtant si nous voulons évaluer le comportement de toutes les couches, le traitement sera long 

et fastidieux pour modéliser un composant multi-spire, multicouche de plus le temps d’une 

simulation sera augmenté de façon drastique rien que pour l'écriture de toutes les données. 

Comme cela est difficile à mettre en oeuvre, nous devons choisir une couche et supposant que le 

comportement de l’ensemble des couches du composant sera similaire à celui de cette couche. 

Toutefois il faut noter que la distribution du courant traversant des couches consécutives n’est 

pas similaire [MAR-07], ce qui limite la précision d'une telle méthode. Malgré tout, les valeurs 

des courants lorsque l'on se déplace dans les couches varient quasi harmonieusement si bien que 

la couche qui se situe au centre prend, approximativement, la valeur moyenne de toutes les 

couches. 
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Figure II-37. Placement des sondes sur une couche conductrice sous PSIM® 

En gardant cette hypothèse, la séparation de la nature des pertes cuivre dans les bobinages 

du composant LCT suivante la modélisation complexe a été calculée et présentée tableau 

suivant : 

Tableau II-11. SEPARATION DES PERTES CUIVRE DANS LES BOBINAGES 

Pertes cuivre (W) DC Courant induit Total 

Primaire 0,17 0,016 0,186 

Secondaire 1,223 0,486 1,709 

Total 1,393 0,502 1,895 

II.4.  Conclusion 

Ce chapitre nous a donné une évolution des méthodes de modélisation électrodynamique 

des composants passifs. Deux méthodes classiques les plus connues ont été étudiées. Malgré les 

limitations d’application, la modélisation de Dowell peut être utilisée dans les optimisations 

simples de ce type de composant. En couplant cette méthode avec une méthode d’analyse des 

pertes fer telle que celle de Steinmetz, les pertes principales du composant sont déduites. En 

revanche, ces méthodes ne sont valables qu’en régime statique et le comportement dynamique 

du composant ne peut pas alors être analytiquement modélisé. Afin d’outrepasser ces limites, 

une nouvelle méthode basée sur la représentation par couches de la géométrie d’un composant 

bobiné est présentée et évaluée dans le cas d’un composant planar LCT. Cette méthode, appelée 

LEEC permet de modéliser les pertes dans toutes les parties des composants passifs. Le 

comportement des pertes dynamiques du composant est ainsi analytiquement modélisé. Les 

comportements électrodynamiques du composant peuvent donc être estimés à partir de la 
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géométrie et de la nature des matériaux utilisés sans élaborer un composant réel. Le modèle de 

pertes du composant LCT avec son évaluation que ce soit lors d’une étude harmonique ou 

temporelle a montré sa finesse. Ce modèle fait l’objet la première partie de cette thèse. Il est 

nécessaire dans la suite de cette étude d’étudier le comportement thermique des composants 

passifs afin d'évacuer ces pertes. La recherche de ce modèle sera réalisée dans le chapitre 

suivant. 
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III.1.  Introduction du problème 

Face à la demande d’augmentation de la densité de puissance des convertisseurs statiques, 

la thermique intervient comme une limite majeure au dimensionnement et à la conception des 

composants qu’ils soient actifs ou passifs. Par exemple, dans les composants passifs 

magnétiques, l’augmentation de la température de travail diminue les performances des 

matériaux les constituants sur plusieurs aspects. Tout d’abord la résistivité du cuivre dans les 

bobinages augmente en fonction de la température, les pertes dans les bobinages augmentent 

donc en conséquence. Ensuite les pertes fer ainsi que le niveau de saturation du noyau 

magnétique diminue lorsque la température augmente pouvant entraîner des phénomènes 

d’emballement thermique. De plus, à plus long terme, l’effet d’une température trop élevée 

provoque le vieillissement prématuré des matériaux diélectriques et c’est, en général, ce dernier 

point qui conduit à la défaillance d’un composant passif. 

Pour garantir le bon fonctionnement d’un composant, la température de travail doit donc 

être maintenue inférieure à une limite maximale impliquant que les pertes doivent être 

contenues en deçà d’une limite liée à cette contrainte en température mais aussi aux contraintes 

liées à l’environnement de fonctionnement du composant (température ambiante, moyen de 

refroidissement …). Par conséquence ces remarques posent deux problèmes que nous devons 

étudier :  

 Quel est la température de travail maximale d’un composant passif magnétique ? 

 Quelle est la relation entre les pertes dissipées et l’augmentation de la température 

de travail d’un composant magnétique ? 

C’est l’étude des caractéristiques des différents matériaux qui permet de répondre à la 

première question. La limite en température de travail d’un matériau vient de l’existence de 

quelques natures physiques telles que : le changement d’état des matériaux comme la fusion des 

matériaux conducteurs ou la transition vitreuse des matériaux isolants mais aussi la 

démagnétisation des matériaux magnétiques. Le tableau suivant indique les limites en 

température des matériaux utilisés pour la conception d’un composant passif magnétique. 
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Tableau III-1. TEMPERATURE LIMITES DES MATERIAUX 

Matériau C)(Tmax °  

Cuivre 1084 

Etain 231 

Ferrite 200 à 250 

Kapton 180 à 220 

Epoxy 150 à 180 

Le cuivre, qui est utilisé par défaut comme matériau conducteur pour les bobinages, 

possède une température de fusion très élevée (autour de C0801 ° ), pourtant le bobinage d’un 

composant passif ne travaille jamais à cette température car les autres matériaux constituant ce 

bobinage ne peuvent pas subir cette température. Tout d’abord, l’étain utilisé dans les soudures 

de connexion des cartes PCB n’a qu’une température de fusion autour de C230° . Ensuite, les 

matériaux isolants diélectriques changent de l’état caoutchouteux à un état vitreux rigide et 

perdent leurs caractéristiques isolantes pour des températures relativement faibles. Par exemple 

pour les matériaux diélectriques utilisés fréquemment dans les composants intégrés de 

technologie circuit imprimé les Kapton ont une température de transition vitreuse d’environ 

C°180  à C°220 , pour les époxy adhésives ces température sont d’environ C°150  à C°180 . 

Enfin, les matériaux ferrites perdent leurs caractéristiques ferromagnétiques à des températures 

aux environs de C°200  à C°250  (température de Curie des matériaux magnétiques) mais en 

réalité on limitera bien plus bas cette température en raison des risque d’emballement thermique 

dans ces matériaux. En effet selon les nuances de ferrite au-delà de C°100  les pertes dans la 

ferrite augmentent avec la température pouvant entraîner, sous certaines conditions, un 

phénomène d’emballement thermique. Normalement, le point de fonctionnement optimal des 

ferrites est aux environs de C°80  à C°100 . 

On voit ici que ce sont les ferrites qui seront les plus contraignantes en terme de 

température pour le dimensionnement d’un composant passif, C°80  à C°90  est une limite 

qu’on n'ose en général pas dépasser. Pourtant, fixer cette limite ne garantit pas un 

fonctionnement correct du composant car des gradients de température importants peuvent 

exister dans un matériau ou dans différents matériaux créant des points chauds pouvant être 

destructeurs. Pour étudier ce point il sera nécessaire de mettre en place une modélisation 

thermique fine du composant. 

Pour cela, nous allons étudier dans les paragraphes suivants la relation liant les pertes à 

l’augmentation de la température de travail du composant. Nous allons tout d’abord rappeler les 
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phénomènes fondamentaux du transfert de la chaleur ainsi, la nature et les lois descriptives de la 

conduction, du rayonnement et de la convection thermique seront expliquées. En partant ensuite 

des analyses théoriques, nous aboutirons à la modélisation thermique des composants passifs 

intégrés. Le but de cette modélisation sera de mettre en œuvre un modèle thermique du 

composant LCT qui pourra estimer la température de travail en différents points du composant 

en connaissant sa géométrie, son environnement et ses pertes estimées par l’approche LEEC 

présentée du chapitre II 

La prise en compte de tous les phénomènes thermiques intervenant dans un composant 

par nature hétérogène est bien sûr complexe et afin de, malgré tout, aboutir à un résultat, nous 

avons dû faire un certain nombre d’hypothèses résumées ci-dessous : 

1) Les phénomènes de transfert thermique sont supposés en régime stationnaire 

2) La dissipation des pertes dans les différentes parties du composant est homogène. La 

température est donc homogène dans un corps solide à l’état stationnaire. 

3) Le transfert de chaleur par conduction thermique dans un corps solide est 

unidirectionnel. Les équations de ce phénomène s’écrivent donc dans un espace à 

une dimension. 

4) Le transfert de chaleur par rayonnement thermique du composant se fait par des 

ondes rayonnées partant de la surface extérieure du composant et se dirigeant selon 

toutes les directions vers l’air ambiant considéré comme une boîte infinie 

(température constante). 

5) Le transfert de chaleur par la convection thermique se fait entre la surface extérieure 

du composant et le mouvement convectif de l’air ambiant. 

III.2.  Rappel des phénomènes de transfert thermique et des 

lois fondamentales 

Dans cette partie nous allons résumer de manière simple les trois phénomènes 

fondamentaux permettant le transfert thermique : la conduction, le rayonnement et la 

convection. Afin de simplifier les écritures, les lois fondamentales de ces trois phénomènes sont 

exprimées dans le cas des hypothèses simplificatrices présentées dans la partie précédente. Cette 

synthèse s’appuie sur les ouvrages de thermiques de J.Holman [HOL-09], et de J.Taine, 

E.Iacona, J.P.Petit [TAI-08], ainsi que sur les thèses de M. Arab [ARA-06] et A. Kerim [KER-

08] dans lesquelles les mêmes hypothèses sont faites et, enfin, sur des articles dans le domaine 

de la thermique générale et de la thermique pour électronique de puissance. 
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III.2.1.  Conduction thermique 

La conduction est un mode d’échange thermique par lequel la chaleur transite à travers un 

corps solide ou d’un corps solide à un autre sans qu’il y ait de mouvement. Cette transmission 

est provoquée par une différence de température entre deux régions sans déplacement 

appréciable des molécules. Le transfert d’énergie par la conduction se produit donc dès qu’il y a 

un gradient de température dans un élément matériel quelconque. Les porteurs élémentaires 

(électrons, ions) sont responsables de ce phénomène. 

La loi fondamentale qui décrit le processus de conduction de chaleur est basée sur des 

observations expérimentales et a été proposée par J. Fourier, un savant français d’origine 

grenobloise, en 1807. Dans un milieu homogène et isotrope la loi de Fourier indique que la 

densité du flux de chaleur est proportionnelle au gradient de température local : 

( )Tgradcond .λϕ −=  Eq. III-1 

Le coefficient de proportionnalité (W/mK) λ  est la conductivité thermique du corps 

considéré. C’est une propriété intrinsèque des matériaux qui caractérise la conduction de la 

chaleur dans un milieu fluide ou solide. Elle dépend d’un certain nombre de paramètres tels que 

la nature chimique du matériau, la phase physique considérée (solide, liquide, gazeuse), la 

pression pour les gaz et enfin la température. Le Tableau III-2 présente les valeurs de la 

conductivité thermique des matériaux souvent utilisés en électronique de puissance. 

Tableau III-2. CONDUCTIVITE THERMIQUE DES MATERIAUX 

Matériau 
Conductivité thermique 

à 20°C (W/mK) 

Air 0,026 

Cuivre 390 

Epoxy 0,4 à 0,85 

Etain 66,6 

Ferrite 3,5 à 4,3 

Silicium 149 

La loi de Fourier est assimilée à la loi d’Ohm en électricité avec les analogies de la 

température au potentiel électrique et de la conductivité thermique à la conductivité électrique. 

Elles nous permettent d’utiliser les représentations électriques pour modéliser les échanges 

thermiques par conduction. En effet, pour le cas où le flux est unidirectionnel, la loi de Fourier 

appliquée à une surface S  avec laquelle l’échange de chaleur est perpendiculaire s’écrit : 
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l

T
SScondcond

∆−== ... λϕφ  Eq. III-2 

Dans cette expression, l  est la distance entre les deux points où a lieu la différence de 

température 21 TTT −=∆ . 

III.2.2.  Rayonnement thermique 

Le rayonnement est un phénomène d’échange thermique par lequel la chaleur transite par 

des ondes électromagnétiques rayonnées entre deux corps séparés par un milieu. La loi 

fondamentale de ce phénomène découverte par le Professeur slovène J.Stefan et son étudiant 

autrichien L.Boltzmann en 1884, exprime que la densité du flux thermique émis par une surface 

idéale, dite noire est en fonction de sa température absolue. Cette loi est aussi appelée loi de 

Stefan-Boltzmann : 

4.Tray σϕ =  Eq. III-3 

Où le terme 42810.67,5 −−−= KWmσ  est dit la constante de Stephan-Boltzmann. 

L’équation d’échange thermique s’écrit dans le cas idéal d’un corps noir de surface totale S , à 

température T , plongé dans une enceinte noire à la température absolue aT  : 

 ).(.. 44
arayray TTSS −== σϕφ  Eq. III-4 

En pratique, on doit prendre en compte la géométrie du système par l’introduction d’un 

facteur de forme lié à l’angle de vue de la surface rayonnant vers l’ambiant (facteur F ), le 

calcul de ce coefficient est relativement complexe et est présenté dans les ouvrage spécialisés en 

thermique [MAT-05]. Un autre coefficient devant être pris en compte est le facteur d’émissivité 

de la surface ε . Ce facteur considère des corps qui ne sont pas idéalement noir mais réellement 

gris. 

).(... 44
aray TTSF −= σεφ  Eq. III-5 

Dans le cadre de cette étude, nous considérerons que les ondes rayonnées partent de la 

surface extérieure du composant et se dirigent selon toutes les directions vers l’ambiant qui est 

une boîte infinie à une température constante aT . Le facteur de l’angle de vue vaut l’unité dans 

ce cas là ( 1=F ). 

La difficulté de cette modélisation analytique est de connaître le coefficient d’émissivité 

de la surface des matériaux rencontrés dans les composants passifs de l'électronique de 

puissance. Tout d’abord pour la ferrite on trouve un coefficient d’émissivité 95,0=Feε  [SNE-

88]. Comme nous sommes dans un cas similaire, nous utiliserons cette valeur dans notre étude. 

Ensuite pour du cuivre électrodéposé présent sur la surface des circuits imprimés, on trouve une 
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capacité de rayonnement thermique beaucoup moins important 03,0=Cuε  [EnTool]. Pour le 

Kapton et l'Epoxy, nous n'avons pas exactement les caractéristiques de ce type de matériau 

aussi, nous utiliserons le coefficient d’émissivité de la peinture d’époxy noire 89,0=ε  qui est 

similaire à celui du Kapton et de l'Epoxy [EnTool] [EOI]. 

Tableau III-3. COEFFCIENT D’EMISSIVITE DES MATERIAUX 

Matériau ε  

Ferrite 0,95 

Cuivre d’électrodéposition  0,03 

Peinture d’époxy noire 0,89 

Etain non oxydé 0,04 

III.2.3.  Convection thermique 

La convection est un mode d’échange thermique entre deux corps dont l’un est en 

mouvement par rapport à l’autre (un mouvement de fluide ou de l’air sur la paroi d’un solide). 

L’origine de ce mouvement est la variation de la masse volumique du fluide ou de l’air. Ce 

mouvement est soit naturel soit artificiel par une force extérieure (ventilation, pompage) qui a 

pour objectif d’augmenter l’efficacité du transfert de chaleur. 

La loi fondamentale de ce phénomène dite loi de Newton exprime que la densité de flux 

de chaleur à travers une surface S  de la paroi d’un corps solide est proportionnelle à la 

différence de température entre la paroi (T ) et celle de l’écoulement (aT ). 

( )aconvconv TTSh −= ..φ  Eq. III-6 

Le coefficient de la convection thermique )(W/m  2Khconv  rend compte du mouvement 

d’un fluide ou de l’air provoqué par la différence de température aTT −  et montre que ce 

phénomène dépend fortement de la température et des natures du problème traité comme : le 

type de convection (forcée, naturelle, mixte) ; la vitesse d’écoulement ; le régime  d’écoulement 

(laminaire,  turbulent ou transitoire) ; la position géométrique de la paroi d’échange (verticale 

ou horizontale, chauffant vers le haut ou vers le bas) ; la nature physique du fluide ou du gaz 

(masse volumique, conductivité thermique, viscosité dynamique, chaleur massique, …). 

Ce coefficient peut être calculé analytiquement dans les cas des systèmes simples. Pour 

des systèmes complexes, il sera plutôt déterminé de manière expérimentale. Dans le cadre de 

notre étude, nous ne nous intéresserons qu’au refroidissement du composant par le mouvement 

convectif de l’air ambiant. Les composants passifs intégrés comme les LCT ont souvent des 



Chapitre III - Modélisation thermique des composants passifs 

Contribution à l’optimisation du dimensionnement de composants passifs intégrés 119 

formes cubiques, la surface extérieure se compose donc des plaques rectangulaires et il est donc 

possible d’analyser la convection thermique naturelle de ce type de composant. 

Nous allons récapituler dans cette partie les expressions analytiques principales de la 

convection naturelle par l’air ambiant pour quelques parois de formes géométriques simples 

liées à la conception mécanique des composants passifs intégrés. Ce sont les plaques 

rectangulaires chauffantes mises dans différentes positions : plaque horizontale chauffant vers 

le haut (Figure III-1a), plaque horizontale chauffant vers le bas (Figure III-1b), plaque 

verticale (Figure III-1c). 
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Figure III-1. Différentes positions d’une plaque chauffante 

Pour toutes les positions des plaques présentées ci-dessus, on définit une dimension 

commune appelée la longueur caractéristique thermique cL  de la surface où a lieu le transfert 

de chaleur. Elle vaut la hauteur pour les plaques verticales et vaut le rapport de la surface sur 

son périmètre pour les plaques horizontales. 

HL vc =_  Eq. III-7 

( ))2

.
_ LD

LD

P

S
L hc +

==  Eq. III-8 

Une expression générale du coefficient de convection est donnée par le physicien 

allemand E.K.W. Nusselt : 

c
conv L

Nu
h

λ.=  Eq. III-9 

Avec λ  la conductivité thermique du fluide ou du gaz en mouvement et Nu  un facteur 

empirique sans dimension appelé nombre de Nusselt. Ce nombre a été l’objet de plusieurs 

études sur la thermodynamique des fluides et des gaz. Généralement il est une fonction de deux 

autres termes sans dimension connus dans le domaine thermodynamique : le nombre de 

Reynolds (Re) et le nombre de Prandtl (Pr ). 

βα PrRe.Pr)(Re, ∑== cfNu  Eq. III-10 
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Les coefficients βα ,,c  dépendent du type de convection et de la nature de l’écoulement. 

Ils sont déterminés de manière expérimentale. 

Le nombre de Reynolds caractérise un écoulement et en particulier la nature de son 

régime (laminaire, transitoire, turbulent). Il représente le rapport entre les forces d’inertie et les 

forces visqueuses d’un écoulement. 

υµ
ρ cc LvLv ...

Re ==  Eq. III-11 

Où )/( 3mkgρ  est la masse volumique et )/.( 2msNµ  est la viscosité dynamique du 

fluide (gaz). Leur combinaison )/(   / 2 smρµυ =  est appelée la viscosité cinématique de 

l’écoulement. Le dernier terme dans l’expression )/( smv  est la vitesse de l’écoulement. 

Le nombre de Prandtl représente le rapport entre la diffusivité de quantité de mouvement 

(ou la viscosité cinématique) et la diffusivité thermique. Il signifie la rapidité des phénomènes 

hydrodynamiques par rapport aux phénomènes thermiques dans un fluide (gaz). 

α
υ

λ
µ

== pC.
Pr  Eq. III-12 

Ici )./( KkgJCp  est la chaleur massique du fluide (gaz) et )/(/ 2 smCpρλα =  est une 

propriété appelée diffusivité thermique du fluide (gaz). 

Si nous limitons maintenant à notre cas d’étude c'est-à-dire la convection naturelle par 

l’air ambiant, des études théoriques ont donné une relation empirique pour la convection de l’air 

applicable dans plusieurs circonstances. 

( )m
fff GrCNu Pr..=  Eq. III-13 

Il apparaît ici un nouveau paramètre Grf sans dimension appelé nombre de Grashof. Dans 

le cas de la convection naturelle sur une plaque horizontale, ce paramètre s’écrit : 

2

3)..(.

υ
β ca

f

LTTg
Gr

−=  Eq. III-14 

Où 2/ 81,9 smg =  est l’accélération gravitationnelle de la Terre et β  est un terme 

appelé coefficient de dilatation du fluide (gaz). Pour l’air ambiant β  est approximativement 

égal à l’inverse de la température absolue. Cette température absolue d’un écoulement d’air fT  

est souvent considérée comme la moyenne de la température de la paroi T  et de l’ambiant aT . 

On obtient donc l’expression du coefficient de dilatation de l’air lors d’un écoulement par 

convection. 
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2
a

f

TT
T

+=  Eq. III-15 

af TTT +
== 21β  Eq. III-16 

Le produit du nombre de Grashof Gr  par celui de Prandtl  Pr  est appelé nombre de 

Rayleigh Ra : 

αυ
β

.

)..(.
Pr.

3
ca LTTg

GrRa
−==  Eq. III-17 

Dans la plupart des cas, le nombre de Rayleigh est grand (de 610  à 810 ). Les coefficients 

expérimentaux C  et m  de l’expression Eq. III-13 apparaissent dans plusieurs références, 

quelque fois avec des valeurs différentes. 

Le but de ce bilan est de donner quelques résultats simples permettant de calculer 

l’échange thermique due à ces phénomènes dans un composant passif intégré. Le tableau 

suivant indique les valeurs de C  et m  pour les trois types de plaques présentées ou pour des 

cylindriques utilisables dans les composants bobinages classiques. 

Tableau III-4. CONSTANTS DE LA CONVERSION THERMIQUE NATURELLE 

Géométrie Ra C  m  

104 à 109 0,59 1/4 Plaque verticale et 

cylindrique verticale 109 à 1011 0,1 1/3 

2 × 104 à 8 × 106 0,54 1/4 Plaque horizontale 

chauffant vers le haut 8 × 106 à 1011 0,15 1/3 

104 à 109 0,53 1/4 

Cylindrique horizontale 
109 à 1011 0,13 1/3 

Plaque horizontale 

chauffant vers le bas 
105 à 1011 0,27 1/4 

Enfin, pour la détermination du nombre de Nusselt, il faut noter que les caractéristiques 

principales de l’air comme la conductivité thermique airλ , la viscosité cinématique airυ  et la 

diffusivité thermique airα  varient en fonction de la température. Des études expérimentales ont 

montré que ces caractéristiques varient linéairement en fonction de la température absolue 

[INC-96]. 
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).( 0TTba fair −+= λλλ   

).( 0TTba fair −+= υυυ  Eq. III-18 

).( 0TTba fair −+= ααα   

Les facteurs empiriques a  et b  dans le cas de la condition initiale KT 3000 =  sont 

présentés dans le tableau suivant [FAG-97]. 

Tableau III-5. PROPRIETES THERMIQUE DE L’AIR AMBIANT 

K300T0 =  a  b  

airλ (W/mK)  26,3 × 10-3 0,074 × 10-3 

airυ /s)(m2  185,89 × 10-6 0,1 × 10-6 

airα /s)(m2  22,5 × 10-6 0,148 × 10-6 

Nous avons, dans cette partie, récapitulé de manière simple les phénomènes principaux 

du transfert thermique : la conduction, le rayonnement et la convection. Les lois théoriques de 

ces phénomènes ont été présentées et on peut constater que la modélisation thermique est 

fortement dépendante, et de façon non linéaire, de la température. Toute la difficulté de la 

modélisation thermique d’un composant se trouve donc dans la détermination des coefficients 

d’échange thermique, notamment pour la convection. Bien que la modélisation thermique des 

plaques élémentaires puisse nous aider à réaliser un modèle analytique d’un composant, la 

vérification expérimentale est une nécessité pour valider les modèles. Dans la suite, nous allons 

appliquer cette approche de modélisation thermique aux composants LCT et nous nous 

intéresserons à la simplification du modèle en faisant des essais expérimentaux qui seront 

présentées dans les paragraphes suivants. 

III.3.  Modèle thermique des composants passifs planars 

III.3.1.  Objectifs et choix des modèles 

Dans le cadre de notre étude sur la thermique, nous souhaitons obtenir un modèle 

thermique analytique pour les composants passifs qui nous permettra de déterminer la 

température de fonctionnement d’un composant en connaissant sa géométrie et ses pertes 

estimées par la méthode LEEC. De nombreuses approches peuvent être utilisées pour parvenir à 

une estimation satisfaisante des températures de fonctionnement. Certaines méthodes 

numériques (éléments finis, différences finies, …) permettent de calculer et de donner une 

cartographie détaillée des températures en tous points d’un composant. Pourtant, l’utilisation de 
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ces méthodes est relativement lourde et coûteuse ce qui les rend difficiles à intégrer dans un 

outil d’optimisation du dimensionnement. Dans le cas de cette utilisation, le modèle thermique 

doit être analytique et simple tout en offrant une précision acceptable aussi nous ne nous 

intéresserons qu’à une estimation de température moyenne des parties principales du 

composant. Vu la conception générale d’un composant passif LCT planar Figure III-2, les 

parties principales dans lesquelles nous voulons déterminer la température de travail sont les 

corps solides qui sont : le noyau magnétique en E, le noyau magnétique en I, le PCB du 

primaire et le PCB du secondaire.  

PrimaireSecondaire

I magnétiqueNoyau 

E magnétiqueNoyau 

aird' Couche

PrimaireSecondaire

I magnétiqueNoyau 

E magnétiqueNoyau 

aird' Couche

 

Figure III-2. Conception générale des composants LCT 

Afin de simplifier la modélisation thermique du composant, nous ajoutons ici quelques 

hypothèses simplificatrices complétant les 5 présentées précédemment. La numérotation de ces 

hypothèses poursuit celle des précédentes:  

6) Les corps solides constituant le composant sont considérés comme des isothermes et 

la dissipation de la chaleur dans ces corps est considérée homogène. Par 

conséquence, la température étant uniforme dans chaque corps solide et il n’y a que 

4 températures moyennes des 4 parties du composant qui doivent être déterminer. 

7) L’échange thermique entre deux corps solides du composant s’effectue par la 

conduction des couches en contact. Il s’agit des couches d’époxy et de kapton entre le 

PCB primaire et le PCB secondaire, des couches d’air entre les PCB et les noyaux 

magnétiques, des couches adhésives entre les deux noyaux magnétiques. 

8) L’échange thermique entre le composant et l’air ambiant s’effectue par la convection 

et le rayonnement sur les surfaces extérieures des 4 parties présentées. 

Parmi les quatre parties principales du composant : les deux noyaux magnétiques 

dissipent la chaleur correspondant aux pertes fer du composant, les PCB des enroulements 

dissipent les chaleurs associées aux pertes cuivres et aux pertes diélectriques du composant. 

Dans ce cas, les pertes dans les PCB réalisant les enroulements sont facilement séparées en 
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utilisant le modèle des pertes étudié au chapitre II (Figure II-35). Pour déterminer la température 

de fonctionnement des deux parties du noyau magnétique, nous devons séparer les pertes entre 

ces deux. Pour cela, nous ferons l’hypothèse d’une répartition uniforme de ces pertes dans le 

volume du noyau magnétique. Si on considère FeP  comme étant la totalité des pertes fer alors la 

répartition des pertes entre les deux parties du noyau n’est alors liée que aux volumes de celles-

ci. 

Fe
MM

M
M P

VV

V
P

21

1
1 +

=  Eq. III-19 

Fe
MM

M
M P

VV

V
P

21

2
2 +

=  Eq. III-20 

Maintenant, si nous souhaitons connaître les températures de fonctionnement des quatre 

parties du composant, nous devons relier ces différentes parties par un modèle de comportement 

thermique. Pour cela, la méthode nodale présentée dans le chapitre I (I.3.2) correspond bien à 

nos attentes en fournissant un modèle dont la finesse est suffisante dans le cas des études 

statiques. 

III.3.2.  Modèle thermique nodal du composant 

Dans cette partie, nous allons décrire les démarches retenues pour obtenir et pour vérifier 

le modèle thermique des composants passifs LCT. La première phase consiste à définir un 

schéma thermique équivalent permettant de rendre compte des principaux couplages thermiques 

entre les différentes parties du composant. La deuxième phase correspond à la détermination des 

résistances thermiques du schéma choisi. Et enfin, la troisième phase a pour objectif de valider 

le modèle en faisant des comparaisons entre les résultats obtenus par des simulations et des 

essais expérimentaux. Enfin, face aux besoins de simplification du modèle thermique afin 

d’utiliser dans les outils d’optimisation, la dernière phase de la démarche consistera à simplifier 

le modèle proposé. 

a)  Détermination du schéma thermique nodale  

En regardant la conception générale des composants LCT (Figure III-2), le schéma 

thermique équivalent proposé se compose de 4 noeuds (M1, P, S, M2) où chaque nœud 

correspond à une partie du composant, considéré ici comme une isotherme. Puisque nous nous 

intéressons seulement au régime thermique stationnaire, les couplages thermiques ne sont 

modélisés que par des résistances : les échanges thermiques entre les nœuds s’effectuent donc 

par des résistances représentant la conduction thermique, les échanges thermiques entres les 

surfaces extérieures du composant et l’air ambiant s’effectuent par des résistances représentant 

la convection et le rayonnement thermique. L’air ambiant de température aT  est considéré 
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comme la référence du schéma thermique proposé et les pertes dissipées dans les différentes 

parties sont représentées par des sources de courant. Le schéma thermique nodal du composant 

LCT est présenté Figure III-3. 

1MP
1MR

PP
PR

SP
SR

2MP
2MR

1PMR PSR 2SMR

1SMR

2PMR

21MMR

aT

1MT PT ST 2MT

1MP
1MR

PP
PR

SP
SR

2MP
2MR

1PMR PSR 2SMR

1SMR

2PMR

21MMR

aT

1MT PT ST 2MT

 

Figure III-3. Modèle thermique nodal du composant LCT 

b)  Détermination des résistances thermiques 

En se basant sur les expressions analytiques des lois de transfert de chaleurs présentées, 

nous pouvons facilement déduire les résistances thermiques. Mais, compte tenu de la non 

linéarité du problème thermique, la plupart des résistances dépendent fortement de la 

température. 

Tout d’abord, en connaissant la position des surfaces d’échange thermique par conduction 

entre les parties du composant (les résistances 1PMR , 2PMR , 1SMR , 2SMR , PSR , 21MMR  de la 

Figure III-3), on peut déduire ces résistances thermiques de conduction : 

  
S

lT
R

cond
cond .

1

λφ
=∆=  Eq. III-21 

Il est à noter que les résistance des couches d’air effectuant les couplages thermiques 

entre les noyaux et les enroulements (1PMR , 2PMR , 1SMR , 2SMR ) ont une conductivité 

thermique dépendant de la température (ici c’est la température moyenne de deux isothermes 

aux deux extrémités de la résistance). Toutefois, les conductivités thermiques des différentes 

parties sont déterminées par l’Eq. III-18 pour laquelle les coefficients sont présentés Tableau 

III-5. 

Le couplage thermique entre les deux noyaux magnétiques ( 21MMR ) est composé de deux 

couches en époxy adhésive (assemblage de la jambe centrale et d’une jambe latérale du noyau) 

et d'une couche d’air (entrefer sur l’autre jambe latérale). Malgré tout, n’ayant pas le moyen de 
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déterminer la dépendance de la conductivité thermique en fonction de la température des 

matériaux comme l’époxy ou kapton, leurs résistances sont considérées constante et trouvées 

dans le Tableau III-2. La résistance totale 21MMR  est équivalente à la mise en parallèle des trois 

résistances des couches d’assemblage élémentaires présentées. 

primaire

kapton époxy
PSR

secondaire

}

lprimaire

kapton époxy
PSR

secondaire

}

l
 

Figure III-4. Couplage thermique primaire - secondaire 

Le couplage thermique entre le primaire et le secondaire du composant LCT planar 

(Figure III-4) est composé de n  couches en kapton et 12 −n  couches d’époxy. Dans ce cas, on 

suppose que les n2  couches de cuivres constituant le LCT (car le composant présente deux 

bobinages primaires identiques) ne font pas de lien thermique entre primaire et secondaire en 

raison de l’isolation galvanique entre ces deux bobinages. En appelant kapS  et epoxS  les surfaces 

en regard des couches élémentaires (ces surfaces sont respectivement proportionnelles aux 

épaisseurs des couches), les résistances thermiques sont déduites par les expressions suivantes : 

  
Sn

l
R

kapkap
kap .

.
1

λ
=  Eq. III-22 
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l
R
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1
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=

λ
 Eq. III-23 

La résistance totale PSR  se détermine par la mise en parallèle des deux résistances ci-

dessus : 

  
RR

RR
R

epoxkap

epoxkap
PS +

=
.

 Eq. III-24 

Ensuite, grâce aux différents coefficients d’échange, les résistances thermiques par 

rayonnement et par convection naturelle sont déterminées en connaissant la géométrie et les 

positions (verticale ou horizontale) des surfaces extérieures du composant. 

Résistance thermique de rayonnement en fonction de la température de la paroi : 

))(.(...

1
22

aaray

a
conv TTTTSF

TT
R

++
=−=

σεφ
 Eq. III-25 

Résistance thermique de convection en fonction de la température de la paroi : 
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==−=  Eq. III-26 

Ces expressions nous permettent de déterminer les résistances 1MR , PR , SR , 2MR  de la 

Figure III-3. Enfin, la résistance correspondant à la  convection et au rayonnement thermique se 

détermine par la mise en parallèle des deux résistances de deux phénomènes précédents : 

rayconv

rayconv
th RR

RR
R

+
=

.
 Eq. III-27 

c)  Résolution du modèle 

La détermination des températures des nœuds est facilement déduite en faisant une 

simulation schématique à l’aide de logiciels de type circuit dés lors que les valeurs des 

résistances et des sources de pertes sont déterminées. Malheureusement, les résistances 

thermiques du schéma proposé dépendent des températures que l’on veut déterminer (1MT , PT , 

ST , 2MT ). Les simulateurs schématiques classiques (PSIM, Pspice, …) ne peuvent donc pas 

résoudre ce problème. Aussi, nous avons fait le choix de représenter le modèle par un système 

d’équation non linéaire afin de le résoudre analytiquement par un solveur mathématique 

(Mathlab, Mathcad,…). 

A l’aide de la loi de nœuds les relations suivantes sont simplement déduites : 
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Eq. III-28 

Ces relations peuvent s’écrire sous forme matricielle dans laquelle on définit la matrice 

des conductances thermiques dont les termes sont l’inverse des résistances thermiques : 
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Eq. III-29 

Les expressions des termes diagonaux de la matrice s’écrivent alors : 
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 Eq. III-30 

Le modèle thermique est maintenant représenté par un système d’équations non linéaires 

( ) ( ) PTTTS ath =−×  permettant la résolution par des logiciels de mathématiques. Dans le 

cadre de cette étude, nous avons utilisé le solveur « fsolve » de l’outil d’optimisation du 

simulateur Matlab de chez MathworkTM [Mathlab] pour résoudre ce système d’équations. 

d)  Validation du modèle 

Afin de valider le modèle proposé, nous avons effectué des relevés expérimentaux 

simples sur le LCT étudié au chapitre II. Dans ces essais, nous avons déterminé la température 

des enroulements par une méthode indirecte basée sur la variation de la résistance électrique du 

cuivre en fonction de la température. Nous effectuons donc des mesures de la résistance 

électrique des bobinages pour déterminer la température de ces derniers. Cette méthode présente 

l’avantage d’être simple mais aussi précise par rapport à celles directes et complexes à mettre en 

œuvre car utilisant des capteurs thermiques ou une caméra infrarouge. 

L’expression de la variation de la résistance électrique du cuivre en fonction de la 

température s’écrit : 

)().()()( 000 TRTTTRTR CuCuCu −+= α  Eq. III-31 

Ici, le coefficient pour le cuivre pur )(K 10.4 -13−=α  est utilisé car le cuivre des circuits 

imprimés présente une très bonne qualité intrinsèque. Pour les autres types de cuivre, il est 

préférable d’effectuer des mesures directes afin de trouver le coefficient correspondant. Par 

exemple le cuivre émaillé utilisé pour réaliser les composants bobinés classiques dépend moins 

de la température )(K 10.9,3 -13−=α  [ABA-03]. 

Le composant a été placé en deux positions géométriques pour pouvoir obtenir plusieurs 

types de convections naturelles et un des deux bobinages du primaire a été alimenté par une 

source de courant continu. Avec ces conditions nous ne comptons que sur les pertes cuivre 

« DC » du primaire alimenté pour échauffer le composant. Les autres parties de celui-ci ne sont 

le siège d’aucune perte et subissent le transfert de chaleurs par les couplages thermiques. La 

détermination de la température est effectuée sur le deuxième bobinage primaire non alimenté 
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par la mesure de la résistance. Les résistances électriques sont mesurées par un Micro-ohmètre 

OM10 AOIPTM [OM10].d’une sensibilité de µOhm10 . Les manipulations sont effectuées dans 

une chambre de test suffisamment large et on considère l’air ambiant comme une référence de 

température constant. Les essais sont effectués en été pour une température ambiante 

CTa °≈ 25 . Nous allons limiter l’impact de la température ambiante en n'évaluant que les 

élévations de température en déterminant les élévations de la résistance électrique par rapport à 

la résistance initiale à température ambiante. Chaque mesure est effectuée 30 minutes après 

chaque réglage de puissance électrique alimentant le bobinage pour que le régime thermique 

atteigne le régime stationnaire. La Figure III-5a montre le cas où le composant est mis en 

position verticale et la Figure III-5b est le cas où il est mis en position horizontale. 

  

a. Composant mis en vertical a. Composant mis en horizontal 

Figure III-5. Mise en œuvre des essais thermiques  

Les tableaux suivants montrent les élévations de température mesurées et modélisées de 

la partie PCB (primaire du composant LCT) en fonction des deux positions verticale ou 

horizontale. Nous voyons que le modèle thermique non linéaire a sous-évalué la température de 

travail du composant et que cette sous-évaluation augmente lorsque la température augmente. 

Malgré tout, l’erreur de la modélisation ne dépasse pas C°10  et est acceptable pour la 

modélisation thermique des composants d’électronique de puissance. 

Tableau III-6. RESULTATS DANS LE CAS OU LE COMPOSANT EST MIS EN VERTICAL 

Elévation de température 
déterminée par la mesure 

de résistance électrique (°C) 
10 20 30 40 50 60 70 

Elévation de température 
modélisée (°C) 10.28 19.30 28.03 36.40 45.33 54.14 63.28 
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Tableau III-7. RESULTATS DANS LE CAS OU LE COMPOSANT EST MIS EN HORIZONTAL 

Elévation de température 
déterminée par la mesure 

de résistance électrique (°C) 
10 20 30 40 50 60 70 

Elévation de température 
modélisée (°C) 9.85 18.67 27.39 35.60 44.02 52.55 61.06 

En utilisant cette méthode de modélisation, nous pouvons quantifier et séparer les 

puissances de refroidissement de différentes natures. En sachant que nous ne modélisons le 

transfert thermique qu'en régime stationnaire, les pertes dissipées à l’intérieur du composant 

sont donc toutes évacuées. Les courbes de la Figure III-6 montrent les puissances surfaciques de 

refroidissement par convection et par rayonnement. Les courbes rouges pointillés sont les 

puissances mesurées en fonction de l’élévation de température placée sur l’axe horizontal des 

graphiques. Nous constatons que l’erreur de la modélisation (sous-évaluation des températures) 

vient du fait de la sur-évaluation de la capacité de refroidissement du composant, les puissances 

simulées totales (courbes en traits continus bleus) sont toujours plus grandes que celles 

mesurées (courbes pointillés rouges). Une deuxième remarque, déduite des résultats obtenus, est 

que le phénomène de convection thermique est de plus en plus prépondérant face au 

rayonnement thermique lorsque la température augmente. 
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a. Composant en position verticale a. Composant en position horizontale 

Figure III-6. Séparation des modes d'évacuation de la puissance 

e)  Simplification du modèle 

La modélisation thermique présentée dans les paragraphes ci-dessus prenant en compte la 

non linéarité des phénomènes de transfert de chaleur a montré qu’elle permet d’avoir une erreur 

acceptable (moins de C°10 ), mais aussi qu'elle permet d’analyser la part de chaque phénomène 

dans l’échange de chaleur. Ce modèle est relativement complexe notamment en ce qui concerne 

la détermination des résistances thermiques en fonction de la température. Bien que la solution 

du système d’équation non linéaire ait été rapidement trouvé dans le cas de ce composant, des 
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problèmes de convergence pourraient apparaîtrent lors de l’utilisation de ce modèle dans un 

outil d’optimisation de dimensionnement. Nous avons donc fait le choix de simplifier le modèle 

afin d’obtenir un modèle stable et permettant une solution simple. 

Face à cette exigence, nous nous intéressons à linéarité du problème de refroidissement 

thermique du composant. Pour ce faire, nous allons tenter d’homogénéiser les phénomènes de la 

conversion et du rayonnement thermique. Si l’on suppose que les surfaces extérieures du 

composant possèdent un coefficient d’échange thermique unique. Le transfert thermique à 

travers ces surfaces prenant en compte la convection et le rayonnement thermique s’écrit : 

( )atotalrayconvth TTSh −=+= ..φφφ  Eq. III-32 

En analysant les essais présentés dans la partie précédente, nous pouvons déduire ce 

coefficient dans le cas du composant LCT étudié. La Figure III-7 montre la variation de ce 

coefficient en fonction de l’élévation de la température du composant pour les deux positions de 

celui-ci. Par ailleurs, nous pouvons constater sur ces courbes que la position verticale est en 

générale meilleure pour le refroidissement naturel des composants passifs. Ce résultat est 

classique car dans cette position le phénomène de convection est favorisé. 

12

13

14

15

16

17

18

10 20 30 40 50 60 70

Elevation de température (°C)

C
oe

ffc
ie

nt
 H

 (W
/m

2K
) Position horizontal

Position vertical

 

Figure III-7. Variation du coefficient d’échange thermique homogénéisé 

Afin de fournir un modèle analytique thermique simple garantissant la convergence des 

résultats nécessaire pour ne par perturber la boucle d'optimisation, nous avons fixé le coefficient 

d’échange thermique pour que tous les types de surfaces extérieures d’un composant passif 

intégré refroidies par l’air ambiant aient un coefficient d’échange thermique de 

KmWhtotal
2/15= . Cette valeur correspond à une élévation de température du composant 

autour de C°40  (Figure III-7). Cette approche de simplification de modélisation thermique a 

été effectuée et validée dans les travaux de thèse de F.Wilmot [WIL-04]. 
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a. Composant vertical a. Composant horizontal 

Figure III-8. Confrontation des deux modèles thermiques avec la mesure 

En utilisant le modèle simplifié, les températures de travail du composant sont 

généralement surévaluées (à l’inverse du modèle non linéaire), la Figure III-8 permet de vérifier 

cette remarque. Cette erreur peut provoquer des surdimensionnements mais ne pose pas de 

problème pour le fonctionnent du composant (en revanche le modèle non linéaire peut sous 

dimensionner le composant et risque de conduire à des dysfonctionnements de celui-ci). 

III.4.  Conclusion 

Dans ce chapitre nous avons abordé le problème de la modélisation thermique des 

composants passifs. Nous avons tout d’abord récapitulé les principes des phénomènes de 

transfert thermique, ainsi les lois fondamentales de la conduction, du rayonnement et de la 

convection thermique ont été présentées. En posant des hypothèses simplificatrices, nous avons 

limité le problème de modélisation thermique aux besoins de notre étude. En se basant sur les 

hypothèses présentées nous arrivons à mettre en œuvre un modèle thermique représentant le 

comportement des composants intégrés de type LCT. Ce modèle thermique nodal pouvant 

prendre en compte la non-linéarité du phénomène thermique a été validé par des essais 

expérimentaux. Bien que le moyen de validation soit simple et que nous n’ayons pas pu valider 

tous les aspects du transfert de chaleur dans toutes les parties du composant, les résultats 

obtenus ont montré, dans le cas du bobinage, la finesse du modèle. Enfin, un deuxième modèle 

thermique du composant, celui-ci linéaire et permettant une plus simple intégration dans des 

outils d’optimisation, a été proposé et ses performances ont été comparées au modèle précédent. 

Dans le chapitre suivant, nous allons présenter comment relier ce modèle thermique au modèle 

électrique afin d’intégrer l’ensemble dans une boucle d’optimisation. 
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IV.1. Introduction du problème 

Grâce aux modélisations électrodynamique et thermique des composants passifs 

présentées aux chapitre II et III, nous avons maintenant la possibilité de modéliser 

analytiquement les comportements électriques et thermiques d’un composant bobiné planar dès 

lors que l’on connaît la géométrie du composant et les natures physiques des matériaux le 

constituant. Dans la suite de ce travail, nous allons étudier le problème inverse, c'est-à-dire 

dimensionner la géométrie du composant pour l’adapter à un cahier des charges donné en 

respectant des contraintes électrique et thermique. En d’autres termes, cela revient à traiter un 

problème d’optimisation de volume du composant avec pour objectif de concevoir un dispositif 

à forte puissance volumique. Une contrainte principale de cette miniaturisation est la 

thermique : la température de travail des composants passifs qui doit être maintenue inférieure à 

C°90  lorsque l’on utilise des matériaux classiques comme expliqué au chapitre III. La 

deuxième contrainte est l’induction magnétique dans le noyau : cette induction doit être 

maintenue inférieure à l’induction de saturation du noyau, par exemple le niveau de champ 

magnétique dans un noyau de ferrite 3F3 pouvant être utilisée dans les composants LCT ne doit 

pas dépasser mT500  [Ferroxcube]. En réalité, l’induction de travail maximale dans un noyau 

en ferrite 3F3 est limitée à une valeur bien plus faible (environ mT250 ) en raison des pertes 

fer. Il faut savoir que la contrainte thermique va naturellement prendre en compte cette 

deuxième limite en cherchant à limiter les pertes fer à une valeur compatible avec l’élévation de 

température acceptable pour le bon fonctionnement de la ferrite. Pourtant nous ajouterons tout 

de même une contrainte sur l’induction maximale du noyau magnétique pour garantir un bon 

fonctionnement du composant dimensionné. 

Le cahier des charges de cette optimisation vise à utiliser ce composant dans une structure 

DC-DC quasi-résonante en demi pont à deux MOSFETs et deux diodes de roue libre côté 

onduleur et deux diodes de puissance côté redresseur. Le composant passifs LCT inclut un 

secondaire à point milieu permettant de simplifier la conception du redresseur. Le composant et 

la structure sont présentés Figure I-23. 
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Figure IV-1. Structure de convertisseur utilisant un composant LCT 

La détermination des paramètres du composant LCT est présentée au chapitre I, nous 

récapitulons ici les caractéristiques du convertisseur permettant de fixer le cahier des charges de 

l’optimisation. 

 Puissance de sortie du convertisseur : W 60  

 Tension d’entrée du convertisseur : V 003  

 Tension de sortie du convertisseur : V 5  

 Fréquence de découpage du convertisseur : kHz 502  

 Rapport de transformation du composant LCT: 20/1  

 Capacité intégrée du composant LCT: nF 3  

 Inductance de fuite du composant LCT: µH100  

Afin d’utiliser la méthode LEEC pour représenter le comportement électrodynamique du 

composant, quelques paramètres géométriques doivent être prédéterminés avant de lancer 

l’optimisation (nombre des couches des bobinages, topologie de connexion des couches). En 

effet, il serait trop complexe d’optimiser librement ces paramètres car ils interviennent 

directement sur la topologie du modèle utilisé. Notre travail d’optimisation se focalisera donc 

sur la détermination des valeurs optimales pour les dimensions élémentaires du composant 

(hauteur, largeur, profondeur) ainsi que le nombre de spires et le nombre de couches des 

enroulements. Pour couvrir tout le champs des possibilités, le nombre des variables 

géométriques correspond aux cinq dimensions du noyau magnétique Figure IV-2a (corea , corel , 

coreh , cored , gape ) et aux cinq dimensions des bobinages (correspondant aux épaisseurs des 

couches de cuivre, de diélectrique et d’époxy adhésive et aux largeurs des pistes de cuivre du 

primaire primb  et du secondaire secb , ces largeurs s’appliquent aussi aux têtes des bobinages 

Figure IV-2b). 
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a. Profil du noyau magnétique b. Vue 3D du composant 

Figure IV-2. Les variables dimensionnelles d’un composant LCT 

En étudiant la nature mathématique des variables d’optimisation, nous pouvons les 

qualifier en deux types : les variables dites continues quand leurs variations sont continues 

dans le domaine d’optimisation, les variables dites discontinues si leurs variations sont 

discrètes dans le domaine. Parmi des variables présentées, la largeur des bobinages ( primb , secb ) 

sont des variables libres et sont considérées comme des variables continues, les dimensions du 

noyau magnétique (corea , corel , coreh , cored , gape ) sont normalement dépendantes des gammes 

de noyaux commercialisées mais comme nous souhaitons explorer tous les champs des 

possibilités, nous les considérons continues dans notre optimisation (en effet, il est toujours 

possible d’effectuer des usinages sur des noyaux standards pour en changer les dimensions ou 

de choisir un noyau standard dont les dimensions sont proches de l'optimum). En revanche, les 

trois épaisseurs correspondant aux couches de cuivre, de matériau diélectrique intégré et 

d’époxy adhésive seront exclues de l’optimisation car ces paramètres dépendent de la 

technologie de fabrication des circuits imprimés élémentaires et de l’assemblage de ces circuits, 

toutefois, nous allons analyser l’impact de ces paramètres afin de choisir leurs valeurs optimales 

en respectant les valeurs rendues accessibles par la technologie. D’autres variables sont 

discontinues telles que le nombre de spires par enroulements et le nombre de spires par couche. 

Dans le cadre de cette étude, nous nous intéressons plus à exploiter les résultats de 

l’optimisation qu’à étudier la théorie de l’optimisation, de ce fait nous avons simplifié notre 

problème d’optimisation de dimensionnement en mettant seulement des variables continues 

dans le programme d’optimisation. Les variables discrètes (nombre des couches des bobinages, 

topologie de connexion des couches, nombre de spires des enroulements et le nombre de spires 

par couche, l’épaisseur des couches conductrices et isolantes) sont prédéterminées avant de 

lancer l’outil d’optimisation. L’épaisseur de l’entrefer du noyau ferrite gape  qui permet de 

contrôler l’inductance de fuite du composant est déterminée suite à l’optimisation pour garantir 
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la bonne valeur de l’inductance de fuite du composant, elle est dans ce cas considérée comme 

une variable de post-optimisation. En sachant que l’inductance de fuite totale du composant 

LCT se compose de deux parties principales : une partie de fuite demeure dans les bobinages 

que l’on ne sait pas quantifier a priori (elle n’est connue qu’après avoir réalisé une simulation 

schématique) et une deuxième partie des fuites demeure dans l’entrefer que nous pouvons 

quantifier a priori. Nous allons donc régler l’épaisseur de l’entrefer après optimisation pour 

obtenir une inductance de fuite de la valeur souhaitée. 

Notre problème devient maintenant un problème d’optimisation continue comprenant les 

paramètres de base suivants : 

 Les variables d’optimisation sont les dimensions que nous écrivons sous forme d’un 

vecteur : 
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 La fonction objectif de l’optimisation sera la miniaturisation du volume du 

composant : 

)()( XVolXf =  Eq. IV-2 

 Les contraintes principales de l’optimisation seront les limites thermique et 

magnétique. ces contraintes sont des fonctions des variables d’optimisation : 

CKTXT °≈=≤ 90360)( max  

mT BXB 250)( max =≤  
Eq. IV-3 

IV.2. Modèles élémentaires de l’optimisation 

Pour réaliser une optimisation prenant en compte toutes les facettes du problème, il est 

maintenant nécessaire de coupler les modèles électromagnétique et thermique ainsi que 

l’environnement électrique du LCT dans un outil permettant de réaliser les boucles 

d’optimisation. Comme outil d’optimisation nous avons fait le choix d’utiliser Matlab® car il 

dispose d’algorithmes d’optimisation présentant de bonnes caractéristiques de convergence 

parfaitement éprouvés tels que les algorithmes déterministes pour l’optimisation locale et 

l’algorithme génétique pour l’optimisation globale. Le modèle thermique présenté au chapitre 

III a, quant à lui, été codé sous ce même logiciel et ne présente donc pas de difficulté. En 
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revanche, il sera nécessaire de coupler le modèle des pertes fonctionnant sous un logiciel de 

type circuit avec l’outil Mathlab. Parmi les simulateurs schématiques les plus connus : le 

SimPowerSystems Toolbox de Simulink [Matlab] et le logiciel commercialisé PLECS [Plecs] 

nous permettent d’effectuer des simulations schématiques dans Simulink et sont facilement 

couplables avec Matlab. Pourtant ces simulateurs sont relativement lents et parfois difficiles à 

faire converger lors de simulations mettant en jeu plusieurs centaines de composants comme 

c’est le cas pour notre modèle électromagnétique. Le logiciel PSpice permet à l’utilisateur de 

développer un module de couplage se basant sur un type de fichier de connexion Netlist mais 

cela demande à l’utilisateur de bien maîtriser les codes. Enfin, le logiciel PSIM présente 

l’avantage d’offrir une très bonne convergence des simulations temporelles (chapitre II) et 

possède un module de couplage avec Simulink de Matlab (SimCoupler [PSIM]) qui convient 

bien à notre besoin. Nous avons donc choisi PSIM et SimCoupler pour réaliser le couplage du 

modèle électrique avec Matlab. 

IV.2.1. Couplage des modèles électrique et thermique 

Afin de réaliser cette optimisation, nous devons tout d’abord réaliser un schéma LEEC 

global pour le composant et le coupler avec le modèle thermique. Puisque la modélisation des 

pertes par la simulation schématique simple est plus rapide et que les résultats qu’elle fournit 

ont une précision acceptable (chapitre III), nous allons utiliser cette modélisation simple dans la 

boucle d’optimisation pour accélérer la convergence. La structure schématique LEEC du 

composant et du convertisseur sous le logiciel PSIM est considérée comme un paramètre 

d’entrée de l’optimisation. 

Le couplage des modèles d’optimisation est présenté Tableau IV-1. Selon cet outil, les 

procédures d’optimisation du dimensionnement du composant débutent par une initialisation et 

une évaluation des variables d’optimisation. Les paramètres du schéma LEEC du composant 

seront ensuite déterminés et écrits dans un fichier (LEEC.txt). Ce fichier réalise une partie du 

couplage entre le modèle géométrique sous Mathlab et le modèle électrique sous PSIM. L’autre 

partie de ce couplage est le lancement automatique des simulations réalisées dans PSIM. Cela 

est effectué par Simulink de Mathlab grâce à l’outil SimCoupler fourni par PSIM. Dans ce cas, 

le circuit de commande du convertisseur sous PSIM (Figure IV-3a) est remplacé par celui sous 

Simulink (Figure IV-3b), le schéma des simulations est aussi modifié pour passer de celui de 

PSIM (Figure IV-4) à celui couplé (Figure IV-5). Lorsque une simulation sous PSIM s’achève, 

les données formes d’onde sont transférées à Simulink pour être utilisées dans le calcul des 

pertes dynamiques et de l’induction dans le noyau magnétique du composant LCT sous Matlab. 

Ces pertes sont les entrées du modèle thermique permettant d’effectuer les calculs des 

températures de travail des parties principales du composant. Les résultats de températures et de 
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champs magnétiques sont ensuite comparés aux contraintes et leurs dérivées étudiées par l’outil 

« Optimization Toolbox » [Mathlab] afin de lancer l’itération suivante. 
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Début

� Nature des matériaux, conditions de refroidissement
� Paramètres discrets du composant (les nombres)
� Schéma LEEC de la structure  sous PSIM
� Initialisation de variables X0 : k = 0

E
nt

ré
e

� Calculer volume du composant: V(Xk)
� Établir les contraintes d’optimisation:

A, B, Aeq, Beq, C(X k), Ceq(Xk)
� Écrire des paramètres LEEC pour simulation PSIMM

od
èl

e 
gé

om
ét

riq
ue

� Simuler automatiquement PSIM via Simcoupler
� Calculer des pertes dynamiques du composant
� Calculer l’induction dans noyau magnétique Bmag(Xk)M

od
èl

e 
él

ec
tr

iq
ue

� Calculer température de travail du composant T(Xk)
en fonction de la géométrie et des pertes déterminées

M
od

èl
e 

th
er

m
iq

ue

� Évaluer des contraintes et la fonction d’objectif
� Optimiser la fonction d’objectif prenant en compte des 
contraintes

P
ro

gr
am

m
e 

d’
op

tim
.

� Géométrie à volume optimal du composant
� Caractéristiques électriques et thermiquesS

or
tie

LE
E

C
.tx

t

Fin

oui

non
?  optim X    

1+←kk

� Évaluer nouvelle itération
k          k + 1

P
ro

gr
am

m
e 

d’
op

tim
.

DébutDébut

� Nature des matériaux, conditions de refroidissement
� Paramètres discrets du composant (les nombres)
� Schéma LEEC de la structure  sous PSIM
� Initialisation de variables X0 : k = 0

E
nt

ré
e

� Nature des matériaux, conditions de refroidissement
� Paramètres discrets du composant (les nombres)
� Schéma LEEC de la structure  sous PSIM
� Initialisation de variables X0 : k = 0

E
nt

ré
e

� Calculer volume du composant: V(Xk)
� Établir les contraintes d’optimisation:

A, B, Aeq, Beq, C(X k), Ceq(Xk)
� Écrire des paramètres LEEC pour simulation PSIMM

od
èl

e 
gé

om
ét

riq
ue � Calculer volume du composant: V(Xk)

� Établir les contraintes d’optimisation:
A, B, Aeq, Beq, C(X k), Ceq(Xk)

� Écrire des paramètres LEEC pour simulation PSIMM
od

èl
e 

gé
om

ét
riq

ue

� Simuler automatiquement PSIM via Simcoupler
� Calculer des pertes dynamiques du composant
� Calculer l’induction dans noyau magnétique Bmag(Xk)M

od
èl

e 
él

ec
tr

iq
ue � Simuler automatiquement PSIM via Simcoupler

� Calculer des pertes dynamiques du composant
� Calculer l’induction dans noyau magnétique Bmag(Xk)M

od
èl

e 
él

ec
tr

iq
ue

� Calculer température de travail du composant T(Xk)
en fonction de la géométrie et des pertes déterminées

M
od

èl
e 

th
er

m
iq

ue

� Calculer température de travail du composant T(Xk)
en fonction de la géométrie et des pertes déterminées

M
od

èl
e 

th
er

m
iq

ue

� Évaluer des contraintes et la fonction d’objectif
� Optimiser la fonction d’objectif prenant en compte des 
contraintes

P
ro

gr
am

m
e 

d’
op

tim
.

� Évaluer des contraintes et la fonction d’objectif
� Optimiser la fonction d’objectif prenant en compte des 
contraintes

P
ro

gr
am

m
e 

d’
op

tim
.

� Géométrie à volume optimal du composant
� Caractéristiques électriques et thermiquesS

or
tie � Géométrie à volume optimal du composant

� Caractéristiques électriques et thermiquesS
or

tie

LE
E

C
.tx

t
LE

E
C

.tx
t

Fin

oui

non
?  optim X    

1+←kk

� Évaluer nouvelle itération
k          k + 1

P
ro

gr
am

m
e 

d’
op

tim
.

1+←kk

� Évaluer nouvelle itération
k          k + 1

P
ro

gr
am

m
e 

d’
op

tim
.

 

 

 

 

 

 

a. Réalisé sous PSIM b. Réalisé sous Simulink avec Simcoupler 

Figure IV-3. Logique de commande complémentaire du convertisseur 



Chapitre IV - Optimisation du dimensionnement des composants passifs LCT 

Contribution à l’optimisation du dimensionnement de composants passifs intégrés 143 

 

 

Figure IV-4. Schéma du convertisseur sous PSIM 

 

 

Figure IV-5. Schéma du convertisseur couplé avec Simulink 

IV.2.2.  Modèle géométrique 

Le modèle géométrique a pour but de déterminer le volume et les contraintes mécaniques 

permettant une bonne conception du dispositif. 

Pour déterminer le volume du composant, nous considérons que le volume du LCT est le 

volume du parallélépipède rectangle dans lequel les bobinages et le noyau magnétique du 

composant sont circonscrits. Nous considérons les trois dimensions principales (hauteur Hx , 

largeur Lx  et longueur/profondeur Px) pour chaque parallélépipède dont les expressions sont 

données ci-dessous. 

corecore haHx +=  Eq. IV-4 

12

3
XalLx corecoreprim δ++=  Eq. IV-5 



Chapitre IV - Optimisation du dimensionnement des composants passifs LCT 

Contribution à l’optimisation du dimensionnement de composants passifs intégrés 144 

2secsec 2

1
XbaLx core δ++=  

 

32 XbdDx primcoreprim δ++=  

4secsec 2 XbdDx core δ++=  
Eq. IV-6 

Où sont introduits les termes iXδ  afin de représenter les distances de tolérance 

nécessaires pour avoir une bonne conception mécanique permettant l’assemblage entre le circuit 

imprimé PCB et le noyau magnétique ainsi que les distances minimales à respecter entrer les 

pistes des enroulements du composant. Ces termes dépendent de la précision de fabrication et 

des caractéristiques de matériaux diélectriques. Dans notre programme, nous prenons les valeurs 

suivantes : 

 Jeu minimal entre le PCB et le noyau magnétique : mm25,0  

 Distance minimale entre les pistes d’une couche de circuit imprimé : mm25,0  

 Distance minimale entre les pistes primaires et secondaires : mm5,0  

 Distance minimale entre les pistes et le bord du circuit imprimé : mm5,0  

Le volume du composant est déduit par l’expression suivante : 

secsec)( PxLxHxDxLxHxXf primprim ⋅⋅+⋅⋅=  Eq. IV-7 

A cette fonction doivent être ajoutées les contraintes mécaniques liées aux limites de 

fabrication déjà partiellement évoquées ci-dessus, l’Eq. IV-8 montre l’écriture de ces contraintes 

qui seront détaillées plus tard. 















≤

=
≤

=
≤≤

0C(X)

0(X)C

BA.X

B.XA

ubXlb

    scontrainte      sousXf

eq

eqeq

)(min  Eq. IV-8 

Parmi les contraintes prises en compte, les contraintes magnétique et thermique (Eq. 

IV-3) sont classées dans la famille des contraintes d’inégalité non linéaire 0)( ≤XC , les 

contraintes mécaniques sont classifiées selon leurs natures: 

 Limite de fabrication des variables d’optimisation : ubXlb ≤≤  

 Contrainte d’égalité linéaire eqeq BXA =.  : coreprim lXbb =++ δsec  

 Contrainte d’inégalité linéaire eqBXA ≤.  : corePCB hh ≤  
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La hauteur des couches de PCB PCBh  est connue car le nombre de couches et l’épaisseur 

des couches du circuit imprimé sont donnés : 

EpoxyEpoxyKapKapCuCuPCB enenenh ... ++=  Eq. IV-9 

 Contrainte d’égalité non linéaire 0)( =XCeq  : ce problème n’a pas de ce type de 

contrainte. 

 Contrainte d’inégalité non linéaire  0)( ≤XC  : Comme les composants LCT 

intègrent une capacité de puissance entre les couches primaires, la surface des 

couches primaire est donc contrainte pour obtenir la bonne valeur de celle-ci. Cela 

impose une condition liant la longueur et la largeur des spires d’une couche primaire. 

De fait, nous avons évalué la surface et la longueur moyenne des spires d’une couche 

primaire en fonction de la capacité à intégrer. Une contrainte d’inégalité sur cette 

longueur doit être ajoutée, cette contrainte est classée dans la famille des contraintes 

non linéaires (Eq. IV-12). 

secb

primb
primc

secc

cored

secb

primb
primc

secc

cored
 

Figure IV-6. Vue de face des enroulements du composant 

On déduit d’abord l’expression de la longueur moyenne des spires d’une couche 

primaire : 

Epoxy

Epoxy

Kap

Kap
prim nn

C
S

εεεε 00

+
=  

Eq. IV-10 

prim

prim
prim b

S
c =  Eq. IV-11 

La contrainte présentée s’écrit : 

5)(2 Xadc corecoreprim δ++⋅≥  Eq. IV-12 

Il n’y a pas de contrainte sur la longueur des spires d’une couche secondaire car ce 

paramètre est libre et nous le calculons par l’expression suivante : 
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6sec )
2

(2 X
a

dc core
core δ++⋅=  Eq. IV-13 

D’autres contraintes seront rajoutées pour la convergence du problème que nous 

présenterons dans la suite. 

IV.3. Dimensionnement des paramètres discrets du 

composant LCT 

Avant de mettre en oeuvre l’outil d’optimisation, il est nécessaire de déterminer les 

paramètres discrets du composant afin de mettre en simulation dans PSIM un schéma LEEC 

global du composant. Il s’agit donc de fixer le nombre de couches, le nombre de spires par 

couche des enroulements et le mode de connexion des couches du composant. Les autres 

paramètres comme l’épaisseur des couches conductrices et isolantes sont choisis parmi les 

valeurs des matériaux commercialisés et présentés au chapitre I. Dans cette partie, nous allons 

évaluer ces paramètres dans une phase de pré-optimisation du dimensionnement de ce 

composant. 

IV.3.1.  Choix du nombre de spires et du nombre de couches des 

enroulements 

Le choix du nombre de spires des enroulements du composant doit satisfaire à deux 

critères : d’une part, pour un noyau magnétique donné le nombre de spires des enroulements 

doit être suffisamment grand pour ne pas saturer le noyau et d’autre part ce nombre est limité 

par le nombre de spires que peut accueillir la fenêtre de bobinage. 

Dans les démarches de dimensionnement classique des transformateurs [FER-06], 

[MOH-03], on évalue le produit des aires de la section du noyau magnétique par la surface de la 

fenêtre de bobinage. Ce produit est déterminé pour un cahier des charges donné en utilisant des 

facteurs empiriques tells que la densité de courant nominale dans le bobinage ( 2/5 mmA ), les 

coefficients de foisonnement respectifs des bobinages et l'induction maximale dans le noyau 

magnétique en fonction du matériau utilisé et de la fréquence de travail. L’expression du produit 

des aires, qui est indépendant de nombres de spires des enroulements, nous permet de choisir un 

noyau dans la liste des noyaux proposés par les constructeurs. Bien que cette approche classique 

ne donne pas de dimensions optimales au composant, elle permet de choisir un noyau pouvant 

satisfaire au besoin. Dès que le noyau est choisi, les expressions des surfaces de la fenêtre de 

bobinage et de la section du noyau sont réutilisées pour déterminer la plage de variation du 

nombre de spires des enroulements. Dans cette plage de variation, les nombres de spires du 
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primaire et du secondaire sont souvent choisis à de valeurs arrondies en respectant le rapport de 

transformation voulu. 

Dans le cadre de cette étude, l’outil de dimensionnement que nous allons développer ne 

prend pas en compte l’optimisation des nombres de spires des enroulements et le nombre de 

couches du composant. Nous avons donc utilisé l’approche classique afin de choisir les nombres 

de spires permettant de lancer cette optimisation. Selon l’étude du dimensionnement du LCT de 

Ph.Goubier avec un cahier des charges similaire [GOU-03], le LCT a été dimensionné avec 

202×  spires pour les deux primaires et 1 spire au secondaire. Lors de la réalisation de ce 

composant les nombres de spires retenus ont été de 212×  spires pour les deux primaires et 1 

spire en fils de Litz pour le secondaire. Les essais réalisés par la suite ont montré la pertinence 

de ces choix. Nous repartons de ces valeurs pour choisir le nombre de spires de notre LCT, le 

primaire de notre composant aura donc 202×  spires. La différence entre notre LCT et celui de 

Ph.Goubier est que le secondaire de notre composant est à point milieu, il aura donc 2  spires et 

sera réalisé sur le même circuit imprimé que les primaires. 

Concernant le nombre de couches du composant, le choix est tout à faire libre. En réalité 

les circuits imprimés des composants LCT sont réalisés par un assemblage des feuilles de 

« cuivre - matériau diélectrique intégré – cuivre » collées par un matériau isolant adhésif. La 

complexité ainsi que le coût de fabrication dépendent notamment du nombre de couche du 

composant. Pour des raisons d’économie, nous avons fait le choix d’utiliser un minimum de 

couches possibles, c'est-à-dire d’augmenter le nombre de spire par couche. Cependant il est à 

noter qu’un PCB trop fin est flexible et la tenue mécanique des circuits imprimés n’est à ce 

moment pas assurée. En prenant en compte ces contraintes, nous avons fait le choix de réaliser 

un LCT de 10 couches de cuivre ( 10=Cun ), c'est-à-dire utilisant 5 feuilles « cuivre - matériau 

diélectrique – cuivre » pour la réalisation du composant ( 5=kapn ). Le nombre de couches 

isolantes effectuant l’assemblage des feuilles est 4=epoxyn . 

Nous récapitulons les paramètres du composant déterminés dans cette partie : 

 Nombre de spires des deux primaires identiques : 202×  

 Nombre de spires du secondaire à point milieu : 12×  

 Nombre des couches de cuivre: 10 

 Nombre des couches de matériau diélectrique intégré: 5 

 Nombre des couches d’isolant adhésif: 4  
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IV.3.2. Choix de la connexion et du nombre de spires par couche 

Tout d’abord vu le principe de fonctionnement des composants LCT, la fonction capacité 

est obtenue par l’insertion d’un matériau à haute permittivité et/ou à faible épaisseur entre les 

couches conductrices. La capacité totale est la somme des capacités élémentaires réalisées par 

les alternances de couches diélectriques et isolantes. Pour les primaires, les courant relativement 

faible, A5,0 , traversant ces bobinages ne nécessitent pas la mise en parallèle de spires, nous 

pouvons donc déterminer le nombre de spires par couche primaire par l’expression suivante : 

4
5

201 ===
couche

sp n

N
N  Eq. IV-14 

Selon cette détermination, les deux primaires de notre composant LCT se composent de 

5 couches de 4  spires. 

Le choix du nombre de spire par couche ou bien la topologie de connexion des couches 

secondaires est plus complexe car les pistes de cet enroulement subissent des courants plus 

importants (environ A10  efficace selon le cahier des charges donné). Il est donc préférable 

d’utiliser plusieurs pistes en parallèle afin de réduire la densité de courant traversant ces pistes. 

Tableau IV-2. DIFFERENTS MODES DE CONCEPTION DU SECONDAIRE [VAL-07] 

U
n
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M1B (pertes W 75,3 , 

rendement %4,90 ) 

 

M1C (pertes W 73,3 , 

rendement %4,90 ) 
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M2B (pertes W 71,3 , 

rendement %7,90 ) 

 

M2C (pertes W 64,3 , 

rendement %91 ) 

 Conception en mode bloc Conception en mode croisé 

Il existe quatre possibilités de connexion de ces 2  spires placées sur 10 couches 

conductrices : soit une spire par couche (et donc chaque spire possède 5 couches en parallèle), 

soit deux spires par couche (10 couches en parallèle pour chaque spire) et la connexion des 

spires des couches est soit en mode bloc isolé, soit en mode croisé (Tableau IV-2). La 

comparaison de ces quatre solutions est relativement complexe mais peut être effectuée en 

utilisant une modélisation électrodynamique par les modèles complexes détaillés au chapitre III. 

En se concentrant sur le développement de l’outil d’optimisation, nous n’avons pas de temps 

pour effectuer ces modélisations. Toutefois, une étude approfondie sur la conception des 

enroulements secondaires d’un LCT similaire à celui de notre composant a été effectuée par 

B.Vallet [VAL-07] pour un composant utilisant 20 couches conductrices. Les modélisations 

magnéto harmoniques par éléments finis des quatre possibilités de conception ont permis de 

déterminer le rendement du composant. Nous constatons par le Tableau IV-2 qu’une conception 

mettant en œuvre deux spires permet de limiter les pertes au prix d’une conception des 

connexions entre spires bien plus complexe sans, toutefois, apporter un gain important ( W 11,0  

de pertes soit %6,0  de rendement). Aussi, nous avons abandonné ces solutions et choisi de 

concevoir le secondaire du LCT en utilisant une spire par couche. S’offre alors deux possibilités 

de connexion soit en bloc (M1B), soit en couches entrelacées (M1C) conduisant à des 

performances en terme d’efficacité équivalentes et des difficultés de réalisation similaires. 
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Toutefois, selon des études réalisées sur l’entrelacement des couches des enroulements [BES-

09], [MAG-07], une meilleurs répartition des courants entres les différentes couches est obtenue 

lorsque l’on entrelace les couches des bobinages aussi nous avons choisi ce mode de disposition 

pour la réalisation de notre LCT. 

Nous ajoutons les paramètres discrets du composant déterminés dans cette partie : 

 Nombre de spires par couche primaire du LCT : 4  

 Nombre de spires par couche secondaire du LCT : 1 

IV.4. Développement de l’outil d’optimisation 

IV.4.1. Choix de l’algorithme d’optimisation 

Le choix de l'algorithme d'optimisation se fait selon 2 considérations. D'une part, quel 

type d'optimisation globale ou locale nous souhaitons réaliser et, d'autre part, quel temps va 

prendre cette optimisation. Pour notre problème, une simulation schématique dure environ 20 

secondes dans PSIM ce qui conduit à une itération d'environ 30 secondes dans Matlab. Une 

optimisation globale utilisant un algorithme génétique mettant en œuvre 30 individus sur 500 

générations nécessiterait 1253600/5003030 =⋅⋅  heures (soit environ 5 jours) ce qui n'est 

pas acceptable si l'on souhaite pouvoir traiter plusieurs cas. En contrepartie, la présence des 

contraintes thermiques et magnétiques qui sont par nature non linéaires font qu'une optimisation 

locale, utilisant des algorithmes par gradient bien moins exigeante en temps (environ 15 

itérations nécessitant 150 appels à la simulation PSIM soit environ 60mn pour une optimisation) 

peut conduire à obtenir des résultats correspondant à des optimum locaux. Pourtant, nous avons 

fait le choix de ce deuxième type d'optimisation en mettant toutefois en œuvre des stratégies 

permettant de s'assurer de la qualité de l'optimum obtenu. De ce fait, toutes les fonctions et les 

contraintes sont codées et les calculs visant à minimiser le volume du LCT sont effectués dans 

une boucle d’optimisation utilisant le solver « fmincon  - Constrained Nonlinear 

Minimization » de l’outil « Optimization Toolbox » [Matlab]. 

L’outil « fmincon » possède trois types d’algorithmes pouvant s’adapter à des problèmes 

spécifiques : «Trust-Région Reflect», «Active Set» et «Interior Point». Parmi eux, l’algorithme 

«Active Set» résout un problème d’optimisation sous contraintes en évaluant une nouvelle 

fonction se basant sur celle initiale combiné avec des contraintes. Supposons qu’on souhaite 

réaliser une optimisation sous contraintes : 





≤
=

0g(x)

0h(x)
  scontrainte   sousxf

x
)(min  Eq. IV-15 
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La nouvelle fonction objectif dite fonction de Lagrange a une forme comme Eq. IV-16 

pour un problème d’optimisation présenté en Eq. IV-15 : 

)()()(),,( xhxgxfxL ⋅+⋅+= µλµλ  Eq. IV-16 

Où les termes µλ,  sont les nouvelles variables ajoutées appelés les multiplicateurs de 

Lagrange. Le problème d’optimisation sous contrainte initial en Eq. IV-15 est transféré à un 

sous problème d’optimisation sans contrainte plus simple selon la théorie de Karush-Kuhn-

Tucker [Annexe C] : 

0),,(),,(min
,,

=∇⇔ µλµλ
µλ

xLxL
x

 Eq. IV-17 

C'est cet algorithme qui a été utilisé pour la résolution de notre problème d’optimisation. 

IV.4.2. Analyse de la convergence de l’optimisation 

Il faut noter que l’algorithme « Active Set » de l’outil « fmincon » est basé sur une 

méthode déterministe pour laquelle la dérivabilité des fonctions élémentaires est obligatoire 

pour évaluer les gradients des fonctions. Lors de la mise en route de la boucle d’optimisation, la 

dérivabilité de la fonction objectif et des contraintes joue un rôle capital sur la convergence des 

résultats d’optimisation. On sait que la fonction d’objectif initiale )(Xf  est combinée par les 

produits des variables d’optimisation et donc qu’elle est dérivable (en fonction de variables 

d’optimisation), cette remarque est aussi valable pour les contraintes mécaniques. Toute notre 

difficulté est donc de déterminer quelles sont les conditions pour que les contraintes 

électrothermiques soient dérivables. Pour cela nous remarquons que les pertes du composant 

)(XP  déterminées après les simulations schématiques sont les intégrales sur une période de 

découpage des produits de la tension par le courant. Or lorsque les signaux de tension et de 

courant sont continus, les pertes déduites sont donc dérivables en fonction du temps et suite aux 

variations continues des variables géométriques, les pertes )(XP  sont dérivables en fonction 

celles-ci. La température de fonctionnement du composant déterminée en utilisant le modèle 

linéaire )()()( 1 XPXSXT th ⋅= −
 est aussi dérivable car la matrice des conductances 

thermiques )(XSth  est toujours réversible si les coefficients thermiques sont fixes comme on 

les a déterminés dans notre modèle thermique simplifié (chapitre III). 

Comme dit plus haut, pour assurer la convergence de la boucle d’optimisation. Il est 

important de garantir un fonctionnement en conduction continue du convertisseur et ce quelque 

soit le dimensionnement fait pour le composant. Pour cela, il est nécessaire de garantir que 

l’inductance de fuite ne dépasse pas la valeur maximale µHL 110max = . Or cette inductance est 

directement liée aux paramètres géométriques du LCT car elle dépend, pour partie, des fuites 
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liées à la disposition côte à côte des bobinages et, pour partie, des flux de fuite traversant 

l’entrefer. Si cette deuxième source de fuite peut être réglée à volonté en jouant sur la valeur de 

l’entrefer, l’autre source est, quant à elle, directement liée au choix des paramètres géométriques 

fait par le calculateur lors de l’optimisation et ne peut donc pas être déterminée a priori. Pour 

garantir une bonne convergence il serait donc nécessaire de déterminer analytiquement la valeur 

de l’inductance de fuite due à la disposition des bobinages et ce pour chaque itération et de, 

ensuite, ajuster celle-ci en corrigeant la valeur de l’entrefer. Cette solution, bien que réalisable 

est lourde à mettre en œuvre aussi nous avons fait le choix de limiter la partie liée à l’entrefer à 

une valeur garantissant un fonctionnement continu. Cette valeur déterminée expérimentale est 

de µH20   

 

 

 

 

a) Régime stable avec MINm LL ≥  b) Régime non stable avec MINm LL <  

Figure IV-7. Stabilité de fonctionnement du convertisseur  

Enfin, en réalisant plusieurs simulations schématiques, nous avons constaté un autre 

phénomène pouvant influencer sur la convergence de l’optimisation, la convergence de 

simulation schématique elle-même. Nous avons constaté que la contrainte sur l’induction 

magnétique dans le noyau magnétique mTBB 250max =≤  n’est pas suffisante car dans la 

boucle d’optimisation cette contrainte n’est vérifiée qu’après avoir fini les simulations 

schématiques. Or un passage de cette limite dégrade la stabilité de fonctionnement du 

convertisseur lors de la simulation (en raison de la saturation du noyau magnétique). Nous 

devons donc introduire une contrainte directe sur l’inductance magnétisante du composant, une 

limite inférieure de cette inductance à MINL  est déduite de la simulation schématique, la Figure 

IV-7 montre deux cas de fonctionnement du convertisseur : le régime stable avec MINm LL ≥  (la 

tension de sortie représentée par la courbe bleue est stable autour de sa valeur nominale) et le 

régime non stable avec MINm LL <  (dégradation de la tension de sortie). Pour le cahier des 

charges donné, nous avons trouvé max.55,0 LmHLMIN ≈≈ . La contrainte directe sur 

l’inductance magnétisante s’écrit avec l’expression ci-dessous. Cette contrainte est classée dans 

la famille des contraintes d’inégalités non linéaires du problème d’optimisation 0)( ≤XC : 
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Dans cette expression, le facteur de l’inductance magnétisante du noyau magnétique du 

composant LCT LA  a été déterminé au chapitre II (Eq.II-39) 

Toutes les fonctions et les contraintes sont maintenant correctement codées, les calculs 

visant à minimiser le volume du LCT sont ensuite effectués. Le Tableau IV-3 présente le 

rapport de calcul d’une optimisation. En utilisant l’algorithme d’optimisation déterministe, la 

durée d’une optimisation est fortement liée aux valeurs initiales choisies pour les variables. De 

façon classique, une boucle d’optimisation s’effectue en 10 à 20 itérations ce qui correspond à 

de 100 à 200 appels à la simulation schématique (le programme doit résoudre pour chaque 

itération au moins 1+n  fois les fonctions pour un problème de n  variables d’optimisation). Le 

temps d’une optimisation normale varie entre une quinzaine minutes à une heure. 

L’optimisation effectuée et présentée au Tableau IV-3 a nécessité 14 itérations et 131 

résolutions de la fonction objectif prenant en compte les contraintes, donc a lancé au totale 131 

fois la simulation schématique sous PSIM. On voit aussi que dans cette optimisation, le point 

initial ne satisfait pas les contraintes (Infeasible start point) mais à l’itération suivante le 

programme choisi automatiquement un point correct. 

Tableau IV-3. RAPPORT DE CALCUL D’UNE OPTIMISATION 

 

                                            Max        Line search    Directional  First-order  

 Iter   F-count     f(x)       constraint    steplength      derivative   optimality          Procedure  

    0        7       604595      0.07768                                                                      Infeasible start point 

    1       14      11830.9    0.0004212            1         -2.15e+007    5.34e+007 

    2       21      10161.4   4.337e-005            1         -2.85e+005    3.37e+006 

    3       28      8982.79     3.57e-005            1         -5.24e+005    2.01e+006 

    4       37      8242.58     2.95e-005         0.25         -7.9e+005    1.75e+006 

    5       44      8234.05   1.232e-006           1          -6.71e+003    4.75e+005 

    6       51      7817.19   5.195e-007           1          -9.11e+005    3.21e+005 

    7       59      7700.33   3.905e-007         0.5         -5.85e+005    1.03e+006    Hessian modified  

    8       69      7657.87   3.856e-007       0.125       -3.73e+005    3.02e+006    Hessian modified  

    9       81      7638.39   3.823e-007      0.0313      -3.83e+005    4.71e+006    Hessian modified 

   10      94        7634.5   3.819e-007      0.0156      -9.49e+004    1.03e+006 

   11    108      7624.63   3.804e-007     0.00781     -4.66e+005    1.23e+006    Hessian modified 

   12    116      7552.08   2.138e-007          0.5        -7.47e+005    1.45e+006 

   13    124      7524.63   1.141e-007          0.5        -5.74e+005    1.28e+006 

   14    131      7499.67   5.592e-007            1         -4.22e+005    6.67e+005 

Optimization terminated: directional derivative predicts change in objective value less than  

options.TolFun and maximum constraint violation is less than options.TolCon. 

Active inequalities (to within options.TolCon = 1e-005): 

  lower      upper     ineqlin   ineqnonlin 

                     1               1 

                                      5 

                                      7 
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IV.4.3. Choix du meilleur optimum local 

Il est possible que le problème ait plusieurs points optimums locaux dans le domaine 

d’optimisation ; deux optimisations peuvent donner deux résultats différents si les points 

initiaux sont différents. Pour s’assurer que le point obtenu est bien un optimum, nous avons 

effectué plusieurs fois l’optimisation en changeant aléatoirement les points initiaux, les résultats 

obtenus sont ensuite analysés pour déterminer le point vers lequel la plupart des optimisations a 

convergé. Le Tableau IV-4 montre les résultats obtenu pour 60  essais : les valeur en gras sont 

les points optimums que nous avons trouvés pour une fréquence de convergence vers ces points 

de 60/18  fois, soit %30 . On ne peut pas conclure, pour autant que ce point est l’optimum 

global mais du moins il constitue un optimum intéressant. 

Tableau IV-4. INDICE DE CONVERGENCE D’OPTIMISATION 

 

Nous possédons maintenant un outil dont le taux de convergence est satisfaisant et qui 

nous permet d’effectuer des optimisations de dimensionnement du composant LCT. Dans les 

parties suivantes nous allons analyser le dimensionnement du composant LCT et étudier 

l’influence des caractéristiques du matériau diélectrique utilisé ainsi que de l’épaisseur des 

couches conductrices. 
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IV.5. Optimisation volumique du composant LCT 

IV.5.1. LCT utilisant le matériau C-Ply 

Lors de la conception du composant LCT, le matériau diélectrique utilisé permet, bien 

sûr, d’assurer l’isolation galvanique entre les bobinages mais surtout permet l’intégration de la 

capacité C . Ce type de matériau doit donc présenter des caractéristiques bien maîtrisées ce qui 

le rend, en général, assez coûteux. L’utilisation de ce matériau lors du dimensionnement du 

composant doit donc être optimisé. Pour cette raison, la plupart de la surface du circuit imprimé 

multicouche doit être principalement réservée aux deux enroulements primaires permettant 

l’intégration de la capacité C . Ainsi on imagine, de prime abord, qu’une utilisation d’un 

matériau à haute permittivité ou présentant une faible épaisseur de diélectrique pourrait 

minimiser le volume du composant. Afin de choisir un matériau diélectrique adapté à notre 

composant, nous allons essayer, dans cette partie, d’utiliser les différents matériaux typiques 

présentés au chapitre I pour le dimensionnement du composant LCT : les Kapton [Dupont] et le 

C-Ply [3M]. Le matériau Preg isolant effectuant le collage des feuilles de double face « cuivre - 

diélectrique intégrée – cuivre » est une époxy d’épaisseur environ µm150  et de permittivité 

relative 5,4=Epoxyε  (matériau IS410 [Isola] en général utilisé par les fabricants de PCB). Cette 

époxy contribue seulement que pour %10  à %20  à la capacité intégrée totale, aussi ce 

matériau n’a pas été l’objet d’une analyse approfondie dans cette étude. 

C°53

C°89

C°52

C°53

C°89

C°52

 

----------------------------------------------------------------------
X (m) = [acore, lcore, hcore, dcore, bprim , bsec]
0.00301    0.0161   0.00262     0.019     0.001    0.0111
----------------------------------------------------------------------
Induction in ferrite core (mT):  71.1
Losses in LCT component (W): [PFe1, PCuP, PCuS, PFe2]
0.319     0.864     0.486     0.305
Temperature in LCT (°C): [TFe1, TCuP, TCuS, TFe2]
51.7      88.4      52.4      50.1
----------------------------------------------------------------------
Voptim (mm3) = 1.2442e+03
tsim (s)  =  1.1056e+04 ~ 3 hours
----------------------------------------------------------------------

----------------------------------------------------------------------
X (m) = [acore, lcore, hcore, dcore, bprim , bsec]
0.00301    0.0161   0.00262     0.019     0.001    0.0111
----------------------------------------------------------------------
Induction in ferrite core (mT):  71.1
Losses in LCT component (W): [PFe1, PCuP, PCuS, PFe2]
0.319     0.864     0.486     0.305
Temperature in LCT (°C): [TFe1, TCuP, TCuS, TFe2]
51.7      88.4      52.4      50.1
----------------------------------------------------------------------
Voptim (mm3) = 1.2442e+03
tsim (s)  =  1.1056e+04 ~ 3 hours
----------------------------------------------------------------------

 

a) Conception géométrique b) Caractéristiques principales 

Figure IV-8. Conception et caractéristiques d'un LCT utilisant du C-ply 

Le premier matériau que nous avons testé est le C-Ply de chez 3M. Ce matériau à 

permittivité relative élevée 14=rε  est commercialisé en feuille d’épaisseur de µm8  cuivrée 

sur les deux faces par µm35  de cuivre électrodéposé. Le résultat obtenu lors de l’optimisation 

du dimensionnement est présenté Figure IV-8. On peut constater que ce dimensionnement n’est 

pas satisfaisant, en effet, la surface du primaire est très réduite car elle est limitée par la 
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contrainte de la capacité intégrée de nF3 . Il en résulte des pertes importantes dans le primaire 

W864,0  sur des pertes totales de W974,1 . Afin de limiter l’élévation de température du 

composant, le solveur a naturellement surdimensionné le secondaire permettant ainsi un 

meilleur échange thermique avec l'air ambiant. De cet essai, on peut conclure que le matériaux 

C-Ply ne présente pas des caractéristiques adaptées aux choix géométriques que nous avons fait 

par rapport à la valeur de la capacité à intégrer. Pourtant, dans l’absolu, les performances du C-

Ply doivent conduire à une forte intégration aussi par la suite nous allons évaluer l’hybridation 

de ce matériau avec un matériau moins performant. 

C°86

C°78

C°48

APCplyPCB   : +

C°86

C°78

C°48

APCplyPCB   : +  

----------------------------------------------------------------------
X (m) = [acore, lcore, hcore, dcore, bprim , bsec]
0.0209   0.00982   0.00254   0.00728   0.00296   0.00286
----------------------------------------------------------------------
Induction in ferrite core (mT): 22.9
Losses in LCT component (W): [PFe1, PCuP, PCuS, PFe2]
0.215      1.12     0.999     0.213
Temperature in LCT (°C): [TFe1, TCuP, TCuS, TFe2]
47.7      78.4      85.6        48
----------------------------------------------------------------------
Voptim (mm3) = 2.5626e+04
tsim (s)  =  1.7564e+03 ~ 30 minutes
----------------------------------------------------------------------

----------------------------------------------------------------------
X (m) = [acore, lcore, hcore, dcore, bprim , bsec]
0.0209   0.00982   0.00254   0.00728   0.00296   0.00286
----------------------------------------------------------------------
Induction in ferrite core (mT): 22.9
Losses in LCT component (W): [PFe1, PCuP, PCuS, PFe2]
0.215      1.12     0.999     0.213
Temperature in LCT (°C): [TFe1, TCuP, TCuS, TFe2]
47.7      78.4      85.6        48
----------------------------------------------------------------------
Voptim (mm3) = 2.5626e+04
tsim (s)  =  1.7564e+03 ~ 30 minutes
----------------------------------------------------------------------

 

a) Conception géométrique b) Caractéristiques principales 

Figure IV-9. Conception et caractéristiques d'un LCT utilisant du C-Ply et du Kapton 

Nous passons à une technique d’intégration hybride en utilisant maintenant deux types de 

matériaux : une couche de C-Ply d’épaisseur de µm8  jouant le rôle principal pour l’intégration 

de la capacité, les autres couches diélectriques étant en Kapton d’une permittivité beaucoup plus 

faible 5,3=rε  et d’épaisseur µm25 . Dans cette optimisation nous limiterons aussi la taille du 

bobinage secondaire à, au maximum, la taille du primaire afin d’éviter des géométries telles que 

celle présentée Figure IV-9. Encore une fois, la surface du primaire reste faible et est source de 

pertes importantes. En raison de la limitation sur la taille du bobinage secondaire il en est de 

même pour le secondaire. Naturellement le solveur a augmenté la taille du noyau magnétique 

afin de refroidir l’ensemble. La température de fonctionnement du noyau magnétique est bien 

plus faible ( C°48 ) que celle des enroulements ( C°78  au primaire et C°85  au secondaire). 

Cette solution n’est pas non plus convenable puisqu’une différence trop importante des 

températures des différentes parties montre que nous ne sommes pas dans le cas d'un 

fonctionnement optimisé pour la thermique. 

IV.5.2. LCT utilisant le matériau Kapton 

Les deux cas d’optimisation précédents ont montré que l’utilisation d’un matériau 

diélectrique à haute permittivité ou/et à très faible épaisseur comme le C-Ply n’est pas 
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compatible avec cette application, nous abandons donc ce type de matériau. Nous nous 

intéressons maintenant au matériau de type Kapton pour dimensionner notre composant. Afin de 

choisir un type de Kapton le plus adapté à notre besoin (épaisseur de Kapton et épaisseur de 

cuivre la plus appropriée), nous allons analyser dans cette partie l’influence des ces deux 

paramètres sur l’optimisation. 

a)  Influence de l’épaisseur des couches diélectriques 

Tout d’abord, une analyse de l’impact de l’épaisseur des couches diélectriques sur le 

dimensionnement optimal du composant a été effectuée, les courbes de la Figure IV-10 et 

Figure IV-11 montrent la variation du volume, des températures maximale et minimale du 

composant et des pertes du composant en fonction de l’épaisseur de la couche de Kapton (de 

µm12  à µm150 ). Dans ces optimisations nous avons fixé l’épaisseur du cuivre à une valeur 

moyenne dans la gamme des circuits imprimés commercialisés µmeCu 70= , l’épaisseur de 

l’époxy adhésive est toujours fixée à µmeEpoxy 150= . Nous constatons que le volume optimal 

du composant augmente en fonction de l’épaisseur des couches diélectriques Figure IV-10, cette 

variation est logique car la surface des couches primaires doit augmenter pour obtenir une 

valeur correcte de capacité intégrée. En conséquence les pertes en continu dans le primaire 

diminuent et comme nous sommes dans le cas où l’épaisseur de peau µm133≈δ  

( kHzF 250≈ ) est supérieure à l’épaisseur des couches du cuivre, les pertes dues aux courants 

induits sont moins importantes que celles en continu. Les pertes totales dans le primaire 

diminuent en fonction de l’épaisseur du Kapton (courbe violette en Figure IV-10). Pourtant, 

l’augmentation de la surface du primaire provoque une augmentation importante des pertes au 

secondaire (courbe rouge en Figure IV-11). Ce phénomène est explicable du point de vue 

thermique : l’augmentation de la surface des couches primaires leurs donne une surcapacité 

pour évacuer la chaleur permettant d'évacuer les pertes importantes du secondaire (ainsi que du 

noyau magnétique). Le programme d’optimisation tend donc à diminuer la surface des couches 

secondaires et, on voit, que cette partie est toujours le point le plus chaud du composant (courbe 

rouge en Figure IV-10). 
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Figure IV-10. Variation du volume et de la température des composants optimisés en 
fonction de l’épaisseur du diélectrique 
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Figure IV-11. Variation des pertes des composants optimisés en fonction de l’épaisseur du 
diélectrique 

b) Influence de l’épaisseur des couches conductrices 

Une étude similaire à la précédente a été conduite pour évaluer l’impact de l’épaisseur 

des couches conductrices en faisant varier celle-ci entre µm10  et µm150 , les épaisseurs des 

autres couches étant fixées, dans ce cas, pour le Kapton à µmeKap 25=  et pour l’époxy à 

µmeEpoxy 150= . Les courbes de la Figure IV-12 et Figure IV-13 montrent la variation du 

volume, des températures maximale et minimale et des pertes du composant en fonction de 

l’épaisseur des couches du cuivre. Nous voyons une variation quasiment constante des 

températures du composant (juste une baisse de la température maximale quand le volume du 
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composant augmente pour des épaisseurs plus grandes que µm170  Figure IV-12), le volume et 

les pertes du composant varient de façon similaire avec un point minimum autour de 

µmeCu 80= . Au secondaire nous voyons que les pertes en continu, dans cet enroulement, sont 

toujours plus importantes que les pertes dues aux courants induits et les pertes totales au 

secondaire diminuent en fonction de l’augmentation de l’épaisseur des couches conductrices. 

Au niveau des pertes primaires, nous constatons que les pertes en continu diminuent mais à 

partir de µmeCu 80=  les pertes dues aux courants induits devient de plus en plus importantes et 

elles augmentent en conséquence les pertes totales du primaire ainsi que les pertes totales du 

composant. 
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Figure IV-12. Variation du volume et de la température des composant optimisés en 
fonction de l’épaisseur du cuivre 
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Figure IV-13. Variation des pertes des composant optimisés en fonction de l’épaisseur du 
cuivre 
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En conclusion, en étudiant l’influence de l’épaisseur du Kapton et de l’épaisseur du 

cuivre nous avons pu déterminer les valeurs optimales de ces paramètres, l’épaisseur des 

couches diélectriques en Kapton ne doit pas dépasser µm25  et l’épaisseur optimale des 

couches de cuivre se trouve autour de µm80 . 

c) Dimensionnement optimal du composant LCT 

Suite aux résultats obtenus, nous avons fait le choix d’utiliser le matériau diélectrique 

Kapton qui semble être le plus approprié à notre cahier des charges. L’épaisseur des couches 

conductrices du cuivre a été choisi à une valeur commercialisée de µm70  à proximité du point 

optimal µm80 , l’épaisseur des couches diélectriques en Kapton est aussi choisie à une valeur 

commercialisée de µm25  (les feuilles de Kapton d'épaisseur µm12  et µm18  sont moins 

courantes sur le marché et quelques unes sont encore en phase d’étude). 

Tout d’abord, afin d'utiliser un noyau ferrite commercialisé pour réaliser notre 

composant, nous avons effectué une optimisation en fixant une limite minimale sur la largeur de 

la jambe centrale du noyau, pour que mmacore 6≥ , les autres dimensions étant bien sûr libres 

mais avec les limites mmXmm 1001 ≤≤ . Nous obtenons alors un optimum local pour ce  

problème présenté Figure IV-14 utilisant un noyau magnétique ayant une longueur de mm8,39  

une largeur de la jambe centrale de mm6,7  et une profondeur de mm5.25 . Ces dimensions 

correspondent approximativement à un noyau commercialisé par Ferroxcube le E38/8/25. Ce 

composant présente un volume théorique d’environ 2000.16 mm  et est bien moins encombrant 

que celui réalisé dans la thèse de Ph. Goubier [GOU-03] ( 2000.24# mm ) pour les mêmes 

caractéristiques. 

C°88
C°68

C°62

C°88 C°88
C°68 C°68

C°62 C°62

 

----------------------------------------------------------------------
X (m) = [acore, lcore, hcore, dcore, bprim , bsec]
0.0076    0.0113   0.00185    0.0255   0.00403   0.00207
----------------------------------------------------------------------
Induction in ferrite core (mT): 11.4
Losses in LCT component (W):[PFe1, PCuP, PCuS, PFe2]
0.0931     0.613      1.48    0.0889
Temperature in LCT (°C): [TFe1, TCuP, TCuS, TFe2]
61.9      68.5      87.7        62
----------------------------------------------------------------------
Voptim (mm3) = 1.5862e+04
tsim (s)  = 1.8033e+3 ~  30 minutes
----------------------------------------------------------------------

----------------------------------------------------------------------
X (m) = [acore, lcore, hcore, dcore, bprim , bsec]
0.0076    0.0113   0.00185    0.0255   0.00403   0.00207
----------------------------------------------------------------------
Induction in ferrite core (mT): 11.4
Losses in LCT component (W):[PFe1, PCuP, PCuS, PFe2]
0.0931     0.613      1.48    0.0889
Temperature in LCT (°C): [TFe1, TCuP, TCuS, TFe2]
61.9      68.5      87.7        62
----------------------------------------------------------------------
Voptim (mm3) = 1.5862e+04
tsim (s)  = 1.8033e+3 ~  30 minutes
----------------------------------------------------------------------  

a) Conception géométrique b) Caractéristiques principales 

Figure IV-14. Conception et caractéristiques du LCT utilisant un noyau E38/8/25 

Afin de justifier l’intérêt de l'outil d’optimisation du dimensionnement, nous avons par la 

suite réalisé une optimisation en laissant les variables quasi libres (Seule reste la limite 
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mmXmm 1001 ≤≤  qui est peu contraignante pour ce problème). Avec ces paramètres le 

dimensionnement optimal du composant est obtenu Figure IV-15 : la géométrie du noyau 

magnétique a une longueur mm31  sur une largeur de la jambe centrale mm3  et une 

profondeur mm9,23 . Ces dimensions sont proches de celle d'un noyau planar commercialisé 

par Ferroxcube le E32/6/20. Pour la réalisation de ce LCT, nous pourons partir de ce noyau et 

usiner la jambe centrale pour la passer de mm6  à mm3 . Ce composant a un volume théorique 

d’environ 2000.7 mm  qui est bien inférieur aux LCT réalisés précédemment. 

C°87 C°76

C°72

C°87 C°87 C°76 C°76

C°72C°72

 

-------------------------------------------------------------------
X (m) =[acore, lcore, hcore, dcore, bprim , bsec]
0.003    0.0125   0.00185    0.0239    0.0045   0.00282
-------------------------------------------------------------------
Induction in ferrite core (mT): 61.1
Losses in LCT component (W):[PFe1, PCuP, PCuS, PFe2]
0.234     0.551      1.03     0.229
Temperature in LCT (°C): [TFe1, TCuP, TCuS, TFe2]
72.9      76.2      87.4      72.9
-------------------------------------------------------------------
Voptim (mm3) = 0.6821e+04
tsim (s)  = 1.4064e+03 ~  25 minutes
-------------------------------------------------------------------

-------------------------------------------------------------------
X (m) =[acore, lcore, hcore, dcore, bprim , bsec]
0.003    0.0125   0.00185    0.0239    0.0045   0.00282
-------------------------------------------------------------------
Induction in ferrite core (mT): 61.1
Losses in LCT component (W):[PFe1, PCuP, PCuS, PFe2]
0.234     0.551      1.03     0.229
Temperature in LCT (°C): [TFe1, TCuP, TCuS, TFe2]
72.9      76.2      87.4      72.9
-------------------------------------------------------------------
Voptim (mm3) = 0.6821e+04
tsim (s)  = 1.4064e+03 ~  25 minutes
-------------------------------------------------------------------  

a) Conception géométrique b) Caractéristiques principales 

Figure IV-15. Conception et caractéristiques du LCT utilisant  un noyau E32/3/20 

IV.6. Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons présenté un outil d’optimisation du dimensionnement des 

composants passifs LCT multi-spires, multicouches basé sur la modélisation des pertes 

dynamiques du composant et sur des simulations schématiques temporelles. Cet outil permet un 

dimensionnement in situ du composant grâce au couplage à une modélisation thermique simple 

utilisant la méthode d’homogénéisation des phénomènes de refroidissement par rayonnement et 

convection naturelle de l’air ambiant. Les résultats obtenus ont montré que la thermique est une 

contrainte primordiale qu’il est indispensable de considérer lors du dimensionnement des 

dispositifs électriques et électroniques. Cet outil d’optimisation nous a aidé à choisir les 

matériaux diélectriques et les épaisseurs du cuivre les plus appropriés à notre besoin. On a pu 

constater qu’il n’est pas nécessaire, pour cette application, d’augmenter les performances des 

matériaux diélectriques de façon importantes car elles ne sont pas limitantes. En revanche, ce 

point serait à reconsidérer pour des applications nécessitant des valeurs plus importantes de 

capacité ou recherchant un coût moindre en diminuant le nombre de couche. Le  tableau suivant 

montre les cas d’optimisation effectués dans ce chapitre. 
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Tableau IV-5. RECAPITULATION DES OPTIMISATIONS EFFECTUES 

Composant 

Volume 

optimal 

(mm3) 

Températur

e maximale 

(°C) 

Induction 

dans le 

noyau (mT)° 

Pertes de 

puissance 

(W) 

LCT C-Ply 1244 89 71 1,97 

LCT C-Ply et Kapton 25626 86 23 2,55 

LCT Kapton + Noyau E38/8/25 15862 88 11 2,28 

LCT Kapton + Noyau E32/3/20 6821 87 61 2,04 

Suite aux résultats obtenus, les prototypes LCT des deux dernières optimisations seront 

fabriqués pour valider notre étude. La réalisation et la validation expérimentale seront 

présentées dans le chapitre suivant. 
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V.1. Introduction 

Les chapitres précédents ont présenté l’analyse théorique nécessaire pour arriver à 

l'élaboration de prototypes LCT optimisés en dimensionnement. Les résultats d’optimisation 

obtenus au chapitre IV nous ont permis de réaliser deux prototypes de LCT dont le 

dimensionnement optimisé respecte les contraintes thermiques. Dans ce dernier chapitre, nous 

allons tester ces prototypes afin de valider les démarches de conception par une confrontation 

des caractéristiques réelles du composant à celles attendues. Pour cela, nous avons tout d’abord 

caractérisé les prototypes LCT à l’aide d’un analyseur d’impédance afin de mesurer les 

paramètres principaux comme : le rapport de transformation, la capacité intégrée et l'inductance 

de fuite. Ensuite, la variation des impédances en fonction de la fréquence du composant est 

comparée avec celle modélisée par le modèle électrique utilisé dans la boucle d’optimisation. 

Les composants sont ensuite testés en fonctionnement au sein d’une structure DC-DC dont le 

cahier des charges et le principe de fonctionnement sont présentés au chapitre I. Cette structure 

est bien sûr celle utilisée dans la boucle d’optimisation du chapitre IV. Enfin, les difficultés 

rencontrées lors de la réalisation et du fonctionnement du composant sont analysées afin 

d’obtenir un point de fonctionnement optimal pour le convertisseur. 

V.2. Réalisation des prototypes 

V.2.1. Réalisation des prototypes de LCT 

Suite aux dimensionnements effectués au chapitre IV, nous avons fait réaliser deux 

prototypes de LCT. Pour ces prototypes les films utilisés sont les Pyralux AP9222 de chez 

Dupont [AP9222] en raison de la bonne adéquation de leurs caractéristiques avec les besoins de 

notre application. Ces matériaux sont constitués d'une feuille de diélectriques en Kapton d'une 

épaisseur de µm25  cuivrée sur les deux faces par des feuilles de µm70 . La fabrication du 

circuit multicouche est réalisé par l'empilement de plusieurs films Pyralux stratifiés en utilisant 

un adhésif (appelé Prepreg) constitué d’Epoxy IS410 de chez Isola [IS410] dont l’épaisseur vaut 

approximativement µm150  (Figure V-1). Cette épaisseur dépend de la technique 

d’assemblages, pression température, des films Pyralux par la société sous traitante. Elle est 

donc difficile à garantir, toutefois, selon les données constructeur et en raison du 

dimensionnement effectué, la capacité intégrée pour notre LCT est réalisée à %80  par les 

couches de Kapton et donc la tolérance sur l'épaisseur des couches d’Epoxy n'a que peu 

d'influence sur la valeur de la capacité réalisée. Une variation de %10  de cette épaisseur 

n'implique qu'une variation de %2  sur la capacité finale. 
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Figure V-1. Epaisseur des couches du circuit imprimé des prototypes LCT 

Le premier prototype LCT A (Figure V-2a) utilise le noyau ferrite E38/8/25 de chez 

Ferroxcube [E38825]. Les jambes de ce noyau ont été usinées pour faire passer leur hauteur 

d'une valeur initiale de mm45,4  à une valeur finale de mm35,2  afin de réduire le volume 

occupé par le composant. De plus un usinage a été réalisé pour obtenir un entrefer d’épaisseur 

mm2  sur une jambe latérale. Les bobinages de ce composant se composent de 10 couches de 

cuivre, chacun des deux primaires est constitué de 4  spires par couche et la largeur des pistes 

est de mm1 . Pour le secondaire, sur chaque couche est réalisé 1 spire dont la largeur de piste 

est mm2 . Les deux bobinages secondaires présentant chacun 1 spire sont réalisés par la mise 

en parallèle des 10 spires réalisées sur 10 couches. 

Le deuxième prototype LCT B (Figure V-2b) utilise le noyau ferrite E32/6/20 de chez 

Ferroxcube [E32620]. Ce noyau est usiné sur la jambe centrale afin de réduire sa largeur à 

mm3 . La hauteur des jambes de ce noyau sont réduite à mm25,2  et un entrefer de mm9,1  est 

usiné sur une jambe latérale. L'usinage de la jambe centrale permet d’élargir la largeur de la 

fenêtre de bobinage pour pouvoir faire entrer les pistes des bobinages primaires et secondaires. 

Les bobinages du composant se composent de 10 couches de cuivre. Les deux bobinages 

primaires sont constitué de 4  spires par couche ayant une largeur de piste de mm15,1 . Le 

bobinage secondaire du composant se compose aussi 2  spires avec 1 spire par couche et 10 

couches en parallèle. La largeur des pistes secondaire vaut mm3  ce qui est supérieur à celle du 

prototype A  

Les routages des pistes des prototypes sont réalisés sous le logiciel Altium Designer 

[Altium], les spécifications de dimension des couches sont présentées à l’Annexe D, la 

réalisation des ces circuits imprimés à été confiée à la société CIREPTM [CIREP]. Les usinages 

des noyaux sont précisés dans l’Annexe E et ont été traités par la société optik-cTM [OPTIK]. 

L’assemblage des composants est présenté Figure V-2. 
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a. Prototype A utilisant le noyau E38/8/25 b. Prototype B utilisant le noyau E32/3/20 

Figure V-2. Les prototypes de LCT réalisés 

V.2.2. Caractérisation des prototypes de LCT 

Les prototypes de LCT ont été caractérisés par le pont d’impédance 4294A [Agilent] 

[KER-09]. Les paramètres principaux de ces deux prototypes sont présentés Tableau V-1. Les 

caractéristiques des prototypes donnent des valeurs correctes pour le rapport de transformation 

( 310.205,0 −± ). La capacité intégrée mesurée sur les prototypes est légèrement plus grande que 

prévu pour le prototype A ( nF24,3 ) et légèrement plus faible que prévu pour le prototype B 

( nF78,2 ), ces différences de valeurs viennent du fait que, d’une part la technologie de 

réalisation influe sur la valeur et, d’autre part, que la géométrie réelle des bobinages diffère de 

celle théorique en raison des difficultés rencontrées lors du routage pour placer les via de 

connexion des couches. Ces différences de valeurs de capacité sont toutefois acceptables car 

elles n’influent pas de façon importante sur le fonctionnement de la structure (juste une faible 

variation de la tension de sortie). Concernant les inductances de fuite, la part provenant des têtes 

de bobines a été très largement sous estimée faisant que pour le prototype A même en 

augmentant au maximum la taille de l'entrefer la valeur de l'inductance de fuite reste à une 

valeur de µH131 . On voit ici que pour compléter cet outil il va être nécessaire de modéliser 

analytiquement l’inductance de fuite du composant. Cela implique que ce composant ne peut 

pas fonctionner en résonance à kHz250  mais à une fréquence plus basse soit kHz210 . Aussi 

nous n’effectuerons que des analyses fréquentiels sur ce prototype. En revanche l’inductance de 
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fuite obtenue pour le prototype B vaut µH93  ce qui est au dessous de la valeur souhaitée de 

µH100  mais ce sous-dimensionnement ne pose pas de problème au fonctionnement de la 

structure DC-DC car les inductances de fuites des connexions permettent d'ajuster la différence 

de valeur. Nous pouvons donc effectuer les analyses fréquentielles ainsi que les tests en 

fonctionnement temporel de ce prototype dans la structure DC-DC afin de valider le modèle 

électrodynamique utilisé dans la boucle d’optimisation. 

Tableau V-1. CARACTERISATION DES PROTYPES LCT 

 
Valeurs 

dimensionnées 

Mesures du 

prototype A 

Mesures du 

prototype B 

Rapport de transformation 0,05 0,049 0,052 

Capacité intégrée (nF) 3 3,24 2,78 

Inductance de fuite (µH) 100 131 93 

V.2.3. Dimensionnement de la structure DC-DC 

Selon l’étude du fonctionnement du convertisseur présentée au chapitre I, les composants 

de la structure sont facilement dimensionnés. Nous donnons dans les tableaux suivants un 

récapitulatif des expressions analytiques et des valeurs numériques des principales 

caractéristiques des composants semi-conducteurs de la structure DC-DC (courant moyen, 

courant efficace, courant crête, tension directe maximale, tension inverse maximale). 

Tableau V-2. EXPRESSIONS ANALYTIQUES DES CARACTERISTIQUES DES INTERRUPTEURS 

 MOSFETs 
Diode de roue 

libre 

Diode de 

redressement 

Courant moyen 
2

2

2 V

EC

T

m ⋅×  
T

tI

2
21 ⋅  

2

2

2

1

V

EC

T

⋅×  

Courant efficace 2
LeffI

 
T

t
I

2
2

1 ⋅  
2⋅m

I Leff  

Courant crête L

C

m

V
E ⋅







 − 2  
1I  

L

C

m

V
E

m
⋅






 − 21  

Tension directe max E 0 0 

Tension inverse max 0 E Vs 
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Tableau V-3. VALEURS NUMERIQUES DES CARACTERISTIQUES DES INTERRUPTEURS 

 MOSFETs 
Diode de roue 

libre 

Diode de 

redressement 

Courant moyenne 0,31 0,09 6,27 

Courant efficace 0,50 0,23 10,03 

Courant crête 1,05 0,87 21,08 

Tension directe max 300 0 0 

Tension inverse max 0 300 5 

Au vu de ces résultats, nous avons fait le choix d’utiliser pour les interrupteurs des 

MOSFET IRF 740G en boîtier isolé de chez International Rectifier [IRF740]. La 

documentation constructeur spécifie une tenue en tension de V400 , une résistance à l’état 

passant de Ω55,0 , un calibre en courant de A4,5  et des temps de commutation d'environ 

ns25  ce qui correspond aux besoins de notre convertisseur. 

Les diodes de roue libre, quant à elles, sont des BYT 03/400 de chez STMicroelectronics 

[BTY03-400] qui supportent une tension inverse de V400  et disposent d’un calibre en courant 

de A3 . Ce calibre peut paraître élevé par rapport à la valeur du courant efficace qui les traverse, 

mais les diodes BYT 01/400 de chez STMicroelectronics [BTY01-400] qui correspondent au 

calibre en courant inférieur pour cette gamme de tenue en tension présentent l’inconvénient 

d’avoir une résistance à l’état passant trois fois plus importante que celle des diodes choisies. 

En ce qui concerne les diodes de redressement, nous avons fait le choix d’utiliser des 

diodes 42CTQ030 de chez International Rectifier [42CTQ030]. Ce type de diode admet, 

d’après les données constructeur, une tenue en tension inverse de V40 , un courant maximal de 

A40  et présentent une chute de tension à l’état passant de V38,0 . 

Le choix de la capacité de sortie du convertisseur a été conduit en approximant le courant 

efficace de cette capacité 22
_ seffredCeff III −=  et en limitant l'ondulation de la tension de 

sortie. Nous avons trouvé pour une ondulation de la tension de sortie de %5 , une capacité de 

sortie du convertisseur devant avoir une valeur minimale de µF100  et supportant un courant 

efficace de A5,7 . 

La Figure V-3 suivante montre le convertisseur DC-DC demi pont à résonance utilisant 

les prototypes LCT. Le cahier des charges du convertisseur présenté au chapitre I est rappelé 

ici : 
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-Puissance de sortie : W 60  

-Tension d’entrée : V 003  

-Tension de sortie : V 5  

-Fréquence de découpage : kHz 502  

 

a. Conception du convertisseur b. Cahier des charges du convertisseur 

Figure V-3. Convertisseur DC/DC utilisant le prototype de LCT 

V.3. Validations expérimentales 

V.3.1. Analyses fréquentielles des impédances des LCT 

Tout d’abord les comportements fréquentiels des prototypes sont mesurés et comparés 

avec ceux modélisées par le modèle électrique simple utilisé dans la boucle d’optimisation. Les 

tableaux suivants montrent la comparaison du module et de la phase des impédances des 

prototypes LCT A et B. Nous voyons qu’il y a de bonnes concordances entre simulation et 

mesure des comportements du composant à moyenne et haute fréquence. A très haute 

fréquence, les couplages électrostatiques inter couches n’étant plus correctement modélisés les 

caractéristiques divergent. Toutefois cette limitation du modèle électrique simple était prévisible 

et il est possible de raffiner ce modèle en utilisant le modèle complexe présenté au chapitre II. 

Pourtant le modèle électrique simple est suffisant pour calculer les pertes en fonctionnement du 

composant. Au vu des résultat obtenus, on peut constater que les LCT réalisés peuvent 

fonctionner dans une plage fréquentielle de kHz10  à kHz500  car les modifications du 

couplage primaire secondaire au dessous de kHz10  (voir l'impédance vue du secondaire 

primaire en court circuit) et les résonance de l’inductance magnétisante avec les capacités 

parasites au delà de kHz500  (voir l’impédance vue du primaire secondaire à vide) peuvent 

dégrader le fonctionnement du LCT. 
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Tableau V-4. COMPARAISON DES IMPEDANCES MESUREES ET SIMULEES DU PROTOTYPE A 

Module Phase 

ηL

10TZ

aS

bS

aP1

bP1

oS

ηL

10TZ

aS

bS

aP1

bP1

oS

 
Impédance vue du primaire secondaire à vide 

 

  
ηL

ccTZ 1

aS

bS

aP1

bP1

oS

ηL

ccTZ 1

aS

bS

aP1

bP1

oS

 
Impédance vue du primaire secondaire en court-circuit 

  
ηL

C

aS

bS

aP1

bP2

TCccZ oS

ηL

C

aS

bS

aP1

bP2

TCccZ oS

 
Impédance vue du primaire secondaire en court-circuit 

  
ηL

ccZ2

aS

bS

aP1

bP1

oS

ηL

ccZ2

aS

bS

aP1

bP1

oS

 
Impédance vue du secondaire primaire en court-circuit 
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Tableau V-5. COMPARAISON DES IMPEDANCES MESUREES ET SIMULEES DU PROTOTYPE B 

Module Phase 

ηL

10TZ

aS

bS

aP1

bP1

oS

ηL

10TZ

aS

bS

aP1

bP1

oS

 
Impédance vue du primaire secondaire à vide 
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aS

bS

aP1
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ηL
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bS

aP1

bP1
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Impédance vue du primaire secondaire en court-circuit 
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C
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aP1
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ηL

C

aS

bS

aP1

bP2
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Impédance vue du primaire secondaire en court-circuit 
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Impédance vue du secondaire primaire en court-circuit 
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Il est intéressant de voir le comportement fréquentiel des résistances et des inductances du 

composant, le Tableau V-6 montre la comparaison entre ces grandeurs mesurées et simulées du 

prototype B, il en est de même pour le comportement du prototype A. On voit une autres limite 

de la méthode LEEC ici : les résistances des enroulements ne sont pas bien modélisées même à 

moyenne fréquence : une mauvaise concordance des résistance modélisées sur une plage de 

fréquence de kHz1  à kHz100  pour la résistance vue du primaire secondaire à vide et sur une 

plage de kHz10  à MHz1  pour la résistance vue du primaire secondaire en court circuit. En 

effet, la modélisation simple par la méthode LEEC des composants multicouche et multispire en 

simplifiant la représentation en ne considérant qu'une seule spire par couche ne représente pas 

correctement l'influence entre les spires d'une même couche. Cela se traduire par une mauvaise 

représentation des effets de proximité mais aussi de peau. Cette imprécision va, de plus 

provoquer une sous estimation des pertes en fonctionnement du composant LCT à kHz250 . 

Malheureusement cet écart n’est pas visible en observant le module et la phase des impédances 

et n’a pas été étudié lors de notre modélisation électromagnétique. Afin d'évaluer l'influence de 

cette imprécision sur l'évaluation des pertes nous avons comparé les résistances et inductances 

équivalentes mesurées et simulées par le modèle complexe dans le cas du LCT de Ph Goubier. 

Cette comparaison, présentée dans le Tableau V-7 montre que dans ce cas l'écart entre mesure et 

simulation est grandement réduit. 

Tableau V-6. COMPARAISON DES RESISTANCES MESUREES ET SIMULEES-PROTOTYPE B 

Résistance Inductance 

Impédance vue du primaire secondaire à vide 
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Impédance vue du primaire secondaire en court-circuit 

  
Tableau V-7. COMPARAISON DES RESISTANCES MESUREES ET SIMULEES PAR 

MODELISAITON COMPLEXE DU LCT ETUDIE AU CHAPITRE II 

Résistance Inductance 

Impédance vue du primaire secondaire à vide 

  
Impédance vue du primaire secondaire en court-circuit 

  

V.3.2. Fonctionnement du LCT au sein de la structure DC-DC 

Cette partie a pour le but de valider le fonctionnement du LCT au sein de la structure DC-

DC. Des simulations temporelles sont confrontées avec les mesures effectuées sur les 

convertisseurs réalisés. Le 



Chapitre V - Validation expérimentale 

Contribution à l’optimisation du dimensionnement de composants passifs intégrés 177 

Tableau V-8 montre la comparaison des formes d’ondes simulées et mesurées pour le prototype 

B (LCT E32/3/20). On voit de bonnes concordances entre la modélisation et la simulation. 

Pourtant les résonances parasites des signaux au secondaire du LCT due aux capacités parasites 

et aux inductances de connexion des bornes secondaire du LCT peuvent modifier le 

fonctionnement et influencer les performances du composant. Ce problème pourrait 

effectivement être diminué en réalisant un meilleur routage des pistes sur le PCB et en 

retravaillant les connexions du composant LCT à la carte PCB (il resterait tout de même le 

problème de la mesure du courant qui nécessite des fils de connexion inévitables dans le cas du 

prototype actuel). Afin de réaliser une simulation temporelle sous PSIM prenant en compte tous 

les éléments, nous avons ajouté des éléments correspondant aux fils de connexion de soit une 

résistance de  Ωm9  et une inductance de nH30  dont les valeurs ont été déterminées de façon 

expérimentale (Figure V-4). 

 

Figure V-4. Addition des paramètres des fils de connexions du LCT 

Malgré quelques différences, on constate que le principe de fonctionnement du 

convertisseur a été correctement modélisé ce qui valide partiellement le modèle utilisé. 

Toutefois, la validation doit se poursuivre par une comparaison des pertes du composant pour 

être complète. 
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Tableau V-8 COMPARAISON DES FORMES D’ONDES MESUREES ET SIMULEES – LCT B 

Formes des tensions Formes des courants 

  
Tension appliquée entre P1a et P2b Courant dans le primaire P1a 

  
Tension appliquée entre P1b et P2b Courant dans le primaire P1b 

  
Tension appliquée entre Sa et So Courant dans le secondaire Sa 

V.3.3. Validation des pertes de fonctionnement 

Les pertes et le rendement du prototype LCT B sont déterminés selon le modèle des 

pertes présenté au chapitre II et les résultats sont présentés Tableau V-9. On peut constater que 

les pertes modélisées pour ce composant (W04,2 ) sont proches de celles mesurées (W35,2 ). 

Le rendement mesuré pour ce prototype est de %7,95 , ce rendement reste plus faible que celui 

des LCT réalisés par Ph.Goubier ( %8,96 ) et par B.Vallet ( %6,97 ) (chapitre I) mais ceci peut 

s'expliquer car le but ici était d'optimiser l'encombrement du composant. 

La détermination des pertes dans les différentes parties du LCT a été réalisée grâce à la 

simulation : les pertes fer sont calculées dans les blocs schématiques représentant les couches 

magnétiques, les pertes cuivre et diélectrique sont calculées dans les blocs schématiques des 

couches conductrices et isolantes du primaire et du secondaire (Figure II.35). On voit sur les 

résultats obtenus que la principale source des pertes du LCT est le secondaire ( W03,1 ). Si l'on 

compare ces pertes avec celles du composant LCT étudié au chapitre II dont le secondaire était 
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réalisé en fils de Litz ( W71,1 ), nous voyons que les pertes dans le secondaire de ce LCT ont été 

réduite grâce à la technologie de réalisation multicouche qui a effectivement raccourci la 

longueur des spires secondaires. Si on se base seulement sur les simulations électrodynamiques 

réalisées dans la boucle d’optimisation (chapitre IV), les pertes au secondaire du prototype B 

sont alors réduites par rapport aux celles du prototype A ( W48,1 ) car la largeur des pistes 

secondaires du prototype B (mm3 ) est plus grande que celle du prototype A (mm2 ) et donc la 

résistance « DC » du secondaire du prototype B est bien moins important que celles du 

prototype A. Ces pertes sont donc principalement basse fréquence faisant qu'elles seront 

réduites si la résistance DC décroît. 

Tableau V-9. DECOMPOSITION ET VERIFICATION DES PERTES DANS LE LCT 

Pertes dans LCT (W) Prototype B 

Pertes fer 0,463 

Pertes cuivre au primaire 0,551 

Pertes cuivre au secondaire 1,03 

Pertes diélectriques 0,189 

Simulation 

Pertes totales 2,23 

Mesure expérimentale des pertes totales 2,62 

Rendement mesuré du LCT 95,7% 

V.3.4. Mesure et validation de la température de fonctionnement 

La dernière démarche de nos tests consiste à valider le modèle thermique en mesurant la 

température de fonctionnement du composant LCT. Pour cela, nous avons utilisé une caméra 

infrarouge Ti25 de chez FLUKETM [Fluke] pour mesurer la température aux différents points du 

composant. Cet instrument de mesure détermine la température d’un objet en détectant l’énergie 

des ondes infrarouges rayonnées sur les surfaces extérieures de l’objet. Il permet de capturer une 

image thermique de l’objet et d'analyser la cartographie thermique afin de déterminer avec 

précision la température au point de calcul. La caméra Ti25 permet de détecter la température 

sur un bande de C°− 20  à C°+ 350  avec précision de C°± 2 . 

Nous avons effectué des mesures thermiques afin de déterminer la température de 

fonctionnement du composant LCT au sein de la structure DC - DC. Pour pourvoir obtenir des 

résultat avec précision, le composant a été peint en noir afin d’éviter les ondes réfléchies sur la 

surface du composant, l’émissivité de l’objet est corrigé à 94,0  dans l’instrument de mesure 

selon les notices d’utilisation. Les images du Tableau V-10  montrent une cartographie 
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thermique lors du fonctionnement du composant LCT ainsi que quelques points de mesure. Un 

récapitulatif et une comparaison des valeurs modélisées et mesurées pour les températures des 

parties principales du LCT sont présentés Tableau V-11. Il est à noter ici que les mesures sont 

effectuées sous des conditions de température ambiante de C°22  tandis que les modélisations 

ont été basées sur une hypothèse de la température ambiante de K300  soit C°27 . 

On voit sur les résultats obtenus que le noyau magnétique et le bobinage primaire du 

composant fonctionnent à des températures légèrement plus importantes que celles modélisées 

(environ de C°7  plus élevée). Le secondaire du LCT, quant à lui, fonctionne à une température 

environ C°10  plus faible que celle prévue dans les modélisations. Ceci est en partie explicable 

si on regarde les images thermiques des fils de connexion du composant : les fils de connexion 

du secondaire (fils à gauches sur les images) sont aussi chauds que les bobinages secondaires et 

jouent le rôle de dissipateur évacuant ainsi une partie des calories. En revanche les fils de 

connexion du primaire sont beaucoup moins chauds (les fils à droite sur les images) que le 

primaire car le couplage thermique de ces fils avec le primaire est bien moins bon que pour le 

secondaire limitant l'effet de dissipateur. Enfin on voit que la température de fonctionnement 

maximale détectée par la caméra infrarouge ne dépasse pas C°82  ce qui est bien plus faible que 

la limite fixée de K360  soit environ C°90  voulue dans l’outil d’optimisation. 

On voit aussi sur les images thermiques que les parties du noyau magnétique en face des 

différents bobinages ont des températures différentes (plus chaude pour celle en face du 

secondaire). On voit ici que le modèle thermique fixant une température unique à tous les points 

d'une même partie du composant est insuffisant. En effet, il serait plus intéressant que le noyau 

magnétique soit découpé en plusieurs parties pour mieux rendre compte des ces gradients de 

température. Un modèle prenant en compte les différentes jambes du noyau ainsi que le 

découpage en deux parties de culasses soit 7 parties isothermes serait plus précis sans pour 

autant complexifier de façon importante la modélisation. Le même constat peut être fait pour les 

bobinages dont les températures diffèrent selon que l'on considère le primaire ou le secondaire. 

4 autres nœuds seraient à considérer ici. Finalement un modèle thermique comportant 15 nœuds 

pourrait certainement offrir une meilleure précision. Reste encore à l'alimenter avec des 

paramètres corrects. 

Pour autant, les résultats des mesures de températures en fonctionnement sur le 

composant LCT permettent de valider le modèle thermique de notre étude. En effet, ce modèle 

thermique même s'il est perfectible permet d'obtenir la valeur des température avec une erreur 

inférieure à C°10  ce qui est tout à fait acceptable dans une procédure d'optimisation en 

électronique de puissance. 

Tableau V-10 MESURE DES TEMPERATURES DE FONCTIONNEMENT DU LCT 



Chapitre V - Validation expérimentale 

Contribution à l’optimisation du dimensionnement de composants passifs intégrés 181 

Températures minimales Températures maximales 

Noyau magnétique 

  
Bobinage primaire 

  
Bobinage secondaire 

  
Tableau V-11. COMPARAISON DES TEMPERATURES MESUREES ET SIMULEES 

Modélisation ( CTa °= 27 ) Mesure ( CTa °≈ 22 ) 

Température (°C) 
Modèle  

simple 

Modèle 

complexe 

Température 

minimale 

Température 

maximale 

Noyau magnétique 72,9 68,2 62,1 76,3 

Bobinage primaire 76,2 70,6 70,3 78,1 

Bobinage secondaire 87,4 81,1 73,9 76,4 
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V.4. Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons pu exploiter les prototypes LCT réalisés et nous avons pu 

voir les différences entre la modélisation et la réalisation. Certains enseignements peuvent être 

tirés de ce travail. Tout d'abord, le prototype LCT A a été mal dimensionné en ce qui concerne 

l’inductance de fuite ce qui montre la nécessité de modéliser de façon plus approfondie les 

fuites dans un tel transformateur et plus précisément l'impact des têtes de bobines sur celles-ci. 

Ensuite le fonctionnement thermique du prototype B au sein de la structure DC-DC a montré 

l'impact de transferts thermiques complexes qui n'ont pas pu être modélisé en raison de 

l'hypothèse du refroidissement par le composant lui-même qui a été faite dans cette étude. 

Pousser plus loin cette modélisation nécessiterait de prendre en compte les drains thermiques 

que constitue les connexions mais aussi l'impact des autres composants de la structure qui 

peuvent être soit des sources de chaleur soit des freins au refroidissement en constituant, par 

exemple, des écrans aux flux de refroidissement. Malgré tout, les principes de modélisation et le 

fonctionnement du système ont été vérifiés conduisant à des validations expérimentales des 

modèles électrique et thermique. D'un point de vue de l'optimisation du volume, l'évaluation du 

volume de trois LCT réalisées pour fonctionner avec un même cahier des charges dont les 

résultats sont présentés dans le Tableau V-12 montrent que le prototype B réalisé dans ce travail 

possède un rendement %1  plus faible que celui réalisé précédemment au G2Elab mais permet 

de réduire de %40  le volume tout en respectant les contraintes de fonctionnement dont la plus 

importante la contrainte thermique. 

Tableau V-12. EVALUATION DU VOLUME DES LCT SIMILAIRES 

LCT de Goubier Prototype A Prototype B 

   

Volume # 24.000 mm3 Volume # 22.000 mm3 Volume # 15.000 mm3 
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Conclusion générale 
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Conclusion 

Le fil directeur de cette thèse concerne l’optimisation du dimensionnement des 

composants passifs intégrés dans le but de minimiser l’encombrement de ceux-ci. Pour décrire 

l'ensemble des travaux que cet objectif a demandé, cinq chapitres ont été nécessaires : 

Le premier chapitre a été consacré à un état de l’art sur les divers aspects de l’intégration 

des composants passifs ainsi que sur l'optimisation en électronique de puissance. Ainsi, 

différentes techniques de réalisation (PCB, LTCC) mais aussi les nouveaux matériaux pour 

l’intégration des composant passifs multicouches ont été présentés et leur mise en œuvre 

abordée. Toujours dans cet état de l'art, différentes méthodes de modélisation électromagnétique 

et thermique et d'optimisation des composants passifs ont été répertoriées afin de montrer les 

différentes facettes du travail d'optimisation envisagé. Ce chapitre se poursuit ensuite par une 

présentation des travaux de recherche sur les composants intégrés LCT réalisés au sein de 

l’équipe d’électronique de puissance du G2Elab. La dernière partie, quant à elle est réservée à 

une présentation du cahier des charges du composant devant être optimisé. Pour cela le principe 

de fonctionnement d’une structure DC-DC à résonance utilisant le composant LCT est présenté 

et les paramètres principaux du LCT sont déterminés. Ce premier chapitre aura été l'occasion de 

faire, dans un premier temps, un bilan sur les méthodes de modélisation électromagnétique et 

thermique des composants passifs ainsi que sur leur intégrabilité dans une boucle d'optimisation. 

Dans un deuxième temps, c'est l'aspect intégration des passifs qui est abordé pour ce finir par la 

présentation du support de cette étude : le LCT dans un convertisseur quasi résonnant.  

Afin de comprendre le comportement électromagnétique des composants passifs, le 

deuxième chapitre a présenté nos travaux portant sur la modélisation électrodynamique du 

composant LCT. Pour établir un modèle analytique des pertes en fonctionnement du composant 

bobinés intégrés, nous avons tout d’abord évalué les méthodes de modélisation classiques 

permettant d'obtenir les pertes cuivre à savoir les méthodes de Dowell et de Ferreira. 

Malheureusement, nous avons pu constater que ces méthodes sont peu précises dans le cas des 

composants planar faisant que nous avons dû rechercher d'autres représentations. De plus pour 

représenter correctement l'ensemble du comportement de ce composant il est nécessaire de 

disposer de modèles de pertes pouvant être interfaçables avec les données géométriques et 

thermiques du composant. Pour cela, nous avons adopté la modélisation par plaques afin de 

modéliser le comportement magnétique, électrique et électrostatique de ces composants. Cette 

méthode appelée LEEC permet d'établir un schéma équivalent à constantes localisées au 

composant pouvant être utilisé dans des simulateurs de type circuit et permet d'obtenir les pertes 

du composant en fonctionnement au sein d’un convertisseur d’électronique de puissance grâce à 

des simulations temporelles. Cette méthode présente de plus l'avantage de pouvoir être affinée 
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selon les besoins du modélisateur. Ainsi nous avons pu montrer qu’en poussant la modélisation 

plus loin en prenant en compte la position exacte des vias sur le circuit imprimé il était possible 

de rendre compte plus finement du comportement du composant. Enfin, cette modélisation 

LEEC nous permet d'obtenir les pertes dynamiques du composant grâce à la simulation in situ 

du composant dans des outils tels que PSIM®. Il est ainsi possible de séparer les pertes entre les 

différentes sources que sont les bobinages primaires et secondaire, le noyau magnétique ou les 

diélectriques. L’utilisation de ce modèle pour l’optimisation est de plus tout à fait envisageable 

dès lors que le couplage entre le logiciel PSIM et un outil informatique permettant d’effectuer 

d’une boucle d’optimisation est possible. 

Le troisième chapitre est concentré à la modélisation thermique des composants passifs 

intégrés. La compréhension du comportement thermique est très importante pour l’optimisation 

de ces composants car la thermique intervient comme la contrainte principale à la 

miniaturisation des dispositifs électriques. Au cours de notre travail, nous avons tout d’abord 

étudié la théorie de la thermique afin de comprendre les principes de modélisation des 

phénomènes du transfert thermique. Les lois de la conduction, du rayonnement et de la 

conversion nous ont conduit dans la suite à établir un modèle thermique nodale comprenant des 

résistances thermiques non linéaires (valeurs dépendantes de la température). Ce modèle, 

implanté sous Matlab®, permet de modéliser la température de travail des parties principales du 

composant telles que : le noyau magnétique, les enroulements primaires et l'enroulement 

secondaire. Le modèle non linéaire permet aussi d’analyser la nature des calories transférées 

vers l’air ambiant d’un composant refroidi par convection naturelle et par rayonnement. En 

faisant des tests sur un composant planar, nous avons finalement simplifié le modèle thermique 

non linéaire en un modèle nodal linéaire. La simplification du modèle permet d’accroître la 

convergence des résultats lors de couplage du modèle thermique avec le modèle électrique dans 

la boucle d’optimisation mais toujours en garantissant une précision acceptable (moins de 

C°10  d'erreur). 

Le quatrième chapitre a eu pour objectif de présenter les études sur l’optimisation du 

dimensionnement des composants LCT. En se basant sur les modèles électrique et thermique 

développés dans les chapitres précédents nous avons réalisé sous Mathlab® un programme 

effectuant la boucle d’optimisation. Pour réaliser le couplage entre PSIM et Matlab, nous avons 

utilisé les modules complémentaires de ces deux logiciels : Simcoupler fournit par PSIM et 

Simulink dans Matlab. L’avantage de ces outils est la simplification et la robustesse du 

couplage. L’outil d’optimisation se compose donc de trois modèles élémentaires : un modèle 

géométrique permettant de décrire toutes les dimensions ainsi que les contraintes géométriques 

du composant ; un modèle électrique effectué par simulation schématique sous PSIM permettant 

de calculer les pertes en fonctionnement et d’estimer l’induction maximale en fonctionnement 
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dans le noyau magnétique ; un modèle thermique permettant de déterminer la température de 

travail des parties principales du composant. En utilisant un algorithme d’optimisation basé sur 

des méthodes déterministes, nous pouvons effectuer des optimisations du dimensionnement 

pour obtenir les dimensions optimisées du composant. Dans cette étude, l’outil d’optimisation 

n’a pas pris en compte les paramètres discrets du composant tels que le nombre de spires et le 

nombre de couches des enroulements en raison, d’une part, de la particularité du modèle 

électrique (le nombre de couches et la connexion des couches doit être fixé car ils influent sur la 

topologie du schéma équivalent) et, d’autre part, de la simplification du problème 

d’optimisation (le nombre de spires présente une nature de variation très différente des variables 

géométriques faisant que la prise en compte de ce nombre dans l’outil nécessiterait un gros 

travail complémentaire pour garantir la convergence de l’optimisation). Aussi pour ces raisons 

nous avons fait le choix de dimensionner ces paramètres discrets hors la boucle d’optimisation. 

Dans la dernière partie du chapitre, nous avons effectué quelques optimisations du 

dimensionnement de composants LCT pour répondre au cahier des charges donné au chapitre I. 

Nous avons essayé d’utiliser différents matériaux innovants pour l’intégration des composants 

LCT et les résultats obtenus montrent que le matériau Kapton est bien adapté à cette application. 

Pour compléter ce travail, plusieurs optimisations ont été effectuées afin d’analyser l’influence 

de l’épaisseur des couches diélectriques et de cuivre sur le dimensionnement ainsi que sur les 

performances du composant. Finalement nous arrivons à optimiser un LCT grâce à des films de 

Kapton d'épaisseur µm25  et métallisés par µm70  de cuivre sur chaque face. 

Suite aux résultats obtenus par l’outil d’optimisation, nous avons fait réaliser deux 

prototypes de LCT. Ces prototypes ont fait l’objet de diverses études expérimentales présentées 

au dernier chapitre. Tout d’abord ils ont été caractérisés grâce à des mesures effectuées sur un 

pont d’impédance. Les mesures ont montré que le composant dimensionné présente des 

caractéristiques correctes pour le rapport de transformation et la capacité intégrée. En revanche,  

les inductances de fuites ont mal été estimées ce qui montre les limites de modélisation par la 

méthode LEEC. Une validation des comportements fréquentiels du modèle a ensuite été 

conduite et a mis en évidence la mauvaise représentation des effets de proximité de la méthode 

LEEC simplifiée. En effet, en homogénéisant les spires d'une couche, cette méthode masque les 

effets de proximités. Toutefois, il est à noter que lorsque l'on prend en compte l'intégralité des 

bobinages dans un modèle que l'on a alors qualifié de complexe, cette méthode permet d'obtenir 

des résultats très satisfaisants. Malgré tout cette méthode permet d'évaluer les pertes en 

fonctionnement du composant LCT dans son convertisseur. La suite des travaux de test à 

consisté en la mesure des températures en fonctionnement du composant et à la confrontation de 

ces résultats avec les valeurs déterminées par l'outil de modélisation. Ces mesures réalisées par 

une caméra infrarouge ont montré que notre modélisation thermique permet d’obtenir une 
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précision acceptable. Pourtant l'hypothèse du refroidissement par le composant seul qui a été 

adoptée dans cette étude s'est montrée erronée en réalité et nécessite une étude complémentaire 

sur l’impact thermique des autres éléments de la structure (les drains thermiques des connexions 

d'une part et les masques  au refroidissement d'autre part). 

Toutefois, nous obtenons grâce à cette modélisation et cette optimisation volumique un 

composant dont le volume a été réduit de 40% par rapport au dimensionnement classique tout 

en maîtrisant correctement et les pertes et les températures aux différents points de celui-ci 

Perspectives 

De nombreuses perspectives peuvent être dégagées de ce qui précède. Elles concernent 

les trois parties de ce travail que nous allons reprendre ci-après : 

Tout d'abord en ce qui concerne le modèle électrique, il apparaît indispensable si l'on veut 

progresser de modéliser analytiquement l’inductance de fuite des composants passifs tels que ce 

LCT pour pouvoir contrôler correctement leur comportement électrodynamique. Cette évolution 

se fera en décrivant les fuites liées principalement aux têtes de bobines et en incluant l'influence 

de celles-ci dans la méthode LEEC. 

Ensuite la modélisation thermique demande, elle aussi quelques améliorations afin de 

mieux rendre compte de la répartition de la température dans le composant. Ceci sera 

certainement possible grâce à une décomposition en un nombre d'éléments plus importants liés 

par un modèle de type nodal. Il sera ainsi possible de faire apparaître des points chauds par 

exemple et de les prendre en compte dans une procédure d'optimisation. Une deuxième 

perspective de la modélisation thermique est qu’il faut modéliser de façon plus réaliste 

l'environnement immédiat du composant afin d'évaluer plus finement les conditions de son 

refroidissement qu’elles soient par un drain thermique tel qu'une connexion électrique ou au 

contraire un frein au refroidissement par un masque empêchant l'air de circuler. 

Enfin, l’outil d’optimisation doit être complété pour pouvoir prendre en compte plusieurs 

paramètres tels que le nombre de spires ou le nombre de couches permettant ainsi de lâcher 

complètement l'optimisation. Il sera alors nécessaire de se poser des questions sur la mise en 

place d'un modèle électrique dont la topologie du schéma sera variable au gré de l'optimisation. 

Cette variation sera vraisemblablement une difficulté majeure pour la convergence des 

simulations électriques nécessaires à l'optimisation si ce type de modélisation circuit est 

conservé. D'autres approches d'optimisation utilisant d'autre fonctions objectifs seraient aussi à 

conduire pour rechercher des optimums non plus volumiques mais énergétiques. Enfin, d'autres 

pistes de réalisation des LCT seraient abordables par cette modélisation et cette optimisation en 

particulier les techniques LTCC dont le caractère planar est similaire à celui des technique PCB 
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mais dont les caractéristiques très différentes de matériaux mis en œuvre pourraient conduire à 

des composants optimisés dont les caractéristiques géométriques sont très différentes. 

Finalement si l'on souhaite aller plus loin et effectuer une optimisation de tout un système 

dans le but de concevoir un convertisseur à forte puissance volumique il va être nécessaire de 

résoudre un problème d’optimisation impliquant un grand nombre de variables de nature très 

différentes qui devront aller des composants passifs aux composants actifs. Pour cela, il est fort 

probable que les algorithmes de type gradient soient rapidement dépassés que seuls les 

algorithmes génétiques soient aptes à répondre à une telle demande. 
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Annexe A.  

Modélisation des pertes cuivre d’un 

transformateur par la méthode de 

Dowell 
L’idée directrice de la méthode de Dowell est d’homogénéiser des conducteurs ronds 

bobinés en une plaque rectangulaire en adaptant la conductivité électrique. Ceci permet une 

solution simplifiée des équations de Maxwell appliquées à ces plaques. 
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Figure A-1. Homogénéisation des conducteurs identiques en plaque 

L’expression de l’homogénéisation de nconducteurs ronds en une plaque passe par la 

détermination de l’épaisseur des plaques, lié au diamètre des conducteurs (A-1) et à la 

détermination de la conductivité des plaques afin de garantir une même résistance en continu au 

bobinage (A-2). 

2

d
a π=  (A-1) 

h

d
n

d
2

.

0

π
σσ =  

(A-2) 



Annexes 

Contribution à l’optimisation du dimensionnement de composants passifs intégrés 193 

En considérant que les directions des champs électrique et magnétique sont 

unidirectionnelles (Figure A-2), on peut déduire les expressions harmoniques de ces champs 

dans les plaques : 
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Figure A-2. Direction des vecteurs des champs et flux énergétique à travers d’une plaque  
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A et B sont les conditions aux limites des champs à l’extrémité des couches, δ  est 

l’épaisseur de peau du matériau conducteur à la fréquence harmonique f. 
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La puissance dissipée dans un domaine Ω  s’exprime à partir du vecteur de Poynting, en 

l’appliquant à une plaque d’épaisseur a  ce qui donne la puissance dissipée dans cette plaque: 
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A partir des expressions analytiques de ),( fxH y  et ),( fxEz , on démontre que la 

puissance totale est la somme des puissances générées par chaque composante vectorielle. Ce 

qui permet de vérifier le théorème d’orthogonalité pour les puissances : 

( ) ( )proxpropproxpropproxprop QQjPPSSS +++=+= .  (A-10) 

Les expressions analytiques suivantes sont utilisées pour déterminer les pertes cuivre du 

composant magnétique bobiné. Elles peuvent remplacer les expressions initiales de Dowell 

[DOW-66] 

Tableau A-1. EXPRESSION DE PUISSANCE DES CHAMPS PROPORE ET DE PROXIMITE 
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Où propH  et proxH  sont les champs du à l’effet de peau (propre) et de proximité à 

l’extrémité des plaques conductrices. Ils sont calculés en faisant l’hypothèse d’une variation 

linéaire du champ magnétique dans les plaques conductrices, d’un champ constant homogène et 

uniforme dans les couches isolantes. D’abord les champs moyens à l’extrémité des couches 

conductrices sont déterminés grâce au théorème d’Ampère appliqué sur un contour enlaçant tout 

ou une partie des bobinages et se refermant à travers des couches isolant et le noyau magnétique 

Figure V-5. 

 
1=i 2 3 41=i 2 3 4

 

a. Dissociation des effets propres et de 

proximité sur la plaque  

b. Variation de champ magnétique dans la 

fenêtre de bobinage 

Figure V-5. Distribution de champs électriques dans un transformateur bobiné [LEF-04] 

Le théorème d’Ampère présenté s’écrit : 
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En supposant que le noyau magnétique a une perméabilité infinie par rapport à l’isolant. 

Nous obtenons les champs dans les couches isolantes ainsi qu’aux surfaces inférieures et 

latérales des couches conductrices. 
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Les champs propres et de proximité à l’extrémité des couches sont déterminés par 

l’expression suivante : 
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La résistance AC des bobinages d’un transformateur de m  couches qui représente 

l’évolution des pertes joules dans le composant en fonction de la fréquence s’en déduit en 

faisant l’hypothèse que les courants sont sinusoïdaux d’amplitude I  et de valeur efficace 
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De plus, la puissance réactive peut être analysée pour évaluer l’inductance de fuite du 

transformateur. En réalité, l’énergie stockée dans les couches isolantes représente les fuites du 

composant et la majorité de ces fuites apparaissent en puissance réactive (et sont donc 

représentées par un inductance de fuite dans le schéma électrique équivalent du composant). En 

négligeant les pertes joules liées aux effets électrostatiques, les puissances réactives dans les 

couches diélectriques s’expriment comme suit: 
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Ce qui permet de déterminer l’inductance de fuite du transformateur : 
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Annexe B.  

Modélisation des pertes cuivre d’un 

transformateur par la méthode de 

Ferreira 
Cette méthode se base sur la solution exacte des courants induits dans un conducteur 

cylindrique par la fonction de Kevin – Bessel. Elle est typiquement utilisée pour déterminer les 

pertes AC dans les conducteurs bobinés de type rond (fils cylindriques émaillés, fils de Litz). Le 

théorème d’orthogonalité est utilisé pour calculer les pertes provenant de deux origines 

distinctes : l’effet de peau et l’effet de proximité. La résistance des conducteurs dans les 

composants magnétiques (transformateur, inductance) est ensuite analytiquement déduite [Fer-

94]. 

Une fonction de Kelvin - Bessel est une racine de l’équation différentielle du deuxième 

ordre décrit en (B-1). Ces fonctions sont souvent utilisées dans le domaine de 

l’électromagnétisme pour résoudre les équations de Maxwell appliquées aux conducteurs 

cylindriques. 
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La solution de cette équation est de forme suivant, le nombre d’entier n  s’exprime 

l’ordre de la fonction: 
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Considérons un conducteur rond isolé soumis à un champ magnétique uniforme et 

perpendiculaire à l’axe du conducteur. Son champ magnétique propre est le siège de l’effet de 

peau, l’augmentation de la résistance par rapport au régime continu due à cet effet est calculée 

par l’expression exacte suivante : 

)()(

)().()().(

2 2*
0

2*
0

*
00

*
00

γγ
γγγγγ

beiber

berbeibeiberR
R dc

skin
+
−⋅=  (B-5) 

Avec d  est diamètre du conducteur ; δ  est l’épaisseur de peau à la fréquence 

harmonique f  et γ  est une variable électro-géométrique du conducteur dont l’expression est 

donnée ci-dessous : 
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Si le conducteur cylindrique est remplacé par un conducteur à section carrée équivalent, 

la résistance du conducteur est calculée par l’expression suivante : 
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Où ξ  est une grandeur sans dimension : 

δ
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Les pertes dues à l’effet de peau (champ propre) sont déterminées par : 

2. effskinprop IRP =  (B-11) 

Les pertes dues à l’effet de proximité sont proportionnelles au champ créé par les 

courants qui parcourent dans les conducteurs voisins dans la quelle eH  est le champ maximale 

crée par les conducteur voisins d’un conducteur. 

condeprox lHGP .. 2=  (B-12) 

De façon moyenne approximative, quand on suppose que le champ magnétique est 

unidirectionnel et tangentiel aux couches conductrices, le champ maximal eH  est approximé 

par l’expression suivante : 
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Dans le cas d’un conducteur cylindrique, le coefficient G  s’exprime : 
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L’expression du facteur G  pour un conducteur à section rectangulaire équivalent : 
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La résistance AC des enroulements d’un transformateur parfait (la fenêtre de bobinage est 

bien remplie de conducteurs cylindriques) s’écrit alors: 
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L’expression analytique de RAC est présentée dans l’expression suivante : 
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Annexe C.  

Rappel des mathématiques de base de 

l’optimisation numérique 

Nous rappelons dans cette annexe les expressions mathématiques de base pour le 

traitement des vecteurs, des matrices et des fonctions à multi variables. Ces éléments sont 

largement utilisés dans le domaine de l’optimisation continue. 

Tout d’abord, un vecteur de n  nombres réels nx ℜ∈  est défini par défaut sous forme 

une colonne, son transposé est un vecteur d’une ligne : 
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Une fonction à n  variables indépendantes donne une image d’un domaine nD ℜ⊂  à 

l’espace mℜ . Dans le cas de cette étude, on ne traite que des fonctions )(xf  à valeur réel, 

c’est-à-dire à une dimension ( 1=m ): 
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Avec ces définitions, une fonction )(xf  est continue en 0x  lorsque l’expression suivante 

est satisfaite : 
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La fonction )(xf  est dite dérivable en 0x  s'il existe un vecteur ng ℜ∈  satisfaisant à 

l’expression suivante : 
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On appelle g  lorsqu'il existe, le gradient de la fonction )(xf  en 0x . En général, le 

gradient d’une fonction est exprimé comme un vecteur des dérivées partielles : 
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La matrice des dérivées partielles à deuxième ordre d’une fonction )(xf  est appelée la 

matrice de Hessian : 
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Dernièrement, nous rappelons à la série de Taylor d’une fonction : pour une fonction à 

une variable réelle )(xf  continue et dérivable jusqu’au m -ième ordre au voisinage du point 

0x . La série de Taylor de )(xf  s’écrit: 

( ) ( ) ( )( )n
m

xx
m

xf
xx

xf
xfxf 0

0
)(

0
0

0 !!1

'
)()( −++−+= K  (C-8) 

Quand )(xf  est une fonction à multi variables, l’expression de la série de Taylor devient 

plus complexe et  peut être sous forme matricielle. Dans la plupart des cas d’optimisation, on ne 

s’intéresse que jusqu’à deuxième ordre et la série de Taylor de )(xf  s’écrit comme suit avec 

0xxx −=∆  : 

xHxxxfxfxf xf
TT ∆∆+∆∇+= ..

2

1
.)()()( )(0 0

 (C-9) 

Les expressions ci-dessus sont utilisées dans la théorie d’optimisation linéaire que nous 

allons présenter dans les paragraphes suivants. 

Ayant les expressions de base présentées ci-dessus, on peut brièvement présenter les 

méthodes et les algorithmes de base de l’optimisation numérique. Tout d’abord un problème 

d’optimisation s’écrit sous une forme mathématique comme la minimisation d’une fonction, la 

maximisation d’une fonction est déduite par la minimisation de sa valeur négative. Cette 

minimisation est enfin déduite du problème à résoudre d’une équation de la dérivée de la 

fonction : 
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0)()(min =∇⇔ xfxf
x

 (C-10) 

L’équation à résoudre est souvent non linéaire et plusieurs méthodes peuvent être 

utilisées. Citons par exemple les méthodes itératives de Newton et quasi Newton. Le principe de 

ces méthodes consiste à déterminer l’itération suivante par la dérivée 2ème de la fonction 

initiale. Considérons *x  un minimum local de )(xf , le développement de Taylor de cette 

fonction à *x  s’écrit : 

xHxxxfxfxxf xf
T ∆⋅⋅∆+∆⋅∇+=∆+ *)(2

1
*)(*)()*(  (C-11) 

La fonction )(xf  est minimale à *x  quand : 
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Grâce à cette équation on déduit le pas de l’itération k : 

)(1
)(1 kxfkk xfHxxx

k
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+  (C-13) 

En réalité, un problème d’optimisation a souvent de contraintes, il s’écrit sous forme 

mathématique générale comme suit : 





≤
=

0g(x)

0h(x)
    scontrainte      sousxf

x
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Comment résoudre ce système ? Généralement on se base sur la théorie de Karush-Kuhn-

Tucker ou bien KKT afin de transférer un problème d’optimisation sous contraintes en un 

problème sans contrainte. Selon cette théorie on définit une fonction dite fonction de Lagrange 

qui comprend la fonction objectif initiale et les contraintes : 

)()()(),,( xhxgxfxL ⋅+⋅+= µλµλ  (C-15) 

Où les termes ajoutés µλ,  sont appelés les multiplicateurs de Lagrange. Les conditions 

de Karush-Kuhn-Tucker (ou équation KKT) est définit : quand *x  est un local minimal du 

problème (C-14), il existe des multiplicateurs de Lagrange **, µλ  étant satisfaits aux 

conditions suivantes : 
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Cette théorie permet de transférer le problème d’optimisation sous contraintes en (C-14) 

par un problème d’optimisation sans contrainte : 

0),,(),,(min
,,

=∇⇔ µλµλ
µλ

xLxL
x

 (C-17) 

Il est à noter que les théories présentées dans cette annexe ne sont valables que pour des 

problèmes d’optimisation numérique continue. Les optimums trouvés sont tous locaux. Un 

problème d’optimisation des variables non continue (les entiers par exemple) ou les 

optimisations globales utilisant des algorithmes génétiques sont loin de cette étude. 
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Annexe D.  

Dessin des couches PCB des bobinages 

Les dessins sont effectués par le logiciel DXP Altium Designer (http://www.altium.com), 

les images ci-dessous sont présentées à l’échelle 1 :1 (dépendant de l’échelle d’imprimant), à 

vérifier respectivement. 

Prototype A (noyau E38/8/25) Prototype B (noyau E32/3/20) 
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Prototype A Prototype B 

  

  

  

  

 



Annexes 

Contribution à l’optimisation du dimensionnement de composants passifs intégrés 205 

 

Prototype A Prototype B 

  

  

  

  

 



Annexes 

Contribution à l’optimisation du dimensionnement de composants passifs intégrés 206 

 

Prototype A Prototype B 
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Annexe E.  

Dessin des circuits magnétiques 

Les noyaux ferrites initiaux sont les noyaux planar E38/8/25 et E32/6/20 de chez 

Ferroxcube (http://www.ferroxcube.com). 
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Figure E-1. Usinage du noyau magnétique de prototype A (E38/8/25) 
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Figure E-2. Usinage du noyau magnétique de prototype B (E32/3/20) 
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