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4.28 Fréquences minimales et maximales pour chaque couplage afin de pouvoir

transférer 20 kW dans la bande de fréquence supérieure à f{lf,C} . . . . 179
4.29 Évolution de la fréquence et des déphasages pour un fonctionnement

dans la bande de fréquence entre f{lf+LM,C} et f{lf,C} pour transférer
20 kW en (a), puis 30 kW en (b) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 180

A.1 Convention choisie et correspondance sur le modèle en π . . . . . . . . 197
A.2 Modèle électrique en π du transformateur avec l’inductance secondaire

ramenée au primaire . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 198

B.1 Schéma équivalent faisant apparaître le couplage pour la topologie
Parallèle-Parallèle. Comme expliqué en section 1.2.b, k correspond ici
à la valeur absolue du couplage réel selon les définitions de courants
primaire et secondaire retenues. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 201

B.2 Diagrammes de Fresnel concernant la topologie Parallèle-Parallèle. Nous
avons les cas où Z est inductif en (a), et capacitif en (b) et (c). iP + iS

est en phase par rapport à iX en (b), puis en opposition de phase en (c)203
B.3 Diagrammes de Fresnel possibles pour une phase nulle entre courant et

tension, respectivement au primaire et au secondaire . . . . . . . . . . 205

C.1 Schéma électrique correspondant à une topologie Parallèle-Parallèle . . 211



LISTE DES FIGURES xxi

C.2 Nouveau diagramme de Fresnel pour le fonctionnement à phase nulle
avec un gain en tension . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 212

C.3 Schéma électrique et diagramme de Fresnel pour modéliser la recopie de
tension à phase nulle avec une topologie Parallèle-Parallèle . . . . . . . 214

C.4 Courbes liant P et f lors d’un fonctionnement en recopie de tension
pour une topologie Parallèle-Parallèle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 217

C.5 Courbes liant P et f lors d’un fonctionnement en recopie de tension
pour une topologie Parallèle-Parallèle, faisant apparaître les valeurs de
Pmax et de fmax issues des calculs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 219

D.1 Schéma équivalent du circuit résonnant pour la topologie SS . . . . . . 221
D.2 Diagramme de Fresnel pour une topologie Série-Série . . . . . . . . . . 222
D.3 Diagramme de Fresnel pour une topologie Série-Série . . . . . . . . . . 223
D.4 Diagrammes de Fresnel lorsque ψ′

S = ψ′
P correspondant à la recopie de

tension en (a), et au cas de gain en tension en (b) . . . . . . . . . . . 226
D.5 Diagramme de Fresnel correspondant à la recopie de tension . . . . . . 227

E.1 Schéma électrique complet du système SS avec redresseur actif en (a)
et modèle équivalent du coupleur en (b) . . . . . . . . . . . . . . . . . 241

E.2 Convention pour QP 1 au sein de l’onduleur en (a) et allure de iQP 1 en (b)242
E.3 Convention pour QS 1 au sein du redresseur en (a) et allure de iQS 1 en (b)244
E.4 Allures de UP et iP en (a), bras d’onduleur en (b) et allures des grandeurs

lors d’une commutation en (c) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 250

F.1 Schéma représentant deux bobines de chacune une spire . . . . . . . . . 255
F.2 Convention prise pour le calcul du flux créé par un fil rectiligne . . . . 256

G.1 Schéma électrique réel en (a), et schéma électrique équivalent en (b), vu
par l’appareil de mesure (en négligeant les résistances de câblage) . . . 260

G.2 Application de l’impédance réfléchie au primaire dans le cas où la bobine
B′ est en court-circuit . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 260

I.1 Propriétés du matériau . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 269
I.2 Perméabilité complexe en fonction de la fréquence (mesuré sur des

toroïdes R10, B̂ 6 0,25 mT . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 270
I.3 Courbes de magnétisation dynamique (valeurs typiques) pour f = 10 kHz

et T = 25 ◦C en (a), puis T = 100 ◦C en (b), avec B en valeurs efficaces270

J.1 Évolution de Ron en fonction du courant de drain . . . . . . . . . . . . 271



xxii LISTE DES FIGURES

J.2 Évolution de VF en fonction du courant de source . . . . . . . . . . . . 272
J.3 Évolution des capacités parasites avec VDS . . . . . . . . . . . . . . . . 272



Liste des tableaux

1.1 Compensation primaire et secondaire pour maximiser la puissance trans-
missible d’un coupleur donné . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19

1.2 Compensation primaire et secondaire pour faciliter le contrôle . . . . . 19

2.1 Tableau récapitulatif pour le gain en tension Gv selon la fréquence, pour
un fonctionnement à phase nulle au primaire ainsi qu’au secondaire . . 35

2.2 Valeurs des paramètres utilisés pour tracer la courbe liant puissance et
fréquence pour un fonctionnement à phase nulle avec une topologie PP 38

2.3 Équations dimensionnantes utilisées pour les deux topologies . . . . . . 41
2.4 Valeurs des paramètres dimensionnants initiaux pour la comparaison

des topologies SS et PP . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 42
2.5 Valeurs arrondies des paramètres du circuit résonnant déduits des équa-

tions dimensionnantes pour la comparaison des topologies SS et PP . . 42
2.6 Résultats de simulations LTspice pour la topologie PP, avec LP = LS =

2,2 µH, CP = CS = 1,56 µF et VDC = 400 V. Pcharge correspond à la
puissance au niveau de la sortie. Les courants sont indiqués en valeurs
crêtes. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 42

2.7 Résultats de simulations LTspice pour la topologie SS, avec LP = LS =
104 µH, CP = CS = 34 nF et VDC = 400 V. Pcharge correspond à la
puissance au niveau de la sortie. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 45

2.8 Diagramme de Fresnel et équations dimensionnantes pour le fonctionne-
ment à phase nulle en recopie de tension pour la topologie SS . . . . . 46

2.9 Caractéristiques du prototype Twizy, utilisant les MOSFETs PSMN5R6-
100PS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66

3.1 Coordonnées pour l’application de la formule afin de calculer le flux
magnétique d’un fil fini capté par une spire secondaire à partir des
paramètres . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 82



xxiv LISTE DES TABLEAUX

3.2 Caractéristiques des mesures de validation du modèle analytique sur les
bobines carrées . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 90

3.3 Résultats pour la validation du modèle analytique sur les bobines carrées 91
3.4 Résultats pour la validation du modèle analytique sur les bobines en huit 94
3.5 Dimensions et caractéristiques du coupleur de forme carrée pour l’étude

de l’espacement inter-spires . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 95
3.6 Écarts maximaux par rapport aux valeurs minimales de couplage, d’in-

ductance propre et mutuelle, pour les configurations de bobines avec
des espacements inter-spires non uniformes . . . . . . . . . . . . . . . . 97

3.7 Résultats d’espacement inter-spires optimisant le couplage en absence
de ferrite, selon chaque axe de manière indépendante (espacement sur
un seul axe à la fois), et gain en couplage par rapport au cas où les
spires sont simplement au contact les unes des autres. . . . . . . . . . . 99

3.8 Résultats d’optimisation des deux écartements vis-à-vis du couplage en
position décentrée . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 99

3.9 Dimensions des bobines pour la comparaison des coupleurs carré et
rectangulaire . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 100

3.10 Dimensions des bobines pour la comparaison des primaires carré et
rectangulaires . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 102

3.11 Dimensions et caractéristiques du coupleur en forme de huit pour l’étude
de l’espacement inter-spires . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 107

3.12 Résultats d’espacement inter-spires optimisant le couplage en absence
de ferrite, selon chaque paramètre de manière indépendante (espacement
sur un seul paramètre à la fois, et mêmes dimensions extérieures), ainsi
que le gain en couplage par rapport au cas où ce paramètre inter-spires
est nul. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 111

3.13 Espacements optimaux et gain associé en couplage par rapport à des
spires jointives . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 111

3.14 Valeurs minimales, maximales et moyenne du rapport de la mesure en
présence de ferrite par la valeur calculée pour l’inductance propre et le
couplage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 114

3.15 Erreurs minimales et maximales en valeurs absolues, puis moyennes de
la valeur calculée corrigée par rapport à la valeur mesurée en présence
de ferrite pour l’inductance propre et le couplage . . . . . . . . . . . . 117

3.16 Valeurs du modèle simplifié et du modèle initial pour le coupleur utilisé
sur la Twizy avec une position du secondaire centrée . . . . . . . . . . . 119



LISTE DES TABLEAUX xxv

3.17 Valeurs du modèle simplifié et du modèle initial pour le coupleur en huit
avec des spires jointives, et comparaison avec les mesures . . . . . . . . 123

3.18 Valeurs du modèle simplifié et du modèle initial pour le coupleur en huit
avec des spires écartées, et comparaison avec les mesures . . . . . . . . 123

3.19 Valeurs du modèle rectifié pour le coupleur en huit avec des spires jointives124
3.20 Distances inter-carreaux approximatives auxquelles les résultats de si-

mulation concorderaient avec les mesures . . . . . . . . . . . . . . . . . 127
3.21 Caractéristiques du coupleur en huit avec une spire par bobine . . . . . 133
3.22 Erreurs maximales du modèle analytique pour la forme en huit par

rapport aux simulations à éléments finis . . . . . . . . . . . . . . . . . 135
3.23 Caractéristiques du coupleur en huit avec plusieurs spires pour l’étude

avec variation de E . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 136
3.24 Résultats de l’étude analytique de l’Eq. (3.24) conduite en annexe H. . 142

4.1 Données fixées dans le cahier des charges pour le système de charge sans
contact . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 148

4.2 Données d’entrée et valeurs obtenues pour le dimensionnement d’un
système de recopie de tension à phase nulle . . . . . . . . . . . . . . . . 150

4.3 Données d’entrée et valeurs obtenues pour le dimensionnement d’un
système de recopie de tension en déphasé . . . . . . . . . . . . . . . . . 153

4.4 Données pour le premier dimensionnement de Csnub, en utilisant le
module CREE CAS325M12HM2 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 157

4.5 Données et résultat de dimensionnement pour le fil de Litz . . . . . . . 162
4.6 Données utilisées pour déterminer la géométrie du coupleur pour les

deux formes possibles . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 165
4.7 Résultats de l’optimisation dans l’air pour le coupleur carré . . . . . . . 166
4.8 Résultats de l’optimisation en présence de ferrite pour le coupleur carré 167
4.9 Résultats de l’optimisation dans l’air pour le coupleur en huit . . . . . 168
4.10 Résultats de l’optimisation en présence de ferrite pour le coupleur en huit168
4.11 Données utilisées pour les calculs de rendement . . . . . . . . . . . . . 170
4.12 Données utilisées pour caractériser les courants en fontionnement à phase

nulle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 172
4.13 Résultats de simulation par éléments finis de champ magnétique dans

les plaques de ferrite pour un fonctionnement à phase nulle . . . . . . . 173
4.14 Données utilisées pour caractériser les courants en fonctionnement déphasé173
4.15 Résultats de simulation par éléments finis de champ magnétique dans

les plaques de ferrites pour un fonctionnement en déphasé . . . . . . . 174



xxvi LISTE DES TABLEAUX

4.16 Résultats de simulation par éléments finis de champ magnétique aux
abords d’un véhicule de type Zoé . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 176

4.17 Caractéristiques du système dimensionné pour le fonctionnement en
déphasé . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 176



Introduction

Différents éléments permettent d’entrevoir le développement prochain du marché des
véhicules électriques (VE). Les politiques occidentales sont toujours plus tournées vers
la diminution des émissions de gaz à effet de serre face à un réchauffement climatique
dont les effets se font de plus en plus ressentir. Par ailleurs, de manière plus localisée,
les problématiques de pics de pollution réguliers dans les grandes villes entraînent des
politiques municipales plus restrictives vis-à-vis des véhicules particuliers polluants,
comme la mise en place de la vignette Crit’air en France. Ces politiques visent non
seulement les consommateurs, mais aussi les constructeurs. Ces derniers ont par exemple
en Europe des réglementations de plus en plus sévères concernant leur flotte, évaluée
par le CAFE (Corporate Average Fuel Economy) aussi désigné de manière équivalente
comme « émissions spécifiques moyennes de CO2 » [1]. Il s’agit des émissions de CO2

en g/km, en moyenne sur l’ensemble des véhicules neufs vendus sur une année. À
titre de comparaison, l’objectif était de 130 g/km en 2015 ; il est de 95 g/km pour
2020. Pour tout excès par rapport à la référence, les constructeurs doivent payer une
pénalité multipliée par le nombre total de voitures vendues. En outre, les émissions
ne seront plus évaluées sur le même cycle de référence. Évaluées jusqu’ici par rapport
au cycle NEDC, elles seront alors évaluées par rapport au cycle WLTP, réputé plus
proche de l’utilisation réelle du véhicule, mais moins favorable en terme d’émissions.
Le développement d’une flotte plus électrifiée est donc inévitable.

Ceci dit, le véhicule électrique existe déjà depuis quelques années en Europe : à titre
d’exemple, la Renault Zoé est commercialisée depuis 2013, et malgré les incitations
financières gouvernementales, le marché n’a toujours pas vraiment pris.

Difficultés de l’insertion du véhicule électrique
Le véhicule électrique présente plusieurs avantages par rapport au véhicule à

combustion. Il offre un plus grand confort de conduite (moins de vibration, de bruit,
pas de boîte de vitesse), ainsi que des caractéristiques intéressantes, comme une bonne
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puissance au démarrage. Néanmoins il souffre de deux principaux inconvénients :
son prix, difficilement compétitif pour l’instant par rapport à un véhicule thermique
équivalent, mais surtout son autonomie. Même si des développements récents ont
permis de passer d’une autonomie d’environ 150 km à plus de 300 km, nous sommes
encore loin de l’autonomie de plus de 1000 km des voitures thermiques. La densité
énergétique des batteries lithium-ion est loin d’égaler celle des énergies fossiles. Et
même si la majorité des utilisations en milieu urbain sont largement couvertes par cette
autonomie, la crainte de la panne sèche est toujours bien là. Les batteries actuelles,
avec les chargeurs de 7 kW accessibles principalement pour les personnes logeant dans
une maison, nécessitent une durée de 7 h environ pour une recharge complète. Même si
des chargeurs rapides de 43 kW existent, le parc de stations de charge n’est pas encore
très développé, et ces chargeurs ne permettent toujours pas de concurrencer un plein
d’essence effectué en seulement quelques minutes.

Différentes solutions avaient été examinées pour remédier à ce problème. Il fut
question un temps de système d’échange de batterie, permettant d’échanger une batterie
vide contre une batterie chargée en quelques minutes. Mais cela était trop intrusif dans
la conception mécanique du véhicule pour permettre un chemin simple de sortie de
batterie, et posait des problèmes de sécurité. Des bornes de charge très rapides sont
aussi à l’étude, mais une charge conductive mènerait à des câbles de charge encore
plus encombrants que ceux actuels, qui commencent déjà à poser problème auprès du
grand public. La charge inductive permet de résoudre cette question. Elle permet une
expérience de charge facilitée, et d’aller à plus haute puissance. Néanmoins, augmenter
la vitesse de charge ne suffit pas à résoudre le problème de l’autonomie. Une batterie
de 1000 km serait bien trop massive, et demanderait une puissance de plus de 700 kW
pour être rechargée en 10 min. Par ailleurs, des analyses de cycle de vie ont montré
que la production d’une telle batterie émettrait davantage d’émissions de CO2 que
l’ensemble des émissions d’un véhicule thermique durant toute sa durée de vie [2].

Une solution : la charge dynamique
Le concept de charge dynamique permet de pallier ces inconvénients. Alimenter le

véhicule en roulant donne la possibilité de répartir la charge sur le parcours et ainsi
réduire la puissance de charge. En alimentant directement le moteur, la batterie servirait
seulement à prendre le relais lors d’un parcours sur une route non équipée, ce qui permet
de réduire sa taille. Mieux encore : inutile de s’arrêter pour recharger, ce qui est un
avantage par rapport au cas des véhicules thermiques. Différentes solutions techniques
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permettent la recharge en dynamique. D’abord, la recharge par contact conductif.
Diverses technologies sont actuellement étudiées : des solutions par pantographe ou
par patin glissant au sol [3], ou encore par contact glissant sur le côté du véhicule [4].
Ces systèmes peuvent présenter un intérêt par rapport à leur coût d’investissement
initial favorable, mais sont de nature à comporter des problématiques de maintenance,
et sont soumis aux problèmes de dégradation par les événements climatiques (pluie,
neige, etc...). Les solutions de charge sans contact ont un intérêt naturel pour ce type
d’application. Deux types de systèmes sont possibles : capacitif et inductif. La solution
capacitive présente l’avantage d’une moins grande sensibilité au décentrage lors de
l’avancement du véhicule, mais nécessite plus d’encombrement et met en jeu de très
forts champs électriques qui sont par nature plus complexes à gérer d’un point de vue
sécurité (en présence d’objet étranger par exemple). Nous avons donc retenu la solution
inductive pour nos travaux.

Une crainte par rapport à cette technologie pour ces niveaux de puissance concerne
l’éventuel danger que le champ magnétique peut présenter du point de vue médical.
L’OMS a recensé les études concernant le champ magnétique pour la bande de fréquence
qui s’applique pour la charge inductive (fréquences inférieures à 100 kHz) [5]. Il apparaît
qu’hormis une réaction des phosphènes au niveau de la rétine qui peut perturber la
vision périphérique, et l’apparition de courant induits si le champ électrique interne
au corps dépasse des seuils très élevés, aucun autre effet ne peut être imputé au
champ magnétique à l’horizon des travaux déjà menés. Il est recommandé cependant de
poursuivre les études dans les domaines où les conséquences seraient les plus sérieuses
(comme le cancer par exemple), puisque la grande majorité des études menées concerne
les fréquences de 50 et 60 Hz. L’ICNIRP (International Commission on Non-Ionizing
Radiation Protection) est l’institut chargé de déterminer les niveaux de champ à ne
pas dépasser pour éviter tout risque. Leur démarche est de mesurer les seuils auxquels
des effets apparaissent, et d’appliquer des facteurs de réduction par sécurité. Le niveau
de champ efficace maximal dans les zones en présence de personnes du grand public
est fixé à 27 µT [6].

Une norme fut publiée récemment concernant la charge inductive statique de véhicule
électrique [7]. L’objectif de cette norme est de définir des contraintes communes en
fréquence et en fonctionnement afin de favoriser l’interopérabilité des systèmes. En
effet, un système de charge inductive fait intervenir tout un système au primaire et
un système analogue au secondaire, qu’il faut a priori concevoir ensemble. Cependant,
cela ne correspond pas à la réalité du marché : une station de charge statique va devoir
être capable de fonctionner avec les différents systèmes secondaires de chaque type
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de voiture. Le fabricant de la borne de charge ne sera donc pas forcément le même
que le fabricant du système embarqué dans le véhicule. Ces systèmes devront pourtant
fonctionner ensemble. La fréquence est ainsi imposée à 85 kHz pour un fonctionnement
à fréquence fixe, ou entre 81,38 kHz et 90 kHz pour un fonctionnement à fréquence
variable. Cette norme définit aussi les questions de sécurité, notamment concernant le
champ magnétique. Alors qu’elle reprend les seuils définis par l’ICNIRP, elle fait aussi
appel à d’autres concernant les champs auxquels peuvent être exposées les personnes
équipées d’un équipement médical sensible au champ magnétique tel qu’un pacemaker.
Cela abaisse encore les émissions de champ efficace admis à 15 µT pour la bande
de fréquence concernée. Elle précise que ces niveaux pourront être revus en cas de
nouvelles analyses de données.

Périmètre de la thèse
Cette thèse porte ainsi sur le transfert d’énergie par induction dynamique pour les

voitures électriques. Un système de charge inductif se décompose comme en Fig. 1.
Il comprend des convertisseurs de puissance, des circuits d’éléments réactifs nommés
circuits de compensation (dont le rôle est expliqué dans le prochain chapitre), ainsi
que le coupleur magnétique.

Figure 1 Décomposition d’un système de charge inductif

Le coupleur magnétique est la pièce maîtresse du système. C’est lui qui va assurer
la transmission de puissance via un champ magnétique. Il se décompose généralement
en trois parties : les bobines, vecteurs de l’induction, le matériau magnétique, et un
blindage. Le matériau magnétique permet d’augmenter le couplage des bobines et de
canaliser le champ pour empêcher la formation de courants de Foucault au sein du
véhicule, qui le chaufferaient tout en nuisant à la charge de la batterie. Le blindage
participe aussi à la protection du véhicule vis-à-vis des lignes de champ qui n’ont pas
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été complètement déviées par le matériau magnétique. Les convertisseurs fonctionnent
avec les circuits de compensation pour opérer ce transfert dans les meilleures conditions.
Le travail présenté ici porte sur l’ensemble du système.

Des travaux ont déjà eu lieu sur le sujet et ont mené à la construction d’un prototype
de 3 kW [8]. L’objectif de cette thèse est de continuer ce travail pour déterminer les
points bloquants pour le dimensionnement d’un système de 30 kW, tout en proposant
des solutions. Il ne s’agit pas ici de mener une démarche d’optimisation poussée comme
fait par ailleurs [9], mais de proposer de nouveaux moyens de surmonter les difficultés
principales posées par la montée en puissance, tout en développant une méthode de
dimensionnement adaptable selon le cahier des charges.

Ainsi, nous décrivons dans le chapitre 1 le phénomène d’induction magnétique.
Nous présentons les outils pour étudier ce phénomène et un état de l’art des solutions
développées, provenant principalement des études sur la charge inductive statique.
Nous avons décomposé les systèmes selon trois aspects : les structures utilisées pour
la compensation, les géométries de coupleur magnétique ainsi que les stratégies mises
en place pour la régulation. Nous rappelons alors les choix qui avaient été faits dans
l’équipe de recherche lors des précédents travaux et les principaux résultats.

Le chapitre 2 présente des approfondissements dans la caractérisation du fonction-
nement électronique du système précédent, ainsi que l’étude d’une solution alternative
duale. Une comparaison est faite entre les deux dans le cadre d’un fonctionnement à
haute puissance pour choisir la solution la plus pertinente. Enfin, une nouvelle solution
est étudiée dans le but de résoudre une problématique critique dans le cadre de la
charge inductive à haute puissance : les contraintes électriques importantes au sein du
circuit de compensation. Ce nouveau fonctionnement est entièrement caractérisé, et
une méthode de calcul de rendement est étudiée pour les deux types de fonctionnement.

Le chapitre 3 traite de l’étude du coupleur magnétique dans le cadre de la charge
dynamique. Dans ce contexte, où le comportement du coupleur n’est pas le même selon
chaque axe, l’impact de la variation de l’espace inter-spires pour chacun est étudié
afin d’améliorer le comportement en position décentrée. Deux formes de coupleur sont
étudiées : la coupleur carré et le coupleur en huit, plus communément connu sous le
nom DD. Enfin, le comportement des bobines autour du coupleur dans le cadre du
fonctionnement dynamique est caractérisé et des recommandations sont faites pour les
empêcher d’interférer sur le transfert de puissance.

Nous abordons alors dans le chapitre 4 le dimensionnement du système complet. Une
méthode de dimensionnement est proposée pour les deux types de fonctionnement du
chargeur, ainsi qu’une méthode alliant formule analytique et simulations par éléments
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finis pour dimensionner le coupleur. Enfin, des simulations sont présentées pour estimer
le comportement de chaque système et les comparer, afin de préparer la construction
d’un banc d’essai.



Chapitre 1

Principes à l’œuvre et bibliographie

1.1 Principe de l’induction
Le système étudié repose sur un phénomène physique fondamental en électroma-

gnétisme : l’induction. Ce phénomène peut être défini par une observation : lorsqu’une
spire formée par un fil conducteur est traversée par un flux magnétique variable, elle
voit apparaître à ses extrémités une différence de potentiels : une « tension induite ».
Le champ d’induction magnétique #»

B est à l’origine d’une force – la force de Lorentz
– qui s’exerce sur les électrons de la spire conductrice, et cause cette tension induite.
Pour modéliser ce phénomène, l’équation la plus utilisée est sans aucun doute la loi de
Faraday, décrite en convention générateur en Eq. (1.1). Pour un enroulement composé
de n spires, le flux total reçu Φ correspond au flux reçu par une spire multiplié par n,
ce qui donne la loi exprimée en Eq. (1.2). Le signe négatif indique que la tension induite
sera toujours dans le sens opposé au sens du courant choisi dans la convention de signe
utilisée. Cette loi sera utilisée par la suite pour dessiner les schémas électriques.

uspire = − dϕ
dt (1.1)

uenroulement = − dΦ
dt = −n dϕ

dt (1.2)

Le système de transfert d’énergie sans contact fonctionne de la manière suivante :
une bobine au sol est alimentée par une tension alternative, ce qui permet de créer un
champ d’induction magnétique variable. Un flux magnétique variable traverse donc la
bobine embarquée dans le véhicule. Cela entraîne une tension induite aux bornes de
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cette bobine, et donc un courant lorsqu’une charge y est connectée. C’est ainsi que
s’établit le transfert de puissance. La difficulté principale de l’utilisation de l’induction
pour la charge d’un véhicule électrique concerne l’entrefer important entre les bobines
primaire et secondaire. Cet entrefer, de l’ordre de 15 à 20 cm, va demander des niveaux
de tensions ou de courants élevés afin de pouvoir recevoir un champ magnétique suffisant
au secondaire pour transmettre la puissance. Pour une puissance de quelques dizaines
de kilowatts, la tension peut être de l’ordre de quelques kilovolts, ou bien le courant de
l’ordre de la centaine d’ampères. Pour accomplir cela, les structures de convertisseur
privilégiées sont les structures résonnantes.

Utilisation de la résonance en électronique de puissance

De manière classique, les circuits résonnants sont utilisés en électronique de puissance
afin de réduire les pertes par commutation dans les convertisseurs à découpage [10].
En effet, la résonance permet de donner, au niveau de l’interrupteur utilisé, une forme
de tension ou de courant qui ressemble à un arc de sinusoïde (Fig. 1.1). Ici la tension
va, grâce à la résonance, s’annuler spontanément. On profite ainsi de cet instant pour
assurer la mise en conduction de l’interrupteur à tension nulle. Cela dit, ce n’est pas

vK 

tBlocage Conduction 

Figure 1.1 Exemple d’utilisation du phénomène de résonance pour assurer une commutation
douce [11]

vraiment le principal trait de la résonance qui conduit à son utilisation dans le cadre
de la charge inductive. C’est justement la contrainte de devoir fournir une forte tension
ou bien un fort courant au niveau de la bobine primaire afin de pouvoir magnétiser
tout l’entrefer entre les bobines émettrice et réceptrice et permettre le passage de la
puissance. Comme tout système résonnant lorsqu’il est excité à une fréquence adéquate,
même une faible excitation permet d’obtenir des grandeurs physiques qui suivent de
fortes variations. Pour illustrer l’explication, nous allons prendre l’exemple bien connu
de la corde vibrante (Fig. 1.2). Pour rappel, en excitant la corde avec une vibration
de faible amplitude, mais à l’une de ses fréquences de résonance, certains points de la
corde vont se mouvoir avec grande amplitude. Les points dont la trajectoire suit une
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plus grande amplitude sont appelés « ventres » quand les points immobiles sont appelés
« nœuds ». Quelque chose de similaire se produit ici. Il est possible d’exciter le circuit
résonnant formé par un condensateur associé à l’inductance de chaque bobine, avec une
tension raisonnable (de l’ordre de 60 V ou bien encore 400 V), à une fréquence proche
de la fréquence de résonance. Une tension sera alors obtenue aux bornes de la bobine
et du condensateur, pouvant varier de plusieurs kilovolts. Le même raisonnement peut
être conduit en terme de courant pour un fonctionnement dual.

excitation

Figure 1.2 Schéma du principe de la corde vibrante, avec la représentation de la corde au
repos en pointillé

Plusieurs types de circuits résonnants existent. Avant de présenter ces différentes
structures, nous allons décrire certaines façons de modéliser le coupleur magnétique.
C’est une étape importante pour pouvoir faire une étude électrique du système, afin de
comprendre son comportement et éventuellement aboutir à une logique de dimensionne-
ment. La manière de faire cette modélisation est un point clef, car certains paramètres
critiques, notamment au niveau de leur signe, dépendent fortement de la convention
utilisée.

1.2 Modélisation électrique du coupleur et
convention

1.2.a Modèle à base des inductances propres et mutuelles

Une manière classique de modéliser un transformateur est d’utiliser les inductances
propres et mutuelles. Ces inductances permettent de matérialiser les tensions induites
dues aux flux d’induction. Une bobine reçoit deux flux : le flux dû au courant qui
la parcourt, et le flux dû aux autres sources. Dans le cadre de la charge inductive
dynamique, il faut prendre en compte la bobine émettrice, la bobine réceptrice, ainsi
que les bobines alentours pour pouvoir prendre en compte toutes les intéractions. Cela
dit, dans un premier temps, nous allons nous limiter au couple de bobines émetteur–
récepteur. Les flux s’expriment donc comme en Eq. (1.3).
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
ΦP = ΦP→P + ΦS→P = LP iP +MSP iS

ΦS = ΦS→S + ΦP→S = LS iS +MPS iP

(1.3)

Néanmoins, il faut garder à l’esprit ici que les cœfficients LP, LS, MPS et MSP

dépendent dans le cas général des courants iP et iS. Dans les milieux linéaires, le principe
de superposition s’applique. Il consiste à considérer des cœfficients indépendants des
courants. Cela permet par exemple de trouver chaque cœfficient en se plaçant dans le
cas où on annule l’un ou l’autre des courants. Dans le cadre de la charge inductive,
nous ne sommes pas en milieu linéaire à cause de la présence de matériau magnétique
(nécessaire a minima pour réduire au maximum le flux qui atteint le bas de caisse
du véhicule, et ainsi les courants de Foucault correspondants). Nous nous permettons
néanmoins l’approximation du principe de superposition. En effet, les lignes d’induction
traversent principalement de l’air, ce qui fait que cette approximation ne va pas donner
des résultats très éloignés de la réalité. Il est possible de montrer par ailleurs, en
utilisant le principe de superposition, que MPS = MSP. Nous utiliserons donc par la
suite la notation unique M pour ces inductances mutuelles.

En présence d’un circuit résonnant, une approximation souvent utilisée est celle de
réduire l’étude du système à celle des premières harmoniques pour chaque grandeur.
Le circuit résonnant se comporte comme un filtre : il laisse passer les fréquences de
résonance, alors que les autres fréquences sont atténuées. Dans le cadre de la charge
sans contact pour véhicule électrique, il suffit de se limiter à la première harmonique.
En appliquant la loi de Faraday, nous obtenons le modèle représenté en Fig. 1.3a. La loi
des mailles appliquée à ce modèle donne l’Eq. (1.4) et donc le modèle équivalent de la
Fig. 1.3b. Ce modèle est souvent utilisé pour établir simplement l’impédance d’entrée
du système et étudier son comportement selon la commande qui lui est appliquée.

ZS iS = − jMω iP

iS = −jMω

ZS
iP

jMω iS = M2ω2

ZS
iP (1.4)
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(a) (b)

Figure 1.3 Modèle électrique du coupleur destiné au calcul d’impédances, où Zbob S est
l’impédance vue par la bobine secondaire

1.2.b Modèle à base de composants

Nous allons présenter ici une autre façon de modéliser électriquement le coupleur :
le modèle classique du transformateur de la Fig. 1.4 (dit « modèle en T ») . Il modélise
les phénomènes magnétiques en jeu, exclusivement par des inductances et le modèle
du transformateur idéal. Un autre modèle du même type peut aussi être utilisé, pour
faciliter les calculs dans certains cas : le « modèle en π ». Son étude, qui suit le même
principe que pour le modèle en T, est détaillée dans l’annexe A. Ce type de modèle
est utile pour étudier le comportement du système, et pour mettre en évidence les
paramètres clefs. Dans ce raisonnement, nous allons parler de différents flux (se conférer
à la nomenclature pour identifier chaque symbole au flux correspondant en cas de
doute). Dans un premier temps, il est important de réfléchir sur le sens des enroulements.
Cela a plusieurs implications que nous allons développer ici.

(a) (b)

Figure 1.4 Modélisation du transformateur réel
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Pour commencer, il faut réfléchir au sens des enroulements pour poser les bornes du
transformateur. Nous souhaitons avoir un rapport de transformation positif lorsque les
bobines sont centrées (cela peut changer selon la position du secondaire), il faut donc
que les tensions suivent les bornes du transformateur. Les bornes d’un transformateur
dépendent du sens d’enroulement des bobines couplées. Nous commençons par choisir
un sens de uP au primaire, comme sur la Fig. 1.4a, et nous plaçons la première
borne. Ensuite, nous prenons la convention générateur sur l’enroulement primaire et en
déduisons le sens du courant iP. Le flux ϕP→S créé par cet enroulement va induire la
tension au secondaire. Nous allons maintenant faire l’hypothèse d’une charge résistive
connectée au secondaire. Selon la loi de Lenz, l’effet créé par induction (ici le courant
iS issu de la tension induite uS) s’oppose à la cause qui lui a donné naissance. Ainsi, le
courant qui apparaît au secondaire participe à un flux opposé à ϕP→S. Cela donne un
sens du courant iS comme dans la Fig. 1.4a. Nous en déduisons le sens de uS aux bornes
de cette charge résistive, et nous pouvons poser la seconde borne correspondante. À
présent, les sens de uP et uS sont bien fixés selon les bornes du transformateur pour
avoir un rapport de transformation positif. Le sens des courants est libre. Nous avons
choisi de conserver la convention générateur en entrée du primaire, et la convention
récepteur en sortie du secondaire.

Maintenant que les sens des tensions et courants sont fixés, nous allons considérer
leur incidence directe sur le signe de l’inductance mutuelle, et donc du couplage. Ici par
exemple, le flux ϕS créé par le courant iS est dans le sens contraire à ϕP. Cela aboutit
à une inductance mutuelle négative. Pour vérifier cela, il faut repartir à la définition de
l’inductance mutuelle. L’inductance mutuelle MPS est définie par rapport au flux ΦP→S

créé par l’enroulement primaire et capté par l’enroulement secondaire, selon l’Eq. (1.5).
Or, l’expression de ΦP→S est donnée dans l’Eq. (1.6).

ΦP→S = MPS iP (1.5)

ΦP→S = ∯SS

#         »

BP→S .
# »nS dS (1.6)

Dans cette formule, # »nS est la normale de la surface orientée, dont l’orientation est
liée au sens choisi pour iS. Or, comme le montre la Fig. 1.5, # »nS est opposé à #         »

BP→S.
Comme #         »

BP→S est proportionnel à iP, c’est le facteur restant, à savoir MPS, qui porte
le signe du produit scalaire ici négatif.

Le modèle électrique du transformateur de la Fig. 1.4b présente les non-idéalités
du transformateur :
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Figure 1.5 Orientation de la surface couverte par une spire du secondaire selon le sens du
courant

— LM : l’inductance magnétisante correspond au courant magnétisant dû au fait que
la perméabilité µ ne soit pas infinie (ici égale à µ0 si absence totale de ferrite).

— lf P et lf S : les inductances de fuites respectivement dues aux fuites de flux du
primaire non captées par le secondaire et inversement (couplage non unitaire)

— rP et rS : les résistances des deux enroulements

Nous allons maintenant montrer comment réécrire ces éléments du modèle électrique
en fonction du couplage. Cela permettra aussi de mettre en évidence les inductances
propres des enroulements, qui sont les paramètres clefs pour choisir les dimensions
géométriques des bobines. Pour cela, partons des expressions des flux reçus par la
bobine primaire d’une part et par la bobine secondaire d’autre part en Eq. (1.3). Avec
les conventions générateur et récepteur choisies respectivement en entrée et en sortie,
nous obtenons, selon la loi de Faraday, le système d’équations en Eq. (1.7) .


uP = rP iP + dΦP

dt = rP iP + LP
diP
dt +M

diS
dt

−uS = rS iS + dΦS

dt = rS iS + LS
diS
dt +M

diP
dt

(1.7)

À présent, en ré-exprimant les tensions des deux enroulements selon le schéma électrique
de la Fig 1.4b, nous obtenons le système d’Eq. (1.8) en fonction des éléments du modèle
en T. Par ailleurs, le courant de magnétisation iM étant défini par iM = iP − miS,
ce système peut être ré-arrangé pour finalement obtenir Eq. (1.9). Nous avons alors les
relations entre inductances propres, inductances mutuelles, inductances de magnétisa-
tion et inductances de fuites, présentées en Eq. (1.10). L’expression de LM montre bien
le signe négatif pour M dans la convention choisie.



14 Chapitre 1 : Principes à l’œuvre et bibliographie


uP = rP iP + lf P

diP
dt + LM

diM
dt

−uS = rS iS + lf S
diS
dt −mLM

diM
dt

(1.8)


uP = rP iP + (lf P + LM) diP

dt −mLM
diS
dt

−uS = rS iS +
(
lf S +m2 LM

) diS
dt −mLM

diP
dt

(1.9)



LP = LM + lf P

LS = m2 LM + lf S

M = −mLM

⇐⇒



lf P = LP + M

m

lf S = LS +mM

LM = − M

m

(1.10)

Il faut maintenant porter notre attention au rapport m. Il est généralement aisément
compris que dans le modèle de la Fig. 1.4b, le rapport de transformation correspond
au rapport des nombres de spires des deux enroulements : m = nS

nP
. Néanmoins, ceci

n’est vrai que dans le cas où le modèle est le plus proche de la réalité, c’est-à-dire
que lf P représente l’inductance dues aux fuites de champs émises par le primaire et
non captées par le secondaire, et lf S correspond aux fuites de champs émises par le
secondaire et non captées par le primaire. Il est commun de répartir les fuites autrement
afin de simplifier le modèle, car les fuites propres à chaque enroulement sont difficiles
à mesurer telles quelles. En changeant la répartition des fuites, nous produisons un
modèle mathématique différent, s’éloignant de la réalité, mais rigoureusement équivalent
au modèle initial. Nous changeons la répartition des fuites autour de l’inductance de
magnétisation, ce qui a pour effet de modifier le courant de magnétisation, et donc
m. m est ainsi un paramètre libre pour décider de la répartition des fuites, et ne
correspond plus forcément au rapport des nombres de spires des enroulements. Dans
un premier temps, nous ramenons l’inductance de fuite lf S par adaptation d’impédance,
ce qui revient à un schéma strictement équivalent, avec la même valeur de m que
précédemment, en Fig. 1.6. Dans un second temps, nous choisissons la valeur de m
de telle sorte à égaliser les inductances de fuites ramenées au primaire, soit lf P = lf S

m2 ,
ce qui donne m =

√
LS
LP

. En faisant apparaître le couplage k = M√
LP LS

, les relations



1.2 Modélisation électrique du coupleur et convention 15

Figure 1.6 Modèle électrique du transformateur avec les fuites secondaires ramenées au
primaire

exprimées en Eq. (1.10) se ré-expriment comme en Eq. (1.11). Le couplage est négatif
quand les bobines sont centrées. Comme la position centrée sera prise comme référence
pour définir le décentrage, nous pouvons poser k′ = −k de sorte à avoir un cœfficient
positif lorsque les bobines sont centrées. Cela donne le modèle de la Fig. 1.7.



lf P = LP +M

√
LP

LS
= (1 + k)LP = (1 − k′)LP

lf S = lf P
LS

LP
= (1 + k)LS = (1 − k′)LS

LM = −M
√
LP

LS
= −k LP = k′LP

(1.11)

Figure 1.7 Modèle électrique du transformateur faisant apparaître le couplage.

Au cours de l’avancement du véhicule, il arrive un point à partir duquel les lignes
de champ émises par le primaire ne traversent plus le secondaire dans le même sens,
comme montré sur Fig. 1.8. Ainsi, le couplage k défini avec les sens des courants de
la convention de la Fig. 1.4a s’annule puis change de signe, ce qui donnerait k′ 6 0.
Cela étant, dans le modèle en T de la Fig. 1.7, on ne peut pas simplement dire que k′

devient négatif : l’inductance de magnétisation serait négative, ce qui n’a aucun sens.
Physiquement, le changement de signe du couplage signifie seulement que la tension
induite au secondaire par le primaire change de sens. Cela se traduit par un changement
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du placement de la borne du transformateur au secondaire sur le schéma du coupleur
réel de la Fig. 1.4a. Pour garder un modèle en T de la Fig. 1.7 cohérent avec des bornes
homologues, il faut redéfinir la convention des tensions et courants selon la position du
secondaire comme en Fig. 1.8 pour conserver k′ positif dans ce modèle en T.

(a) Centré (b) Décentré

Figure 1.8 Représentation du coupleur réel avec changement de signe du couplage selon
la convention initiale en (a), et modification de la convention de signe en (b) pour rester
cohérent par rapport au modèle en T de la Fig. 1.7 avec k′ positif

Dans le reste du manuscrit, nous identifierons k à k′ et l’inductance mutuelle M à sa
valeur absolue dans les calculs et les schémas sauf indication contraire, car c’est l’usage
dans la littérature. Ceci dit, il convient de retenir le signe réel sur k et M selon la
convention choisie, en particulier en cas de modélisation suivant les inductances propres
et mutuelles (comme dans le paragraphe 1.2.a), qui lui reste cohérent uniquement avec
le signe effectif de M . C’est important pour éviter des erreurs sur les déphasages entre
les différentes grandeurs électriques lorsqu’on utilise ce modèle-là.

1.3 Différents types de système pour la charge in-
ductive de véhicule électrique

La charge inductive est un sujet complexe. Il fait intervenir divers sous-systèmes :
les structures résonnantes, le coupleur magnétique à couplage variable, et les étages
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de conversion au primaire et au secondaire. Tous ces éléments sont intimement liés
et il est difficile de les traiter indépendamment les uns des autres : un choix dans
chaque sous-système aura des répercussions sur les autres. De plus, il faut remplir
divers objectifs parfois contradictoires : avoir une bonne tolérance au décentrage du
secondaire, des bobines de taille limitée, un haut rendement pour faciliter la gestion
thermique, tout en essayant de privilégier les solutions à moindre coût. Cela amène
forcément à des compromis nécessaires et variés [12], qui expliquent la diversité des
systèmes proposés dans la littérature.

La charge dynamique est un concept qui est étudié depuis les années 1980. Un état
de l’art des différents projets de charge dynamique, ayant mené à des démonstrateurs
à travers le monde, est exposé dans les thèses ayant déjà traité le sujet [8][13]. Un
historique à partir des développements de la charge inductive sur les AGVs (Automated
Guided Vehicles) a aussi été établi [14], montrant les évolutions depuis les anciens
systèmes, mis en œuvre sous contraintes des limitations des composants d’électronique
de puissance d’alors, avant l’avènement des composants grand-gap qui ont permis
d’envisager une multitude de nouvelles possibilités.

Nous avons souhaité présenter ici les différentes options apparues dans la littérature
(alimentée principalement par la charge inductive statique jusqu’ici) pour chacun des
sous-systèmes, en indiquant leurs principales caractéristiques.

1.3.a Les différentes structures résonnantes

La Fig. 1.9 présente les structures de résonance les plus classiques. Il s’agit du
SS (Série-Série), SP (Série-Parallèle), PS (Parallèle-Série) et PP (Parallèle-Parallèle).
La première lettre indique la résonance au primaire, et la seconde la résonance au
secondaire. Un des premiers critères de comparaison concernant ces topologies concerne
la résonance au primaire. En l’absence de secondaire, la résonance Série se comportera
comme un court-circuit alors que la résonance Parallèle se comporte en source de
tension, ce qui est un atout pour la sécurité du système. En revanche, la résonance série
au primaire permet de connecter en entrée un simple onduleur de tension, alors que la
résonance parallèle nécessite un onduleur de courant avec une inductance importante
en amont pour assurer la concordance des sources.

La stratégie presque toujours suivie consiste à fonctionner à une fréquence fixe
f0, correspondant à la fréquence de résonance du système. Pour cela, il faut que les
fréquences de résonance au primaire et au secondaire coïncident. La première manière
de procéder, est de dimensionner CS pour entrer en résonance avec LS. Cela garantit
de fonctionner à la puissance maximale transmissible par un coupleur donné, et donc
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(a) (b)

(c) (d)

Figure 1.9 Structures résonnantes de base : SS en (a), SP en (b), PS en (c) et PP en (d)

de réduire son dimensionnement en VA pour la puissance voulue. Ensuite, CP est choisi
de telle sorte à annuler le déphasage en entrée, pour réduire le dimensionnement du
convertisseur en entrée [15]. En modélisant la charge par une résistance équivalente RL

et en négligeant le comportement résistif des circuits résonnants, cela mène au Tab. 1.1
pour chaque topologie. Le comportement dépend alors de la commande. Si le circuit est
commandé en imposant une tension constante au primaire, la topologie SS se comporte
en source de courant au secondaire, et la topologie SP en source de tension, qui varie
selon M . Si le circuit est commandé de telle sorte à imposer un courant constant dans
la bobine primaire, alors SS et PS vont se comporter en sources de tension, variant
selon M , alors que SP et PP se comporteront en sources de courant, variant encore
avec M . Cela dit, le dimensionnement de CP dépend pour plusieurs topologies de RL,
ce qui complique les choses pour contrôler le système.

Une autre méthode de dimensionnement fut proposée pour pallier ce problème [16].
Il s’agit de dimensionner les condensateurs résonnants pour éviter cette dépendance
avec la résistance de charge. Cela conduit au Tab. 1.2, qui présente des logiques de
contrôle plus simples et indépendantes de la résistance de charge.

D’autres topologies plus complexes ont aussi fait leur apparition, et sont illustrées
sur la Fig. 1.10. Tout d’abord, la topologie SP-S consiste à essayer d’avoir un nouveau
paramètre sur lequel jouer [17]. La résonance au secondaire est faite de la même manière
pour maximiser la puissance transférée. Au primaire, l’idée est de poser CP 2 = κCPS

P

en notant CPS
P le dimensionnement de CP pour la topologie PS du Tab. 1.1. Ensuite,

CP 1 est dimensionnée de telle sorte à annuler la puissance réactive au primaire, selon
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Table 1.1 Compensation primaire et secondaire pour maximiser la puissance transmissible
d’un coupleur donné

Topologie CP CS UP constant iLP constant

SS 1
ω02LP

1
ω02LS

iS = UP

Mω0
US = Mω0iLP

SP 1
ω02

(
LP − M2

LS

) 1
ω02LS

US = LS

M
UP iS = M

LS
iP

PS LP(
ω02M2

RL

)2
+ ω02L2

P

1
ω02LS

US = Mω0iLP

PP
LP − M2

LS(
M2RL
LS

)2
+ ω02

(
LP − M2

LS

)2
1

ω02LS
iS = M

LS
iLP

Table 1.2 Compensation primaire et secondaire pour faciliter le contrôle

Topologie CP CS Relation entre secondaire et primaire

SS 1
ω02LP

1
ω02LS

iS = UP

Mω0

SP 1
ω02

(
LP − M2

LS

) 1
ω02LS

US = LS

M
UP

PS 1
ω02LP

1
ω02

(
LS − M2

LP

) iS = LP

M
iP

PP 1
ω02

(
LP − M2

LS

) 1
ω02LS

US =
(
LPLS

M
−M

)
ω0iP

la valeur de κ. Ensuite, κ est choisi de sorte à diminuer au maximum la variation de
puissance transmissible avec le décentrage. Il est aussi suggéré d’ajouter une inductance
en amont pour améliorer le rendement.

Une seconde topologie est la structure LCL [18]. Celle-ci consiste à ajouter un
circuit LC à l’inducteur avec LP f et CP 1 dimensionnées pour résonner ensemble. CP 2

est ensuite ajoutée pour diminuer la réactance du secondaire (dont le circuit résonnant
est laissé libre). Il suffit pour cela de dimensionner CP 2 pour le faire résonner avec
LP − LP f. Cela permet de créer un courant dans la bobine primaire constant, et qui
dépend uniquement de UP et de LP f, et non plus du couplage ou de la charge.
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(a) (b)

(c)

Figure 1.10 Circuits résonnants plus complexes : SP-S en (a), LCL en (b) et LCC en (c)

Une dernière topologie consiste à dupliquer le schéma du LCL au secondaire, ce
qui donne la structure LCC [19]. Le réglage de la résonance au secondaire est analogue
à celle faite au primaire. Cette topologie présente des caractéristiques similaires à
celles du Série-Série : la fréquence de résonance est indépendante du couplage ou de la
charge, et elle se comporte comme une source de courant au secondaire qui dépend
de la tension primaire et de la mutuelle. En revanche, la dépendance avec la mutuelle
n’est plus la même. Cela permet un couplage plus stable par rapport à la variation de
mutuelle, et par rapport à la variation de l’inductance propre due au décentrage dans
le cadre de la charge statique.

1.3.b Différents types de coupleurs

Les coupleurs dans le cadre de la charge dynamique se divisent en deux grandes
familles selon le système choisi. Il y a d’une part les coupleurs qui vont chercher à se
rapprocher du cas statique, en dimensionnant le secondaire plus petit en longueur par
rapport au primaire, afin d’avoir un couplage variant très peu pendant le déplacement
du secondaire. Nous désignerons ce type de primaire par le terme « piste ». Le primaire
peut être très long, afin qu’un primaire puisse alimenter plusieurs secondaires à la
fois [20], ou bien juste assez grand pour alimenter un véhicule afin d’éviter de rayonner
autour du véhicule [13]. Le deuxième type de coupleurs consiste à utiliser des tailles de
bobines similaires au primaire et au secondaire pour avoir des plus fortes valeurs de
couplages, tout en ayant à gérer de fortes variations de couplage pendant la charge.

Concernant les bobines embarquées dans le véhicule, les bobines circulaires ont
rapidement été préférées pour la charge statique, pour le degré de liberté qu’elles offrent
concernant l’angle avec lequel arrive le secondaire au-dessus de la station primaire. Pour
la charge dynamique, où le secondaire est principalement amené à être décentré par
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rapport au primaire selon l’axe de déplacement du véhicule, une forme rectangulaire
de bobine sera préférée, car elle offre une décroissance du couplage avec le décentrage
moins prononcée que la forme circulaire.

Le KAIST, institut de recherche en Corée-du-Sud, a proposé plusieurs types de
piste primaire originaux. La Fig. 1.11 montre le cas d’une piste classique. Sur les
Figs. 1.11b et 1.11c, est représentée une piste à flux horizontal [21]. Le flux part d’un
pôle du primaire pour rejoindre l’autre, et traverse le secondaire disposé de manière
adéquate pour capter le flux qui le traverse à l’horizontale. Ils sont même allés plus
loin avec une succession de pôles alternés, captés au fur et à mesure du mouvement
par le secondaire – Fig. 1.12.

(a) (b) (c)

Figure 1.11 Primaire long classique en (a), puis primaire polarisé en (b) et en vue de coupe
en (c) [21]

(a) (b)

Figure 1.12 Succesion de pôles en forme de I [22]

La même idée fut utilisée par l’Université d’Auckland pour la bobine secondaire
sensible au flux horizontal [23], représentée en Fig. 1.13a. Cette bobine est appelée DD
pour « double D », et est bobinée en forme de huit de telle sorte que le courant aille
dans le même sens dans les deux spires au centre de la bobine. Comme cette bobine est
sensible au flux horizontal qui la traverse, son couplage diminue moins rapidement que
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celui d’une bobine circulaire lorsque l’entrefer entre primaire et secondaire est augmenté.
Une deuxième forme de bobine proposée par cette équipe est représentée en Fig. 1.13b :
la bobine bipolaire [24]. Il s’agit d’une bobine composée de deux parties disposées de
sorte à annuler l’inductance mutuelle entre elles. Ainsi, le flux généré par l’une n’a
aucune incidence sur le flux généré par l’autre. La superposition de ces deux idées a
donné la bobine DD-Q (Q pour quadrature), représentée en Fig. 1.13c. Cette bobine
fut pensée pour être sensible à la fois au flux horizontal reçu au secondaire, et au flux
vertical. Ainsi, quelle que soit la forme du primaire, la plus grosse partie du flux sera
mise à profit. En parallélisant les deux bobines du secondaire, toute la puissance peut
être reçue, sans qu’une bobine influe sur l’autre. Néanmoins, cette bobine demande
plus de conducteur que les deux autres. Une comparaison entre la bobine bipolaire et la
bobine DD-Q a montré que les performances de la bobine bipolaire étaient seulement
légèrement inférieures à celles de la DD-Q, et donc que le surcoût en cuivre n’est
finalement peut-être pas justifié [25]. Mais le DD-Q permet d’avoir la longueur de
la bobine en quadrature comme degré de liberté, alors que les parties de la bobine
bipolaire doivent être identiques.

(a) (b) (c)

Figure 1.13 Bobine DD, bobinée en huit en (a), bobine bipolaire en (b) et bobine DD-Q
en (c) [23][24]

Un coupleur peut aussi prendre la forme de bobines commandées sur plusieurs
phases. En effet, par exemple sur la bobine bipolaire, le courant entre chaque bobine
peut être piloté en imposant le déphasage entre l’un et l’autre, afin de moduler le flux
selon sa convenance. Par exemple, avec une phase de π

2 ou bien de π entre chaque
courant [24]. Bombardier a même développé une piste triphasée pour la charge sans
contact [26]. Il s’agit de trois enroulements, disposés de manière alternative comme en
Fig. 1.14. Ainsi, le champ est contrôlé comme une onde, qui suit le déplacement du
véhicule. Ce type de coupleur est surtout adapté pour les véhicules d’une grande taille.
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Figure 1.14 Enchevêtrement de trois bobines en triphasé

1.3.c Stratégies pour la régulation de puissance

En ce qui concerne la régulation de la puissance transférée, elle peut s’opérer de
différentes façons : uniquement au primaire, uniquement au secondaire, ou encore avec
une coopération entre primaire et secondaire. Cela dépend de la topologie résonnante
retenue et du type de coupleur (primaire sous forme de piste ou non). En effet, pour
une piste qui transfère de la puissance à différents receveurs, un contrôle de la puissance
faisant intervenir le primaire est à proscrire, car il aura de l’influence sur chacun des
receveurs. Pour ce type de système, des problèmes peuvent apparaître lorsque les
receveurs ne consomment pas de puissance pour la topologie PP par exemple, car du
courant peut quand même circuler dans le circuit résonnant du secondaire. Pour ce
type de cas, un circuit de découplage est nécessaire afin de couper le lien magnétique
entre le primaire et le receveur [20][27]. Mais pour ce type de système, une topologie au
primaire de type LCL, où le courant circulant dans la bobine primaire est facilement
contrôlable indépendamment des charges et des inductances mutuelles, est tout à fait
appropriée.

Différentes techniques sont utilisées pour réguler la puissance. La manière la plus
simple de réguler la puissance de transfert est d’introduire un DC/DC au primaire,
au secondaire, ou bien des deux côtés [28]. Cela présente évidemment l’inconvénient
d’augmenter l’encombrement et le coût du système, mais permet de gagner en rendement
et en simplicité de commande.

Il y a aussi la possibilité de réguler la fréquence de découpage au primaire [28],
mais cela peut nécessiter l’implémentation d’une communication entre primaire et
secondaire. Ce n’est pas forcément souhaitable dans le cadre de la charge dynamique,
qui doit par nature faire appel à un système très réactif. De plus, cela est souvent
évité afin de ne pas être gêné par l’apparition du phénomène de bifurcation [29]. Ce
phénomène correspond à l’apparition de deux fréquences supplémentaires par rapport
à la fréquence de résonance pour transmettre une puissance, selon certaines conditions
de charge et de couplage qui varient selon la topologie utilisée.



24 Chapitre 1 : Principes à l’œuvre et bibliographie

Dans le cas de système avec enroulement intermédiaire selon les restrictions de
connexion du réseau près des autoroutes [30], un convertisseur AC/AC avec clamp du
résonnant est envisageable pour réguler la puissance de transfert.

Une dernière méthode consiste à effectuer une commande de type phase-shift au
primaire uniquement [31], ou bien conjointement avec le secondaire [32]. La fréquence
est fixée pour respecter la condition de résonance, et le rapport cyclique (ou de manière
équivalente la phase entre les commande des deux bras du pont complet) permet de
contrôler la puissance transférée. La difficulté principale de ce type de commande
réside dans le fait d’assurer des commutations douces pour chaque commutation [15].
Généralement, cela impose de s’éloigner de la fréquence de résonance [32], comme
montré en Fig. 1.15.

(a) (b)

Figure 1.15 Commande phase-shift à la résonance avec commutations dures en (a), et
au-delà de la résonance en commutations douces en (b)

1.3.d Rappel des choix sur la précédente version du système
au sein de l’équipe

La thèse précédant ces travaux avait permis de mettre en lumière une autre façon
de commander le système de charge inductive. Il s’agit de mettre à profit les fréquences
qui apparaissent lors de la bifurcation mentionnée précédemment, zone habituellement
évitée par ailleurs. Le système retenu est représenté en Fig. 1.16. Un coupleur avec
bobines secondaire et primaire de mêmes dimensions est utilisé pour optimiser le
couplage, et un onduleur est attribué à chaque bobine au primaire.

Il fait intervenir une topologie SS. L’étage onduleur est commandé en variant la
fréquence, pour annuler la puissance réactive fournie par l’onduleur primaire. Il a été
montré qu’en imposant une puissance réactive nulle au secondaire (par exemple en
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(a)

(b)

Figure 1.16 Architecture du système développé dans les travaux précédant la thèse

utilisant un pont à diodes pour l’étage redresseur) et en se plaçant dans la bonne bande
de fréquence, nous avions un fonctionnement avec un gain en tension de 1 entre tension
en sortie de l’étage secondaire et tension en entrée de l’onduleur primaire (au rapport de
transformation m près). La commande en fréquence permet d’assurer ce fonctionnement
sur toute la plage de variation de couplage et pour une gamme de puissance retenue.
Ce principe a été nommé « recopie de tension ». Le rendement est également constant
avec la variation de couplage. C’est une caractéristique particulièrement appréciable
dans le cadre de la charge dynamique, où le couplage varie continuellement pendant la
charge.

Ce type de comportement présente l’avantage de réduire la variation de la tension
d’entrée du convertisseur DC/DC au secondaire chargé de la régulation de la puissance.
Cela permet de faciliter sa conception, et d’atteindre un optimum à plus haut rendement.
Tout l’asservissement en fréquence ou en puissance se fait localement respectivement
au primaire et au secondaire, sans aucune communication entre l’un et l’autre.

Ce phénomène avait déjà été observé auparavant, à partir des équations sur les
inductances propres et mutuelles [33]. La valeur ajoutée des travaux de notre équipe a
été d’expliquer ce phénomène à partir du modèle du coupleur à base de composants,
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en faisant appel aux diagrammes de Fresnel. Leur étude a permis de caractériser le
comportement du système, valable uniquement au-dessus d’une puissance minimale
qui dépend du couplage, et d’exprimer les paramètres clefs du système afin d’élaborer
une démarche de dimensionnement. Ce fonctionnement a aussi permis de mettre en
place une commutation automatique des bobines au sol au-fur-et-à-mesure du passage
du véhicule, sans aucune communication avec le secondaire. Un prototype de 3 kW
fut construit sur Twizy, et a permis une commutation d’une bobine au sol à l’autre
en seulement 400 µs (temps entre la désactivation de l’onduleur au sol et l’atteinte
du régime permanent du prochain). C’est un résultat très prometteur, en considérant
qu’un véhicule roulant à 130 km/h passe environ 13 ms au-dessus d’une bobine de
cette taille. Le principal obstacle rencontré se situe dans les très fortes tensions au
niveau des éléments résonnants, allant jusqu’à 1,4 kV pour ce système de 3 kW.

1.4 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons décrit le phénomène d’induction mis à profit pour

charger des batteries à distance, et expliqué la nécessité d’utiliser des systèmes ré-
sonnants à cette fin. Nous avons ensuite présenté les deux manières principales de
modéliser le coupleur magnétique pour étudier le comportement du système. Nous
avons ensuite présenté l’état de l’art des différentes solutions pour un tel système, en
terme de circuit résonnant, de forme de coupleur et de stratégie de régulation. Ces
solutions proviennent principalement de la charge inductive statique où le couplage
magnétique reste fixe pendant la charge, ce qui explique le fonctionnement globalement
retenu à fréquence fixe malgré dépendance des courants et tensions en fonction du
couplage pour un tel fonctionnement. D’où l’intérêt du fonctionnement retenu de la
recopie de tension qui s’adapte très bien à la variation de couplage.

Ces résultats prometteurs ont encouragé la poursuite des travaux pour l’élaboration
d’un système de haute puissance, à 30 kW, plus proche du cas réel de fonctionnement.
C’est l’objet de cette thèse.



Chapitre 2

Choix de la topologie et de la
commande : la recopie de tension

Le fonctionnement choisi pour la partie électronique de puissance d’un système
de charge sans contact est très important. Il va conditionner la manière d’opérer les
choix pour les différentes parties du système : dimensionnement du coupleur, du circuit
de compensation, des interrupteurs utilisés pour le découpage... La Fig. 2.1 présente
le système complet de charge sans contact considéré, dans l’exemple de la topologie
Série-Série. Cette thèse ne portera que sur les parties onduleur et redresseur autour du
circuit résonnant.

Figure 2.1 Système complet de chargeur sans contact pour véhicule électrique dans l’exemple
de la topologie Série-Série

Nous traiterons principalement ici des études complémentaires aux précédents
travaux sur le principe de recopie de tension, en considérant certaines variantes. Le
principal intérêt de ce concept est de faciliter la conception du convertisseur DC/DC
destiné à réguler la puissance transférée, pour avoir un système global mieux pensé.
L’objet de ce chapitre est donc d’expliquer l’étude d’un système en recopie de tension, et
de déterminer pour chaque configuration étudiée les formules qui pourront être utilisées
pour dimensionner le système. Nous commencerons par des rappels pour la recopie
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de tension à phase nulle avec une topologie Série-Série, avec quelques compléments
vis-à-vis de certaines formules dimensionnantes. Nous aborderons ensuite la topologie
duale du Parallèle-Parallèle, permettant aussi la recopie de tension, mais avec un
comportement et une approche de dimensionnement très différents. Les deux topologies
seront comparées sur un exemple, et nous expliquerons le choix opéré pour un système
destiné à la haute puissance. Enfin, le principal point critique de la charge inductive
en termes d’électronique réside dans les contraintes électriques importantes au sein
du circuit résonnant. Ces contraintes sont dues à l’écart important entre les bobines
primaire et secondaire dans le cadre du véhicule électrique. Nous présenterons donc une
nouvelle manière de commander le système, qui conserve les propriétés de la recopie de
tension tout en permettant une nouvelle approche de dimensionnement afin de réduire
ces contraintes dans le circuit résonnant.

2.1 Le Série-Série : approfondissements
La topologie du Série-Série (rappelée en Fig. 2.2) fut amplement étudiée dans

les travaux de la thèse précédente. Néanmoins, nous sommes parvenus à développer
davantage et simplifier les formules clefs pour dimensionner le système. Nous avons aussi
réussi à trouver les expressions exactes de Pmin et fmin, deux paramètres importants
pour le dimensionnement. Nous avons enfin expliqué pourquoi les formules approchées
de ces paramètres sont quand même pertinentes, dans un domaine de validité bien
défini.

Nous avons représenté le schéma équivalent en faisant apparaître le rapport de
transformation choisi m =

√
LS
LP

pour avoir des inductances de fuites ramenées au
primaire égales (elles seront donc notées indistinctement lf). Dans la suite, nous
considérerons que m = 1 puisque dans notre cas, nous cherchons une même tension
en sortie du coupleur qu’en entrée. La sortie du filtre à l’issue du pont de diodes est
assimilée à une résistance RL. Il est en effet prévu d’y connecter un convertisseur
DC/DC avant d’attaquer la batterie afin de réguler le transfert de puissance. Nous
pouvons ainsi modéliser la sortie par cette charge résistive, dont la valeur fixera la
puissance de transfert.

La particularité des travaux précédant la thèse fut de proposer des équations faciles
à exploiter pour dimensionner le système, équations récapitulées en Eq. (2.1), avec
ψ la phase de vS par rapport à vP. La première exprimant P est issue de l’étude du
diagramme de Fresnel construit pour cette topologie, illustré en Fig. 2.3. Il s’agit de
caractériser le transfert dans le cas où le système est piloté tel que courant et tension
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(a)

(b)

(c)

Figure 2.2 Schéma du circuit complet avec la topologie SS en (a), schéma équivalent du
circuit résonnant en (b) avec la valeur de m égalisant les inductances de fuites de part et
d’autre de l’inductance magnétisante, et schéma équivalent faisant apparaître le couplage
en (c) quand m = 1. Comme expliqué en section 1.2.b, k correspond ici à la valeur absolue
du couplage réel selon les définitions de courants primaire et secondaire retenues.

primaires soient en phase, tout en cherchant un gain unitaire. Cette équation lie la
puissance active transmissible avec les paramètres du système. C’est encore grâce à
ce diagramme de Fresnel que la relation liant la pulsation ω et ψ en Eq. (2.2) fut
calculée. Ces équations ont permis de tracer le graphe de la puissance en fonction
de la fréquence de Fig. 2.4, qui font apparaître une puissance minimale Pmin. Cette
puissance minimale fut approximée par le cas où sinψ est égal à 1. Cela a donné comme
fréquence correspondante fmin la fréquence propre du circuit résonnant f0 = 1

2π
√
LPC

,
et l’expression approximée de Pmin en Eq. (2.3). Nous retrouvons bien numériquement
que cette estimation est très proche de la réalité, mais pas tout à fait exacte.
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Figure 2.3 Diagramme de Fresnel pour une topologie Série-Série, dans le cas où l’impédance
Z est capacitive (seul cas où tension et courant primaires peuvent être en phase)


P = v̂P

2

2 kLP ω sinψ

v̂Cmax ≈ v̂P
Pmax

Pmin

√
1 − k

k

(2.1)

ω = 1√[
lf + 2LM sin2

(
ψ
2

)]
C

= ω0√
1 − k + 2 k sin2

(
ψ
2

) (2.2)

Pmin ≈ v̂P
2

2 kLP ω0
ωmin ≈ ω0 (2.3)

(a) (b)

Figure 2.4 Courbes liant puissance transférée et fréquence pour un fonctionnement en
recopie de tension avec les valeurs choisies pour le prototype Twizy LP = 63 µH et C = 66 nF,
pour différentes valeurs de k en (a), et zoom pour k = 0,1 en (b)
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L’expression de P en Eq. (2.1) fait intervenir ω, mais également ψ qui dépend lui-
même de ω, ce qui complique le calcul de P pour une fréquence voulue. En réalité, nous
pouvons exprimer la puissance en fonction de la fréquence directement, sans avoir à pas-
ser par ψ. En effet, en utilisant des relations trigonométriques comme en annexe C, nous
obtenons une expression de ω en fonction de ψ plus simple qu’auparavant en Eq. (2.4).
Cette nouvelle relation permet d’exprimer cosψ en fonction de ω en Eq. (2.5).
Comme ψ appartient à l’intervalle [0 , π] (selon Eq. (2.1), dans le cadre d’un transfert
de puissance du primaire au secondaire correspondant à P > 0), nous pouvons exprimer
la partie de l’expression précédente de P qui dépend de ψ, à savoir sinψ, en Eq. (2.6)
(comme montré en annexe C). En injectant cette expression dans la formule initiale
de P d’Eq. (2.1), nous pouvons alors ré-exprimer P directement en fonction de f en
Eq. (2.7), sans recourir à ψ.

ω = ω0√
1 − LM

lf+LM
cosψ

= ω0√
1 − k cosψ (2.4)

cosψ = lf + LM

LM

(
1 − ω0

2

ω2

)
(2.5)

sinψ = lf + LM

LM

√√√√( LM

lf + LM

)2
−
(

1 − ω02

ω2

)2

(2.6)

P = v̂P
2

2(lf + LM)
1

2πf
√(

LM
lf+LM

)2
−
(
1 − f0

2

f2

)2
= v̂P

2

2LP

1

2πf
√
k2 −

(
1 − f0

2

f2

)2
(2.7)

Nous pouvons à présent utiliser cette nouvelle expression de P pour parvenir
aux expressions exactes de Pmin et fmin, et s’affranchir des formules approchées des
précédents travaux. En annulant la dérivée de l’expression de P calculée en Eq. (C.6) en
annexe C, nous arrivons à l’expression exacte de fmin en Eq. (2.8). Puis, en remplaçant
cette expression dans celle de P d’Eq. (2.7), nous trouvons l’expression exacte de Pmin.
La validité des ces formules est bien vérifiée numériquement sur la Fig. 2.5.

fmin = f0

(1 − k2)
1
4

Pmin = v̂P
2

2LP ω0

1√
2
(
1 −

√
1 − k2

) (2.8)
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Figure 2.5 Graphe liant puissance et fréquence pour une commande à phase nulle, avec
expressions exactes de fmin et de Pmin

Il fut cela dit surprenant de constater à quel point les expressions présentées en
Eq. (2.3) étaient proches numériquement de la réalité. Il est démontré dans la même
annexe C que, pour k suffisamment petit, 1√

2(1−
√

1−k2)
≈ 1

k
. Cela nous permet ainsi

de vérifier l’expression approchée initiale, et de savoir sa validité limitée aux faibles
valeurs de couplages. Le cas du Série-Série pour un fonctionnement à phase nulle étant
traité, nous pouvons aborder la solution duale : la topologie Parallèle-Parallèle.

2.2 Une alternative duale : le Parallèle-Parallèle
La topologie Parallèle-Parallèle nous a intéressés car elle offre les mêmes conditions

de symétrie de circuit résonnant que pour le Série-Série. Nous l’avons donc étudiée, de
manière analogue à l’étude faite précédemment.

Avec cette topologie, il faut alimenter le circuit avec un créneau de courant. La
source d’énergie étant habituellement une source de tension, il faut mettre cette source
de tension en série avec une bobine de valeur importante pour créer une source de
courant, puis y connecter un onduleur de courant (comportant une diode en série de
chaque interrupteur) comme représenté en Fig. 2.6.
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(a)

(b)

(c)

Figure 2.6 Schéma du circuit complet avec la topologie PP en (a), schéma équivalent du
circuit résonnant en (b) avec la valeur de m égalisant les inductances l′P et l′S de part et
d’autre de l’inductance X, et schéma équivalent faisant apparaître le couplage en (c) quand
LS = LP et CS = CP. Comme expliqué en section 1.2.b, le couplage ici correspond à la valeur
absolue du couplage réel par rapport aux définitions des courants primaire et secondaire
retenues.

2.2.a Construction des diagrammes de Fresnel

Pour étudier cette topologie, nous allons raisonner sur les diagrammes de Fresnel,
comme cela avait été fait pour le Série-Série. Néanmoins, les travaux précédents propo-
saient un unique diagramme de Fresnel symétrique (Fig. 2.3) pour un fonctionnement
à phase nulle au primaire tant qu’au secondaire. Nous allons démontrer qu’il en existe
en réalité un autre (et un seul), différent de la recopie de tension. Pour ce faire, nous
avons repris étape par étape la construction des diagrammes de Fresnel.
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Pour construire ces diagrammes, il faut établir les relations qui lient les tensions
et courants. Les Figs. 2.6b et 2.6c montrent les schémas électriques équivalents pour
la topologie Parallèle-Parallèle, où apparaît une impédance Z correspondant à l′ � C.
Ils permettent d’écrire les relations d’Eq. (2.9). Nous démontrons en Eq. (C.13) de
l’annexe C une équation complémentaire : l’expression de iP + iS affichée en Eq. (2.10).
Ces équations font apparaître deux fréquences remarquables : f{l′,C} et f{l′�X

2 ,C},
auxquelles nous avons ajouté la fréquence intermédiaire f{l′�X,C} en Eq. (2.11).



Z = 1
1
jl′ω+jCω

= jl′ω
1−l′Cω2 = jl′ω

1− ω2
ω{l′,C}

2

vX = vP − vS

iS = iX − vS
Z

iP = iX + vP
Z

vX = jXω iX

(2.9)

iP + iS = XC
(
ω{l′�X

2 ,C}
2 − ω2

)
iX (2.10)



f{l′,C} = 1
2 π

√
l′C

= f0√
1 + k

f{l′�X,C} = 1
2π
√

(l′ �X)C
= 1

2 π
√

l′ X
l′+XC

= f0√
1 − k2

f{l′�X
2 ,C} = 1

2π
√(

l′ � X
2

)
C

= 1
2π
√

1
1
l′ + 2

X

C
= f0√

1 − k

(2.11)

À partir de ces équations, nous pouvons tracer les diagrammes de Fresnel pour
cette topologie. Nous montrons en annexe B que les seuls diagrammes de Fresnel avec
un fonctionnement à phase nulle au primaire et au secondaire sont de la forme des
diagrammes de la Fig. 2.7.

Nous sommes en présence de deux cas. Le premier, celui de la Fig. 2.7a, donne
une tension de sortie vS égale en amplitude à la tension d’entrée vP. C’est le cas
correspondant à la « recopie de tension », tout comme pour le Série-Série étudié
précédemment, pour la valeur de ω fixée. Il présente un gain unitaire en tension et en
courant, comme c’était le cas dans le diagramme de la Fig. 2.3. Le deuxième présente un
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(a) (b)

Figure 2.7 Diagrammes de Fresnel possibles pour une phase nulle entre courant et tension,
respectivement au primaire et au secondaire

gain en tension. En remarquant que dans ce cas, |iS| = |vP
Z

|, et donc que iP + iS = iX , il
est démontré en Eq. (C.14) que ce type de diagramme correspond à un fonctionnement
à la fréquence f{l′�X,C} = f0√

1−k2 , la fréquence de résonance de X � l′ avec C, quelle que
soit la puissance transférée. L’évolution du gain en tension Gv avec la fréquence pour
un fonctionnement à phase nulle est ainsi synthétisée dans le Tab. 2.1. On démontre de
manière analoque que ce cas de fonctionnement à phase nulle avec un gain en tension
existe aussi pour la topologie Série-Série pour la fréquence f{lf+LM,C} = f0. Pour rester
en recopie de tension en imposant des phases nulles au primaire et au secondaire, il
faut donc se borner à une plage de fréquences autour de f{l′�X,C} en posant des butées
en fréquences pour éviter ce gain en tension : soit la plage de fréquences supérieures
]f{l′�X,C} , f{l′�X,C}], soit la plage de fréquences inférieures [f{l′,C} , f{l′�X,C}[.

Table 2.1 Tableau récapitulatif pour le gain en tension Gv selon la fréquence, pour un
fonctionnement à phase nulle au primaire ainsi qu’au secondaire

f f{l′,C} = f0√
1+k f{l′�X,C} = f0√

1−k2 f{l′�X
2 ,C} = f0√

1−k

Gv Gv = 1 Gv varie selon P Gv = 1

Maintenant que nous connaissons le diagramme de Fresnel correspondant au cas de
recopie de tension, utilisons-le pour déterminer des équations qui nous permettront de
dimensionner le système, comme dans le cas de la topologie Série-Série.
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2.2.b Équations dimensionnantes duales

La Fig. 2.8 rappelle le diagramme de Fresnel pour le mode de fonctionnement en
recopie de tension, avec quelques précisions géométriques supplémentaires. Comme
v̂S = v̂P, le triangle formé par vP, vS et vX est isocèle en A. La hauteur passant par A
est donc bissectrice de l’angle au sommet A, ainsi que médiatrice du côté formé par
vX . Ceci couplé au fait que les triangles formés par iX , iP et vP

Z
d’une part et iX , iS et

vS
Z

d’autre part sont des triangles rectangles, permet d’écrire le système d’Eqs. (2.12).

A

Figure 2.8 Diagrammme de Fresnel illustrant le fonctionnement en recopie de tension



v̂P

|Z|
= îX sin

(
ψ

2

)

îX = v̂X
Xω

v̂X = 2 v̂P sin
(
ψ

2

)

îP = îX cos
(
ψ

2

)
(2.12)

En substituant successivement l’expression de v̂X dans celle de îX , puis l’expression
obtenue de îX dans celle de v̂P

Z
, on obtient l’égalité liant ω et ψ en Eq. (2.13). Comme

Z est capacitif, la partie imaginaire de 1
Z

est positive, ce qui nous permet de trouver
une première expression de ω en fonction de ψ en Eq. (2.14). Nous aboutissons en
Eq. (C.17) de l’annexe C à l’expression simplifiée de ω en fonction de ψ présentée en
Eq. (2.15).
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1
|Z|

=
∣∣∣∣∣jCω + 1

jl′ω

∣∣∣∣∣ =
∣∣∣∣Cω − 1

l′ω

∣∣∣∣ =
2 sin2

(
ψ
2

)
Xω

(2.13)

Cω − 1
l′ω

=
2 sin2

(
ψ
2

)
Xω

⇐⇒ ω =

√√√√ 1
C

[
1
l′

+ 2
X

sin2
(
ψ

2

)]
(2.14)

ω = ω{l′�X,C}

√
1 − l′

l′ +X
cosψ = ω{l′�X,C}

√
1 − k cosψ (2.15)

À partir de cette expression liant ω et cosψ, il est démontré en annexe C que cosψ
peut s’exprimer en Eq. (2.16) en fonction des fréquences remarquables déduites de
l’étude des diagrammes de Fresnel et exprimées en Eq. (2.11). Les deux premières
permettent de vérifier la validité de l’intervalle de validité de la recopie de tension,
précédemment déduit de la logique de construction du diagramme. En effet, selon
la première expression, cosψ 6 1 donne ω > ω{l′,C}, et selon la seconde, cosψ > −1
revient à ω 6 ω{l′�X

2 ,C}, ce qui aboutit bien à la bande de fréquence
[
f{l′,C} , f{l′�X

2 ,C}
]
,

comme nous l’avions conclu dans l’étude des diagrammes de Fresnel.



cosψ = 1 − X

l′

(
ω2

ω{l′,C}2 − 1
)

= 1 − 1 − k

k

(
ω2

ω{l′,C}2 − 1
)

cosψ = −1 +
(

2 + X

l′

)1 − ω2

ω{l′�X
2 ,C}

2

 = −1 +
(

1 + 1
k

)1 − ω2

ω{l′�X
2 ,C}

2



cosψ = l′ +X

l′

(
1 − ω2

ω{l′�X,C}2

)
= 1
k

(
1 − ω2

ω{l′�X,C}2

)
(2.16)

La troisième forme faisant apparaître ω{l′�X,C} permet d’exprimer la puissance
transférée en fonction de la fréquence. En partant de la définition de P par rapport aux
amplitudes de vP et iP et en utilisant les relations déduites du diagramme de Fresnel
en Eq. (2.9), nous pouvons remplacer îP par son expression en fonction de îX , puis
substituer îX par son expression en fonction de v̂X , et enfin substituer v̂X par son
expression en fonction de v̂P, pour aboutir à l’expression de P en fonction de ω et ψ
en Eq. (2.17).
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P = v̂PîP
2

= v̂P

2 îX cos
(
ψ

2

)

= v̂P

2
v̂X
Xω

cos
(
ψ

2

)

= v̂P

2Xω 2 v̂P sin
(
ψ

2

)
cos

(
ψ

2

)

P = v̂P
2 sinψ

2Xω = v̂P
2

2LPω

k sinψ
1 − k2 (2.17)

Nous pouvons, comme pour le Série-Série, parvenir à une expression de P en fonction
de ω, qui ne fait pas apparaître ψ. Le diagramme de Fresnel de la Fig. 2.7a montre que
ψ peut varier de 0 à π. Ainsi, sinψ > 0 et, en utilisant l’expression de cosψ en fonction
de ω{l′�X,C}, nous pouvons écrire : sinψ =

√
1 − cos2 ψ =

√
1 − 1

k2

[
1 − (1 − k2) ω2

ω02

]2
.

D’où l’expression de P directement en fonction de ω en Eq. (2.18).

P = v̂P
2

2LP

√
k2 −

[
1 − (1 − k2) ω2

ω02

]2
(1 − k2)ω (2.18)

Avec les valeurs du Tab. 2.2, nous obtenons les courbes de P en fonction de f de la
Fig. 2.9 pour les points de fonctionnement à phase nulle. Ce sont les points concernant
la recopie de tension, ainsi que les points avec un gain en tension à f = f{l′�X,C}. Ces
courbes sont duales à celles de la topologie SS : nous avons une nouvelle fois une courbe
en forme de « cloche », mais retournée. Nous sommes alors en présence non plus d’une
puissance minimale, mais maximale Pmax.

Table 2.2 Valeurs des paramètres utilisés pour tracer la courbe liant puissance et fréquence
pour un fonctionnement à phase nulle avec une topologie PP

VDC (V) LP (nH) f0 (kHz)

60 277 78
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Figure 2.9 Courbes liant puissance transférée et fréquence pour un fonctionnement à phase
nulle et une valeur de couplage donnée (ici k = 0,1)

De la même manière que pour le SS, Pmax peut être déterminé en annulant la dérivée
de P en fonction de ω (cf annexe C). Cela donne les expressions d’Eq. (2.19). Chose
intéressante : fmax a une expression identique à celle de fmin de la recopie de tension
avec le Série-Série. Ces résultats sont bien vérifiés numériquement sur la Fig. 2.10. On
y observe que si le couplage k diminue, alors Pmax diminue.

Pmax = v̂P
2

2LP ω0

√√√√2
(

1
1 − k2 − 1√

1 − k2

)
fmax = f0

(1 − k2)
1
4

(2.19)

À présent, nous disposons d’une équation dimensionnante pour la topologie PP.
Nous pouvons la comparer avec la topologie SS.

2.2.c Comparaison des deux structures

La première chose que nous pouvons remarquer en comparant les deux topologies,
c’est que la topologie SS fait apparaître une puissance minimale pour fonctionner
en recopie de tension, alors que la topologie PP présente une puissance maximale.
Ainsi, en choisissant la puissance maximale de manière idoine, la topologie PP permet
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Figure 2.10 Courbes liant puissance transférée et fréquence lors d’un fonctionnement à
phase nulle d’une topologie SS pour différentes valeurs de couplage

de fonctionner à toute puissance sur la gamme désirée, alors que la topologie SS
présente une limitation en ce sens. On peut penser choisir un dimensionnement qui
diminuerait Pmin le plus possible, mais l’Eq. (2.1) rappelle que, pour un couplage donné,
la tension maximale aux bornes des condensateurs résonnants est proportionnelle au
rapport Pmax

Pmin
. Abaisser Pmin reviendrait alors à augmenter cette tension aux bornes des

condensateurs qui peut rapidement être très élevée (déjà de l’ordre de 1,4 kV pour le
prototype de 3 kW du Twizy). Par ailleurs, nous pouvons noter que dans le cas du PP,
la fréquence à laquelle nous avons un gain en tension non unitaire, f{l′�X,C} = f0√

1−k2

varie avec le couplage, ce qui n’est pas le cas pour le SS où la fréquence analogue est
f0. Cette fréquence devant être évitée pour rester en recopie de tension, cette fois-ci
l’avantage revient au SS qui facilite le choix de la butée en fréquence adéquate. Enfin,
le SS présente un dernier avantage : celui de pouvoir interrompre immédiatement tout
transfert en ouvrant tous les interrupteurs. Pour le PP, un courant peut encore circuler
dans le circuit résonnant, et la dissipation de ce courant échappe au contrôle direct de
l’utilisateur. Il faudra potentiellement prévoir une résistance pour l’amortir dans une
durée satisfaisante.

Nous avons choisi de comparer les deux topologies en terme de contraintes sur le
circuit résonnant. Les équations dimensionnantes pour chacune sont rappelées dans
le Tab. 2.3. Les deux systèmes ont été dimensionnés pour Pnom = 20 kW avec une
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alimentation en continu de 400 V, en suivant des règles de dimensionnement assez
simples.
Pour le PP, nous sommes partis de l’expression de Pmax, en choisissant une valeur de
Pmax supérieure à Pnom pour le couplage minimal (qui donne la puissance maximale
la plus faible). Ainsi, la puissance nominale Pnom pourra être atteinte quel que soit
le couplage. En fixant arbitrairement f0, nous déduisons LP, ainsi que C. Tous les
éléments sont alors connus.
Pour le SS, nous sommes partis de l’expression de v̂Cmax. La fonction

√
1−k
k

étant
décroissante, la valeur maximale de v̂C est atteinte pour le couplage le plus faible. On
se place donc à cette valeur de couplage pour le reste du dimensionnement. En fixant
arbitrairement la valeur de v̂Cmax, cela nous permet de fixer le rapport Pmax

Pmin
. En fixant

cette fois Pmax = Pnom pour choisir le point de fonctionnement avec v̂C à sa valeur
maximale, nous obtenons la valeur limite de Pmin. Nous en déduisons alors LP, puis C
après avoir fixé f0.

Nous avons choisi de prendre une marge de 10 % pour fixer Pmax et Pmin. Le Tab. 2.4
récapitule les valeurs fixées pour les paramètres initiaux pour chacune des topologies.
Les valeurs déduites des équations dimensionnantes sont quant à elles répertoriées dans
le Tab. 2.5. Les modèles utilisés sous LTspice sont illustrés en Figs. 2.11 et 2.12, et les
résultats de simulations synthétisés dans les Tabx. 2.6 et 2.7. Des diodes idéales ont
été utilisées dans ces modèles.

Nous remarquons dans un premier temps que pour la topologie SS, la valeur de v̂Cmax

a bien lieu pour le plus faible couplage. Cette valeur, d’environ 4,3 kV, est seulement
légèrement différente de l’indicateur du Tab. 2.3 qui prévoyait une valeur plus proche

Table 2.3 Équations dimensionnantes utilisées pour les deux topologies

PP SS

Pmax(k) = v̂P
2

2LP ω0

√
2
(

1
1−k2 − 1√

1−k2

) v̂Cmax(k) = v̂P
Pmax

Pmin

√
1 − k

k

Pmin(k) = v̂P
2

2LP ω0
1√

2(1−
√

1−k2)

f0 = 1
2π

√
LPC
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Table 2.4 Valeurs des paramètres dimensionnants initiaux pour la comparaison des topologies
SS et PP

Paramètres PP SS

v̂P (V) π
2 × 400 (≈ 628)

4
π

× 400 (≈ 509)

f0 (kHz) 85

kmin 0,13

Pnom (kW) 20

Pmax 1,1 × Pnom
Pnom

Pmin / 0,9 × Pnom

Paramètre
supplémentaire / v̂Cmax(kmin) = 4061 V

Table 2.5 Valeurs arrondies des paramètres du circuit résonnant déduits des équations
dimensionnantes pour la comparaison des topologies SS et PP

Paramètres PP SS

LP (µH) 2,2 104
C (nF) 1560 34

Table 2.6 Résultats de simulations LTspice pour la topologie PP, avec LP = LS = 2,2 µH,
CP = CS = 1,56 µF et VDC = 400 V. Pcharge correspond à la puissance au niveau de la sortie.
Les courants sont indiqués en valeurs crêtes.

k f (kHz) Pcharge (kW) îC (A) ˆiLP (A)

0,13 88,5 19,9 595 549
0,2 94,1 20 629 583
0,35 105,45 20 699 653
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Table 2.7 Résultats de simulations LTspice pour la topologie SS, avec LP = LS = 104 µH,
CP = CS = 34 nF et VDC = 400 V. Pcharge correspond à la puissance au niveau de la sortie.

k f (kHz) Pcharge (kW) v̂C (kV) ˆvLP (kV)

0,13 87,46 20,3 4,290 4,660
0,2 92,85 20,5 4,064 4,464
0,35 103,9 20,2 3,58 3,98

de 4 kV. Cela confirme l’utilité de cet indicateur approché pour le dimensionnement
du circuit résonnant. En ce qui concerne la topologie PP, les courants dans les circuits
résonnants sont très élevés (entre 389 Aeff et 495 Aeff selon le couplage). Au final,
c’est la topologie Série-Série qui fut retenue. D’une part, un onduleur de tension est
plus simple à réaliser qu’un onduleur de courant. D’autre part, les hautes tensions
prévues pour le SS sont plus faciles à gérer que les hauts courants du PP. Même si
une bobine de 2,2 µH peut être réalisée avec une seule spire, son diamètre devra être
bien plus important que pour les bobines du SS qui ne voient que 80 A (un diamètre
environ 3 fois plus grand). Cela augmente fortement l’épaisseur du coupleur, ce qui est
un inconvénient non négligeable pour l’application visée de la voiture électrique. Par
ailleurs, la connectique et la gestion termique des autres composants posent davantage
de contraintes.

Ainsi, la topologie Parallèle-Parallèle, duale du Série-Série, fut étudiée pour la recopie
de tension. Un raisonnement sur la construction de diagrammes de Fresnel fondé sur le
modèle en π du transformateur a permis de déterminer les diagrammes correspondant
à un fonctionnement à phase nulle au primaire et au secondaire. Ces diagrammes ont
permis de démontrer par de simples relations géométriques et trigonométriques les
équations qui régissent ce fonctionnement à phase nulle, les bandes de fréquences pour
la recopie de tension, et le fonctionnement en phase nulle avec gain en tension. À
partir de ces équations, un système fut dimensionné pour une puissance de 20 kW
et comparé à un système utilisant la topologie SS. Les résultats en contraintes sur le
circuit résonnant nous ont amené à retenir l’option du Série-Série pour le transfert
d’énergie à haute puissance. En pratique, les fortes tensions du SS de l’ordre de 4 kV
sont plus faciles à gérer que les forts courants du PP de l’ordre de 700 A. Les tensions
au niveau des composants du circuit résonnant sont tout de même très élevées. Cette
problématique fait l’objet de la prochaine section.
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2.3 Problème des contraintes dans le circuit réson-
nant et proposition d’une nouvelle commande

La principale difficulté dans le transfert d’énergie sans contact pour le véhicule
électrique réside dans le faible couplage du coupleur à cause de l’espace important entre
bobines primaire et secondaire (de l’ordre de 15 à 20 cm). Pour un fonctionnement en
recopie de tension dans le cadre de la topologie SS, cela se traduit par de très fortes
tensions aux bornes des composants résonnants, à cause des fortes inductances de fuites
du coupleur. Ces fortes tensions, de l’ordre de plusieurs kilovolts pour la forte puissance
comme illustré dans la section précédente, posent des problèmes incontournables
d’isolation sur l’environnement des composants résonnants, qui sera soumis à un fort
champ électrique. L’amorçage d’un arc électrique peut facilement se produire.

Table 2.8 Diagramme de Fresnel et équations dimensionnantes pour le fonctionnement à
phase nulle en recopie de tension pour la topologie SS

Diagramme de Fresnel Équations dimensionnantes

v̂Cmax(k) = v̂P
Pmax

Pmin

√
1 − k

k

Pmin(k) = v̂P
2

2LP ω0

1√
2
(
1 −

√
1 − k2

)
≈ v̂P

2

2 k LP ω0

Le Tab. 2.8 rappelle le diagramme de Fresnel ainsi que les équations dimension-
nantes du SS. Afin de réduire ces tensions aux bornes des condensateurs, il serait
opportun de diminuer leur impédance en augmentant C, et en diminuant LP dans les
mêmes proportions afin de conserver la même fréquence propre du circuit résonnant
f0. Cependant, la formule de la puissance minimale de transfert en recopie de tension
montre que diminuer LP aurait pour effet d’augmenter Pmin, ce qui revient à diminuer
la plage de variation de puissance. Il nous manque un paramètre sur lequel jouer afin
de diminuer LP sans pour autant influer sur Pmin.
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2.3.a Principe et équations dimensionnantes

Les tensions aux bornes des condensateurs sont élevées car fonctionner à phase
nulle revient à leur imposer de compenser totalement les tensions élevées des bobines
résonnantes. Une idée fut alors de se libérer de cette contrainte en permettant un
déphasage entre tensions et courants au primaire et au secondaire. Il est montré en
annexe D, que si la phase entre tension et courant au secondaire est symétrique par
rapport à celle du primaire, alors le concept de recopie de tension est conservé, avec
une fréquence particulière pour laquelle il y a un gain en tension (la même fréquence
qu’avec un déphasage nul). Les diagrammes de Fresnel de ces deux cas sont représentés
en Fig. 2.13. La bande de fréquences associée à chaque graphe est mise en évidence
dans cette annexe D.

(a) (b)

Figure 2.13 Diagrammes de Fresnel lorsque γP = −γS, correspondant à la recopie de tension
en (a), et au cas de gain en tension en (b)

Nous prendrons maintenant le cas concernant la recopie de tension, et allons dériver
des équations dimensionnantes, comme cela avait été fait pour le cas particulier de la
phase nulle. La Fig. 2.14 présente le diagramme de Fresnel (symétrique) correspondant,
enrichi de notations d’angles que nous allons utiliser. D’une part, nous pouvons exprimer
la hauteur S’H’ des deux façons suivantes : S’H’ = |Z|îS cos δS = |Z|îS cos

(
γS + ψ

2

)
et

S’H’ = v̂S sin ψ
2 . De même, M’H peut s’exprimer de deux façons : M’H = |Z|îS cos γS

et M’H = v̂M sin ψ
2 . Enfin, dans le triangle formé par iM, iP et iS, isocèle à cause de la

symétrie, nous avons : îM = 2 îS sin δS = 2 îS sin
(
γS + ψ

2

)
. En ajoutant à ces équations

celle de l’inductance magnétisante LM, nous obtenons le système Eq. (2.20).
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En procédant par substitution sur Eqs. (2.20a), (2.20b) et (2.20c), nous obtenons
la relation liant ω, ψ et γP en Eq. (2.21). Par relations trigonométriques, nous arrivons
à une formule plus simple pour ω en Eq. (2.22). Par ailleurs, sachant que v̂S = v̂P, et
en prenant en compte l’expression de la puissance dans l’approximation du premier
harmonique en Eq. (2.23), recombiner toutes les équations du système Eq. (2.20),
permet d’écrire l’expression de la puissance de transfert P en fonction des paramètres
du système en Eq. (2.24). Ces différents calculs sont détaillés en annexe D.

Figure 2.14 Diagramme de Fresnel correspondant à la recopie de tension

|Z|îS cos γS = v̂M sin ψ2 (2.20a)

v̂M = LMωîM (2.20b)


îM = 2 îS sin

(
ψ

2 + γS

)
(2.20c)

v̂S sin ψ2 = |Z|îS cos
(
ψ

2 + γS

)
(2.20d)

ω = 1√
C
[
lf + 2LM

sin(ψ2 +γS) sin(ψ2 )
cos γS

] (2.21)
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ω = ω0√
1 − LM

lf+LM
(cosψ − tan γS sinψ)

= ω0√
1 − k (cosψ − tan γS sinψ)

(2.22)

P = v̂SîS
2 cos γS (2.23)

P =
v̂S

2 cos 2γS

2LMω sin (ψ + 2 γS) =
v̂P

2 cos 2γS

2 kLPω sin (ψ + 2 γS) (2.24)

Nous avons tracé en Fig. 2.15 la variation de P en fonction de f , pour des valeurs
de k et de γS fixées. L’expression de P en Eq. (2.24) montre que pour une puissance
transférée du primaire vers le secondaire, il faut que ψ vérifie −2 γS 6 ψ 6 π − 2γS ;
cela correspond à la partie de la courbe au-dessus de l’axe des abscisses. La partie
au-dessous de cet axe correspond alors à un transfert du secondaire vers le primaire.
L’axe en pointillé correspond au fonctionnement à déphasages opposés au primaire et
au secondaire, mais avec un gain en tension. C’est le cas qui correspond au diagramme
la Fig. 2.13b, démontré en annexe D. Ce cas est à éviter, par exemple en imposant

Figure 2.15 Courbe de la puissance P pour un fonctionnement en déphasé avec LP = 104 µH,
C = 34 nF et VDC = 400 V ; pour k = 0,2 et γS = 40°.
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(a) (b)

Figure 2.16 Courbes liant P et f quand γP = −γS pour différentes valeurs de γS et k = 0,2
en (a), puis différentes valeurs de k et γS = 40° en (b)

une butée en fréquence. L’évolution de la courbe de recopie de tension liant puissance
transférée et fréquence pour différentes valeurs de couplage et de déphasage est présentée
en Fig. 2.16.

Nous pouvons commencer par remarquer une première chose : pour les différentes
valeurs de déphasages, les courbes convergent quand P tend vers l’infini vers les mêmes
fréquences que pour le déphasage nul, à savoir f{lf+2LM,C} = f0√

1+k et f{lf,C} = f0√
1−k .

Cela dit, pour les fréquences supérieures à f{lf,C}, chaque fréquence correspond à deux
valeurs de puissance possibles. Sur cette partie, nous ne sommes plus en fonctionnement
à Z capacitif comme pressenti dans le raisonnement par diagramme de Fresnel, mais à
Z inductif. Cela est dû au fait que ψ peut avoir cette fois des valeurs négatives (jusqu’à
−2 γS). Plus important : augmenter le déphasage permet de diminuer la puissance
minimale de fonctionnement en recopie de tension Pmin. Par ailleurs, l’augmentation du
couplage a les mêmes effets que pour le fonctionnement à fréquence nulle : diminution
de Pmin et augmentation de la plage de variation de la fréquence.

Nous avons tracé en Fig. 2.17 les courbes liant P et f en tenant compte de non-
idéalités du circuit résonnant : les résistances séries, la dispersion sur les composants et
le cumul des deux. Ces courbes furent tracées à partir d’un modèle sur les impédances
du circuit (intégrant la modélisation décrite en section 1.2.b), duquel sont sélectionnés
les points satisfaisant γP = −γS. Nous pouvons noter que la présence des résistances
dans le modèle induit une puissance maximale de fonctionnement. Nous notons aussi
une rupture de continuité à l’approche de la fréquence f{lf+LM,C} = f0, toujours présente
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(a)

(b)

(c)

Figure 2.17 Courbes liant P et f quand γP = −γS pour k = 0,2 et γS = 40°, en prenant en
compte les non-idéalités du circuit résonnant : les résistances séries en (a), une dispersion de
1 % sur les composants résonnants en (b), et le cumul des deux en (c)
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lorsque nous introduisons une dispersion de 1 % dans les composants (qui peut se
retrouver en pratique). Le cumul des deux non-idéalités semble superposer ces effets.

Globalement, pour chaque valeur de puissance, deux plages de fréquences de
fonctionnement se dessinent autour de f0 (qui correspond au fonctionnement avec
un gain en tension) : la plage inférieure et la plage supérieure. Nous avons choisi
de privilégier la plage supérieure, car cela permet en l’absence de secondaire, de se
trouver sur l’onduleur primaire avec le courant en retard par rapport à la tension, et
de rester en commutations douces ZVS (ce type de commutation sera détaillé dans le
paragraphe 2.3.b).

Il est important pour caractériser le fonctionnement du système de déterminer
la nouvelle fréquence maximale du fonctionnement en déphasé, que nous noterons
fsup. En repartant de l’expression de ω d’Eq. (2.22) et en appliquant les relations
trigonométriques de base, nous démontrons en annexe D l’expression de cos(ψ + γS)
d’Eq. (2.25). En considérant alors que cos (ψ + γS) a pour borne supérieure 1, nous
pouvons en déduire la formule de fsup en Eq. (2.26). Nous vérifions bien numériquement
la validité de cette expression en Fig. 2.18.

cos (ψ + γS) = cos γS
lf + LM

LM

(
1 − ω0

2

ω2

)
= cos γS

k

(
1 − ω0

2

ω2

)
(2.25)

f 6 fsup = f0√
1 − LM

lf+LM
1

cos γS

= f0√
1 − k

cos γS

(2.26)

Cette fréquence limite nous renseigne alors sur une valeur limite γS lim que doit
respecter γS, exprimée en Eq. (2.27). En effet, lorsque γS s’approche de γS lim, fsup tend
vers l’infini.

γS 6 γS lim = arccos
(

LM

lf + LM

)
= arccos(k) (2.27)

Comme vu dans les travaux précédents, Pmin est un paramètre crucial dans le
dimensionnement du système pour un fonctionnement en recopie de tension. Nous
avons donc cherché son expression. Nous sommes pour cela partis de la formule de P
d’Eq. (2.24). Nous pouvons supposer que ω varie en moindre mesure que le facteur
sin (ψ + 2 γS) au dénominateur. En effet, sin (ψ + 2 γS) varie entre 0 et 1 alors que par
exemple sur la Fig. 2.16a, ω varie entre 0,91ω0 et 1,2ω0. Ainsi, nous approximons que
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Figure 2.18 Courbe liant P et f pour k = 0,2 et différentes valeurs de γS, avec mise en
évidence de fsup.

P prendra sa valeur minimale pour la valeur de ψ qui maximise ce facteur, à savoir
ψ = π

2 − 2 γS. Nous noterons ψmin cette valeur particulière de ψ.
Nous pouvons alors calculer la valeur de f correspondant à ψmin à partir de la

formule de ω d’Eq. (2.22). En utilisant une nouvelle fois des relations trigonométriques
classiques, nous démontrons en annexe D l’expression de fmin présentée en Eq. (2.28).
En utilisant cette formule dans l’expression de P et que sin (ψmin + 2 γS) = 1, nous en
déduisons Pmin en Eq. (2.29). Nous vérifions numériquement cette formule approchée
sur la Fig. 2.19.

fmin ≈ f0√
1 − LM

lf+LM
tan γS

= f0√
1 − k tan γS

(2.28)

Pmin ≈
v̂P

2 cos 2γS

√
1 − LM

lf+LM
tan γS

2LMω0
=
v̂P

2 cos 2γS

√
1 − k tan γS

2 kLPω0
(2.29)

Ces différentes expressions de fsup, Pmin et fmin permettent de caractériser le système
sans avoir à tracer les courbes comme fait précédemment : elles pourront être utiles pour
dimensionner un système. À présent que nous avons une expression satisfaisante de
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Figure 2.19 Courbes liant P et f pour k = 0,2 et différentes valeurs de γS, avec mise en
évidence de Pmin.

Pmin, il serait bon d’en avoir une pour le deuxième critère clef du dimensionnement de
l’électronique de puissance, à savoir la tension au niveau des condensateurs résonnants.
Toujours dans le cadre de l’approximation du premier harmonique, par définition
du condensateur et en considérant l’expression classique de la puissance en déphasé
d’Eq. (2.23), nous pouvons écrire l’expression de v̂C en Eq. (2.30). En considérant que ω
varie peu comparativement à P dans la plage de fonctionnement retenue, nous pouvons
faire l’approximation que v̂C prendra sa valeur maximale à puissance maximale, comme
indiqué en Eq. (2.31). Nous approchons ensuite la pulsation ωmax du fonctionnement à
Pmax comme celle vers laquelle converge ω dans notre bande de fréquence lorsque P
tend vers l’infini, ce qui donne ωmax ≈ ω{lf,C} = 1√

lfC
. Enfin, en utilisant la formule de

Pmin comme en annexe D, nous aboutissons à l’expression de v̂Cmax en fonction des
principaux paramètres dimensionnants en Eq. (2.32).

v̂C = îP
Cω

= 2P
v̂P cos γSCω

(2.30)

v̂Cmax ≈ 2Pmax

v̂P cos γSCωmax
(2.31)
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v̂Cmax ≈ v̂P cos γS
Pmax

Pmin

√
lf + LM

LM
− tan γS

√
lf + LM

LM
− 1

≈ v̂P cos γS
Pmax

Pmin

√
1
k

− tan γS

√
1
k

− 1 = v̂P
Pmax

Pmin
FCmax

(2.32)

Maintenant que nous avons les expressions des principaux paramètres dimension-
nants, à savoir Pmin et v̂Cmax, rappelons l’idée exposée en fin de section 2.2. Nous
souhaitions trouver un paramètre supplémentaire afin de pouvoir changer le dimen-
sionnement et augmenter C pour réduire la tension aux bornes des condensateurs
résonnants. Nous avons alors présenté la possibilité de déphaser de manière symétrique
les tensions et courants qui s’appliquent au circuit résonnant au primaire et au se-
condaire, tout en conservant le concept de recopie de tension. Néanmoins, déphaser
le courant et la tension au primaire et au secondaire entraînera l’augmentation du
courant résonnant pour une puissance donnée, et donc l’augmentation de la tension aux
bornes des condensateurs résonnants. Il s’agit donc de vérifier que l’effet négatif qu’aura
l’augmentation de γS sera moins impactant que l’effet positif dû à l’augmentation de
C qu’il permet d’effectuer.

Établissons maintenant la logique de dimensionnement du système. Tout d’abord,
il faut fixer la valeur VDC du bus d’entrée du système, qui donne v̂P. Ensuite, en
fixant f0 pour se situer dans la bande de fréquence voulue, il faut fixer la puissance de
fonctionnement nominal Pnom. À partir de là, nous pourrons fixer Pmin et Pmax. Enfin,
c’est la valeur de v̂Cmax voulue dans la plage de couplage permise par le coupleur qui
va déterminer LP et C, selon le déphasage γS choisi. Dans l’expression de v̂Cmax, les
facteurs autres que les données d’entrée du dimensionnement, à savoir v̂P, Pmax et Pmin,
ont été regroupés dans un facteur que nous notons FCmax . C’est donc FCmax qui va
impacter le dimensionnement du circuit résonnant : pour chaque valeur de γS correspond
une valeur de FCmax (à couplage fixé), qui représente un choix de dimensionnement
du circuit résonnant (LP,C). FCmax est alors une image de l’évolution de v̂Cmax pour
différents déphasages qui donneront des dimensionnements différents.

En Fig 2.20a, nous avons représenté l’évolution FCmax en fonction de γS pour un
couplage donné. Nous pouvons voir que lorsque γS augmente (tout en permettant
d’augmenter C), cela a pour effet global de diminuer v̂Cmax : l’effet positif escompté
l’emporte bien sur l’effet négatif d’augmentation du courant résonnant. La Fig. 2.20b
montre quant à elle l’évolution de v̂Cmax en fonction de γS à différents couplages, pour
un dimensionnement fixé (à savoir LP = 104 µH et C = 34 nF) et pour un transfert à
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(a) (b)

Figure 2.20 Évolution de FCmax en fonction de γS pour k = 0,2 en (a), et de v̂Cmax pour
le dimensionnement LP = 104 µH, C = 34 nF et VDC = 400 V pour P = 30 kW en (b)

30 kW. Le résultat est que v̂Cmax augmente avec γS, ce qui est tout à fait naturel. À
dimensionnement fixé, seul l’effet négatif demeure : augmenter γS revient à augmenter
le courant résonnant pour une puissance donnée, et donc augmenter v̂C . Nous pouvons
aussi noter que les valeurs maximales de v̂C ont lieu pour les plus faibles valeurs de k.

Eq. (2.24) donne une expression de P qui utilise ω et ψ, qui sont tous deux liés par
Eq. (2.22). En utilisant les relations trigonométriques, et l’expression de cos (ψ + γS)
d’Eq. (2.25), nous sommes parvenus (cf annexe D) à aboutir à une expression de P
sans utiliser la variable ψ, comme en Eq. (2.33). L’expression est difficile à manipuler,
c’est pourquoi elle n’a pas été utilisée jusqu’ici. Néanmoins elle pourra servir dans
l’hypothèse de la nécessité d’un observable pour la puissance de transfert. En effet, elle
fait intervenir des paramètres disponibles par mesures, contrairement à ψ plus difficile
à déterminer.
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P =



v̂P
2

2(lf+LM)
1

2πf

[√(
LM

lf+LM

)2
1

cos 2γS
−
(

1− f02

f2

)2
+tan γS

(
1− f02

f2

)] si f{lf+2LM,C} 6 f 6 fsup

v̂P
2

2(lf+LM)
1

2πf

[
−

√(
LM

lf+LM

)2
1

cos 2γS
−
(

1− f02

f2

)2
+tan γS

(
1− f02

f2

)] si f{lf,C} 6 f 6 fsup

(2.33)

P =



v̂P
2

2LP

1

2πf

[√
k2

cos 2γS
−
(

1− f02

f2

)2
+tan γS

(
1− f02

f2

)] si f0√
1 + k

6 f 6
f0√

1 − k
cos γS

v̂P
2

2LP

1

2πf

[
−

√
k2

cos 2γS
−
(

1− f02

f2

)2
+tan γS

(
1− f02

f2

)] si f0√
1 − k

6 f 6
f0√

1 − k
cos γS

2.3.b Modifications pour rester en commutations douces

Figure 2.21 Schéma électrique complet pour un fonctionnement en recopie de tension à
phase nulle

La Fig. 2.21 rappelle le schéma électrique complet de la topologie SS en recopie
de tension à phase nulle. Comme le montrent les courbes de la tension et du courant
en sortie de l’onduleur de la Fig. 2.22a, l’onduleur opère en commutations douces :
la commutation s’effectue à zéro de courant dans le transistor (au temps-mort près
entre l’ouverture d’un transistor d’un bras et son complémentaire). Dans le cas d’un
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(a) (b)

Figure 2.22 Allures du courant et de la tension au primaire pour la recopie de tension à
phase nulle en (a) et en déphasé avec γP = −γS en (b)

fonctionnement en recopie de tension avec déphasage, le courant iP de sortie de
l’onduleur est en retard par rapport à la tension ondulée UP d’un déphasage −γP = γS

comme indiqué en Fig. 2.22b. Ainsi, le courant commuté à l’instant t0 n’est plus
négligeable comme précédemment.

Tout d’abord, il est évident qu’un fonctionnement en déphasé au secondaire nécessite
un redresseur commandé, de même structure que l’onduleur, en lieu et place du pont de
diodes. Par ailleurs, si rien n’est changé à l’onduleur primaire, il y aura ce qu’on appelle
des commutations dures. L’instant de commutation est détaillé dans les chronogrammes
en Fig. 2.23.

Les diodes sont considérées en convention générateur pour avoir des tensions
positives par souci de simplification. Nous allons détailler ici les mécanismes opérant
pendant la commutation. Sur le bras comportant QP 1 et QP 2, juste avant t0, la tension
UP est à l’état haut, c’est donc QP 1 qui est fermé. Comme à cet instant, iP est positif,
le courant passe dans le transistor, ce qui donne iQP 1 = iP. Comme l’inductance de
fuite du coupleur au primaire lf impose la continuité de iP, ce courant passera alors
par DP 2 après la commutation. Néanmoins, une diode s’amorce seulement en tension :
pour que DP 2 conduise, il faut qu’auparavant, la tension à ses bornes se soit annulée.
Comme la somme des tensions du bras est imposée par VDC, il faut d’abord que vQP 1

augmente jusqu’à VDC avant que DP 2 puisse se mettre à conduire et ainsi permettre à
iQP 1 de décroître. À l’instant t0, nous avons la croissance de vQP 1 accompagnée par
la décroissance de vDP 2 . Puis, lorsque vDP 2 s’annule, DP 2 s’amorce, et la croissance
de iDP 2 accompagne la décroissance de iQP 1 . Après l’instant t′0, DP 2 conduit, ce qui
permet d’amorcer QP 2 pendant que la tension à ses bornes est nulle (les diodes sont
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(a) (b)

Figure 2.23 Bras d’onduleur en (a) et chronogrammes à l’instant de la commutation en t0
en (b)

ici considérées idéales). Nous l’amorçons donc à zéro de tension. Ceci est appelé
« commutation ZVS » (pour Zero Voltage Switching). Il y a donc une période, mise en
évidence par des hachures sur la Fig. 2.23b, pendant laquelle vQP 1 et iQP 1 sont positifs
simultanément. Le transistor QP 1 y génère donc des pertes, qu’on appelle « pertes au
blocage ». Comme la décroissance de iQP 1 ne survient qu’après la croissance de vQP 1 ,
ces pertes sont ici importantes. Pour pallier ce problème, il est d’usage d’ajouter des
condensateurs en parallèle de chaque transistor de l’onduleur [11]. Ces condensateurs
sont un cas particulier de circuits d’aide à la commutation, appelés « snubbers ».

La Fig. 2.24a présente un bras d’onduleur muni de ces condensateurs. Cette fois,
la décroissance de iQP 1 n’est plus conditionnée par la conduction de DP 2 : le courant
peut circuler cette fois dans Csnub P 1. Alors, comme iCsnub P 1 = Csnub P 1

dvQP 1
dt et que

la décroissance de iQP 1 est considérée linéaire, la croissance de vQP 1 va suivre un
arc de parabole, puis une droite dont la pente est égale à iPt0

Csnub P 1
lorsque iCsnub P 1 est

constant. Enfin, lorsque vQP 1 atteint la valeur VDC, la diode se met à conduire. Comme
le transistor ne limite plus la croissance de iDP 2 , nous pouvons la considérer comme très
rapide, et même quasi-instantanée. Cela aboutit aux chronogrammes de la Fig. 2.24b.



60 Chapitre 2 : Choix de la topologie et de la commande : la recopie de tension

(a) (b)

Figure 2.24 Bras d’onduleur avec condensateurs snubbers en (a) et chronogrammes à
l’instant de la commutation en t0 en (b)

Le produit vQP 1 × iQP 1 a manifestement son maximum plus faible que précédemment, et
est non nul sur une période de temps moins longue (seulement le temps de décroissance
de iQP 1). Nous pouvons en déduire que l’intégrale de ce produit, et donc l’énergie
perdue au blocage, sont considérablement réduites.

2.4 Étude du rendement du système
Comme nous l’avons dit précédemment, pour une puissance de transfert P et une

tension d’alimentation v̂P données, déphaser courant et tension aura pour conséquence
d’augmenter l’amplitude des courants résonnants (égales entre elles dans le cadre de la
recopie de tension). Cela va donc augmenter toutes les pertes résistives dans le circuit.
En ce qui concerne les pertes dans les enroulements du coupleur, déphaser permettra
aussi de diminuer LP dans le dimensionnement, ce qui va diminuer la longueur de
câble à utiliser et ainsi atténuer en partie cet effet. Cela dit, on peut s’attendre à un
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rendement moindre qu’en fonctionnement à phase nulle. Il est donc nécessaire de faire
une étude de l’ampleur de cet impact sur le rendement du système. Nous allons ici
détailler une méthode de calcul du rendement que nous pourrons ensuite appliquer
dans le chapitre 4 une fois le système dimensionné.

Voici les principaux postes de pertes dans le système :

— pertes résistives dans les circuits résonnants

— pertes conductives dans l’onduleur

— pertes par commutation dans l’onduleur et dans le redresseur

— pertes conductives dans le redresseur

Nous ne prenons pas en compte ici les pertes dans le matériau magnétique du coupleur.
Nous proposons une étude du rendement pour un déphasage nul dans un premier temps,
puis pour un fonctionnement en déphasé. Il faut garder à l’esprit que les paramètres
seront différents d’un cas à l’autre. Comme nous nous plaçons dans le cadre de la
recopie de tension où les courants résonnants primaires et secondaires sont égaux en
amplitude, nous noterons dorénavant : îS = îP = îL.

2.4.a Cas de la recopie de tension à phase nulle

La Fig. 2.25 représente le système global pour un fonctionnement à phase nulle.

(a)

(b)

Figure 2.25 Schéma électrique complet du système SS avec pont de diodes en guise de
redresseur en (a) et modèle équivalent du coupleur en (b)
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Pertes dans les circuits résonnants

Comme le montre la Fig. 2.25b, les pertes résistives du circuit résonnant sont
matérialisées par les résistances séries rP et rS. Or nous savons que ces paramètres
dépendent de la fréquence de fonctionnement. Nous avons donc décidé de les déterminer
par mesures sur le banc d’essai. Une fois connues, les pertes dans les circuits résonnants
peuvent être déterminées selon Eq. (2.34).

PLC = rP + rS

2 îL
2 (2.34)

Pertes dans l’onduleur

La Fig. 2.26a montre le chemin du courant dans QP 1 lors de sa phase de conduction,
phase mise en évidence dans la Fig. 2.26b. Comme la diode DP 1 ne peut jamais être en
conduction dans cette phase, puisque iP y est toujours positif, et comme QP 1 conduit
la moitié du temps durant une période, nous en déduisons directement les pertes
conductives dans QP 1 en Eq. (2.35). Les pertes étant les mêmes dans chaque transistor,
les pertes conduites dans l’onduleur correspondent à Pond,cond = 4 × PQP 1,cond.

(a) (b)

Figure 2.26 Convention de signes aux bornes d’un transistor de l’onduleur en (a) et formes
d’onde en sortie de l’onduleur en (b)

PQP 1,cond = RonîL
2

4 (2.35)
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Si l’interrupteur QP 1 était idéal, il n’aurait que des pertes résistives. Cependant,
nous utilisons des transistors MOSFET, qui ont la particularité de présenter des
capacités parasites entre grille, drain et source. Néanmoins, lors de la commutation
nous pouvons négliger la capacité Grille-Source CGS dans le cas où vGS ≪ vDS : sa
valeur est bien supérieure à la capacité Grille-Drain CGD avec laquelle elle est en
série. Pour la commutation, il faut donc prendre en compte la capacité notée COSS

dans les documentations techniques, qui correspond à CGD mise en parallèle avec CDS.
Nous modélisons donc le transistor comme dans la Fig. 2.27. À chaque amorçage
d’un transistor, ce condensateur à l’état chargé est court-circuité, ce qui fait que
son énergie est perdue. Par ailleurs, ce condensateur varie en fonction de la tension :
on a COSSQP 1

(
vQP 1

)
∝ 1√

vQP 1
, ce qui donne la puissance dissipée d’Eq. (2.36) [34].

Au niveau de l’onduleur, nous obtenons donc des pertes par commutations globales
Pond,com = 4 × PQP 1,com.

Figure 2.27 Schéma d’un MOSFET de l’onduleur

PQP 1,com = 2
3 COSS(VDC)VDC

2f (2.36)

Pertes dans le redresseur

La Fig. 2.28a montre le chemin emprunté par le courant résonnant secondaire iS
dans une diode du redresseur pendant sa phase de conduction, qui est précisée sur
la Fig. 2.28b. Les diodes sont supposées avoir la caractéristique de la Fig. 2.29, où
leur non-idéalité se réduit à leur tension de conduction VF. Cela conduit alors à des
pertes par diode telles qu’en Eq. (2.37). Nous en déduisons les pertes conduites dans le
redresseur Pred,cond = 4 × PDS 1,cond.
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(a) (b)

Figure 2.28 Convention de signes aux bornes d’une diode du redresseur en (a) et formes
d’onde en entrée du redresseur en (b)

Figure 2.29 Caractéristique présumée des diodes, faisant intervenir VF

PDS 1,cond = 1
2π

∫ π

0
VFîS sin θ′ dθ′ = VFîL

π
(2.37)

Bilan des puissances et détermination du rendement

Nous rappelons ici la méthode de régulation pour un fonctionnement en phase nulle :
nous imposons la mise en phase de UP avec iP par réglage de la fréquence de l’onduleur,
pendant que le pont de diode impose la mise en phase de US et iS. Néanmoins, le
transfert de puissance sans contact tel que décrit dans les diagrammes de Fresnel
concerne vP et vS, qui diffèrent des tensions UP et US des chutes de tensions au niveau
des résistances séries des circuits résonnants. Mais comme nous avons vP = UP − rPiP

et vS = US + rSiS, et que la résultante de la somme de deux termes en phase est un
vecteur en phase avec chacun, nous avons bien vP et iP en phase d’un côté, et vS et
iS en phase de l’autre et donc la recopie de tension par cette méthode de régulation.
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Nous estimons alors la puissance totale en entrée du système Ptot en Eq. (2.38). Nous
déduisons du bilan des puissances d’Eq. (2.39) la mise en équation d’Eq. (2.40).

Ptot =
4
π
VDCîP

2 = 2
π
VDCîL (2.38)

Ptot = Pond,cond + Pond,com + PLC + Pred,cond + Putile (2.39)

rP + rS + 2Ron

2 îL
2 − 2

π
(VDC − 2VF) îL + Pond,com + Putile = 0 (2.40)

En annexe E, nous montrons alors que si on néglige Pond,com, en recopie de ten-

sion à phase nulle, Putile a une valeur maximale de Plim
4 , où Plim = [ 4

π
(VDC−2VF)]2

2(rP+rS+2Ron) .
Plim correspond à la puissance du cas où celle-ci ne serait limitée que par les résistances
du circuit et la présence des diodes. Nous pouvons donc remarquer que cette puissance
ne peut jamais être atteinte. Puis, nous arrivons finalement à l’expression de îL en
Eq. (2.41).

îL =
ˆilim
2

1 −
√√√√1 − Pond,com + Putile

Plim
4

 (2.41)

Une fois que îL est connu, nous pouvons calculer Ptot selon Eq. (2.38), et en déduire
le rendement η = Putile

Ptot
. Cette formule fut testée par rapport aux mesures menées

précédemment sur le prototype conçu pour le Twizy. Les caractéristiques suivies pour
ces mesures sont présentées dans le Tab. 2.9. VDC était limité à 30 V pour ces mesures,
afin d’observer le comportement pour les puissances inférieures à Pmin en implémentant
une butée en fréquence, puissances pour lesquelles nous pouvions observer un gain en
tension qui aurait pu endommager les composants si nous avions conservé la valeur
nominale de 60 V. Les résultats de la comparaison sont présents en Fig. 2.30. Il y a
peu d’écart entre calculs et mesures (des différences de quelques points de rendement,
dus notamment à la non prise en compte de l’énergie consommée par la carte de
commande alors que ces mesures ont eu lieu à faible puissance de l’ordre de 200 W).
Cette comparaison permet donc de valider l’approche pour le calcul de rendement lors
du fonctionnement en recopie de tension à phase nulle.
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Table 2.9 Caractéristiques du prototype Twizy, utilisant les MOSFETs PSMN5R6-100PS

Caractéristiques du banc

LP 63 µH
C 68 nF
rP et rS 140 mΩ
VDC 30 V
Ron 4,3 mΩ
COSS(VDC) 700 pF
VF 0,79 V

Figure 2.30 Comparaison du rendement calculé avec les mesures du prototype Twizy

2.4.b Cas de la recopie de tension en déphasé

La Fig. 2.31 présente la structure globale du système pour la recopie de tension en
déphasé.

Pertes dans les circuits résonnants

Les pertes dans les circuits résonnants sont de la même forme que les pertes résistives
que dans le cas de la recopie en phase nulle. Elles sont donc déterminées par Eq. (2.42).
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(a)

(b)

Figure 2.31 Schéma électrique complet du système SS avec redresseur actif en (a) et modèle
équivalent du coupleur en (b)

PLC = rP + rS

2 îL
2 (2.42)

Pertes conduites dans l’onduleur et le redresseur

Nous pouvons noter, comme nous l’avons fait dans le cas de la recopie à phase
nulle, que le principe de recopie de tension en déphasé fait intervenir la phase entre vS

et iS, notée γS. Or, nous pouvons voir dans la Fig. 2.31, qu’au niveau de l’onduleur et
du redresseur, ce sont les phases entre UP et iP ainsi que US et iS qui sont contrôlables
et mesurables. C’est pourquoi nous avons représenté le diagramme de Fresnel de la
Fig. 2.32. Nous pouvons alors noter que si rSîS ≪ v̂S, alors nous pouvons approximer
que arg

(
iS
US

)
≈ arg

(
iS
vS

)
= γS. Il en est de même côté primaire.

Figure 2.32 Diagramme de Fresnel montrant la décomposition de US
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Nous pouvons alors représenter en Fig. 2.33 le passage du courant dans un transistor
de l’onduleur et sa diode, ainsi que son allure. Le condensateur n’intervenant que lors
de la commutation, il n’est pas utile de le prendre en compte ici. Le courant iP passe
alors dans le transistor QP 1 modélisé comme une résistance Ron. Comme iP est déphasé
par rapport à UP, le courant iQP 1 pourra prendre des valeurs négatives. Ainsi, lorsque
iQP 1 devient égal à − VF

Ron
, la diode anti-parallèle atteint sa tension de conduction, et

l’excédent de courant passe dans la diode, comme c’est montré en Fig. 2.33b.

(a) (b)

Figure 2.33 Convention pour QP 1 au sein de l’onduleur en (a) et allure de iQP 1 + iDP 1

en (b)

Nous pouvons alors exprimer les pertes conduites dans le transistor et sa diode
PQP 1+DP 1,cond de façons différentes selon les cas. En prenant comme variable θ′ = ωt,
nous pouvons écrire iP = îL sin (θ′ − γS). Nous avons donc à l’instant de la commutation
en 0, iP(0) = −îL sin γS. Ainsi, si VF

Ron
> îL sin γS, courant passe uniquement dans

le transistor. Nous posons alors l’angle α′ = arcsin
(

VF
Ron îL

)
. Il est matérialisé sur la

Fig. 2.33b. La proposition précédente revient à dire que si γS 6 α′, tout le courant
passe dans le transistor. Dans le cas où VF

Ron îL
> 1, α′ n’est pas calculable, auquel cas

tout le courant passe quand même dans le transistor. En revanche, lorsque la diode
est passante car iP 6 − VF

Ron
, nous avons vQP 1 = −VF. Nous pouvons alors exprimer les

pertes conduites dans l’onduleur comme en Eq. (2.43). Nous démontrons en annexe E
que cela équivaut à Eq. (2.44)
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PQP 1+DP 1,cond =



1
2π

∫ π

0
Roni

2
P(θ′) dθ′ si RonîL 6 VF ou γS 6 α′,

1
2π

[∫ θ′
0

0
−VFiP(θ′) dθ′ +

∫ π

θ′
0

Roni
2
P(θ′) dθ′

]
sinon.

(2.43)

PQP 1+DP 1,cond =



RonîL
2

4 si RonîL 6 VF ou γS 6 α′,

VFîL
cosα′ − cos γS

2π

+ RonîL
2

2
π − (γS − α′) + sin γS cos γS − sinα′ cosα′

2 π sinon.

(2.44)

Le raisonnement est analogue pour les pertes conduites dans le redresseur. La
Fig. 2.34 montre la convention de courant et de tension pour QS 1 et l’allure du courant
qui traverse QS 1 et DS 1. Nous pouvons écrire cette fois que iS = îL sin(θ′ + γS). Nous
distinguons alors trois cas : le premier comme précédemment, où RonîL 6 VF et α′ non
calculable, pour lequel tout le courant passe dans QS 1 ; le second où γS > α′ et donc
θ′

1 6 0 ; et enfin le troisième où γS 6 α′ et donc θ′
1 > 0. Les pertes dans QS 1 et DS 1

peuvent alors être définies comme en Eq. (2.45). Nous démontrons en annexe E leurs
expressions d’Eq.(2.46).

PQS 1+DS 1,cond =



1
2 π

∫ π

0
Roni

2
S(θ′) dθ′ si RonîL 6 VF,

1
2 π

[∫ θ′
2

0
VFiS(θ′) dθ′ +

∫ π

θ′
2

Roni
2
S(θ′) dθ′

]
si γS > α′,

1
2 π

[∫ θ′
1

0
Roni

2
S(θ′) dθ′ +

∫ θ′
2

θ′
1

VFiS(θ′) dθ′ +
∫ π

θ′
2

Roni
2
S(θ′) dθ′

]
sinon.

(2.45)
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(a) (b)

Figure 2.34 Convention pour QS 1 au sein du redresseur en (a) et allure de iQS 1 en (b)

PQS 1+DS 1,cond =



RonîL
2

4 si RonîL 6 VF,

VFîL
cosα′ + cos γS

2 π

+ RonîL
2

2
α′ + γS − (sinα′ cosα′ + sin γS cos γS)

2π si γS > α′,

VFîL
cosα′

π
+ RonîL

2

2
α′ − sinα′ cosα′

π
sinon.

(2.46)
À présent, si nous sommons les pertes d’un transistor de l’onduleur QP 1 + DP 1 et

du redresseur QS 1 + DS 1 selon les trois conditions recensées , nous obtenons finalement
le système plus simple en Eq. (2.47). Nous pouvons ainsi globaliser les pertes conduites
dans les deux convertisseurs par Pconvs,cond = 4 ×

(
PQP 1+DP 1,cond + PQS 1+DS 1,cond

)
. En

considérant que comme 0 6 γS 6 π
2 , nous avons 0 6 α′ 6 π

2 , nous montrons en annexe E
que cela nous amène à l’expression des pertes conduites dans les deux convertisseurs,
Pconvs,cond, en Eq. (2.48).
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PQP 1+DP 1,cond+PQS 1+DS 1,cond =



RonîL
2

2 si RonîL 6 VF,

VFîL
cosα′

π
+ RonîL

2

2

(
1
2 + α′ − sinα′ cosα′

π

)
sinon.

(2.47)

Pconvs,cond =



2RonîL
2 si RonîL 6 VF,

2
π
VF

√√√√îL2 −
(
VF

Ron

)2
+RonîL

2
[
1 + 2

π
arcsin

(
VF

RonîL

)]
sinon.

(2.48)

Pertes par commutation

Nous allons maintenant nous intéresser aux pertes générées lors de chaque commuta-
tion par l’onduleur et le redresseur. Comme les signaux au secondaire sont symétriques
par rapport au primaire, le courant commuté est le même au niveau du redresseur
qu’au niveau de l’onduleur, comme on peut l’observer sur les Figs. 2.33b et 2.34b, à
savoir îL sin γS. Nous étudions le cas où chaque transistor des deux étages est équipé
du même condensateur Csnub. La Fig. 2.35 montre la structure d’un bras d’onduleur,
et les allures des grandeurs qui nous intéressent.

Lors de la commutation, nous supposons une décroissance linéaire de iQP 1 dans le
transistor entre t0 et t1. Le courant restant iP − iQP 1 est alors réparti également entre
les condensateurs de QP 1 et de QP 2 (qui ont la même impédance), afin de charger le
premier et décharger le second. Après l’annulation du courant iQP 1 , c’est le courant total
iP qui est mis à contribution pour terminer la charge et la décharge des condensateurs
jusqu’à l’instant t2. Il faut alors choisir le temps mort pour fermer QP 2 après t2 pour
éviter de court-circuiter un condensateur chargé, ce qui mènerait à des pertes et des
problèmes en CEM.

Habituellement, l’approximation de considérer le courant total iP constant pendant
la commutation est faite. Cependant, cette approximation n’est pas forcément pertinente
ici : le courant iP sinusoïdal peut tout à fait s’annuler avant la fin de la commutation
pour les valeurs faibles de γS, ce qui laisserait le condensateur au niveau de QP 2 encore
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(a) (b)
(c)

Figure 2.35 Allures de UP et iP en (a), bras d’onduleur en (b) et allures des grandeurs lors
d’une commutation en (c)

chargé lors de la fermeture du transistor. Il faut qu’il y ait assez d’énergie dans le circuit
résonnant pour charger et décharger les deux condensateurs lors de la commutation [35].
C’est pourquoi nous allons utiliser l’expression iP = îL sin (ωt− γS) qui tient compte
de la résonance et qui est plus fidèle à la réalité.

En modifiant l’origine des temps à l’instant de la commutation qui a lieu lorsque UP

passe de l’état haut à l’état bas en prenant t0 = 0, la nouvelle expression du courant
primaire est iP = îL sin(ωt+ π − γS). Comme sin(π − x) = sin x, nous pouvons écrire
iP = îL sin(γS − ωt). Nous avons dans ce nouveau repère temporel iP(0) = îL sin γS.

Entre 0 et t1,
iQP 1 suit une décroissance linéaire de iP(0) à 0 en t1. Il s’exprime donc comme en
Eq.(2.49). Comme le courant restant se répartit entre les condensateurs des deux
transistors, nous avons iCsnub = iP−iQP 1

2 , ce qui permet d’exprimer iCsnub comme en
Eq. (2.50). En intégrant cette expression, et en considérant que la tension de Csnub est
continue en 0 où vQP 1(0) = 0, nous obtenons l’expression de vQP 1 en Eq. (2.51).

iQP 1(t 6 t1) = îL sin γS

(
1 − t

t1

)
(2.49)

iCsnub(t 6 t1) = îL
2

[
sin(γS − ωt) − sin γS

(
1 − t

t1

)]
(2.50)
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vQP 1(t 6 t1) = îL
2Csnubω

[
cos(γS − ωt) − cos γS − ωt sin γS

(
1 − t

2 t1

)]
(2.51)

Entre t1 et t2,
iP ne se répartit plus qu’entre les deux condensateurs, ce qui donne iCsnub = iP

2 et
donc l’expression de iCsnub d’Eq. (2.52). De la même manière que précédemment, nous
obtenons vQP 1 en Eq. (2.53), en assurant la continuité de la tension aux bornes du
condensateur en t1.

iCsnub(t1 6 t 6 t2) = îL
2 sin(γS − ωt) (2.52)

vQP 1(t1 6 t 6 t2) = îL
2Csnubω

[
cos(γS − ωt) − cos γS − sin γS

ωt1
2

]
(2.53)

Les pertes par commutation générées dans QP 1 se réduisent aux pertes au blocage
puisque l’amorçage se fait à zéro de tension. Elles s’expriment donc comme en Eq. (2.54).
En calculant cette intégrale comme en annexe E, et en considérant que les pertes par
commutation totales dans les deux convertisseurs sont Pconvs,com = 8 × PQP 1,com, nous
concluons sur les pertes par commutation globales en Eq. (2.55).

PQP 1,com = f
∫ t1

0
vQP 1(t)iQP 1(t) dt (2.54)

Pconvs,com = 2 îL
2 sin γS cos γS

πCsnubω

[
tan γS

(
1 − ω2t1

2

8

)
+ 1
ωt1

(
1 − cos(γS − ωt1)

cos γS

)
− ωt1

2

]
(2.55)

Bilan des puissances et détermination du rendement

Comme le déphasage entre UP et iP est assimilé à γS, nous pouvons estimer Ptot

comme en Eq. (2.56). Nous avons alors l’égalité des puissances en Eq. (2.57). Lorsque
l’on connaît γS et f , cela revient à une équation de variable îL.



74 Chapitre 2 : Choix de la topologie et de la commande : la recopie de tension

Ptot =
4
π
VDCîP

2 cos γS = 2
π
VDCîL cos γS (2.56)

Ptot = Pconvs,cond + Pconvs,com + PLC + Putile (2.57)

Deux cas de figures se présentent selon la valeur de VF. Dans le premier où tout le
courant passe dans le transistor au niveau des convertisseurs, leurs pertes conduites
sont similaires à des pertes dans une résistance, et nous pouvons résoudre l’équation
de manière tout à fait analogue au cas de la recopie de tension à phase nulle. Dans le
second, où une partie du courant passe dans les diodes, Eq. (2.48) fait alors intervenir
α′ = arcsin

(
VF

Ron îL

)
qui rend à première vue impossible une résolution analytique de

l’équation. Il faut donc passer par une résolution numérique. Pour distinguer si nous
sommes dans un cas ou dans l’autre, nous avons besoin de la valeur de îL. Pour ce
faire, nous utilisons une valeur approchée, que nous noterons îLapp, et calculée comme
si nous avions un rendement de 1, comme en Eq. (2.58). Nous transformons ensuite
la condition sur VF en prenant une marge de 10 % par rapport à cette valeur comme
en Eq. (2.59), et pouvons vérifier après résolution de l’équation en îL si la condition
initiale est bien valide.

îLapp = Putile
2
π
VDC cos γS

(2.58)

RonîL 6 VF −→ 1,1RonîLapp 6 VF (2.59)

2.5 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons présenté différentes variantes électriques du système,

en nous focalisant sur les aspects dimensionnants. Nous avons commencé par revenir
sur la recopie de tension à phase nulle pour la topologie Série-Série, avec des équations
permettant d’apporter plus de précisions pour les paramètres dimensionnants tels que
la puissance minimale transférable et sa fréquence associée. Cela nous a permis de
déterminer les conditions de validité des expressions approchées des précédents travaux,
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suffisantes pour des couplages faibles, mais moins pertinentes si nous en venons à
considérer des couplages plus importants.

Nous avons ensuite étudié la version duale du premier système, à savoir la recopie de
tension à phase nulle pour une topologie Parallèle-Parallèle. Des formules équivalentes
aux équations dimensionnantes du Série-Série ont pu être déterminées. Le comportement
est tout à fait différent, avec un principal avantage : nous n’avons plus une puissance
minimale de fonctionnement, mais une puissance maximale, qui permettrait de pouvoir
travailler sur toute la gamme de puissance. Néanmoins, l’un des points critiques du
transfert inductif avec un écartement important entre primaire et secondaire concerne
les fortes grandeurs électriques mises en jeu dans le circuit résonnant afin de magnétiser
l’air entre les bobines. Une comparaison après dimensionnement des deux structures
a permis de mettre en évidence de très forts courants dans les circuits résonnants du
Parallèle-Parallèle, plus difficiles à gérer technologiquement que les fortes tensions du
Série-Série.

Nous avons enfin proposé une nouvelle manière de fonctionner pour remédier en
partie à ces fortes tensions : la recopie de tension en déphasé. Cela a permis d’introduire
un nouveau degré de liberté, le déphasage au primaire et au secondaire. Nous avons
montré que si ces déphasages sont symétriques, le principe de recopie de tension est
conservé. L’étude des nouveaux diagrammes de Fresnel correspondants a permis de
dériver de nouvelles équations dimensionnantes pour un tel système. Nous pouvons
alors modifier les condensateurs résonnants et les inductances propres des bobines
sans pour autant impacter la puissance minimale de fonctionnement. Une nouvelle
expression approchée de la tension au niveau des condensateurs résonnants a permis
de valider cette approche.

Il ressort des différents systèmes proposés que le couplage et les inductances propres
au niveau du coupleur sont cruciaux pour dimensionner un système avec des contraintes
acceptables. Il serait alors très intéressant d’avoir un moyen rapide d’associer une
géométrie de coupleur et des valeurs de ces paramètres visées. C’est l’objet du prochain
chapitre.





Chapitre 3

Le Coupleur magnétique

L’un des éléments clefs de la charge inductive est le coupleur. C’est l’élément qui
va servir d’intermédiaire entre les circuits primaire et secondaire. L’énergie électrique
du primaire va se transformer en énergie magnétique, qui va faire le lien entre primaire
et secondaire, et se retransformer en énergie électrique dans la bobine embarquée. Cela
en fait un élément central du système, mais qui reste intimement lié à l’électronique
qui sera utilisée pour le transfert. Ce chapitre a pour objectif de présenter l’étude
menée sur le coupleur magnétique, ainsi que les outils qui en sont issus et qui seront
utilisés pour sa conception. Deux sortes de grandeurs sont principalement utilisées
pour caractériser électriquement un coupleur. Il s’agit des inductances propres des
bobines primaire et secondaire, et du couplage magnétique entre elles. Un certain type
de fonctionnement de l’électronique associée au coupleur va contraindre le coupleur
vis-à-vis de ces grandeurs. Il va alors falloir déterminer la géométrie du coupleur pour
obtenir les valeurs attendues. Deux formes de bobines ont été principalement étudiées :
les bobines de forme carrée, et les bobines en forme de huit.

L’étude du coupleur, pour la seule forme carrée, fait apparaître plusieurs paramètres
qui peuvent influer notablement sur l’inductance propre et le couplage, à savoir :

— la répartition des spires sur un ou plusieurs plans

— l’écartement entre ces plans

— l’écartement des spires d’un même plan

— l’écart entre chaque bobine et la ferrite

L’objectif est donc de pouvoir, pour une géométrie de coupleur donnée, tester différentes
instances de ces paramètres dans un temps acceptable, sans avoir à faire des mesures sur
une bobine réelle à chaque fois. L’utilisation d’un logiciel de simulation numérique fut
écartée dès le début de la thèse. En effet, l’objectif n’était pas d’optimiser une forme de
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bobine ou de circuit magnétique, mais d’identifier les critères les plus impactants, pour
dans un deuxième temps éventuellement lancer un travail d’optimisation sur ces critères,
et affiner les dimensions du coupleur selon l’objectif visé. Ainsi, nous avons d’abord
travaillé sur un modèle analytique en l’absence de ferrite. Cela permet de s’affranchir
du temps de calcul des simulations numériques, qui peut être conséquent selon la finesse
de maillage choisie. Tout se passe en milieu linéaire, et cela facilite l’analyse et les
calculs. Nous avons commencé par élaborer un modèle pour les inductances propres
et mutuelles spire à spire entre deux enroulements. Cela permet d’évaluer l’impact
que peut avoir l’écartement entre spires sur les inductances propres et le couplage.
Nous déduirons de ces paramètres à l’échelle de chaque spire les inductances propres et
mutuelles globales entre les deux enroulements. L’impact de la présence de ferrite sera
ensuite évalué à partir de mesures, en comparaison avec les résultats dans l’air. Enfin,
une collaboration a permis de mener des travaux de simulation numérique, utilisés
pour comparer les résultats et obtenir des ordres de grandeur de champ d’induction
magnétique rayonné.

3.1 Modèle du coupleur dans l’air
Pour modéliser le coupleur dans l’air, nous nous sommes fondés sur Eq. (3.1),

connue comme l’équation de Biot-et-Savart, écrite ici pour le champ d’induction
#            »

BT(M)
créé en un point M de l’espace par le courant du conducteur élémentaire au niveau du
point T. Ensuite, nous cherchons à calculer les inductances propres et mutuelles spire
par spire.

#  »

BT(M) = µ0

4π
iT

#»dl ∧ #    »TM
TM3 (3.1)

3.1.a Calcul de l’inductance mutuelle spire par spire

Pour la suite, nous appelons a l’axe de déplacement du secondaire, et b l’axe
transversal (Fig. 3.1). Nous illustrons la disposition relative d’une bobine 1 par rapport
à une bobine 2 comme en Fig. 3.2. Le décentrage de la bobine 2 par rapport à la
bobine 1 est quantifié par les paramètres A et B, et les dimensions par les grandeurs
ai et bi respectivement selon les mêmes axes. Attention, ces dimensions sont établies
par rapport à l’axe central du câble. La dimension d’une extrémité à l’autre d’une
spire rectangulaire selon l’axe de déplacement privilégié du secondaire correspondra à
ai + 2Ri, où Ri est le rayon du câble. Quant à la hauteur entre deux bobines, nous
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distinguerons deux paramètres : nous noterons h la hauteur entre les plans médians
des bobines, et hair la hauteur de l’espace aérien entre deux bobines. Sur la Fig. 3.2b,
on a donc h = hair +R1 +R2.
Pour calculer l’inductance mutuelle entre deux bobines, nous avons choisi de raisonner
à partir du flux. Nous avons commencé avec un primaire et un secondaire composé
chacun d’une spire, pour calculer le flux reçu par une spire du secondaire, créé par un
courant iP d’une spire du primaire. Comme les flux s’ajoutent, nous avons décomposé
la spire primaire en quatre fils parcourus par le même courant iP : les fils Horizontal
Haut (HH), Horizontal Bas (BB), Vertical Gauche (VG) et Vertical Droit (VD).

Figure 3.1 Définition des axes par rapport au déplacement du véhicule

En intégrant Eq. (3.1) le long d’un fil rectiligne parcouru par un courant ifil, on
obtient le champ en un point M (x,y,z) d’Eq. (3.2), selon la convention de Fig. 3.3
(les angles sont en notation algébrique). On peut alors calculer ϕfil→S selon Eq. (3.3).
En ré-exprimant cos[θ(x)] = x√

x2+z2
, et après divers changements de variables, on

démontre en annexe F le résultat présenté en Eq. (3.4).

si (x,z) ̸= (0,0)



#                             »

Bfil[M(x,y,z)] = µ0 ifil

4π
√
x2+z2

(sinαl − sinα0) #»uθ

= µ0 ifil

4π
√
x2+z2

(
l−y√

x2+z2+(l−y)2
+ y√

x2+z2+y2

)
#»uθ

(3.2)

ϕfil→S = ∯
SS

#   »

Bfil .
# »nS dS

=
∫ yH

yB

∫ xD

xG
Bfil(x,y,h) #»uθ.(− #»uz) dx dy
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(a)

(b)

Figure 3.2 Schéma représentant deux bobines composées chacune d’une spire, vues de dessus
en (a) et en coupe en (b). Les repères font référence à la portion de fil correspondante pour
l’utilisation de l’Eq. (3.4)

Figure 3.3 Convention prise pour le calcul du flux créé par un fil rectiligne
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ϕfil→S =
∫ yH

yB

∫ xD

xG
Bfil(x,y,h) cos[θ(x)] dx dy (3.3)

= µ0 ifil

4π {[gl(xD,yH,h) − gl(xD,yB,h)] − [gl(xG,yH,h) − gl(xG,yB,h)]} (3.4)

≈ Mfil 2 ifil en négligeant la part d’inductance mutuelle due au champ à
l’intérieur du câble

où la fonction gl est définie par gl(x,y,h) = fy,h(x) − fl−y,h(x), avec fy,h elle-même

définie par fy,h(x) =
√
x2 + h2 + y2 − y argcoth


√
x2 + h2 + y2

y



Une formule analogue et équivalente fut développée dans le contexte des bobines
sur PCB pour la radiofréquence [36], mais seulement pour des bobines centrées. Cela
confirme donc notre approche, ici généralisée pour les cas de bobines décentrées. La
même approche fut aussi utilisée par ailleurs [37], appliquée cette fois pour des bobines
décentrées mais dans le même plan horizontal.

On peut ainsi utiliser cette formule pour calculer le flux provenant de chaque fil
composant l’émetteur. Pour chacun, le repère ( #»ux,

#»uy) se choisit ainsi : l’axe #»uy est
superposé au fil émetteur, et est orienté dans le même sens que la convention de courant
choisie. L’axe #»ux est alors orienté avec un angle algébrique +π

2 par rapport à l’axe #»uy,
parallèlement au plan de la spire. Chacun des repères est présent sur la Fig. 3.2. Les
coordonnées adéquates sont données à titre d’information en Tab. 3.1.

À présent, un problème subsiste : la fonction n’est définie que pour les cas où x et
h ne sont pas nuls en même temps. Ce cas est pourtant possible, comme le montre la
Fig. 3.4 où la bobine en rouge est dans le même plan que le fil émetteur (comme cela
peut être le cas pour le calcul de la mutuelle entre deux spires au sol, côte à côte). Ici,
on a bien xG = 0, alors que h = 0. Néanmoins physiquement, il n’y a aucune raison
qu’il y ait un changement brutal par rapport au cas où xG = ± dx. Ce cas a donc été
approfondi.

Pour cela, nous avons tracé en Fig. 3.5 les courbes représentant les termes de la
somme en Eq. (3.4) en fonction de la seule variable xG, ainsi que toutes les associations
possibles de ces termes. On observe alors, que pour chaque association de termes hormis
la somme complète, il y a une indéfinition pour le point xG = 0 comme indiqué lors
du développement du calcul en annexe F. Ces quatorze combinaisons ont même l’air
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Table 3.1 Coordonnées pour l’application de la formule afin de calculer le flux magnétique
d’un fil fini capté par une spire secondaire à partir des paramètres

VG HH VD HB

xG
aP
2 + A− aS

2 +RS
bP
2 −B − bS

2 +RS
aP
2 − A− aS

2 +RS
bP
2 +B − bS

2 +RS

xD
aP
2 + A+ aS

2 −RS
bP
2 −B + bS

2 −RS
aP
2 − A+ aS

2 −RS
bP
2 +B + bS

2 −RS

yB
bP
2 +B − bS

2 +RS
aP
2 + A− aS

2 +RS
bP
2 −B − bS

2 +RS
aP
2 − A− aS

2 +RS

yH
bP
2 +B + bS

2 −RS
aP
2 + A+ aS

2 −RS
bP
2 −B + bS

2 −RS
aP
2 − A+ aS

2 −RS

h hair + (RP +RS) hair + (RP +RS) hair + (RP +RS) hair + (RP +RS)

Figure 3.4 Cas pour lequel la solution trouvée pour le flux émis par un fil n’est pas définie

de diverger chacune vers +∞ ou −∞ autour de ce point. Pourtant, lorsque tous les
termes sont sommés pour la courbe fyH,0(xG) − fl−yH,0(xG) − fyB,0(xG) + fl−yB,0xG), on
n’observe aucune divergence pour ce point. On peut même prolonger par continuité
pour xG = 0, puisque on atteint la même valeur de part et d’autre en s’approchant de
ce point. Cela rejoint le sens physique : il n’y a pas de raison pour que la valeur du flux
fasse un « saut », ou bien n’ait pas une valeur finie, lorsque xG s’annule. Nous avons
donc décidé de compléter cette fonction de calcul de flux par continuité dans le cas
où xG 6 2 × 10−5 × l. Cette étude se limite à une étude numérique, car la résolution
analytique nous a semblé ardue autour d’un point en lequel la fonction argcoth diverge.
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3.1.b Calcul de l’inductance propre d’une spire

Pour calculer la part d’inductance propre due au champ à l’extérieur du cuivre Lext,
il suffit d’appliquer la méthode précédente pour la spire sur elle-même.

Pour calculer la part d’inductance propre due au champ au sein du câble Lint, il
faut changer de raisonnement : on ne peut plus raisonner en flux. En effet, en observant
la Fig. 3.6, si on considère le flux créé par le câble passant dans la zone rouge, on
aurait une tension u = dϕcâble

dt . Pourtant, dans l’approximation première qui néglige
la résistance du câble, les deux extrémités sont au même potentiel, ce qui amène une
contradiction. Il faut donc raisonner autrement pour aboutir à Lint. Une solution est de
passer par l’énergie magnétique W , définie en Eq. (3.5), et où le lien avec Lint qui nous
intéresse est établi. Après démonstration selon [8], on obtient la formule Eq. (3.6).

Figure 3.6 Schéma illustrant l’impossibilité du raisonnement par flux à l’intérieur d’un câble


dW = Bspire

2

2µ0

Wcâble = 1
2 Lint

2

(3.5)

Lint = µ0 lspire

8π (3.6)

L’inductance propre totale est alors obtenue en faisant la somme des deux :

L = Lint + Lext
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3.1.c Calcul des inductances globales

Nous avons vu comment calculer les inductances propres et mutuelles pour des
bobines constituées d’une spire chacune. Nous allons à présent déduire de toutes
ces inductances propres et mutuelles dues à chaque spire les inductances propres et
mutuelles globales des bobines composées par ces spires. Pour cela, nous allons nous
référer à la Fig. 3.7. Dans un premier temps, nous pouvons construire la matrice M
répertoriant toutes les inductances, comme en Eq. (3.7). Sur la diagonale, nous avons
les inductances propres, et pour le reste, les inductances mutuelles mij de la spire i sur
la spire j.

Figure 3.7 Schéma concernant le calcul des inductances propres et mutuelles globales

Ensuite, nous allons dans chaque bobine connecter les spires les unes aux autres
pour matérialser un même enroulement. De fait, lorsqu’on réalise un enroulement, cela
revient à connecter les spires en séries. Cela amène donc à écrire Eq. (3.8). En posant
V et I comme dans Eq. (3.9), cela équivaut à l’opération de matrices Eq. (3.10).
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M =



l1 m12 m13 · · · · · · m1n

m21 l2 m23 · · · · · · m2n

m31 m32
. . . . . . · · ·

...
... · · ·

. . . . . . . . . ...
... . . . . . . mn−1 n

mn1 mn2 · · · · · · mn n−1 ln

m11′ m12′ · · · m1n′

m21′ m22′ · · · m2n′

...
... · · ·

...

mn1′ mn2′ · · · mn n′

m1′1 m1′2 · · · m1′n

m2′1 m2′2 · · · m2′n

...
... · · ·

...

mn′1 mn′2 · · · mn′ n

l1′ m1′2′ m1′3′ · · · · · · m1′n′

m2′1′ l2′ m2′3′ · · · · · · m2′n′

m3′1′ m3′2′
. . . . . . · · ·

...
... · · ·

. . . . . . . . . ...
... . . . . . . mn′−1 n′

mn′1′ mn′2′ · · · · · · mn′ n′−1 ln′



(3.7)



v1 = l1
di1
dt +

n∑
p=2

m1p
dip
dt +

n′∑
p′=1′

m1p′
dip′

dt

v2 = l2
di2
dt +

n∑
p=1
p ̸=2

m2p
dip
dt +

n′∑
p′=1′

m2p′
dip′

dt

vj = lj
dij
dt +

n∑
p=1
p ̸=j

mjp
dip
dt +

n′∑
p′=1′

p′ ̸=j

mjp′
dip′

dt

(3.8)
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V =



v1

v2
...
vn

v1′

v2′

...
vn′



I =



i1

i2
...
in

i1′

i2′

...
in′



(3.9)

V = M × dI
dt (3.10)

Comme les spires sont en séries, on a :

∀p ∈ J1,nK, ip = iglob et vglob = ∑n
p=1 vp

∀p′ ∈ J1′,n′K, ip′ = iglob’ et vglob’ = ∑n′

p′=1′ vp′

De manière globale, cela revient à l’opération matricielle Eq. (3.12), avec les matrices
globales Vglob, Iglob et Mglob définies en (3.11). On obtient donc les inductances propres
globales, et l’inductance mutuelle entre les deux bobines, en Eq. (3.13).

Vglob =


∑n
p=1 vp∑n′

p′=1′ vp′

 Iglob =

 iglob

iglob’



Mglob =



n∑
p=1

lp +
∑

(p,q)∈J1,nK2

p̸=q

mpq

∑
16p6n

1′6p′6n′

mpp′

∑
1′6p′6n
16p6n

mp′p

n′∑
p′=1′

lp′ +
∑

(p′,q′)∈J1′,n′K2

p′ ̸=q′

mp′q′



(3.11)
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Vglob = Mglob × dIglob

dt (3.12)



LB =
n∑
p=1

lp +
∑

(p,q)∈J1,nK2

p ̸=q

mpq

LB’ =
n′∑

p′=1′
lp′ +

∑
(p′,q′)∈J1′,n′K2

p′ ̸=q′

mp′q′

MBB’ =
∑

16p6n
1′6p′6n′

mpp′

MB’B =
∑

1′6p′6n
16p6n

mp′p

(3.13)

Attention, la formule de Eq. (3.4) que l’on utilise pour calculer chaque mpq et lp
est vérifiée pour la convention de courant proposée dans Fig. 3.2. Si les courants ne
sont pas définis dans le même sens, cela pourra affubler la solution d’un coefficient (-1).
L’inductance mutuelle étant un paramètre algébrique, elle « inclut » son signe, ce qui
fait que les relations Eq. (3.13) sont toujours vraies, quels que soient les signes des
courants.

Afin de calculer les grandeurs magnétiques pour un coupleur en huit, nous com-
mençons par subdiviser chaque bobine en huit en deux bobines (les deux parties du
huit), comme représentées en Fig. 3.8. Dans un premier temps, on calcule les grandeurs
concernant ces 4 bobines, à partir de chacune des spires comme précédemment, et
on obtient la matrice Mhuit d’Eq. (3.14). À présent, il suffit de sommer les termes au
niveau global comme précédemment. Attention au signe des mutuelles (comme rappelé
dans le paragraphe précédent) : dans les deux bobines qui forment un huit, les courants
ne circulent pas selon la convention choisie pour la démonstration de Eq. (3.4), comme
cela est montré en Fig. 3.8. Par exemple, lorsque les deux huits sont alignés, il faut
s’attendre à obtenir M11′ > 0 et M12 6 0.
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Figure 3.8 Décomposition d’un coupleur en huit en quatre bobines identiques pour le calcul
des grandeurs magnétiques

Mhuit =



L1 M12 M11′ M12′

M21 L2 M21′ M22′

M1′1 M1′2 L1′ M1′2′

M2′1 M12 M2′1′ L2′


(3.14)

3.1.d Vérification par mesures

Des mesures ont été faites sur différentes bobines afin de valider ce modèle analytique.
Pour effectuer ces mesures, nous avons utilisé le 4192A LF Impedance analyzer de
Hewlett-Packard calibré pour des mesures à 100 kHz. Pour chaque position, quatre
mesures ont été effectuées : les mesures de l’inductance propre des bobines primaire et
secondaire, et les mesures de la partie imaginaire de l’impédance aux bornes de chacune
lorsque l’autre était en court-circuit. Suivant la méthode expliquée en annexe G, deux
valeurs d’inductance mutuelle ont été calculées. La valeur de mutuelle finale a ensuite
été calculée par moyenne géométrique de ces deux valeurs, et le couplage en fut déduit.

Dans un premier temps, des essais ont été faits sur des bobines carrées à disposition.
Les moyens limités à ce moment-là ne permettaient de faire des mesures que pour
quelques variations de la position longitudinale de la bobine secondaire. Les bobines
utilisées sont présentées en Fig. 3.9, et les caractéristiques des mesures sont indiquées
en Table 3.2. Les résultats sont montrés sur la Fig. 3.10, ainsi que dans Table 3.3.
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(a) Bobine 1 sur deux couches

(b) Bobine 2 sur une couche

Figure 3.9 Schémas de la vue en coupe des bobines carrées utilisées pour la validation du
modèle analytique. Les espacements sont les mêmes sur les deux axes a et b.

Table 3.2 Caractéristiques des mesures de validation du modèle analytique sur les bobines
carrées

Bobines utilisées Numéro d’essai Décentrage
longitudinal A (%)

Distance entre bobines
hair (cm)

Bobines 1
1 0 15,3

2 42 15,3

Bobines 2

3 0 15,1

4 22 15,1

5 44 15,1

6 0 0
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Figure 3.10 Comparaison entre les mesures dans l’air et les résultats du modèle pour des
bobines carrées

Table 3.3 Résultats pour la validation du modèle analytique sur les bobines carrées

Erreur relative sur L (%) M (%) k (%)

Essai 1 0,5 4,1 3,6

Essai 2 1,3 3,4 4,5

Essai 3 1 2,2 3,8

Essai 4 1,1 4,9 6,6

Essai 5 1,1 7,7 9,5

Essai 6 1 3,5 5,1

Il en résulte que l’erreur relative sur chacun des paramètres étudiés (inductance
propre, inductance mutuelle, couplage), ne dépasse pas 7 %, hormis pour l’essai 5, où
l’erreur sur l’inductance propre est très satisfaisante (moins de 1,5 %), mais l’erreur
sur la mutuelle, et donc sur le couplage beaucoup moins (un peu moins de 9,5 %). Il
faut cependant remarquer que cette erreur se produit pour une mesure de mutuelle
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relativement faible (moins de 5 µH), et pour laquelle l’erreur due à l’instrument de
mesure peut être davantage impactante.

Des mesures furent ensuite réalisées sur des bobines en forme de huit. L’une
comporte des spires jointives, l’autre des spires écartées. Leur configuration est détaillée
sur la Fig. 3.11. Les dimensions des bobines seront dorénavant indiquées en tant que
dimensions extérieures incluant le câble. Il faut y retrancher deux fois le rayon du câble
pour obtenir les dimensions ai et bi décrites en section 3.1. Une photo de l’installation
de mesure est présente en Fig. 3.12.

Pour ces bobines, les mesures ont pu être faites avec un décentrage progressif
A (suivant l’axe de déplacement du véhicule) entre primaire et secondaire variant
de 0 % à 55 %. Trois campagnes de mesures ont été effectuées pour prendre en
compte l’imprécision des mesures dues au protocole expérimental et à l’analyseur
d’impédance utilisé. Les résultats sont présentés de manière exhaustive dans la Fig. 3.13,

(a)

(b)

Figure 3.11 Schémas des bobines en huit utilisées pour la validation du modèle analytique
avec spires jointives en (a) et écartées en (b), avec indication des écartements inter-spires
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Figure 3.12 Installation utilisée pour la campagne de mesures pour les bobines en forme de
huit en variant le décentrage. Tous les éléments sont en bois afin de limiter au maximum la
présence de métal pouvant perturber la mesure.

(µ
H
)

(a)

(µ
H
)

(b)

Figure 3.13 Comparaison entre mesures dans l’air et résultats du modèle pour des bobines
en forme de huit en variant le décentrage du secondaire par rapport au primaire, avec des
spires jointives en (a) et des spires écartées en (b)

respectivement pour la bobine avec des spires jointives et des spires écartées. Ils sont
synthétisés dans Tab. 3.4, qui récapitule les valeurs maximales d’erreur relative à la
valeur calculée. Il apparaît que dans le cas de la bobine avec spires jointives, l’erreur
relative à la moyenne des mesures ne dépasse jamais 2,6 %, ce qui est déjà un résultat
très satisfaisant. De plus, la courbe représentant les valeurs calculées de couplage reste
dans la zone délimitée par les points de mesures dans toute la plage de mesure. Celle
concernant la mutuelle est aussi dans la même zone entre 12 % et 55 % de décentrage
(limite supérieure de la plage de mesure). On a donc une bonne correspondance entre
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Table 3.4 Résultats pour la validation du modèle analytique sur les bobines en huit

Erreur maximale (%) Erreur maximale relative
à la moyenne (%)

Spires
jointives

L 2,7 2,6

M 4,2 2,2

k 5,7 2,2

Spires
écartées

L 0,7 0,6

M 2,3 2

k 2,2 2

les valeurs obtenues par le modèle et les mesures. En ce qui concerne la bobine avec
spires écartées, la correspondance est encore meilleure. La courbe de valeurs calculées
est dans tous les cas au sein du nuage de points de mesure pour chacun des paramètres,
et l’erreur relative ne dépasse jamais 2 %.

Ces résultats furent jugés satisfaisants pour la validation du modèle. Nous pouvons
à présent l’utiliser pour réaliser une étude sur l’impact de paramètres géométriques,
puis évaluer l’impact de la présence de ferrite par rapport au cas dans l’air.

3.2 Étude de la forme carrée dans l’air
Le programme réalisé nous permet de calculer l’inductance propre et le couplage que

nous donnerait une forme de coupleur. Nous allons commencer par l’étude de l’impact
de l’espacement entre spires selon chaque axe. Cette étude a utilisé les dimensions
mentionnées dans Tab. 3.5, inspirées du système précédemment réalisé.

La Fig. 3.14 montre l’évolution du couplage en fonction de la position de la bobine
du secondaire par rapport à la bobine primaire. On y observe que la symétrie du
coupleur se retrouve sur la symétrie de l’évolution du couplage par rapport à l’axe
des ordonnées en 0. Par ailleurs, la partie zoomée en Fig 3.14b montre que l’évolution
du couplage entre 0 % et 50 % de décentrage est monotone, et que le changement de
signe de M a lieu bien après les 50 % de décentrage (environ à 90 %). On peut donc se
concentrer sur l’étude des valeurs de couplage lorsque les bobines sont alignées, donnant
le couplage maximal, et la position de décentrage de 50 % qui sera le couplage minimal
auquel nous travaillons dans le cadre du fonctionnement choisi avec des bobines au sol
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Table 3.5 Dimensions et caractéristiques du coupleur de forme carrée pour l’étude de
l’espacement inter-spires

Caractéristiques

Longueur (selon axe a) 50 cm
Largeur (selon l’axe b) 50 cm
Rayon du câble 2,5 mm
Nombre de spires 6
Hauteur entre bobines hair 15 cm

(a) (b)

Figure 3.14 Évolution du couplage en fonction du décentrage A, de manière globale en (a)
et avec un zoom entre -100 % et 100 % de décentrage en (b)

côte à côte. Entre ces deux positions, la convention des tensions et courants peut être
conservée sans changement de signe du couplage. Au-delà des 50 %, c’est la bobine
suivante au sol qui prend le relais pour le transfert. Dorénavant, le terme « décentré »
fera référence à un décentrage de 50 % selon l’axe a, sauf précision contraire.

3.2.a Espacement entre spires

Répartition de l’espacement sur les différentes spires

La première chose qui peut venir à l’esprit, c’est de déterminer si, de manière
globale, seules comptent les dimensions de la spire la plus intérieure et celles de la
plus extérieure, ou bien si la répartition des espaces entre spires a une importance. Par
exemple, Fig. 3.15a montre une répartition des espaces inter-spires uniforme, alors que
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(a) (b)

Figure 3.15 Formes de bobine carrée avec un espacement entre spires selon un axe, uniforme
en (a), et non uniforme en (b), mais avec le même espacement inter-spires cumulé.

Fig. 3.15b présente une répartition des espaces inter-spires non uniforme, bien que les
espaces inter-spires cumulés sont égaux entre les deux figures.

Afin d’étudier l’effet des différences d’espacements entre spires, nous avons créé de
manière automatique des bobines carrées, dont chaque espacement entre spires peut
prendre trois valeurs : 0, 5 mm ou 10 mm selon l’axe a (multiples d’un écartement
élémentaire de 5 mm), et 10 mm, 20 mm ou 30 mm selon l’axe b (multiples d’un
écartement élémentaire de 10 mm). À noter que pour l’axe a, le nombre d’écartements
élémentaires entre deux spire na est nul pour sa valeur minimale, alors que pour l’axe b,
on a nb égal à 1 au minimum. L’inductance propre, l’inductance mutuelle et le couplage
sont calculés pour chacune de ces configurations. Alors, les configurations ayant le
même total d’espaces inter-spires (cumulés), selon chaque axe respectivement (ea cumulé

selon l’axe a et eb cumulé selon l’axe b), sont regroupées. Par exemple, les géométries
de spires où on compte 15 mm cumulés selon l’axe a et 30 mm cumulés selon l’axe b
correspondent à un groupe. Pour chacun de ces groupes, chaque paramètre calculé a
donc une valeur maximale correspondant à un agencement des écartements sur les deux
axes, et une valeur minimale correspondant à un autre agencement. L’écart entre ces
valeurs maximale et minimale est calculé, relativement à la valeur minimale, comme
illustré en Eq. (3.15).

écart relatif pour le paramètre p =
∣∣∣∣∣max(p) − min(p)

min(p)

∣∣∣∣∣ (3.15)
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Ce calcul réalisé pour chacun des groupes, les valeurs maximales de ces écarts pour
chaque paramètre sont présentés dans Tab. 3.6, et ce pour deux positions du secondaire :
centrée et décentrée. On y observe des écarts élevés pour les inductances propre
et mutuelle (plus de 15 % d’écart pour l’inductance propre et plus de 20 % pour
l’inductance mutuelle). En revanche, les écarts concernant le couplage restent inférieurs
à 10 %. On peut donc en conclure que la répartition des écarts entre spires a bien un
effet sur les paramètres magnétiques dans l’air, mais surtout sur les inductances propre
et mutuelle, et relativement limité sur le couplage. Il est aussi intéressant de remarquer
que les groupes dans lesquels on observe ces écarts maximaux sont les mêmes en centré
ou décentré pour la mutuelle, mais pas pour le couplage où les effets sur les inductances
propres et mutuelles ne se compensent pas dans les différents groupes de la même
manière selon le décentrage.

Table 3.6 Écarts maximaux par rapport aux valeurs minimales de couplage, d’inductance
propre et mutuelle, pour les configurations de bobines avec des espacements inter-spires non
uniformes

Décentrage 0 % 50 %
écart (%) na nb écart (%) na nb

pour L 16,84 4 11 16,84 4 11

pour M 20,35 6 11 26,57 6 11

pour k 7,06 4 11 9,89 6 9

Dans la suite de l’étude dans l’air, pour simplifier, nous nous contenterons de
répartir uniformément l’espacement inter-spire. Éloigner un minimum les câbles les
uns des autres présente par ailleurs l’avantage de limiter deux problèmes – à savoir
l’effet de proximité et la saturation en présence de ferrite – qui seront détaillés dans le
chapitre 4.

Impact de l’espacement inter-spire selon chaque axe

Les spires seront toujours espacées vers l’intérieur avec des dimensions extérieures
globales fixes. En effet dans notre application, nous aurons un espace disponible
pour fixer la bobine sous le véhicule aux dimensions maximales déterminées. Les
Figs. 3.16 et 3.17 montrent l’évolution des paramètres magnétiques du coupleur en
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Figure 3.16 Évolution des inductances propre et mutuelle ainsi que du couplage en fonction
de l’espacement inter-spires réparti de manière uniforme selon l’axe a, pour des bobines
carrées avec un décentrage de 0 % en (a) et de 50 % en (b)
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Figure 3.17 Évolution des inductances propre et mutuelle ainsi que du couplage en fonction
de l’espacement inter-spires réparti de manière uniforme selon l’axe b, pour des bobines
carrées avec un décentrage de 0 % en (a) et de 50 % en (b)

fonction de l’espacement des spires, respectivement selon les axes a et b, pour deux
positions : secondaire centré et décentré. Comme on pouvait s’y attendre, selon
la position du secondaire, ce n’est pas le même espacement qui donnera le meilleur
couplage. Nous avons vu précédemment en chapitre 2 qu’un couplage élevé est préférable
pour le dimensionnement de la partie électronique de puissance du système. Nous
avons donc choisi de maximiser ce paramètre pour établir la géométrie optimale pour
le coupleur. Le Tab. 3.7 référence les résultats d’espacement optimal, selon chaque axe
indépendamment, et le gain gagné en couplage par rapport à des spires jointives. Il
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Table 3.7 Résultats d’espacement inter-spires optimisant le couplage en absence de ferrite,
selon chaque axe de manière indépendante (espacement sur un seul axe à la fois), et gain en
couplage par rapport au cas où les spires sont simplement au contact les unes des autres.

Axe concerné
par l’espacement Décentrage Espace inter-spires

optimal (mm) Gain sur k (%)

Axe a 0 % 19 12,8

50 % 3 1,23

Axe b 0 % 19 12,8

50 % 21 15,1

apparaît que c’est sur l’axe b qu’un espacement des spires est plus intéressant, avec
un gain de plus de 15 % pour 21 mm, et avec un haut couplage même en position
centrée comme on peut le voir sur la Fig. 3.17a. En revanche, il est préférable de limiter
l’espacement des spires selon l’axe a, car cela va très vite dégrader le couplage en
position décentrée.

Nous avons ensuite lancé une routine matlab pour optimiser les deux paramètres
ensemble pour la position décentrée. Les résultats sont détaillés dans le Tab. 3.8.
Il apparaît que les résultats pour les espacements inter-spires sont très proches des
résultats individuels du Tab. 3.7. Le gain en couplage est plus élevé que le gain obtenu
uniquement en écartant sur l’axe b de 2,6 points, ce qui n’est pas négligeable.

Maintenant que nous avons présenté la forme carrée, nous allons exposer l’étude de
variantes.

Table 3.8 Résultats d’optimisation des deux écartements vis-à-vis du couplage en position
décentrée

Écartement inter-spires Écartement inter-spires Gain sur k (%)
sur l’axe a (mm) sur l’axe b (mm)

4 21,5 17,7
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3.2.b Variantes de la forme carrée

Une forme carrée a été choisie dans le cadre des travaux précédant la thèse pour
limiter l’espace encombré dans le véhicule ainsi que le rayonnement autour de la bobine,
tout en essayant d’optimiser le couplage. Cela étant, d’autres formes de bobines ont
été regardées, pour observer les effets que cela aurait sur les paramètres magnétiques
du coupleur, et peut-être permettre de faciliter le dimensionnement de l’électronique
de puissance.

Forme rectangulaire

La première idée venue à l’esprit fut d’évaluer le comportement en terme de couplage
d’un coupleur à forme rectangulaire, avec la longueur dans le sens de déplacement du
véhicule. Les caractéristiques des coupleurs comparés sont présentées dans le Tab. 3.9,
et les résultats dans la Fig. 3.18. On observe alors sans surprise que pour les coupleurs
rectangulaires plus grands, le couplage est plus élevé en position centrée par rapport
au coupleur carré. Par contre, en décentré de 50 %, l’écart entre les trois est plus faible.
Ainsi, des coupleurs rectangulaires permettent d’augmenter notablement le couplage en
position centrée, mais pas le couplage minimal. Cela a pour effet d’agrandir l’écart entre
les couplages minimal et maximal. Nous allons maintenant étudier le comportement
du coupleur lorsque le primaire et le secondaire n’ont pas des dimensions identiques.

Table 3.9 Dimensions des bobines pour la comparaison des coupleurs carré et rectangulaire

Longueur
axe a (cm)

Largeur
axe b (cm)

Nombre
de spires

Écartement
entre spires

Coupleur carré 50 50 6 nul

Coupleur rectangle
intermédiaire 100 50 6 nul

Coupleur rectangle
grand 200 50 6 nul
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Figure 3.18 Évolution du couplage pour un coupleur carré et un coupleur rectangulaire

Primaire plus grand que le secondaire

Nous étudions ici le comportement d’un coupleur où le secondaire reste une bobine
carrée, mais où le primaire peut être un rectangle avec sa longueur dans le sens du dé-
placement, pour différentes dimensions comme illustré en Fig. 3.19. Les caractéristiques
de trois coupleurs comparés sont récapitulées en Tab. 3.10, et les couplages obtenus en
Fig. 3.20. Dans cette comparaison, le décentrage en pourcents reflète le décentrage par
rapport à la longueur de la bobine primaire, qui a une valeur métrique différente dans
chacun des cas.

Figure 3.19 Schéma concernant la comparaison entre trois bobines primaires différentes
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Table 3.10 Dimensions des bobines pour la comparaison des primaires carré et rectangulaires

Longueur
axe a (cm)

Largeur
axe b (cm)

Nombre
de spires

Écartement
entre spires

Primaire carré
(référence) 50 50 6 nul

Primaire rectangle
intermédiaire 75 50 6 nul

Primaire rectangle
grand 100 50 6 nul

Figure 3.20 Évolution du couplage avec le déplacement du secondaire pour des bobines
primaires plus ou moins grandes dans l’axe a

Nous pouvons observer un effet intéressant : le couplage le plus élevé est celui
concernant un primaire identique au secondaire (ici carré), sur toute la plage de
décentrage. Un autre effet fait son apparition lorsque la bobine primaire est de plus
en plus longue : l’évolution du couplage stagne autour de la position centrée. Ainsi, le
couplage est plus faible en position décentrée, mais l’écart entre le couplage minimal
en décentré et le couplage maximal en centré est fortement réduit.

Nous avons aussi identifié l’impact de l’espacement des spires pour un coupleur de
forme carrée, dans l’air. Il a été observé que l’uniformité ou non de la répartition des
spires avait un impact non négligeable sur l’inductance propre, mais plus réduit sur
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le couplage. Par ailleurs, il est préférable d’écarter notablement les spires sur l’axe b,
et peu sur l’axe a. Une forme rectangulaire mais de même largeur pour le coupleur a
pour effet d’augmenter le couplage maximal sans pour autant avoir des effets marqués
sur le couplage minimal. Enfin, un coupleur avec un secondaire carré mais un primaire
rectangulaire a pour effet de réduire relativement faiblement le couplage minimal, tout
en réduisant fortement le couplage maximal.

Bien entendu, la présence de plaques de ferrite autour du coupleur change la donne
de manière quantitative, mais il n’est pas déraisonnable de penser que les grandeurs
suivront au moins les mêmes tendances (ce qui fut par la suite confirmé sur un modèle
de simulation par éléments finis). Maintenant que l’étude de la forme carrée est traitée,
passons à l’étude de la forme alternative proposée : celle d’un coupleur en huit.

3.3 Forme alternative : le coupleur en huit
Bobiner des spires en forme de huit (comme en Fig. 3.21) n’est pas une idée nouvelle

dans le cadre des convertisseurs isolés [11]. Cette idée a été reprise de la même manière
dans le cadre de la charge sans contact sous le nom de « Double D » (DD), comme
rappelé dans la section 1.3.b. Les auteurs proposant cette forme l’avaient avant tout
imaginée dans l’idée d’améliorer la sensibilité selon l’axe vertical, dans le cadre de la
charge sans contact statique. Ainsi, la décroissance du couplage avec la hauteur entre
bobines est moins rapide que pour une forme circulaire. Nous avons ici imaginé utiliser
cette forme vis-à-vis du champ rayonné par le coupleur, et c’est ce que nous allons
aborder dans le prochain paragraphe.

Figure 3.21 Bobinage en forme de huit, avec le chemin éventuel du courant
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3.3.a Limitation du champ rayonné par la forme du coupleur

Pour expliquer l’intérêt d’une forme en huit, nous allons commencer par parler de
la forme carrée, et plus particulièrement de la forme des lignes de champ présentées
en Fig. 3.22. Par nature même de ce coupleur, il est amené à rayonner sur les côtés :
les lignes de champ participant au transfert d’énergie se referment par l’extérieur. Par
contre, avec la forme en huit, les lignes de champ participant au transfert sont amenées
à se reboucler au sein même du coupleur (Fig. 3.23). Il ne restera donc que les fuites
autour des conducteurs latéraux. Cela pourrait présenter un intérêt pour limiter le

(a) (b)

Figure 3.22 Lignes de champ représentées à un instant pour une bobine carrée parcourue
par un courant i en (a), et pour un coupleur à deux bobines, chacune parcourue par un
courant i en (b), dans un plan en coupe dans l’axe b

(a) (b)

Figure 3.23 Lignes de champ représentées à un instant pour une bobine en huit parcourue
par un courant i en (a), et pour un coupleur à deux bobines en huit, chacune parcourue par
un courant i en (b) dans un plan en coupe dans l’axe b



3.3 Forme alternative : le coupleur en huit 105

rayonnement du coupleur sur les côtés du véhicule, en positionnant les bobines comme
en Fig. 3.24.

Nous avons d’abord vérifié cela en comparant les émissions entre un coupleur carré
et un coupleur en huit dans l’air. Pour calculer le flux émis par un coupleur, nous avons
appliqué la formule d’Eq. (3.4) qui calcule le flux émis par un fil sur une surface. Nous
avons donc choisi une « surface élémentaire », d’une taille de 1 µm × 1 µm lorsque
la surface est à moins de 10 cm du centre de la bobine primaire, puis 1 mm × 1 mm
au-delà (pour être pertinent en terme d’échelle de la surface par rapport à la proximité
de la bobine).

La surface élémentaire choisie est placée dans le plan médian de la bobine primaire,
alignée avec son centre, puis est éloignée progressivement de la bobine primaire sur
l’axe b, comme en Fig. 3.25. Les courants qui sont injectés dans les bobines proviennent
d’une simulation de circuit électrique sur LTspice. Ces simulations sont faites pour un
fonctionnement en phase des courant et tension au primaire, ainsi qu’au secondaire,

Figure 3.24 Disposition du coupleur en huit selon les travaux de la thèse

Figure 3.25 Schéma décrivant le point de calcul de l’induction magnétique émise par le
coupleur.
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pour une puissance de 30 kW, avec un couplage de 0,13 pour la position décentrée,et
0,3 pour la position centrée (valeurs de couplage comparables au coupleur initial de
50 cm de côté). Ces courants primaire et secondaire sont naturellement déphasés
temporellement. Pour chaque position de la surface élémentaire, le flux d’induction
est calculé sur quelques périodes. Le flux est ensuite divisé par l’aire de la surface
élémentaire pour avoir la valeur de l’induction à une position donnée, et la valeur
maximale d’induction fut retenue pour cette position. Les résultats sont présentés
en Fig. 3.26a en valeur absolue, et en Fig. 3.26b en valeur relative des émissions du
coupleur en huit par rapport aux émissions du coupleur carré.

(µ
T
)

(a) (b)

Figure 3.26 Niveaux de champ maximaux émis calculés à proximité de coupleurs carré et en
huit, dans le plan de la bobine primaire en (a) et rapports des niveaux de champ maximaux
émis par un coupleur en huit par rapport à l’émission d’un coupleur carré pour des positions
du secondaire centrée et décentrée en (b)

Nous y observons bien l’effet escompté. Le champ émis par le coupleur en huit
dans l’air est inférieur à celui émis par le coupleur carré pour toutes les positions où il
est calculé, pour des positions du secondaire centrée et décentrée. Les émissions par
le coupleur en huit en position centrée atteignent au maximum 42 % des émissions
du coupleur carré. Elles atteignent 58 % des émissions du coupleur carré en position
décentrée, mais cela concerne le point le plus proche du coupleur, et chutent très
rapidement et de manière monotone avec la distance (plus que 40 % dès 14 cm). En
présence de ferrite, le rayonnement du huit sera plus faible dans des proportions encore
plus grandes que ce que l’on observe dans l’air. Pour un coupleur carré, de nombreuses
lignes de champ sont captées par les plaques de ferrites au centre du coupleur, et ainsi
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moins intenses au-delà des plaques de ferrite, mais plus intenses sur les côtés, là où le
rayonnement est évalué. En revanche, pour un coupleur en huit, elles sont captées et
rejetées par les plaques de ferrite pour se refermer au sein même du coupleur.

L’avantage du coupleur en huit est donc évident en terme de rayonnement, sa-
chant que c’est un paramètre qui sera soumis à des restrictions (question sanitaire).
L’institution qui règlemente les effets du champ magnétique, l’ICNIRP, a émis des
recommandations concernant le champ rayonné dans notre bande de fréquence. Elles
établissent la limite de champ efficace acceptable à 27 µT pour notre bande de fré-
quence [6], soit une valeur crête de 38,2 µT. La norme SAE J2954 pour la charge
statique indique même une valeur crête de 21,2 µT [7]. En revanche, à première vue,
il va sûrement nécessiter davantage de longueur de câble qu’un coupleur carré. Cela
va entraîner davantage de pertes dans le coupleur, et donc affecter le rendement du
système.

À présent que l’intérêt du coupleur en huit est présenté, passons à l’étude de l’impact
des espacements inter-spires, comme effectuée auparavant pour le coupleur carré.

3.3.b Espacement entre spires

Pour l’étude des bobines en forme de huit, nous sommes partis des dimensions
présentées en Tab. 3.11. Les dimensions sont légèrement plus élevées que pour les
bobines carrées étudiées en section 3.2.a, car nous souhaitions obtenir des valeurs de
couplage supérieures à celles du prototype sur Twizy. De plus, le système de 30 kW
étant amené à être monté sur des véhicules de type Zoé ou Kangoo, la largeur de bas
de caisse disponible peut-être considérée comme plus élevée.

Une bobine en forme de huit peut être décomposée en quatre régions en terme
d’espacement inter-spires, comme montré en Fig. 3.27. Il y a d’abord l’espace entre

Table 3.11 Dimensions et caractéristiques du coupleur en forme de huit pour l’étude de
l’espacement inter-spires

Caractéristiques

Longueur extérieure (selon axe a) 65 cm
Largeur extérieure (selon l’axe b) 65 cm
Rayon du câble 2,5 mm
Nombre de spires 6
Entrefer 15 cm
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Figure 3.27 Définition des différents espacements inter-spires pour une bobine en huit

les deux « sous-bobines » qui forment les deux boucles du huit que l’on note E, puis
l’espace inter-spires dans l’axe a que l’on note ea. Enfin, selon l’axe b, deux régions
se dessinent : la périphérie du huit, où l’on notera l’espacement entre spires eb1, puis
l’intérieur du huit, où l’espacement inter-spires sera noté eb2. L’étude de l’impact
d’une répartition inter-spires non uniforme pour une région donnée d’une bobine en
huit n’a pas été réalisée, sachant que la présence de ferrite pouvait avoir davantage
d’influence que pour une forme carrée. Nous nous sommes contentés par la suite de
répartir l’espacement inter-spires uniformément pour chaque paramètre.

Dans un premier temps, nous allons évaluer l’impact individuel de chacun de
ces paramètres pendant que les autres sont nuls, tout en conservant les dimensions
extérieures identiques. Les résultats pour les inductances propre et mutuelle, ainsi que
le couplage sont présents sur les Figs. 3.28, 3.29, 3.30 et 3.31 pour respectivement ea,
E, eb1 et eb2. Ils sont synthétisés dans Tab. 3.12.

Nous pouvons d’abord remarquer que les couplages maximaux atteints, compris
entre 0,15 et 0,17 pour la position centrée, sont notablement inférieurs à ceux du
coupleur carré précédent (pouvant dépasser 0,2), alors que les dimensions globales du
coupleur carré étaient inférieures. Ceci dit, l’écart entre positions centrée et décentrée
est légèrement plus réduit (de 0,1 pour la forme carrée à spires jointives, alors qu’il
est d’environ 0,07 pour la forme en huit). En ce qui concerne l’espacement inter-spires
ea sur l’axe a, on observe le même phénomène que pour la forme carrée. La valeur
optimale pour la position centrée du secondaire est très différente de l’optimum pour la
position décentrée. De même, le gain en couplage en position décentrée est relativement
faible, et il faut avoir un écartement de quelques millimètres au plus, sous peine de
faire diminuer ce couplage. Pour les autres paramètres selon l’axe b, il est intéressant
de voir que l’écartement optimal est presque le même pour les positions centrée et
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Figure 3.28 Évolution des inductances propre et mutuelle, et du couplage en fonction de
l’espacement inter-spires ea réparti uniformément selon l’axe a, pour des bobines en huit avec
un décentrage de 0 % en (a) et de 50 % en (b). Les dimensions extérieures sont constantes.
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Figure 3.29 Évolution des inductances propre et mutuelle, et du couplage en fonction de
l’espacement E entre les deux parties du huit, pour des bobines en huit avec un décentrage
de 0 % en (a) et de 50 % en (b). Les dimensions extérieures sont gardées constantes.

décentrée, et même identique pour E et eb2, qui présentent les gains en couplage en
position décentrée les plus élevés.

Le nombre de paramètres est bien plus grand que pour la forme carrée, ce qui rend
l’étude un peu plus complexe, à cause des intéractions qui peuvent avoir lieu entre les
différents paramètres, surtout ceux sur le même axe b. C’est pourquoi, nous avons lancé
une routine matlab pour « optimiser » les paramètres dans leur ensemble. Pour ce faire,
nous partons des deux qui ont le plus d’impact, à savoir E et eb2. Nous cherchons le
couple de valeurs qui conduira au couplage décentré maximum, les autres paramètres
étant initialement fixés comme nuls. Ensuite, nous fixons ces valeurs obtenues pour E
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Figure 3.30 Évolution des inductances propre et mutuelle, et du couplage en fonction de
l’espacement inter-spires eb1 réparti uniformément selon l’axe b , pour des bobines en huit avec
un décentrage de 0 % en (a) et de 50 % en (b). Les dimensions extérieures sont constantes.
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Figure 3.31 Évolution des inductances propre et mutuelle, et du couplage en fonction de
l’espacement inter-spires eb2 réparti uniformément selon l’axe b , pour des bobines en huit avec
un décentrage de 0 % en (a) et de 50 % en (b). Les dimensions extérieures sont constantes.

et eb2, et cherchons l’optimum pour ea et eb1. En répétant ce protocole deux à trois fois,
nous convergeons vers un ensemble de paramètres optimal. Leurs valeurs et le gain
en couplage sont détaillés dans le Tab. 3.13. Ce tableau rappelle aussi les dimensions
optimisées selon seulement eb2, comme élément de comparaison.

Il en résulte que l’optimum de l’ensemble est assez différent de l’ensemble des
optimums, surtout en ce qui concerne E. Seuls les paramètres ea et eb2 sont assez
proches des valeurs du Tab. 3.12, à savoir les paramètres respectivement le moins et le
plus impactant. Le gain obtenu est de 19,5 %, bien plus élevé que les 12,9 % obtenus
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Table 3.12 Résultats d’espacement inter-spires optimisant le couplage en absence de ferrite,
selon chaque paramètre de manière indépendante (espacement sur un seul paramètre à la
fois, et mêmes dimensions extérieures), ainsi que le gain en couplage par rapport au cas où
ce paramètre inter-spires est nul.

Paramètre Décentrage Espace inter-spires optimal (mm) Gain sur k (%)

E
0 % 44,4 4,7

50 % 44,4 4,7

ea
0 % 22,2 8,1

50 % 2,4 0,6

eb1
0 % 5,2 2

50 % 5,7 2,2

eb2
0 % 13,7 12,7

50 % 13,7 12,8

Table 3.13 Espacements optimaux et gain associé en couplage par rapport à des spires
jointives

Paramètre(s)
E (mm) ea (mm) eb1 (mm) eb2 (mm) Gain sur k

en décentré (%)optimisé(s)

eb2 0 0 0 13,7 12,8

E et eb2 6,6 0 0 13,1 12,9

eb1 et eb2 0 0 8,3 15,4 17,8

tous 7,9 3,9 8,7 14,4 19,5

dans l’optimisation individuelle. Ainsi, le couplage obtenu est loin de ne dépendre que
du paramètre principal eb2.

Nous nous sommes alors demandé si une optimisation sur uniquement deux para-
mètres pourrait suffire. Nous avons donc regardé ce que nous obtiendrions avec une
optimisation uniquement selon eb2 et E (paramètres les plus impactants). Il en résulte
que le gain obtenu est à peine meilleur que pour l’optimisation selon eb2 seulement
(12,9 % au lieu de 12,8 %). Nous avons alors pensé que, puisque E et eb2 concernent
tous deux la région centrale du huit, une fois que l’on écarte les spires avec eb2, l’impact
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du paramètre E s’en trouve réduit. Cela nous a amené à examiner l’impact d’une
optimisation uniquement sur eb2 et eb1. Nous arrivons alors à un gain de 17,8 %, bien
plus près du gain optimal que précédemment, avec un écart de 1,7 points.

Ainsi, nous avons montré l’intérêt d’un coupleur en forme de huit du point de vue
du rayonnement, malgré la longueur de câble supplémentaire a priori nécessaire, et
le couplage moindre obtenu. Une étude complète fut menée sur l’écartement inter-
spires dans l’air, et a révélé que, comme pour la forme carrée, ce sont les écartements
sur l’axe b qui sont les plus intéressants pour augmenter le couplage en position
décentrée. En optimisant l’ensemble des espacements inter-spires, cela permet d’avoir
un gain en couplage 1,5 fois plus élevé qu’en optimisant seulement le paramètre le plus
impactant (à savoir eb2). Cela dit, en se permettant d’optimiser sur seulement les deux
paramètres eb1 et eb2, on obtient déjà un couplage relativement proche du couplage
issu de l’optimisation de l’ensemble.

Toutes ces études furent réalisées dans l’air, grâce à la rapidité de calcul que nous
permettait la formule analytique développée. Cela nous a permis d’identifier les zones
où il est plus intéressant d’écarter les spires pour augmenter le couplage minimal. Nous
allons maintenant présenter l’étude du coupleur en présence de ferrite, qui correspond
au véritable scénario d’utilisation du système.

3.4 En présence de ferrite
L’utilisation de matériau magnétique apparaît inévitable pour le fonctionnement du

système. Nous avons choisi de travailler avec du ferrite. C’est un matériau très approprié
dans la bande de fréquence dans laquelle nous travaillons (autour de 100 kHz). S’il
présente l’intérêt d’augmenter le couplage et donc de réduire les contraintes électriques
sur les composants résonants, c’est un élément du système qui peut présenter un coût
important. D’où les travaux sur l’optimisation de la masse de ferrite à utiliser au sein
d’un coupleur [23]. Mais en dehors de l’amélioration du couplage qu’il procure, il ne
faut pas oublier que du côté du véhicule, c’est le ferrite qui va permettre de jouer le
rôle d’isolant magnétique, rôle critique pour deux raisons. D’une part, cela permet de
réduire le rayonnement à l’intérieur du véhicule, vis-à-vis des passagers et des systèmes.
Mais surtout, cela permet de limiter le champ qui va traverser le bas-de-caisse du
véhicule. En effet, si on n’utilise pas de ferrite, ou bien uniquement par morceaux mais
sans bouclier supplémentaire, le flux qui touchera le bas-de-caisse créera des courants
de Foucault, qui le feront chauffer et feront aussi chuter le rendement du système. Nous
allons exposer ici l’étude réalisée pour la prise en compte du ferrite.
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3.4.a Impact de la présence du ferrite dans les mesures au
cours du déplacement

Dans un premier temps, nous avons repris les coupleurs déjà présentés en Fig. 3.11
pour faire des mesures en présence de ferrite, comme sur la photo en Fig. 3.32. Nous
avons utilisé le ferrite N27 (caractéristiques en annexe I), pour faire des plaques de
2 mm d’épaisseur. Les résultats des mesures en décentrant selon l’axe du déplacement
du véhicule sont présentés en Figs 3.33 et 3.34, respectivement pour le coupleur avec
des spires jointives, puis des spires écartées.

Figure 3.32 Installation utilisée pour la campagne de mesures avec les bobines en forme de
huit en faisant varier le décentrage, avec plaques de ferrite au primaire et au secondaire

Il nous est ensuite venu à l’esprit d’essayer de tenir compte de la présence de ferrite
par un coefficient multiplicatif. Nous avons donc commencé par évaluer le rapport
entre inductance propre avec et sans ferrite, puis le rapport entre couplage avec et sans
ferrite, comme on peut voir en Fig. 3.35. Nous observons bien un rapport relativement
constant avec le décentrage pour les inductances propres, et un autre pour le couplage.
Les mêmes rapports semblent pouvoir être pris que les bobines aient des spires jointives
ou des spires écartées. L’idée vient alors de regarder ce que seraient les rapports entre
les valeurs mesurées en présence de ferrite et les valeurs issues des calculs dans l’air. S’ils
sont aussi relativement constants, nous pourrons approcher les paramètres magnétiques
du coupleur en présence de ferrite à partir du modèle dans l’air, pour les deux positions
centrée et décentrée. Les valeurs de ces rapports sont présentées dans la Fig. 3.36 et
synthétisées dans le Tab. 3.14.
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Figure 3.33 Comparaison des mesures avec et sans ferrite du coupleur à spires jointives
avec les inductances propres en (a), de l’inductance mutuelle en (b) et du couplage en (c)

Table 3.14 Valeurs minimales, maximales et moyenne du rapport de la mesure en présence
de ferrite par la valeur calculée pour l’inductance propre et le couplage

Rapport mesures ferrite minimal maximal moyen
sur valeur calculée

Spires jointives pour LP et LS 1,40 1,49 1,44
pour k 1,53 1,62 1,58

Spires écartées pour LP et LS 1,44 1,53 1,48
pour k 1,48 1,53 1,52

Tout confondu pour LP et LS 1,40 1,53 1,46
pour k 1,48 1,62 1,55



3.4 En présence de ferrite 115

(µ
H
)

(a)

(µ
H
)

(b)

(c)

Figure 3.34 Comparaison des mesures avec et sans ferrite du coupleur à spires écartées avec
les inductances propres en (a), l’inductance mutuelle en (b) et le couplage en (c)

(a) (b)

Figure 3.35 Évolution des rapports des mesures avec et sans ferrite en ce qui concerne les
inductances propres en (a) et le couplage en (b)
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(a) (b)

Figure 3.36 Évolution des rapports des mesures avec ferrite et de la valeur calculée dans
l’air en ce qui concerne les inductances propres en (a) et le couplage en (b)

Nous avons retenu les valeurs moyennes, c’est-à-dire 1,46 pour l’inductance propre
et 1,55 pour le couplage. Nous les avons appliquées aux valeurs issues des calculs, pour
obtenir des valeurs corrigées prenant en compte la présence de ferrite, et les avons
comparées avec les valeurs mesurées en Fig. 3.37. Il y a une bonne correspondance
entre valeurs corrigées et mesures. Les erreurs entre valeurs corrigées et valeurs calculées
sont listées dans Tab. 3.15. On y observe une erreur maximale de seulement 4,6 %
pour l’inductance propre, et de 5,1 % pour le couplage. Cela signifie que les valeurs

(µ
H
)

(a) (b)

Figure 3.37 Évolution des mesures avec ferrite et de la valeur calculée dans l’air corrigée
pour l’inductance propre en (a) et le couplage en (b)
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Table 3.15 Erreurs minimales et maximales en valeurs absolues, puis moyennes de la valeur
calculée corrigée par rapport à la valeur mesurée en présence de ferrite pour l’inductance
propre et le couplage

Erreur minimale (%) Erreur maximale (%) Erreur moyenne (%)

pour LP et LS 1,0 4,6 0,07
pour k 0,07 5,1 -0,2

corrigées sont de bons indicateurs pour les valeurs en présence de ferrite, quelle que soit
la position du secondaire (au moins tant qu’elle ne dépasse pas 55 % de décentrage).

Il faut cependant garder à l’esprit que ces cœfficients pour corriger les valeurs
calculées dans l’air n’ont été déterminés que pour des coupleurs en huit de même
dimension globale (65 cm par 65 cm). Il serait bon d’avoir un modèle à éléments finis
pour couvrir les autres cas.

3.4.b Modélisation par éléments finis

Une collaboration avec le centre technique indien de l’Alliance Renault-Nissan
(RNTBCI) a permis de construire des modèles par éléments finis, dont les étapes sont
détaillées ici. Le logiciel utilisé est Maxwell 3D de la suite Ansys, à une fréquence de
100 kHz.

Nous avons d’abord modélisé la bobine utilisée sur le Twizy (Fig. 3.9a) dont nous
possédions déjà des résultats de mesure. Cette bobine fut donc modélisée comme en
Fig. 3.38. Une seule simulation pour une position du secondaire prenait 15 min. Une
simplification a donc été proposée, comme illustrée en Fig. 3.39. Les résultats du modèle
initial et du modèle simplifié ainsi que les valeurs mesurées sont présentés dans le
Tab. 3.16. Le modèle simplifié mène à un temps de simulation de 2 à 3 min.

Il apparaît que le modèle simplifié présente peu d’écarts par rapport au modèle
initial (3,3 % pour la mutuelle, et moins de 2,2 % pour les autres paramètres), et
peut donc être retenu pour des simulations nombreuses en modifiant le décentrage du
secondaire. En revanche, il faut noter que les résultats de simulation du modèle initial
et donc le plus proche de la réalité, présentent des écarts importants par rapport aux
mesures : environ 15 % pour l’inductance propre (écarts entre primaire et secondaire
dus aux imprécisions de la réalisation), et pour la mutuelle 5,8 % en position centrée
puis 73,8 % en position décentrée. Le modèle est donc relativement imparfait pour
représenter la réalité vis-à-vis de ces paramètres, même si nous restons quand même
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Figure 3.38 Modèle Maxwell du coupleur utilisé sur le Twizy

(a)

(b)

Figure 3.39 Vue en coupe de l’agencement initial des spires en (a) et après simplification
en (b). C’est le même agencement sur chaque côté de la bobine carrée.

sur le bon ordre de grandeur, et que les écarts les plus importants ont lieu pour les
valeurs les plus faibles de couplage et de mutuelle.

Des simulations furent conduites en l’absence des plaques de ferrite, et ont mené
à des résultats très proches des résultats du modèle analytique comme présenté en
Fig. 3.40 (écarts inférieurs à 2,8 % pour tous les paramètres et sur toute la plage de
décentrage du graphe). Nous avons ainsi été amenés à penser que le problème venait de
la modélisation au niveau de la ferrite. Trois solveurs furent testés : magnétostatique,
par courants de foucault, et le solveur transitoire. Le solveur magnétostatique consiste
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Table 3.16 Valeurs du modèle simplifié et du modèle initial pour le coupleur utilisé sur la
Twizy avec une position du secondaire centrée

Position Modèle Modèle Écart entre Mesures Erreur du
initial simplifié modèles (%) modèle initial (%)

0 %

LP 74,07 µH 73,64 µH -0,6 64,60 µH 14,7
LS 74,50 µH 73,61 µH -1,2 64,80 µH 15
M 22,48 µH 21,93 µH -2,4 21,25 µH 5,8
k 0,3026 0,2979 -1,6 0,3284 -7,9

50 %

LP 73,99 µH 73,39 µH -0,8 63,80 µH 16
LS 74,37 µH 73,36 µH -1,4 64,80 µH 14,8
M 10,67 µH 10,32 µH -3,3 6,14 µH 73,8
k 0,1438 0,1406 -2,2 0,1002 43,5

(µ
H
)

Figure 3.40 Comparaison des résultats calculés et de la simulation par éléments finis pour
un coupleur du type Twizy dans l’air

à fixer la perméabilité relative du matériau (ici 2000 pour une fréquence aux alentours
de 100 kHz selon le document technique fourni par le fabricant de ferrite en Fig. 3.41a).
Le solveur par courants de Foucault calcule aussi les pertes dans la ferrite. Quant
au solveur transitoire, il permet d’intégrer dans le modèle la courbe d’induction en
fonction du champ magnétique fournie par le fabricant, en Fig. 3.41b. Finalement, ils
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ont donné des résultats proches les uns des autres (au maximum 1,5 % d’écart entre
eux).

Une autre piste étudiée pour trouver la source de ces écarts, fut de se demander si
les conditions de simulation étaient bien adaptées par rapport à la mesure. En effet, un
analyseur d’impédance envoie un courant très faible dans la bobine pour faire la mesure,
ce qui implique un champ magnétique H assez faible. La Fig. 3.42 montre un cycle
d’hystérésis et une courbe de première aimantation typique d’un matériau magnétique.
Nous y observons que pour les valeurs très faibles de H, la pente qui correspond à la
valeur de µ est plus faible que par la suite. Ainsi, si le cycle reste cantonné à des faibles

Complex permeability
versus frequency
(measured on R10 toroids, ≤ 0.25 mT)B

(a) (b)

Figure 3.41 Graphiques issus du fabricant avec la perméabilité de la ferrite en fonction de
la fréquence en (a) et l’induction en fonction du champ magnétique en (b)

Induction à saturation BSAT

Induction rémanente Courbe de première 
aimantation (pente >> µ0) 

Saturation (pente µ0) 

Saturation

B 

H 0 

Figure 3.42 Cycle d’hystérésis dans un matériau magnétique et courbe de première aiman-
tation [11]
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valeurs de H, le cycle suivra une pente plus faible, et le µ résultant sera plus faible.
Cela pourrait expliquer que les mesures d’inductances propres et mutuelles soient plus
faibles que les résultats de simulation. Pour vérifier cela, nous avons alimenté une
bobine en série à un condensateur au travers d’un onduleur, à une fréquence proche
de la fréquence de résonance, pour qu’il y circule un courant notable. La tension uL

et le courant iL, ainsi que le rapport tension sur dérivée temporelle du courant sont
représentés sur la Fig. 3.43. Le courant traversant la bobine a cette fois une amplitude
d’environ 10 A. La tension elle monte jusqu’à 319 V. Le rapport tension sur dérivée du
courant est assez bruité, à cause de la nature numérique des mesure. De plus, les points
d’inflexion de la courbe de courant, qui ont une pente nulle, mènent à une division
par 0. En faisant la moyenne du rapport tension sur courant entre les deux premiers
fronts, c’est-à-dire entre -13,53 µs et -10,15 µs, on obtient une valeur d’inductance de
64,26 µH, très proche de la valeur mesurée avec l’analyseur d’impédance (à moins de
1 % près). Ce n’est donc pas la valeur de perméabilité du matériau qu’il faut remettre
en cause.

(µs)

(a)
(µs)

(µ
H
)

(b)

Figure 3.43 Mesures de la tension et du courant aux bornes de la bobine en (a) et rapport
de l’un sur l’autre en (b) en vue de déterminer l’inductance de la bobine

Afin de trouver de nouvelles pistes pour expliquer ces différences, nous avons choisi
de compléter l’étude avec davantage de résultats, sur un autre type de coupleur. Nous
avons donc naturellement mené la même étude de simulation par éléments finis avec des
modèles pour les coupleurs en forme de huit de la Fig 3.11. Les modèles sont présentés
sur la Fig. 3.44. Une simplification similaire à la précédente de la forme carrée fut
proposée, comme en Fig. 3.45. Il s’agit de considérer chaque moitié du huit comme
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(a)
(b)

Figure 3.44 Modèles Maxwell pour les coupleurs en huit de la Fig. 3.11

(a) (b)

Figure 3.45 Arrangement initial des spires en (a) et après simplification en (b)

une spire étendue. Les résultats de simulation sont détaillés dans les Tabs. 3.17 et 3.18,
pour des bobines en forme de huit respectivement à spires jointives et spires écartées.

Nous notons une fois encore des résultats du modèle simplifié très proches des
résultats du modèle initial (maximum de 3 % d’écart sur tous les paramètres). Cela
laisse sous-entendre que les paramètres magnétiques dépendent, en présence de ferrite,
principalement de la spire externe et de la spire interne (mais cela reste à confirmer
en variant les espacements entre spires sur une même zone). Quant aux erreurs du
modèle initial par rapport aux mesures, nous trouvons de nouveau de sérieux écarts.
Pour les inductances propres, il y a entre 15,7 % et 23,3 % d’erreur, du même ordre de
grandeur pour ce qui avait été observé pour les bobines carrées. Quant au couplage,
nous notons des erreurs entre 21,7 % et 29,6 %, ce qui est très élevé. Les plaques de
ferrite utilisées pour la mesure n’étaient pas de la même dimension que celles utilisées
pour le modèle. Les dispositions prises pour la mesure sont présentées en Fig. 3.46, alors
que des plaques de 1100 mm × 900 mm furent utilisées au primaire et au secondaire
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Table 3.17 Valeurs du modèle simplifié et du modèle initial pour le coupleur en huit avec
des spires jointives, et comparaison avec les mesures

Décentrage Modèle Modèle Écart entre Mesures Erreur du
initial simplifié modèles modèle initial

0 %

LP 145,23 µH 144,10 µH -0,8 % 117,83 µH 23,3 %
LS 145,18 µH 144,1 µH -0.7 % 124,96 µH 16,2 %
M 43,89 µH 42,96 µH -2,1 % 29,96 µH 46,5 %
k 0,3023 0,2981 -1,4 % 0,2469 22,4 %

50 %

LP 144,8 µH 143,53 µH -0,9 % 117,69µH 23 %
LS 144,65 µH 143,83 µH -0,6 % 124,99 µH 15,7 %
M 23,07 µH 22,38 µH -3 % 15,25 µH 51,3 %
k 0,1594 0,1558 -2,3 % 0,1257 26,8 %

Table 3.18 Valeurs du modèle simplifié et du modèle initial pour le coupleur en huit avec
des spires écartées, et comparaison avec les mesures

Décentrage Modèle Modèle Écart entre Mesures Erreur du
initial simplifié modèles modèle initial

0 %

LP 99,22 µH 98,20 µH -1 % 80,49 µH 23,3 %
LS 99,23 µH 98,12 µH -1,1 % 85,22 µH 16,4 %
M 32,92 µH 32,35 µH -1,7 % 22,58 µH 45,8 %
k 0,3318 0,3296 -0,7 % 0,2726 21,7 %

50 %

LP 98,85 µH 97,37 µH -1,5 % 80,39 µH 23,0 %
LS 98,83 µH 97,63 µH -1,2 % 85,28 µH 15,9 %
M 17,04 µH 16,65 µH -2,3 % 11,01 µH 54,80 %
k 0,1724 0,1708 -0,9 % 0,1330 29,6 %

pour le modèle Maxwell. Nous avons donc observé comment les erreurs évoluent en
rectifiant cette approximation, et les résultats sont récapitulés en Tab. 3.19.

Nous retrouvons les mêmes ordres de grandeur d’erreur du modèle par rapport aux
mesures : cette approximation n’est donc pas la source du problème. Une dernière
piste fut explorée : les plaques de ferrites sont issues d’assemblages de petits carreaux
de ferrite de 25 mm par 25 mm, collés les uns aux autres. Nous avons donc procédé
à des simulations prenant en compte l’espace éventuel entre ces morceaux de ferrite.
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Figure 3.46 Disposition réelle des plaques de ferrite par rapport aux bobines du coupleur
en huit adoptée pour les mesures, relative au primaire en (a) et au secondaire en (b)

Table 3.19 Valeurs du modèle rectifié pour le coupleur en huit avec des spires jointives

Décentrage Paramètre Modèle initial
rectifié Mesure Erreur du modèle

initial (%)

0 %

LP 144,64 µH 117,83 µH 22,7
LS 144,63 µH 124,96 µH 15,7
M 42,24 µH 29,96 µH 41,0
k 0,2921 0,2469 18,3

Nous avons évalué cet espace entre 0 µm et 400 µm. La Fig. 3.47 montre l’exemple du
modèle établi pour le huit à spires jointives. Les résultats de simulations sont comparés
aux mesures dans les Figs. 3.48, 3.49 et 3.50 respectivement pour le coupleur du Twizy,
le coupleur en huits à spires jointives et à spires écartées. Les distances approximatives
où les résultats de simulation semblent croiser la valeur mesurée sont indiquées dans le
Tab. 3.20.

Nous remarquons sur les courbes que l’effet est très important de 0 à 100 µm,
et s’estompe ensuite. Au final, les paramètres ne rejoignent pas les mesures pour
les mêmes valeurs d’espacement des carreaux, mais on retrouve globalement une
bonne correspondance globale des paramètres magnétiques calculés et mesurés pour un
espacement entre 150 µm et 200 µm. Pour les paramètres où les valeurs de distances dans
le tableau sont plus éloignées, on remarque sur la courbe qu’à ces valeurs d’espacements,
l’erreur est déjà notablement plus réduite par rapport aux valeurs pour un espacement
nul. Cet espacement entre carreaux de ferrite n’est peut-être pas la seule raison des
écarts, mais il a l’air d’y contribuer de manière notable.
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Figure 3.47 Modèle de simulation par éléments finis avec les plaques de ferrite composées
de carreaux de ferrite

(µ
H
)

(µm)

Figure 3.48 Résultats de comparaison de simulation des plaques de ferrite en assemblages
de carreaux de ferrite pour le coupleur du Twizy
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Figure 3.49 Comparaison de simulation des plaques de ferrite en assemblages de carreaux
de ferrite avec les mesures pour le coupleur en huit à spires jointives, en position centrée
en (a) et en position décentrée en (b)
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Figure 3.50 Comparaison de simulation des plaques de ferrite en assemblages de carreaux
de ferrite avec les mesures pour le coupleur en huit à spires écartées, en position centrée
en (a) et en position décentrée en (b)
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Table 3.20 Distances inter-carreaux approximatives auxquelles les résultats de simulation
concorderaient avec les mesures

Décentrage Distance
inter-carreaux

pour LP
(µm)

pour LS
(µm)

pour M
(µm)

pour k
(µm)

NA Twizy 60 70 / /

0 % Huit à spires
jointives

400 200 200 170
50 % 300 170 160 160

0 % Huit à spires
écartées

300 150 180 160
50 % 260 120 170 190

En parallèle de ce travail de simulation par éléments finis, un modèle analytique
prenant en compte la présence de ferrite a pu être développé. Nous le présentons dans
le prochain paragraphe.

3.4.c Proposition d’un modèle analytique du coupleur en huit
en présence de ferrite

Ce modèle fut établi, moyennant inévitablement quelques hypothèses simplificatrices.
En voici l’explication pas à pas.

D’abord, nous considérons un fil infini parcouru par un courant de valeur 2 i,
comme en Fig. 3.51a. Les lignes de champ produites par ce courant sont naturellement
circulaires. On place ensuite autour du fil deux plaques de surface infinie et de matériau
magnétique idéal, c’est-à-dire de perméabilité infinie, comme en Fig. 3.51b. Cela
ne devrait presque rien changer. Nous considèrons ici que les lignes de champ sont
exactement les mêmes. La Fig. 3.51c présente une situation légèrement différente :
deux fils chacun parcouru par un courant i sont séparés par une plaque magnétique,
également de surface infinie. La plaque agissant comme un court-circuit magnétique,
on peut suggérer que ce qui se passe au-dessus est indépendant de ce qui se passe
au-dessous. Ainsi, en retirant le fil au-dessous de la plaque, aucun changement ne se
produit au-dessus, comme en Fig. 3.51d. Si on ajoute encore une plaque, nous avons
choisi de modéliser la situation comme en Fig. 3.51e. Cela repose sur l’idée que les
lignes de champ vont toujours représenter le chemin le plus court. Les lignes de champ
autour du conducteur restent circulaires, jusqu’à ce que la longueur de ligne de champ
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(a) (b)

(c) (d)

(e)

Figure 3.51 Construction du modèle de lignes de champ pour un fil infini entre deux plaques
de matériau magnétique idéal

dépasse la longueur à parcourir dans l’air en ligne droite. Dans ce cas, on les suppose
rectilignes et parallèles, perpendiculairement aux plaques magnétiques.

Deux régions se dessinent : une avec les lignes circulaires, et l’autre avec les lignes
rectilignes. Dans la région des lignes rectilignes, l’induction peut être déduite du
théorème d’Ampère. Pour appliquer ce théorème, il faut commencer par identifier un
contour le long duquel le champ est constant. Ici, les lignes entre les plaques sont
parallèles entre elles. Donc si on considère un tube de rayon infinitésimal allant d’une
plaque à l’autre, le flux en son sein étant conservatif, l’induction est constante tout
au long de ce tube. On peut conclure que l’induction le long de chacune de ces lignes
de champ rectiligne est constante (en dehors de la zone de lignes circulaires). Comme
de plus la perméabilité du matériau magnétique est infinie, les lignes sont censées
se répartir sur toute la surface de la plaque magnétique. Il n’y a donc pas d’endroit
où les lignes rectilignes sont plus denses qu’ailleurs. Ainsi, on peut en conclure que
l’induction constante partout est B = µ0i

2hplaques
. Évidemment, ce modèle ne transpose

pas exactement la réalité : les lignes de champ ne vont pas brusquement passer d’une
forme circulaire à une forme rectiligne. Néanmoins, on accepte cette approximation
pour la suite.
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Nous allons à présent appliquer ce modèle pour les lignes de champ émises par une
bobine carrée au sein d’un coupleur (cf Fig. 3.52). Dans un premier temps, on peut
identifier la zone à partir de laquelle les lignes de champ ne sont plus circulaires, par
le rayon limite de la dernière ligne de champ circulaire Rlim qui vérifie Eq. (3.16) (les
différents paramètres sont définis dans Fig. 3.52c).

(a) (b)

(c)

Figure 3.52 Application du modèle pour les lignes de champ pour un coupleur carré

πRlim + 2 (RP + eplaque P) = 2hplaques

Rlim = 2 (hplaques −RP − eplaque P)
π

= 2 (hair +RP + 2RS + eplaque S)
π

(3.16)

En appliquant de nouveau le théorème d’Ampère à l’extérieur du coupleur sur les
côtés, dans les zones où il y a uniquement des lignes rectilignes (au-delà de Rlim), en
prenant une ligne du côté gauche et une autre du côté droit, on a 2hplaquesH = i− i = 0.
On en déduit que l’induction est nulle dans cette zone extérieure au coupleur. Cela dit,
les lignes qui vont de la plaque du haut vers celle du bas ne peuvent pas se refermer
à l’intérieur du coupleur : elle sont contraintes de se refermer par l’extérieur. Ainsi,
dans cette zone, l’induction est bien nulle, mais le flux ne l’est pas. Cela s’explique
par le fait que notre modèle suppose des plaques de dimensions infinies. Ainsi, comme
ϕ = BS, nous pouvons avoir B = 0 et ϕ ≠ 0 quand S est infinie. Les lignes de champ se
referment sur toute la surface qu’on leur offre, ce qui pour une surface infinie entraîne
un champ et une induction nulle. Nous ne pouvons donc rien en déduire pour un
coupleur de forme carrée avec des plaques magnétiques de dimensions finies.
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En revanche, on peut obtenir quelque chose pour le coupleur en forme de huit. La
Fig. 3.53 illustre l’application du modèle pour un tel coupleur. En utilisant de nouveau
le théorème d’Ampère, comme précédemment, on trouve de nouveau une induction
nulle à l’extérieur du coupleur. Cette fois, les lignes peuvent se referme intégralement
au sein même du coupleur. Il n’y a aucune raison d’avoir un flux dans la zone extérieure
au coupleur : il est donc nul. Le comportement reste ainsi le même quand on retire la
surface de matériau magnétique qui couvre cette zone.

(a) (b)

(c) (d)

(e)

Figure 3.53 Application du modèle pour les lignes de champ pour un coupleur en huit

Nous pouvons donc, à partir de là, essayer de calculer l’inductance propre et le
couplage qu’on pourrait obtenir. Le coupleur se découpe en plusieurs zones, comme en
Fig. 3.54. On peut distinguer les Zones des Lignes Circulaires (ZLC), où on trouve des
lignes qui forment des quasi-demi-cercles et des lignes rectilignes, et les Zones des Lignes
Rectilignes (ZLR), où on trouve uniquement des lignes rectilignes. Pour l’inductance
propre, nous pouvons d’abord facilement calculer Lint concernant le champ à l’intérieur
des câbles, en utilisant Eq. (3.6). Nous obtenons ici l’expression d’Eq. (3.17).

Lint = µ0

8 π [2 × 2(aP + b1 P)] (3.17)
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(a)

(b)

Figure 3.54 Schéma pour le modèle analytique en présence de plaques magnétiques présen-
tant les Zones des Lignes Circlaires (ZLC) et les Zones des Lignes Rectilignes (ZLR). Un
secondaire décentré est dessiné en pointillé sur (b)

Ensuite, nous allons chercher à calculer la part d’inductance propre Lext due au flux
émis par la bobine primaire et capté en son sein à l’extérieur des câbles. Nous allons
nous limiter au calcul dans le cadre 1 (à gauche), sachant que ce sera identique pour
le cadre 2 (à droite). Nous allons décomposer le flux en trois : ϕP→1-RR pour le flux
émis par le primaire et traversant la ZLR et donc dû à des lignes de flux rectilignes,
ϕP→1-CR pour le flux dans la ZLC dû à des lignes de flux rectilignes, et enfin ϕP→1-CC

pour le flux dans la ZLC dû aux lignes circulaires.
Dans la ZLR, la valeur de l’induction peut être obtenue par le théorème d’Ampère. En
prenant un contour correspondant à une ligne de champ qui se referme dans Fig. 3.54a,
nous obtenons 2 iP = 2hplaquesH et donc B = µ0iP

hplaques
. En multipliant par l’aire de la

surface de la ZLR, nous parvenons à l’Eq. (3.18).

ϕP→1-RR = µ0(aP − 2Rlim)(b1 P − 2Rlim)
h

iP = L1-RR iP (3.18)

Dans la ZLC, le flux qui nous intéresse est celui reçu à l’intérieur de la spire 1. Pour les
lignes rectilignes, on va calculer l’induction à partir des modèles des Figs. 3.53a - 3.53d.
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Cela revient à supposer le principe de superposition, normalement valable uniquement
dans l’air. Cela dit, comme le chemin parcouru par le champ est très majoritairement
dans l’air, cela reste une approximation pertinente. Dans ces modèles, en appliquant le
théorème d’Ampère, on obtient B = µ0iP

2hplaques
. En additionnant ces flux dont certains

sont de sens contraires, on obtient bien une induction B = µ0iP
2hplaques

dans la ZLC. En
multipliant par les surfaces concernées, on aboutit à Eq. (3.19). Une surface de la ZLC
typiquement a une aire de la forme Rlim × aP ou Rlim × b1 P. Dans cette expression,
nous prenons en compte l’intérieur des câbles et nous supposons l’utilisation d’un fil
de Litz correctement torsadé tel que la position moyenne de chaque brin corresponde
à l’axe du câble. Si ce n’était pas le cas, il faudrait prendre en compte un effet de
proximité supplémentaire qui compliquerait notablement la modélisation.

ϕP→1-CR = 2Rlim (aP + b1 P) µ0iP
2hplaques

= µ0Rlim (aP + b1 P)
hplaques

iP = L1-CRiP (3.19)

Pour calculer ϕP→1-CC, on suppose que l’induction est constante le long des lignes
quasi-circulaires. On a donc avec le théorème d’Ampère, pour une ligne à un rayon
r du câble : iP = H [πr + 2 (RP + eplaques P)], ce qui donne B = µ0iP

πr+2(RP+eplaques P) . En
intégrant entre RP et Rlim, sur les quatre surfaces concernées, on obtient Eq. (3.21).

ϕP→1-CC = 2 (aP + b1 P)
∫ Rlim

RP

µ0iP
πr + 2 (RP + eplaques P) dr

= 2 (aP + b1 P) µ0iP
π

ln
[
πRlim + 2 (RP + eplaques P)
πRP + 2 (RP + eplaques P)

]

= 2µ0 (aP + b1 P)
π

ln
[

2hplaques

πRP + 2 (RP + eplaques P)

]
iP (3.20)

= L1-CC iP

De ces trois flux, on peut déduire Lext en Eq. (3.21) en prenant en compte les spires 1
et 2. Ainsi, on obtient l’inductance propre LP = Lint + Lext.

Lext = 2 (L1-RR + L1-CR + L1-CC) (3.21)
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Le calcul de l’inductance mutuelle repose sur le même raisonnement que le calcul
de Lext. Dans le cas où Rlim 6 h, seules les lignes rectilignes sont captées par le
secondaire et doivent être prises en compte. Les surfaces sont corrigées du décentrage
A du secondaire, et donne les mutuelles d’Eq. (3.22), pour A inférieur à aP − 2Rlim.
Notons que le décentrage n’a d’effet dans MCR que pour les zones de ZLC parallèles
à l’axe a : c’est parce que la surface perdue dans la surface de la ZLC d’un côté se
retrouve dans celle de la ZLC de l’autre (zones hachurées en blanc sur la Fig. 3.54b).

MRR =


µ0(aP − 2Rlim)(b1 P − 2Rlim)

hplaques
si A 6 Rlim

µ0(aP − A−Rlim)(b1 P − 2Rlim)
hplaques

sinon

MCR = µ0Rlim (aP − A+ b1 P)
hplaques

(3.22)

Il faut noter que les formules décrites précédemment correspondent uniquement
aux cas où les lignes circulaires émises par le cadre 2 du huit (à droite) ne sont pas
captées dans le cadre 1 (à gauche), ce qui correspond à la condition E > Rlim. Ce
modèle a pu être comparé avec un modèle par éléments finis. Nous avons modélisé un
coupleur de deux bobines composées chacune d’une spire. Les caractéristiques sont
récapitulées dans le Tab. 3.21. Deux types de comparaison furent menées : l’une en
éloignant les deux parties du huit (c’est-à-dire en augmentant E), tout en conservant
la surface de chaque partie du huit fixe (b1 = l−4R

2 constante) en Fig. 3.55, puis l’autre
en conservant la surface totale du huit fixe (b1 = l−4R−E

2 variant avec E) en Fig. 3.56.

Table 3.21 Caractéristiques du coupleur en huit avec une spire par bobine

Caractéristiques

Rayon du câble (mm) 3
Longueur de bout en bout (cm) 70
Largeur de bout en bout (cm) 70
Hauteur entre bobines hair (cm) 15
Espace bobine/plaque de ferrite (mm) 10
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Figure 3.55 Résultats du modèle analytique et de simulation pour un coupleur en huit
composé de bobines d’une spire chacune, où b1 est constant, avec le secondaire centré en (a)
et décentré en (b). Formules du modèle analytiques valables uniquement pour E > Rlim.
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Figure 3.56 Résultats du modèle analytique et de simulation pour un coupleur en huit
composé de bobines d’une spire chacune, où b1 varie avec E, avec le secondaire centré en (a)
et décentré en (b). Formules du modèle analytiques valables uniquement pour E > Rlim.

Les écarts maximaux entre modèle analytique et simulation par éléments finis sont
récapitulés en Tab. 3.22. Nous remarquons d’abord de faibles écarts sur l’inductance
propre (un peu moins de 6 %). En revanche, les écarts sur l’inductance mutuelle, et donc
sur le couplage, sont beaucoup plus marqués : les résultats du modèles sont supérieurs
aux résultats du modèle par éléments finis jusqu’à près de 50,9 % sur l’inductance
mutuelle, et 46,5 % sur le couplage. De plus, il faut se rappeler que le modèle par
éléments finis présente déjà des valeurs supérieures par rapport aux mesures d’environ
20 % pour l’inductance propre, d’environ 50 % pour l’inductance mutuelle et d’environ
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Table 3.22 Erreurs maximales du modèle analytique pour la forme en huit par rapport aux
simulations à éléments finis

Décentrage (%) Écart relatif maximal sur L (%) M (%) k (%)

0 b1 fixe 5,9 27,3 20,7
50 b1 fixe 5,9 43,0 35,1
0 b1 variable 3,1 22,7 25
50 b1 variable 4,3 50,9 46,5

25 % pour le couplage. Ceci dit, pour un modèle avec des approximations fortes
(comportement des portions de fil assimilé au comportement du fil infini, perméabilité
infinie des plaques). Ce qu’il est important de noter, c’est que ce modèle analytique
donne les mêmes évolutions que le modèle par éléments finis pour chaque grandeur, et
des valeurs du même ordre de grandeur. Il peut donc être utilisé pour une évaluation
préliminaire rapide, affinable par la suite avec un modèle par éléments finis, et réduisant
de ce fait le nombre de simulations à effectuer avec un tel modèle. De plus, les lignes
de champ issues du modèle par éléments finis (en Fig. 3.57) ressemblent bien à celles
prédéterminées par le raisonnement proposé : très faibles au-delà de la ferrite, et
principalement rectilignes et parallèles au sein du huit.

(a) (b)

Figure 3.57 Lignes de champ issues du modèle par éléments finis en (b), selon le plan de
coupe transversal illustré en (a)

3.4.d Dimensions à partir desquelles cette forme est intéres-
sante

Selon le modèle développé précédemment, nous pouvons raisonner du point de vue
de certaines dimensions à partir desquelles le coupleur en huit est le plus intéressant.
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En effet, si l’écartement E entre les deux parties du huit (spires 1 et 2) est inférieur à
Rlim, alors des lignes circulaires provenant de la spire 2 vont contribuer à l’inductance
propre de la spire 1. Cela va dégrader le couplage. C’est bien ce qui est observé en
Fig. 3.55, où uniquement E varie, avec les parties du huit conservant une surface fixe.
Le couplage atteint son maximum puis stagne à partir d’une valeur de E comprise
entre 100 mm et 125 mm, alors que Rlim est évalué pour les dimensions de Tab. 3.21
à environ 108 mm. Des simulations par éléments finis ont été conduites pour vérifier
cette tendance avec un coupleur composé de plusieurs spires. Elles furent menées sur
un modèle construit selon les caractéristiques du Tab. 3.23.

Table 3.23 Caractéristiques du coupleur en huit avec plusieurs spires pour l’étude avec
variation de E

Caractéristiques

Rayon du câble (mm) 3
Longueur de bout en bout (cm) 70
Largeur de bout en bout (cm) 70
Hauteur entre bobines hair (cm) 15
Espace bobine/plaque de ferrite (mm) 10
Nombre de spires 6
ea (mm) 1
eb1 initial (mm) 6
eb2 (mm) 1,5

Nous observons en Fig. 3.58a, que lorsque les dimensions de chaque partie du huit
sont conservées constantes, le couplage suit le même comportement que pour une seule
spire : il augmente et stagne lorsque E atteint Rlim. Cela dit, lorsque nous conservons
les dimensions extérieures globales constantes en Fig. 3.58b, l’inductance propre se
dégrade du fait que E augmente, ce qui va dans le sens d’augmenter le couplage, sauf
que comme b1 diminue, l’inductance mutuelle sera aussi affectée. Le maximum de
couplage n’est alors plus à Elim, mais à 0 mm. Il ne faut cela dit pas généraliser sur la
valeur de E optimale : dans le cas où eb2 = 1,5 mm, la valeur optimale de E est de
50 mm. Le gain en couplage par rapport à 110 mm est de 8,3 % pour les cas centré et
décentré. Cela est assez inférieur aux gains de plus de 19 % vus précédemment. Ainsi,
faire varier E permet de notablement modifier la valeur d’inductance propre, tout en
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Figure 3.58 Résultats de simulation par éléments finis en faisant varier E, avec une largeur
extérieure globale qui varie et b1 constant en (a), puis b1 qui varie et une largeur extérieure
globale constante en (b)

ayant une influence relativement contenue sur le couplage. Cela mériterait d’être vérifié
sur d’autres dimensions de bobines pour pouvoir généraliser.

3.5 Fonctionnement du système de charge en dy-
namique : impact des bobines alentours

L’étude du coupleur a jusqu’ici porté sur la bobine émettrice et la bobine réceptrice
uniquement. Cela dit, dans le cadre de la charge dynamique, les bobines au sol autour de
la bobine émettrice peuvent influer sur le transfert. Les travaux de la thèse précédente
ont développé un modèle pour l’impact des bobines alentours sur le transfert entre la
bobine émettrice et la bobine réceptrice. Une étude a même été menée sur l’utilisation
possible des bobines directement voisines de la bobine émettrice en les mettant dans
un état appelé « court-circuit résonnant ». Il s’agit en réalité de court-circuiter les
bobines en question avec leur condensateur résonnant. Cela a plusieurs implications
sur le fonctionnement du système, dont certaines utilisées à des fins de commutations
d’une bobine au sol à la suivante, comme détaillées dans la thèse. Les autres bobines au
sol, furent dans un premier temps placées dans un état voulu inactif en se contentant
de bloquer les transistors de chacun des onduleurs correspondants. En réalité, elles
peuvent aussi avoir un impact sur le transfert.
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3.5.a Couplages des bobines au sol et impact sur le transfert

La Fig. 3.59 recense les différents couplages en jeu, ainsi que l’évolution de leurs
valeurs sur le prototype Twizy avec le décentrage au-fur-et-à-mesure que le secondaire
se déplace d’une bobine à la suivante. La bobine n correspond à la bobine assurant le
transfert. kn−1,n+1 est extrêmement faible comparé aux autres couplages, et peut donc
être négligé. En revanche, kn,n+1, qui a une valeur relativement constante autour de
-0,1 est comparable au couplage entre primaire et secondaire kn,S lors d’un décentrage
de 50 %. Cela signifie que les tensions induites par la bobine n au niveau des bobines
n− 1 et n+ 1 sont du même ordre de grandeur que la tension induite au secondaire. Il
y a alors un risque que la tension au niveau du circuit résonnant Un+1 et Un−1 dépasse
la tension du bus DC, ce qui a pour conséquence l’apparition d’un courant à travers les
diodes de roue libre. C’est le phénomène mis en évidence dans la Fig. 3.60. Figs. 3.60a
et 3.60b sont des relevés de tensions et de courants des circuits résonnants dans le cas
où les bobines n− 1 et n+ 1 sont mises dans l’état de court-circuit résonnant, avec le
secondaire proche de la position de 50 % de décentrage. Pour la première figure, les
bobines autres que les bobines n, n− 1 et n+ 1 sont déconnectées manuellement du
circuit, ce que nous désignons par « Vrai OFF » , alors que pour la deuxième, elles sont
déconnectées simplement en imposant un état bloqué aux interrupteurs de l’onduleur,
ce que nous désignons par « OFF Hybride » . Au final, nous observons que dans ce
cas, la tension est écrêtée à environ 55 V, soit la tension de bus continu VDC de 60 V,
moins les chutes de tension de câblage et aux bornes des semiconducteurs.

(a) (b)

Figure 3.59 Schéma du système mettant en évidence les différents couplages en présence
en (a) et valeurs de couplage mesurées en (b)
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µs

(a)
µs

(b)

(c)

Figure 3.60 Manifestation du phénomène de conduction dans les diodes de roue libre lors
du transfert lorsque le secondaire est entre les bobines n et n+ 1, avec les mesures sur les
bobines inactives en Vrai OFF en (a) et OFF Hybride en (b)

Les amplitudes de tensions et courants au niveau des circuits résonnants ont été
relevés en fonction du décentrage du secondaire en Fig. 3.61 dans les deux cas d’état
OFF. On observe que ce phénomène perturbe aussi les courants dans les bobines actives
et donc le transfert de puissance, à cause du courant circulant dans le bus continu dans
le cas du OFF Hybride. En pratique, on peut même observer une nette diminution de
la puissance transférée autour des 50 % de décentrage. Il est donc très important de
contrer ce phénomène.

3.5.b Contre-mesures envisagées

Un interrupteur additionnel

Trois moyens ont été imaginés pour pallier ce problème. Le premier, très simple, est
d’ajouter un interrupteur qui, ouvert lorsque la bobine doit être inactive, empêchera le
passage du courant indésirable. La première idée fut de l’insérer en amont de l’onduleur,
au niveau de la connexion au bus continu. Toutefois, cela engendre un problème avec
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(a) (b)

Figure 3.61 Évolution des amplitudes des signaux en fonction du décentrage du secondaire,
dans le cas du Vrai OFF en (a) et du OFF Hybride en (b)

le condensateur DC-link qui permet de limiter les inductances de câblage : la tension
induite, redressée au travers des diodes, va pouvoir le charger. Il faudrait alors un
condensateur capable de supporter cette tension, mesurée à 104 V dans la Fig. 3.61a,
bien plus élevée que la tension du bus continu de 60 V. De plus, les interrupteurs
de l’onduleur doivent supporter cette tension induite, l’interrupteur supplémentaire
ne devant supporter que la différence avec le bus continu. Cela engendre donc un
sur-dimensionnement en tension du condensateur DC-link et des interrupteurs de
l’onduleur, qui mène à des RDSon plus élevés et à l’utilisation de drivers plus puissants.
Il est donc préférable de placer cet interrupteur du côté AC, auquel cas les interrupteurs
de l’onduleur et le condensateur DC-link ne supportent plus que la tension du bus
continu. L’interrupteur additionnel va cependant devoir être bidirectionnel en tension et
en courant, résister à une tension de claquage supérieure à la tension induite maximum
du circuit résonnant, et sera un nouveau poste de pertes. Sur le prototype Twizy, il
présente à lui seul presque autant de pertes que l’onduleur lui-même.

Bobines inactives en court-circuit résonnant

Le deuxième moyen consiste à placer toutes les bobines inactives au sol en court-
circuit résonnant. La mise en équations du problème est écrite en Eq. (3.23), en
négligeant les résistances des circuits de résonance, les couplages entre le secondaire
et les bobines au sol au-delà des bobines n − 1 et n + 1 au vu de leur faible valeur
(inférieure en valeur absolue à 0,034 entre -50 % et 50 % de décentrage du secondaire),
et en notant ki,i+1 = kP pour toute bobine i, comme observé sur la Fig. 3.59b. On ne
peut pas résoudre analytiquement le système car il faudrait des conditions initiales.
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Cela dit, on peut utiliser, pour les bobines au-delà des bobines n−1 et n+1, la relation
de récurrence d’Eq. (3.24).

∀N ∈ {n− 1,n+ 1},
UN = 0 = jLPω[X0 iN + kN,S miS + kP(iN−1 + ,iN+1)]

∀N ∈ Z − Jn− 1,n+ 1K,

UN = 0 = jLPω[X0 iN + kP(iN−1 + iN+1)]

avec X0 = 1 − ω0
2

ω2 et ω0 = 1√
LPCP

(3.23)

∀N ∈ Z − Jn− 2,nK,iN+2 = −X0

kP
iN+1 − iN (3.24)

Nous démontrons en annexe H que la propagation du courant dépend de la bande de
fréquence dans laquelle l’onduleur fonctionne, et deux fréquences limites sont rappelées
en Eq. (3.25). Les résultats sont récapitulés en Tab. 3.24.

fa,b = f0√
1 ∓ 2 kP

(3.25)

Nous nous limitons à l’étude N > n+ 1, sachant que la situation est symétrique par
rapport à la bobine n. Pour le cas où fa < f < fb, iN a une forme sinusoïdale vis-à-vis
du paramètre N . Ainsi, rien ne laisse penser que le courant pourra décroître de proche
en proche. Cela se vérifie aisément pour le cas f = f0 qui appartient bien à cette bande
de fréquence. Dans ce cas, il y a une réplication du courant d’une bobine N à la bobine
N + 2, tout en inversant le signe du courant (deux bobines successives n’ayant par
contre pas forcément la même amplitude). Ainsi, le courant ne décroît jamais dans
le cas théorique étudié. En réalité, les résistances de chaque circuit résonnant vont
amortir progressivement le phénomène, mais ce seront les seuls facteurs limitants. Dans
notre application, ce type de comportement est à éviter, car il cumule les pertes d’une
bobine à la suivante.
Pour le cas limite f = fa, pour chaque instant t, un cœfficient µfa(t) est présent. Si
µfa(t) ̸= 0, alors si N tend vers l’infini, l’amplitude du courant iN diverge, ce qui n’a
pas de sens physique. Nous pouvons en déduire que iN(t) = (−1)N−(n+1) in+1(t). Le
même raisonnement s’applique pour le cas f = fb, qui donne alors iN (t) = in+1(t). Dans
le premier cas avec fa, le courant est copié de bobine en bobine tout en inversant son
sens, et dans le deuxième avec fb, le courant est identique d’une bobine à l’autre. C’est
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Table 3.24 Résultats de l’étude analytique de l’Eq. (3.24) conduite en annexe H.

Bande de Expression de iN
fréquence pour N > n+ 1

fa < f < fb

iN(t) = in+1(t) cos([N − (n+ 1)]θf ) + λf (t) sin([N − (n+ 1)]θf )

avec θf =


−π + arctan

[√(
2 kP
X0

)2
− 1

]
si f 6 f0

− arctan
[√(

2 kP
X0

)2
− 1

]
sinon

f = f0 ∀p > 0,


i(n+1)+2 p(t) = (−1)p in+1(t)

i(n+1)+(2 p+1)(t) = (−1)p in+2(t)

f = fa iN(t) = (−1)N−(n+1) {in+1(t) + µfa(t)[N − (n+ 1)]}

f = fb iN(t) = in+1(t) + µfb(t)[N − (n+ 1)]

en notant x′
f 1 = − X0

2 kP
−
√(

X0
2 kP

)2
− 1 et x′

f 2 = − X0
2 kP

+
√(

X0
2 kP

)2
− 1

f < fa
iN(t) = νf 1(t)x′

f 1
N−(n+1) + νf 2(t)x′

f 2
N−(n+1)

où |x′
f 1| > 1 et |x′

f 2| < 1

f > fb
iN(t) = νf 1(t)x′

f 1
N−(n+1) + νf 2(t)x′

f 2
N−(n+1)

où |x′
f 1| < 1 et |x′

f 2| > 1

encore une fois un comportement à éviter ici en fonctionnement nominal. Toutefois, ce
phénomène peut être mis à profit pour tester l’intégrité des bobines installées : toute
dérive d’impédance stoppe la récurrence. Ce phénomène peut aussi trouver une utilité
dans d’autres applications, comme la charge de téléphone portable sur une surface
étendue [38].
Dans le cas où f < fa, iN s’exprime comme la somme de deux termes, respectivement
multiple de x′

f 1
N−(n+1) et de x′

f 2
N−(n+1). On observe que |x′

f 2| < 1, ce qui implique que
le terme correspondant tend vers 0 quand N augmente. Par ailleurs, |x′

f 1| > 1, et donc
le terme correspondant diverge vers l’infini quand N augmente. Comme le second terme
tend lui vers 0, cela voudrait dire que l’amplitude de iN diverge lui aussi vers l’infini. On
en conclut donc que pour f < fa, νf1(t) = 0, et iN (t) = νf 2(t)x′

f 2
N−(n+1). De la même
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manière, dans le cas f > fb, nous en déduisons que iN (t) = νf 1(t)x′
f 1

N−(n+1). Pour ces
deux derniers cas, le courant diminue de bobine en bobine, ce qui est préférable.

Pour avoir une idée de la rapidité de décroissance du courant, des mesures ont été
conduites. Elles ont été effectuées avec une valeur de VDC à 40 V, à une puissance
reçue dans le véhicule de 510 W. Dans le cas de ce système Twizy, fa = 78,1 kHz et
fb = 87,3 kHz. En fonctionnant avec la méthode ZPA, une position du secondaire va
induire une fréquence de fonctionnement. Nous avons effectué des mesures dans le cas
centré en Fig. 3.62a, et dans le cas décentré de 25 % en Fig. 3.62b. À partir des courbes,
nous mesurons une fréquence de 90,6 kHz dans le cas centré, et de 89,5 kHz dans le cas
décentré. Cela nous situe dans la bande de fréquence qui présente analytiquement une
décroissance exponentielle de bobine en bobine. Les deux bobines présentent bien une
décroissance progressive des amplitudes de courant. Nous passons dans le cas centré
de 12,5 A pour in+1 à 2,9 A pour in+3. Dans le cas décentré de 25 %, la transition est
de 23,9 A pour in+1 à 7,1 A pour in+3. Cela témoigne d’une décroissance relativement
rapide de l’amplitude du courant. Il y a tout de même un impact important sur le
rendement : toutes ces bobines produisent des pertes joules à chaque instant, et il y a
un écart important entre iS et iP. 10 A dans le cas centré, ce qui correspond à 255 W,
soit environ la moitié de la puissance reçue dans le véhicule, puis 16,6 A dans le cas
décentré de 25 %, soit environ 423 W, plus de 80 % de la puissance reçue dans le
véhicule. Cette contre-mesure n’est donc pas appropriée pour notre application.

(µs)

(a)
(µs)

(b)

Figure 3.62 Mesures de courants et tension avec toutes les bobines inactives en court-circuit
résonnant, pour un transfert à une tension de 40 V et une puissance reçue au secondaire de
510 W, en position centrée en (a) et décentrée de 25 % en (b)
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Agir sur l’inductance propre ou le couplage

Comme mis en évidence dans l’Eq. (3.23), la tension induite dans les bobines au sol
dépend de deux paramètres : l’inductance propre au primaire LP, et le couplage entre ces
bobines au sol kP. Nous pouvons donc inclure dans la conception du système l’objectif
de diminuer ces paramètres. Cela permet de se passer d’un interrupteur additionnel
bidirectionnel générateur de pertes, et des pertes supplémentaires engendrées par la
mise en court-circuit résonnant des bobines inactives. Une des manières possibles est
de déphaser courant et tension au primaire et au secondaire, ce qui permet de modifier
le dimensionnement du système et diminuer LP comme décrit au chapitre 2. Une autre
solution est d’agir sur la forme et la disposition des bobines au sol pour diminuer
kP, comme c’est le cas dans l’exemple des bobines dites « bipolaires » [24]. Il faut
cependant faire attention à ce que cela n’augmente pas la longueur de câble nécessaire
pour les bobines, qui représente un des premiers postes de dépense pour le coût de
l’infrastructure.

3.6 Conclusion
Dans ce chapitre, nous nous sommes concentrés sur le coupleur et ses paramètres

magnétiques. Nous avons construit un modèle de calcul analytique pour modéliser un
coupleur composé de bobines rectangulaires dans l’air, pour pouvoir facilement calculer
les paramètres magnétiques de chaque spire, et ainsi pouvoir évaluer et quantifier
l’impact de l’espacement entre spires pour un coupleur donné. Ce modèle est validé par
des mesures pour différents types de coupleur et différentes positions du secondaire.

Cela a permis l’étude de la forme carrée dans l’air. Il en résulte qu’il est préférable
d’écarter les spires dans l’axe b perpendiculaire au déplacement pour maximiser le
couplage pour un secondaire décentré de 50 %. Des formes rectangulaires de coupleur
furent également explorées, et conduisent à un couplage en position centrée bien
supérieur au carré, mais le couplage en position décentrée est supérieur dans une
bien moindre mesure, ce qui mène à une augmentation importante de l’écart entre
les couplages pour ces deux positions. Une bobine rectangulaire au sol uniquement
fut aussi étudiée, et conduit à un couplage inférieur, mais aussi à un écart entre
les couplages en positions centrée et décentrée notablement réduit par rapport à un
coupleur avec des bobines carrées de chaque côté. Un coupleur en huit fut également
proposé, placé ici de sorte à réduire le rayonnement sur les côtés du véhicule. Il a le
désavantage de couplages inférieurs à ceux obtenus avec une forme carrée, mais un écart
entre couplages en positions centrée et décentrée plus réduit. L’étude des espacements
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inter-spires a révélé que, tout comme pour la forme carrée, ce sont les espacements sur
l’axe b perpendiculaire au déplacement qui sont les plus importants pour maximiser le
couplage en position décentrée, et en particulier les espacements eb2 et eb1 (par ordre
d’importance).

Les mesures ont montré que la présence de ferrite est raisonnablement bien approxi-
mée par l’application de cœfficients sur l’inductance propre et le couplage, constants
avec le décentrage du secondaire. Néanmoins, l’évolution de ces cœfficients avec la
taille du coupleur n’a pas pu être étudiée. Pour pouvoir couvrir davantage de cas, un
modèle par éléments finis fut développé. Des écarts notables ont été observés vis-à-vis
des mesures. Plusieurs pistes ont été explorées pour expliquer ces écarts : l’influence de
l’intensité du courant sur la perméabilité relative du matériau magnétique, l’imprécision
sur la taille des plaques de ferrite du modèle par rapport aux mesures, les espacements
entre les carreaux de ferrite composant les plaques. Seule la dernière a montré un
impact marqué sur ces erreurs. Un modèle analytique a aussi été développé pour le
coupleur en huit. Il présente des écarts notables avec le modèle par éléments finis. Cela
dit, il permet de comprendre les phénomènes physiques à l’œuvre, et de prédire les
tendances pour guider une démarche d’optimisation. Certains paramètres comme Rlim

ont pu être validés par les simulations par éléments finis, ce qui valide le raisonnement
physique qui a conduit à sa construction.

Enfin, l’impact des bobines au sol autour de la bobine alimentée fut observé et
étudié. Un état indésirable de « OFF hybride » des bobines censées être inactives fut
caractérisé. Nous avons proposé et exploré des contre-mesures (interrupteur additionnel,
mise en court-circuit résonnants de toutes les bobines au sol, dimensionnement alternatif
du coupleur pour réduire l’inductance propre ou le couplage entre bobines au sol), et
leurs limites furent exposées.

Les principes et outils développés dans ce chapitre et le précédent vont maintenant
pouvoir être mis à profit pour le dimensionnement du système complet dans l’application
visée. C’est l’objet du prochain chapitre.





Chapitre 4

Dimensionnement du banc d’essai
haute puissance

Nous avons prévu, au vu des études menées dans les chapitres 2 et 3, de préparer
la construction de différentes versions de banc d’essai pour la haute puissance. D’une
part, nous avons voulu comparer un système avec la topologie Série-Série fonctionnant
en recopie de tension en déphasé avec un système de même topologie fonctionnant en
recopie de tension à phase nulle. Chacun va requérir un dimensionnement spécifique.
D’autre part, nous avons voulu comparer le coupleur en huit avec le coupleur carré
initial. Ce chapitre présente donc la méthode suivie pour dimensionner ces différents
systèmes.

4.1 Cahier des charges et frontières du système
prévu

La Fig. 4.1 montre une architecture classique d’un système de charge sans contact
pour véhicule électrique. Les limites du système traité dans cette thèse correspondent
à l’amont de l’onduleur et l’aval du redresseur. Nous considérons avoir en entrée un
bus de courant continu, et en sortie le hacheur en aval du redresseur secondaire qui
fait l’interface avec la batterie (et qui ne sera donc pas traité).

Le système ne correspondant pas à un produit bien défini par le partenaire industriel
mais à un projet de recherche, seules les données d’entrée principales ont été fixées
pour ce travail. Elles sont récapitulées dans le Tab. 4.1.
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Figure 4.1 Système complet de chargeur sans contact pour véhicule électrique avec la
topologie Série-Série

Table 4.1 Données fixées dans le cahier des charges pour le système de charge sans contact

Cahier des charges

Tension du bus d’entrée VDC 400 V

Fréquence de aux alentours de
fonctionnement 85 kHz

Puissance de transfert P de 20 kW à 30 kW

Tension maximale du 4 000 Veffcondensateur résonnant

Dimensions maximales 70 × 70 cmdu coupleur

Espace entre bobines 15 cmprimaire et secondaire

4.2 Dimensionnement de l’électronique pour la re-
copie de tension

D’un point de vue régulation, nous avons choisi de gérer uniquement la variation de
couplage au niveau du système retenu. La partie régulation de la puissance de sortie
sera gérée par le hacheur en sortie du système, qui gèrera aussi la variation de tension
de la batterie.

Le dimensionnement des parties convertisseurs du système va dépendre entièrement
de la commande choisie, qui va impacter directement le dimensionnement du circuit
résonnant. LP et C vont principalement être impactés respectivement par la puissance
à transférer et la fréquence de fonctionnement. Tout ceci selon la variation du couplage.
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Comme le coupleur aura des dimensions plus grandes que la version Twizy, nous avons
commencé le dimensionnement en supposant k variant entre 0,15 et 0,4.

4.2.a Fonctionnement à phase nulle

Le système pour la recopie de tension à phase nulle est rappelé en Fig. 4.2. La
stratégie de contrôle consiste à faire varier la fréquence de fonctionnement de l’onduleur
primaire pour s’adapter à la variation de couplage. Les équations dimensionnantes sont
rappelées dans le système d’Eq. (4.1).

Figure 4.2 Schéma électrique pour la recopie de tension à phase nulle pour le Série-Série

v̂Cmax(k) ≈ v̂P
Pmax

Pmin

√
1 − k

k
(4.1a)



Pmin(k) = v̂P
2

2LP ω0

1√
2
(
1 −

√
1 − k2

) (4.1b)

f0 = 1
2 π
√
LPC

(4.1c)

Pour dimensionner le système, nous partons de la puissance de transfert nominale
Pnom. Nous fixons alors la puissance maximale de fonctionnement à Pmax = 1,1 × Pnom

pour disposer d’une marge de 10 %. C’est ensuite l’expression de v̂Cmax en Eq. (4.1a)
qui va donner la valeur de Pmin à laquelle nous pouvons fonctionner. Comme v̂Cmax

est plus élevée pour les valeurs de couplage les plus faibles, nous établissons son calcul
pour le couplage minimal kmin. Connaissant à présent Pmin, nous vérifions que nous
avons bien Pmin 6 Pnom. Si ce n’est pas le cas, il faut soit augmenter kmin, soit
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augmenter v̂Cmax. Nous pouvons ensuite en déduire LP à partir de l’expression de Pmin

en Eq. (4.1b), puis C à partir de l’expression de f0 en Eq. (4.1c). Le système Eq. (4.2)
récapitule les équations effectivement utilisées pour le dimensionnement du circuit
résonnant.



v̂P ≈ ÛP = 4
π
VDC

Pmin(kmin) = Pmax
v̂P

v̂Cmax(kmin)

√
1 − kmin

kmin

LP = v̂P
2

2Pmin(kmin)ω0

1√
2
(

1 −
√

1 − k2
min

)

C = 1
LPω02

(4.2)

Les valeurs de LP et C sont ensuite réajustées selon ce qui est possible de réaliser à
partir des composants réels. Pour notre cas, nous avons choisi pour le condensateur
résonnant des capacités films TDK B32653A8223 de 22 nF car elles peuvent supporter
de très fortes tensions de 1000 Veff. Nous avons donc adapté la valeur de C pour avoir un
arrangement série - parallèle convenable, puis ajusté la valeur de LP pour rester proche
de f0. Le Tab. 4.2 donne les paramètres d’entrée utilisés pour ce dimensionnement et
les résultats. Les courbes liant puissance transférée et fréquences sont illustrées pour
différents couplages en Fig. 4.3.

Table 4.2 Données d’entrée et valeurs obtenues pour le dimensionnement d’un système de
recopie de tension à phase nulle

Données d’entrée

VDC = 400 V

f0 = 75 kHz

v̂Cmax = 4000 ×
√

2

kmin = 0,15

Pnom = 30 kW

Résultats

LP = 100 µH

C = 45 nF

Créel = 44 nF

LP réel = 103 µH

Pmin(kmin) = 17,87 kW

Pmax = 33 kW
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Figure 4.3 Courbles liant P et f pour le système dimensionné

4.2.b Fonctionnement en déphasé

Le schéma électrique pour la recopie de tension en déphasé est représenté en
Fig. 4.4. Pour ce système, nous avons deux paramètres de commande pour le transfert
de puissance : la fréquence de fonctionnement f ainsi que le déphasage entre courant
et tension γS (sachant qu’au primaire, le déphasage doit être symétrique par rapport
au secondaire : γP = −γS). Or, au sein d’un onduleur ou d’un redresseur actif, on ne
peut commander que l’un de ces deux paramètres à la fois. Nous avons donc choisi de
fixer la fréquence sur l’onduleur primaire, qui va exciter le circuit résonnant primaire.
Le circuit résonnant au secondaire va alors recevoir une tension induite à cette même

Figure 4.4 Schéma électrique pour la recopie de tension en déphasé pour le Série-Série
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fréquence, et un courant sinusoïdal va apparaître en son sein. Nous pouvons alors
prévoir de jouer sur le déphasage au secondaire γS pour maintenir la recopie de tension,
à savoir ÛS = ÛP. Nous régulons donc la tension de sortie ÛS avec le déphasage γS. Ce
mode de fonctionnement permettrait à nouveau de s’affranchir d’une communication
entre primaire et secondaire pour l’asservissement du système.

Le fonctionnement revient donc à avoir une fréquence fixe, et à s’adapter à la
variation du couplage en faisant varier γS, de sorte à avoir ÛS = ÛP et un déphasage
symétrique au primaire. Les équations régissant la recopie de tension en déphasé,
expliquées dans le chapitre 2 sont rappelées dans le système d’Eqs. (4.3). Dans les
expressions de P et de Pmin, ce sont donc les paramètres LP et k qui vont retenir notre
attention. Pour dimensionner le système, nous allons faire varier différentes valeurs
envisageables de LP pour les différentes valeurs de k possibles, puis déterminer les fré-
quences de fonctionnement pour la puissance minimale dans la plage de fonctionnement
désirée. Ensuite, nous choisirons la valeur de LP qui mène à une plage de fréquence la
moins grande possible, pour permettre le fonctionnement à fréquence fixe. Enfin, la
valeur de C est choisie pour obtenir la valeur de f0 voulue.

Pmin ≈
v̂P

2 cos 2γS

√
1 − k tan γS

2 kLPω0
(4.3a)

P =
v̂P

2 cos 2γS

2 kLPω sin (ψ + 2 γS) (4.3b)



f = f0√
1 − k (cosψ − tan γS sinψ)

(4.3c)

f0 = 1
2π
√
LPC

(4.3d)

La Fig. 4.5 montre l’allure de la courbe liant P et f pour un cas donné. Afin de
déterminer les fréquences de fonctionnement pour chaque instance de LP et k, nous
avons suivi la logique suivante. En vue d’une comparaison avec le système de recopie
de tension à phase nulle, nous avons imposé la même valeur minimale de Pmin et
la même valeur de f0. Ensuite, à partir de l’expression de Pmin en Eq. (4.3a), nous
déduisons la valeur correspondante de γS par résolution numérique de l’équation sur
l’intervalle

[
0 , π2

]
. En utilisant l’expression de P , nous déterminons le déphasage ψ pour
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fonctionner à la puissance voulue par résolution numérique sur l’intervalle [−2,γS , ψmin],
ce qui limite les fréquences correspondantes entre fmin et fsup. Avec son expression en
Eq. (4.3c), nous déduisons la fréquence de fonctionnement f correspondante.

Les paramètres d’entrée et le résultat de ce dimensionnement sont présentés dans
le Tab. 4.3. Comme cette fois-ci la valeur de capacité est réalisable sans difficulté avec
les condensateurs retenus de 22 nF, il n’y a aucun besoin de réadapter ces valeurs.

Figure 4.5 Courbe liant P et f pour un fonctionnement avec déphasages primaire et
secondaire symétriques, où LP = 103 µH, C = 44 nF, k = 0,25 et γS = 40°

Table 4.3 Données d’entrée et valeurs obtenues pour le dimensionnement d’un système de
recopie de tension en déphasé

Données d’entrée

VDC = 400 V

f0 = 75 kHz

k ∈ [0,15 ; 0,4]

Pnom = 20 kW

Pmin = 17,87 kW

Résultats

LP = 41 µH

C = 110 nF

∆f(20 kW) = 3,3 kHz et fmoy(20 kW) = 86,9 kHz

∆f(30 kW) = 8,6 kHz et fmoy(30 kW) = 89,6 kHz
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La Fig. 4.6 présente la courbe liant puissance transférée et fréquence pour différents
couplages, ainsi que la valeurs de déphasage correspondant à chaque valeur de couplage
pour le dimensionnement retenu. Nous y voyons bien que lorsque le couplage diminue,
un déphasage adapté permet de conserver approximativement le même Pmin.

(a) (b)

Figure 4.6 Courbes liant P et f pour le dimensionnement choisi de recopie de tension en
déphasé à différents couplages en (a), et correspondance entre γS et k en (b)

La tension aux bornes des condensateurs v̂C peut être calculée selon la formule
d’Eq. (4.4) (démontrée en section 2.3.a). De la même manière que précédemment,
nous avons calculé numériquement la valeur de ω correspondant à chaque valeur de
γS pour différents couplages à la puissance maximale P = 30 kW. Cela nous permet
d’avoir l’évolution exacte de v̂Cmax en fonction de γS (dans le cadre de l’approximation
du premier harmonique). Nous l’avons comparée par rapport à la formule approchée
calculée dans le chapitre 2 et rappelée en Eq. (4.5). La Fig. 4.7a montre les résultats
des deux méthodes.

v̂C = 2P
v̂P cos γSCω

(4.4)

v̂Cmax ≈ v̂P cos γS
Pmax

Pmin

√
1
k

− tan γS

√
1
k

− 1 (4.5)

La correspondance est très satisfaisante (erreur maximale à 5,7 %) et permet de
valider l’expression approchée de v̂Cmax. Comme elle permet de s’affranchir du calcul
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(a) (b)

Figure 4.7 Comparaison de v̂Cmax en fonction de γS pour des points calculés de manière
exacte avec la prédiction de la formule approchée en (a), et comparaison de v̂Cmax pour les
dimensionnements à phase nulle et déphasé à partir des formules approchées en (b)

de ω qui fait intervenir une résolution numérique d’équation, nous l’avons utilisée afin
de comparer la tension aux bornes des condensateurs résonnants entre le système de
recopie de tension en déphasé et le système de recopie de tension à phase nulle. Pour le
système déphasé, nous avons repris les valeurs de γS déterminées précédemment pour
chaque valeur de k. Les résultats de cette comparaison sont présentés dans la Fig. 4.7b.
Il apparaît que l’objectif visé est bien atteint : la tension est réduite sur toute la plage
de couplage, d’un rapport variant entre 1,65 au minimum et 2,5 au maximum.

Dimensionnement des condensateurs snubbers

Les condensateurs snubbers présentent une difficulté particulière pour le dimension-
nement, à cause de la plage de variation importante du courant commuté. En effet,
il y a deux tendances pour leur dimensionnement, pour laquelle il faut trouver un
compromis. Eq. (4.6) rappelle la formule des pertes par commutation dans un transistor
obtenue dans le chapitre 2. Elles sont inversement proportionnelles à Csnub. Plus nous
choisirons une capacité élevée, plus les pertes par commutation seront réduites. En
revanche, si la capacité est trop élevée par rapport au courant commuté, elle va mettre
davantage de temps à se charger lors de l’ouverture du transistor complémentaire du
même bras. La Fig. 4.8 présente les allures du courant et de la tension du transistor
lors de la commutation. Dans la Fig. 4.8a, le courant commuté est assez important
pour charger complètement Csnub lors de la fermeture du transistor complémentaire en
t3. Ce n’est pas le cas dans la Fig. 4.8b, où de l’énergie supplémentaire est dissipée. Il
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va falloir extraire cet excédent d’énergie thermiquement, et ce type de commutation
peut aussi provoquer des problèmes pour la CEM.

PQP 1,com = îL
2 sin γS cos γS

4 πCsnubω

[
tan γS

(
1 − ω2t1

2

8

)
+ 1
ωt1

(
1 − cos(γS − ωt1)

cos γS

)
− ωt1

2

]
(4.6)

(a) (b)

Figure 4.8 Exemples de commutation du transistor où Csnub a le temps de se charger en (a),
et non en (b)

Le courant îL du circuit résonnant est approché par la formule d’Eq. (4.7) et
représenté sur la Fig. 4.9. Nous en déduisons le courant commuté ˆicom exprimé en
Eq. (4.8). Le courant commuté sera donc faible pour les faibles valeurs de γS, soit les
fortes valeurs de couplages.

îL ≈ 2Pnom

v̂P cos γS
= î0

cos γS
(4.7)

ˆicom = îL sin γS ≈ î0 tan γS (4.8)

Le dimensionnement de Csnub va donc principalement dépendre du maximum de
pertes par commutation que nous nous permettons, du temps t1 de décroissance
du courant imposé par le composant de puissance, et du temps t3 de fermeture du
transistor qui ne doit pas être trop élevé afin de maintenir un instant de commutation
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Figure 4.9 Évolution de îL en fonction de k

de durée négligeable par rapport à la période du convertisseur. Les pertes conduites
dans le transistor furent calculées en utilisant les formules de la section 2.4.b et la
valeur de îL approchée par Eq. (4.7). Le Tab. 4.4 présente les données fixées pour
un premier dimensionnement, ainsi que la valeur de Csnub qui satisfait ces exigences.
Malheureusement, ce dimensionnement ne convient pas : dès que le couplage dépasse
la valeur de 0,24, la charge du condensateur ne se passe pas dans de bonnes conditions,
comme nous l’avions montré sur la Fig. 4.8b. De plus, en considérant qu’aux plus hauts
couplages entre 0,38 et 0,4, la phase serait proche de 0, la puissance à dissiper pour la
mise en court-circuit d’une telle capacité à cette fréquence avoisinerait les 160 W par
transistor, ce qui est bien trop important pour un refroidissement à air forcé.

Table 4.4 Données pour le premier dimensionnement de Csnub, en utilisant le module CREE
CAS325M12HM2

t1 60 ns

t3 2,5 % × T = 280 ns

PQP 1,com max 10 % × PQP 1,com tot

Csnub 22 nF
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Dans ce type de cas, il est habituel de faire en sorte de fournir un minimum de
courant à commuter pour que cela se passe bien. Nous avons donc envisagé d’imposer
un déphasage de 34° correspondant à k = 0,24 pour les valeurs supérieures de couplage.
Ainsi, le courant commuté serait égal et la commutation serait satisfaisante. Cela dit,
cela eut pour effet de presque doubler la bande de fréquence théorique pour fonctionner
à 30 kW, ce qui nous éloigne excessivement d’un fonctionnement à fréquence fixe. Une
deuxième idée fut de redimensionner le circuit résonnant en essayant d’avoir la bande
de fréquence la plus faible tout en imposant un déphasage minimal de 34°. Le résultat
est loin d’être satisfaisant : non seulement la bande de fréquence est encore une fois
presque le double de la première, mais le couplage seuil suite au redimensionnement de
Csnub a à peine augmenté de 0,24 à 0,26.

Une dernière chose restait à évaluer : l’influence de la capacité parasite du transistor
utilisé. En effet, nous avons établi dans la section 2.4.b qu’un transistor mosfet est
doté d’une capacité entre drain et source, ramené à COSS durant la commutation.
Cette capacité est inversement proportionnelle à la racine carrée de la tension à ses
bornes [34]. Ainsi, au début du blocage du transistor haut d’un bras, lorsque sa tension
est faible, cette capacité COSS 1 aura une forte valeur. Elle tirera donc un fort courant
pour se charger, alors que la capacité basse complémentaire du même bras COSS 2, de
valeur faible, tire moins de courant du circuit résonnant à ce stade, ce qui permet de
ne pas interférer avec la charge de COSS 1. Mais au fur et à mesure de la charge de
COSS 1, sa valeur diminue, ce qui permet de terminer la charge plus rapidement, et
laisser davantage de courant à COSS 2 pour terminer sa décharge rapidement également.
L’échange d’énergie entre les deux capacités d’un bras va exactement dans le bon
sens par rapport à notre problème. En revanche, à un instant t, le COSS du transistor
complémentaire du même bras n’aura pas la même valeur que le premier, ce qui
complique la résolution du problème par des équations analytiques. Nous avons donc
utilisé le logiciel Simplorer pour modéliser ce comportement (cf Fig. 4.10). Nous avons
construit le modèle de sorte que l’évolution de COSS avec la tension soit au plus proche
de la courbe de la documentation technique du transistor retenu. Pour augmenter la
capacité, nous avons ajouté un condensateur fixe en parallèle, pour lequel nous avons
essayé différentes valeurs.

La Fig. 4.11 montre le résultat obtenu pour des valeurs ajoutées de 2 nF et 3 nF.
Nous pouvons observer que la valeur de 3 nF est trop élevée pour commuter à un
couplage de 0,35 avant un temps t3 prévu de 280 ns. En revanche, la valeur de 2 nF
fait l’affaire. Nous avons déduit des courbes les pertes par commutation au niveau
du transistor, et pour un couplage de 0,15, cela a mené à une valeur de 30 W, soit
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Figure 4.10 Modèle construit sous Simplorer

(a) (b)

Figure 4.11 Évolution de la tension aux bornes du transistor pendant la commutation
obtenue sous Simplorer, en ajoutant un condensateur de 2 nF en (a) et 3 nF en (b)

37,5 % des pertes totales au niveau du transistor. C’est plus élevé que les 10 % prévus,
mais cela reste envisageable. Pour les couplages plus élevés, par exemple au-dessus de
0,38, le déphasage prévu est nul. Les pertes générées correspondent donc à la formule
d’Eq. (4.9). Après calcul, nous avons trouvé un résultat de 29 W, qui est lui aussi
acceptable (même si cette fois, les pertes par commutation représentent 60 % des pertes
totales au niveau du transistor).
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PQP 1,com(k > 0,38) = f ×
(2

3COSSV
2

DC + 1
2CsnubV

2
DC

)
(4.9)

Maintenant que nous avons terminé le dimensionnement de la partie électrique du
système, nous pouvons aborder le dimensionnement du coupleur magnétique.

4.3 Dimensionnement du coupleur associé
Afin de déterminer les géométries comportant les espaces inter-spires aboutissant

aux valeurs d’inductances propres recherchées, nous allons pouvoir utiliser le modèle
développé dans le chapitre 3 du coupleur dans l’air, muni du cœfficient de présence
de ferrite, et ce pour chaque forme de coupleur (carré et en huit). Nous favoriserons
naturellement les espacements inter-spires dans les axes favorables au couplage décentré.
Cela nous mènera à une première géométrie. Nous affinons ensuite la géométrie avec le
modèle de simulation par éléments finis, en tenant compte des écarts observés avec les
mesures. Mais dans un premier temps, il faut dimensionner le câble à utiliser pour les
bobines.

4.3.a Utilisation de fil de Litz

Le fil de Litz est couramment utilisé en électronique de puissance pour bobiner
des inductances ou des transformateurs qui verront circuler un courant alternatif. En
effet, lorsqu’un fil est parcouru par un courant alternatif, le champ émis par ce fil va
modifier la répartition du courant en son sein. La Fig. 4.12a montre un câble parcouru
par un courant continu. Le courant se répartit sur tout la section disponible, ce qui
permet d’avoir la résistance la plus faible. Si le courant est alternatif, alors le champ
magnétique émis par le fil sur lui-même va forcer le courant à se répartir uniquement sur
la périphérie comme en Fig. 4.12b, et augmenter la résistance du fil. Ce phénomène est
nommé « effet de peau », et l’épaisseur sur laquelle se répartit le courant est nommée
« épaisseur de peau ». Une idée est alors de subdiviser le fil en plusieurs brins de
diamètre égal à l’épaisseur de peau et isolés entre eux, pour que le courant se répartisse
sur toute la section de chaque brin. Néanmoins, le champ magnétique des brins entre
eux va encore entraîner une répartition du courant sur la périphérie du fil, comme en
Fig. 4.12c. C’est ce qu’on appelle « l’effet de proximité ». Une solution à ce problème
est d’entrelacer les brins entre eux de telles sortes que le long du fil, chaque brin occupe
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(a) (b) (c) (d)

Figure 4.12 Répartition d’un courant continu en (a), puis d’un courant alternatif dans un
câble plein en (b), dans un câble multibrins droit en (c) et dans un fil de Litz en (d)[11]

chaque position possible dans la section. Ainsi, le courant est forcé de circuler dans
chacun des brins, comme représenté en Fig. 4.12d.

C’est l’idée qui a donné naissance au fil de Litz. Sa conception est illustrée en
Fig. 4.13. Quelques brins sont regroupés ensemble et torsadés afin de former un toron.
Puis, plusieurs torons sont torsadés ensemble pour former un nouveau toron, et ainsi de
suite. Mais attention, ce type de fil présente des imperfections. D’une part, la situation
représenté en Fig. 4.12d n’est pas tout à fait exacte. Certes, si chaque brin occupe
chaque position possible, le courant circulera dans chaque brin. Mais cela ne veut pas
dire que le courant va se répartir sur toute la section du brin : l’effet de proximité
est toujours là. L’effet de proximité entre brins peut avoir un impact important : à
partir d’une certaine fréquence, un câble plein aura même une meilleure répartition du
courant qu’un fil de litz (dimensionné pour une fréquence plus basse), à cause de cet
effet [39]. C’est pourquoi des tubes de cuivre peuvent être préférés au fil de litz pour
des fréquences au-delà du mégahertz. La résistance du fil ne sera donc pas réduite à
celle du cas où le courant occuperait toute la section du conducteur. D’autre part, le

Figure 4.13 Image représentant la confection d’un fil de Litz [11]
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fait d’avoir une multitude de brins multiplie les espaces entre brins qui ne sont pas des
espaces « utiles ». En plus de l’épaisseur supplémentaire d’isolant sur chaque brin, pour
une même section de conducteur, le fil de Litz présentera un diamètre global bien plus
important (la section globale peut aisément doubler). Enfin, chaque spire d’une bobine
exercera un effet de proximité sur les spires alentours, quelle que soit la constitution
du fil. Lors du choix de la géométrie d’une bobine, nous chercherons donc à espacer les
spires les unes des autres afin d’atténuer cet effet.

Les données d’entrées et résultats du dimensionnement du fil de Litz sont donnés
dans le Tab. 4.5. Nous avons choisi de prendre un diamètre de fil de moitié l’épaisseur
de peau afin de mieux limiter cet effet. Le fil avait été dimensionné à l’origine pour
le système à phase nulle, et donc pour un courant maximal bien inférieur au courant
maximal du fonctionnement en déphasé (82 Aeff au lieu de 127 Aeff). Mais nous pouvons
nous en contenter pour un prototype, pour lequel nous pourrons veiller à limiter la
durée de fonctionnement à pleine puissance. L’arrangement est noté dans l’ordre :
1er toron × 2ème toron ×... Nous avons cherché à limiter au maximum le nombre de
brins par toron. En effet, plus le nombre de brins par toron est grand, plus il y a de
chances que dans l’opération de torsadage, des brins restent au milieu du toron et
n’aillent pas sur la périphérie. En revanche, plus le nombre de brins pour le premier
toron est petit, plus le fil est coûteux, car l’opération est moins facile à mettre en
œuvre. Par ailleurs, en limitant le nombre de torons par opération de torsadage, on
augmente le nombre de torsadages requis, ce qui va encore augmenter le coût du fil.

Table 4.5 Données et résultat de dimensionnement pour le fil de Litz

Données Résultats

imax = 82 Aeff δpeau = 217 µm

σCu = 59,6 × 106 S/m dbrin = 100 µm

µCu = 4π × 10−7 H/m SCu = imax
j

= 16,5 mm2

f ≈ 90 kHz nbrins = SCu
Sbrin

= 2107

j = 5 Aeff Arrangement : 5 × 5 × 5 × 4 × 4 = 2000 brins

Nous avons demandé la réalisation de ce fil de Litz, et avons effectué des mesures en
utilisant un analyseur d’impédance à balayage en fréquence. Nous avons pour cela pris
un fil de 19 m, que nous avons disposé afin de le tendre au maximum tout en écartant
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le fil aller et le fil retour, de manière à effacer tout effet de proximité. La mesure de
résistance DC à donné 24 mΩ, soit à peine plus que la valeur théorique de 20 mΩ
correspondante. Les mesures du rapport rAC

rDC
sont présentées en Fig. 4.14a. À 100 kHz,

on note un rapport de 1,3 environ. Cette augmentation de résistance avec la fréquence
peut être imputée à l’effet de peau ainsi que l’effet de proximité entre brins. Cette
valeur très proche de 1 montre que le fil est bien dimensionné pour réduire ces effets.
Nous avons ensuite réalisé grossièrement une bobine d’environ 70 cm de diamètre avec
ce même fil, composée de 6 spires. Les mesures sont données en Fig. 4.14b. Le rapport
monte cette fois-ci à environ 2 pour la même fréquence. L’augmentation est due à

(a) (b)

(c)

Figure 4.14 Rapports de résistance AC sur résistance DC pour une longueur de 19 m pour
le fil dimensionné dans le Tab. 4.5, tendu en (a), enroulé en une bobine d’environ 70 cm
de diamètre de 6 spires en (b) et mesures d’une bobine utilisée sur Twizy, d’arrangement
10 × 5 × 5 × 5 en (c)
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l’effet de proximité entre spires. Nous avons comparé cette mesure avec celle de la
bobine du prototype Twizy en Fig.4.14c, présentant le même diamètre de brin mais un
arrangement de type 10 × 5 × 5 × 5. Le rapport monte cette fois à une valeur de 5.
L’écart entre spires était sans doute plus important dans notre cas, diminuant de fait
l’effet de proximité entre spires, car nous n’avions pas de support pour le bobinage. Il
est cela dit très probable que l’arrangement plus favorable est un facteur déterminant.

4.3.b Géométrie du coupleur

À présent que le fil est dimensionné, nous pouvons passer au dimensionnement du
coupleur. Il va s’effectuer en deux étapes. Nous réalisons d’abord un pré-dimensionnement
avec le modèle de calcul dans l’air. Pour ce faire, nous prenons la valeur d’inductance
propre visée, puis nous la réduisons du facteur moyen de mesure avec ferrite sur valeur
calculée dans l’air Lferr

Lair
déterminé au chapitre 3. Nous réalisons un dimensionnement

afin d’atteindre cette valeur d’inductance visée dans l’air Lair,visé, en privilégiant les
espaces inter-spires qui permettent de maximiser le couplage en décentré selon la
forme de coupleur voulue. Ensuite, nous partons de cette géométrie dans un modèle de
simulation par éléments finis, et affinons afin d’obtenir la valeur d’inductance visée avec
la ferrite Lferr,visé, augmentée de l’erreur observée du modèle par rapport aux mesures.
Le Tab. 4.6 récapitule toutes les données utilisées pour cette démarche. Les plaques de
ferrite recouvrent ici entièrement sa bobine associée.

Cas du coupleur carré

La Fig. 4.15 rappelle la définition des paramètres d’un coupleur carré. Pour
commencer, il faut choisir le nombre de spires pour les bobines. Nous choisissons donc
un écartement de 1 mm selon chaque axe, puis nous augmentons le nombre de spires
jusqu’à obtenir une valeur d’inductance Lair supérieure à Lair,visé. Nous noterons le
nombre de spires minimal correspondant nmin. En écartant les spires, nous pouvons
diminuer la valeur d’inductance pour converger vers la valeur visée. En section 3.2.a,
nous avons conclu qu’il fallait privilégier les espacements eb dans le sens transversal
au déplacement pour maximiser le couplage en décentré, tout en maintenant ea dans
des valeurs faibles. Nous avons alors lancé une routine pour trouver le couple (ea,eb)
qui maximise le couplage en décentré. Comme nous disposons de formules analytiques,
nous pouvons nous permettre de passer au crible toutes les valeurs d’écartement dans
un intervalle donné et relever la valeur de couplage maximale atteinte et le couple
d’écartements correspondant. Nous avons appliqué cette démarche pour deux valeurs
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Table 4.6 Données utilisées pour déterminer la géométrie du coupleur pour les deux formes
possibles

Données d’entrée Phase nulle Déphasé
Lferr
Lair

1,46

LP (µH) 103 41

Lair,visé (µH) 70,55 28,1

Erreur prévue de la simulation +20par éléments finis (%)

Lferr,visé (µH) 123,6 49,2

RP = RS (mm) 3

Longueur extérieure selon l’axe a (cm) 70

Largeur extérieure selon l’axe b (cm) 70

Entrefer hair (cm) 15

Distance ferrite/bobine (cm) 1

Dimension de la plaque de ferrite (mm × mm × mm) 1000 × 1000 × 2

Figure 4.15 Définition des paramètres du coupleur carré
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du nombre de spires n : nmin et nmin + 1, au cas où les simulations par éléments finis
ne parviennent pas à converger vers une valeur proche de Lferr,visé en se contentant de
nmin spires. Les résultats sont présentés dans le Tab. 4.7.

Table 4.7 Résultats de l’optimisation dans l’air pour le coupleur carré

Coupleur carré Phase nulle Déphasé

Lair,visé (µH) 70,55 28,1

nmin 7 4

n 7 8 4 5

ea (mm) 1 1 1 7

eb (mm) 9 19 13 36

En partant de ce pré-dimensionnement, nous avons effectué des simulations par
éléments finis pour converger vers Lferr,visé. Les modèles sont présentés en Fig. 4.16, et
les résultats sont récapitulés dans le Tab. 4.8. Finalement, dans chaque cas, la valeur
d’inductance visée a pu être atteinte pour n = nmin, et les dimensions finales sont très
proches des dimensions déterminées dans l’air.

(a) (b)

Figure 4.16 Modèles construits sous Maxwell du coupleur carré dimensionné pour le
fonctionnement à phase nulle en (a), puis pour le fonctionnement en déphasé en (b)
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Table 4.8 Résultats de l’optimisation en présence de ferrite pour le coupleur carré

Coupleur carré Phase nulle Déphasé

Lferr,visé (µH) 123,6 49,2

n 7 4

ea (mm) 1 1

eb (mm) 13 14

Cas du coupleur en huit

Le coupleur en huit comporte davantage de paramètres pour les espacements inter-
spires. La Fig. 4.17 rappelle leur définition. De la même manière, nous commençons
par déterminer nmin pour atteindre Lair,visé. Ensuite, l’optimisation est délicate du fait
de la présence de 4 paramètres. Nous avons donc choisi de fixer E selon la valeur qu’il
aurait pour un dimensionnement optimal à nmin en terme de couplage en décentré,
sans contraindre la valeur d’inductance. Ensuite, nous avons mené une optimisation
du couplage en décentré sur les paramètres restants. Les résultats sont présentés dans
le Tab. 4.9.

Figure 4.17 Définition des paramètres du coupleur en huit

Nous sommes à nouveau partis de ce pré-dimensionnement pour converger vers
Lferr,visé avec le modèle à éléments finis. La section 3.4.d a révélé que la valeur de E
devait rester relativement faible et avait peu d’influence sur le couplage en décentré.
Nous avons donc joué d’abord sur ce paramètre, puis sur eb2 principalement pour
atteindre les valeurs d’inductance recherchées. À nouveau, ces valeurs ont pu être
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atteintes pour n = nmin. Les modèles sont illustrés en Fig. 4.18, et les résultats de
dimensionnement indiqués dans le Tab. 4.10. Elles sont encore une fois proches des
valeurs d’espaces inter-spires dans l’air. Cela nous conforte sur la stratégie employée
pour limiter le nombre de simulations par éléments finis à effectuer.

Nous avons ainsi dimensionné les deux types de coupleur pour chaque mode de
fonctionnement. Nous allons à présent évaluer la performance du système par simulation,
et vérifier que la ferrite ne sature pas en fonctionnement.

Table 4.9 Résultats de l’optimisation dans l’air pour le coupleur en huit

Coupleur en huit Phase nulle Déphasé

Lair,visé (µH) 70,55 28,1

nmin 6 3

n 6 7 3 4

Eopt (mm) 7,3 4,7 23,6 15,9

ea,opt (mm) 3,7 2,5 11,3 7,7

eb1,opt (mm) 9,4 7,5 20,7 15,5

eb2,opt (mm) 14,9 12,3 30,2 23,2

ea (mm) 1 4 1 9

eb1 (mm) 6 10 6 18

eb2 (mm) 11 15 1 26

Table 4.10 Résultats de l’optimisation en présence de ferrite pour le coupleur en huit

Coupleur en huit Phase nulle Déphasé

Lferr,visé (µH) 123,6 49,2

n 6 3

E (mm) 1 15

ea (mm) 1 1

eb1 (mm) 6 1

eb2 (mm) 14 1
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(a) (b)

Figure 4.18 Modèles construits sous Maxwell du coupleur en huit dimensionné pour le
fonctionnement à phase nulle en (a), puis pour le fonctionnement en déphasé en (b)

4.4 Résultats de simulation
À présent que le système complet (circuit électronique et coupleur) est dimensionné,

nous avons simulé son comportement pour guider la réalisation d’un prototype. Nous
nous sommes focalisés sur quelques aspects : le rendement pour chaque mode de
fonctionnement, la saturation éventuelle dans les plaques de ferrite, une évaluation du
champ rayonné du coupleur en huit par rapport au coupleur carré et enfin la possibilité
de fonctionner à fréquence fixe pour le fonctionnement en déphasé.

4.4.a Rendements attendus

Le rendement est le point qui peut paraître le moins avantageux pour le système à
recopie de tension en déphasé par rapport au système de recopie de tension à phase nulle.
En effet, en déphasant courant et tension au primaire, nous ne ferons qu’augmenter
le courant efficace pour une même puissance, ce qui augmentera les pertes résistives.
En revanche, comme la valeur d’inductance propre pour le système en déphasé est
inférieure à celle du système à phase nulle, le coupleur nécessite moins de longueur de
câble, ce qui aura pour conséquence de diminuer sa résistance. Nous avons donc utilisé
les formules exposées en section 2.4 pour évaluer les rendements des deux systèmes.
Les MOSFETs choisis sont des CREE CAS325M12HM2 (données en annexe J). Les
paramètres utilisés pour les calculs sont donnés dans le Tab. 4.11. La Fig. 4.19a présente
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l’évolution du rendement en fonction du déphasage γS appliqué au système. On observe
que le rendement reste supérieur à 92 % sur toute la plage considérée. La Fig. 4.19b
montre quant à elle l’évolution du rendement en fonction du couplage prévu pour les
deux systèmes. Finalement, le rendement du système en déphasé est supérieur pour
la majeure partie de la plage de variation du couplage (à savoir entre 0,2 et 0,4). La
méthode de fonctionnement en déphasé est donc bien une alternative compétitive par
rapport au fonctionnement à phase nulle en terme de rendement.

Table 4.11 Données utilisées pour les calculs de rendement

Phase nulle Déphasé

VDC = 400 V

Ron(125 ◦C) = 5,5 mΩ

VF(Is = 150 A) = 1,25 V

COSS(400 V) = 1,54 nF Csnub = 3 nF et t1 = 60 ns

rP = rS = 77,5 mΩ rP = rS = 41 mΩ

f ≈ 90 kHz f = 89,6 kHz

(a) (b)

Figure 4.19 Évolution du rendement théorique en fonction de γS pour la recopie de tension
en déphasé en (a), et comparaison des rendements en fonction du couplage pour la recopie
de tension à phase nulle et en déphasé en (b)
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4.4.b Étude de la saturation dans les magnétiques

Un risque de saturation dans les plaques de ferrites existe, surtout pour un transfert
de puissance à 30 kW. C’est pourquoi nous avons réalisé une étude sur l’induction
maximale et la répartition du champ dans les plaques de ferrite. Pour ce faire, nous
avons commencé par déterminer la fréquence de fonctionnement, la valeur de courant
crête et le déphasage entre courants primaire et secondaire pour chaque valeur de
couplage entre 0,15 et 0,4. Ensuite, pour chaque type de coupleur, nous avons relevé
dans le modèle de simulation par éléments finis les valeurs de couplage pour les cas
centré et décentré. Comme nous avions noté une différence pouvant aller jusqu’à environ
30 % en moyenne dans les couplages issus de cette simulation ksimu par rapport aux
mesures dans le chapitre 3, nous avons revu leurs valeurs à appliquer pour un couplage
que nous noterons kapp. Enfin, nous avons inséré dans la simulation par éléments finis
les composantes électriques du premier harmonique des courants au primaire et au
secondaire selon la valeur de kapp, et récolté les résultats d’induction dans les plaques
de ferrites, d’une épaisseur prévue initialement de 2 mm. Une attention particulière fut
portée sur la définition du sens de chaque courant dans le coupleur, pour être cohérent
vis-à-vis de la convention prise sur le schéma électrique, comme discuté en section 1.2.b.
Une erreur de sens du courant donne une répartition différente d’induction dans les
parties magnétiques. La valeur d’induction maximale dans les plaques est ensuite
comparée à l’induction de saturation du matériau N27, évaluée à 375 mT en valeur
efficace à 100 ◦C, soit 530 mT en valeur crête (cf annexe I).

Fonctionnement à phase nulle

Pour le fonctionnement à phase nulle, les paramètres utilisés sont récapitulés en
Tab. 4.12. Les résultats sont visibles en Fig. 4.20 pour les plaques de 2 mm d’épaisseur,
et récapitulés dans le Tab. 4.13.

Pour les deux types de coupleur, l’induction maximale apparaît pour la position
décentrée, et dépasse ou bien s’approche trop de la valeur de saturation de la ferrite
utilisée. Nous avons donc réévalué les couplages en doublant l’épaisseur de ferrite à
4 mm pour adapter les courants dans le coupleur selon les données électriques. Les
résultats permettent alors d’éviter la saturation.
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Table 4.12 Données utilisées pour caractériser les courants en fontionnement à phase nulle

Coupleur carré Coupleur en huit
centré décentré centré décentré

ksimu 0,47 0,18 0,36 0,19

kapp 0,35 0,15 0,27 0,15

f (kHz) 92,2 79,9 86,8 79,9

ψ 12° 34° 17° 34°

îL (A) 117,8

(a) (b)

(c) (d)

Figure 4.20 Répartition du champ dans la plaque de ferrite primaire de 2 mm d’épaisseur
pour le coupleur carré et le coupleur en huit en positions centrée et décentrée dans le cadre
du fonctionnement à phase nulle
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Table 4.13 Résultats de simulation par éléments finis de champ magnétique dans les plaques
de ferrite pour un fonctionnement à phase nulle

Bmax en valeur
crête (mT)

Épaisseur des
plaques (mm)

Coupleur carré Coupleur en huit
centré décentré centré décentré

Phase nulle 2 308 625 299 470

4 157 333 150 241

Fonctionnement en déphasé

Pour le fonctionnement en déphasé, les paramètres utilisés sont regroupés dans le
Tab. 4.14. Les résultats sont visibles en Fig. 4.21 pour les plaques de 2 mm d’épaisseur,
et récapitulés dans le Tab. 4.15. De nouveau, une épaisseur de 2 mm pour ce matériau
n’est pas suffisante. Mais une épaisseur de 4 mm suffit une nouvelle fois pour éviter la
saturation du matériau.

Table 4.14 Données utilisées pour caractériser les courants en fonctionnement déphasé

Coupleur carré Coupleur en huit
centré décentré centré décentré

ksimu 0,43 0,16 0,3 0,16

kapp 0,32 0,15 0,22 0,15

îL (A) 125 179 148 179

ψ + 2 γS 31° 35° 33° 35°

f (kHz) 89,5
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(a) (b)

(c) (d)

Figure 4.21 Répartition du champ dans la plaque de ferrite primaire de 2 mm d’épaisseur
pour le coupleur carré et le coupleur en huit en positions centrée et décentrée dans le cadre
du fonctionnement en déphasé

Table 4.15 Résultats de simulation par éléments finis de champ magnétique dans les plaques
de ferrites pour un fonctionnement en déphasé

Bmax en valeur
crête (mT)

Épaisseur des
plaques (mm)

Coupleur carré Coupleur en huit
centré décentré centré décentré

Déphasé 2 227 571 365 539

4 118 303 178 273
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4.4.c Champ rayonné

Nous avons utilisé la modélisation par éléments finis pour comparer le rayonnement
du coupleur en huit par rapport au coupleur carré. La Fig. 4.22 montre le niveau de
champ sur la section transversale centrale du coupleur carré et du coupleur en huit
pour un même courant, à même échelle. Nous remarquons que pour le coupleur en huit,
le niveau de champ atteint des pics bien plus élevés, mais à la périphérie, le champ
diminue beaucoup plus rapidement que pour le coupleur carré.
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Figure 4.22 Comparaison de niveau de champ magnétique au sein du coupleur entre un
coupleur carré en (a) et un coupleur en huit en (b)

D’autres simulations ont été menées pour évaluer le champ rayonné par chaque
type de coupleur au niveau des portières d’une Zoé (large de 1,73 m). Un exemple de
simulation est représenté en Fig. 4.23. Le Tab. 4.16 récapitule les valeurs maximales de
champ relevé en simulation. Il en résulte une nette différence en faveur du coupleur
en huit comme initialement prévu (champ maximal environ 7 fois moins élevé que
pour la forme carrée). Pour le coupleur en huit, les valeurs sont en conformité avec les
recommandation de l’ICNIRP de 38,2 µT en valeur crête maximales, mais au-dessus

-865mm

Figure 4.23 Exemple de simulation pour le champ rayonné sur l’extérieur
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Table 4.16 Résultats de simulation par éléments finis de champ magnétique aux abords
d’un véhicule de type Zoé

Bmax en valeur
crête (µT)

Coupleur carré Coupleur en huit
centré décentré centré décentré

Phase nulle 170 160 27,8 28,4

Déphasé 130 140 14,9 23,5

de la limite de 21,2 µT pour les personnes équipées d’un appareil médical tel qu’un
pacemaker. Un léger blindage sera donc nécessaire pour diminuer cette valeur, mais
nous n’en sommes pas loin.

4.4.d Problématique de contrôle du système en déphasé

Nous avons dimensionné le système en déphasé de façon à réduire la plage de
variation de fréquence au minimum, pour viser un fonctionnement à fréquence fixe au
primaire, avec asservissement du déphasage secondaire sur la tension de sortie. Nous
rappelons en Fig. 4.24 les courbes d’évolution de P en fonction de f correspondant au
système dimensionné selon le Tab. 4.17, avec les déphasages pour différents couplages.
Nous avons donc voulu vérifier qu’en fonctionnant à fmoy, nous pouvions travailler pour
tous les couplages, avec des déphasages proches de ceux prévus dans le dimensionnement.

Nous avons donc adapté le modèle électrique utilisant les équations sur les impé-
dances, afin d’obtenir les courbes correspondant au fonctionnement ÛS = ÛP, pour une
fréquence fixée. Nous avons fait varier γS, ainsi que |ZL| pour faire varier la puissance
de sortie. Nous avons choisi rP = rS = 41 mΩ (comme anticipé précédemment en

Table 4.17 Caractéristiques du système dimensionné pour le fonctionnement en déphasé

Résultats du dimensionnement

LP = 41 µH

C = 110 nF

∆f(20 kW) = 3,3 kHz et fmoy(20 kW) = 86,9 kHz

∆f(30 kW) = 8,6 kHz et fmoy(30 kW) = 89,6 kHz
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section 4.4.a pour un coupleur carré). Nous avons commencé par vérifier pour une
puissance de sortie de 20 kW, qui présente le plus faible ∆f .

La Fig. 4.25 montre l’évolution de PS en fonction de γS lors d’un fonctionnement à
fmoy pour un couplage de 0,15 et 0,4. Il en résulte que la puissance voulue de 20 kW

Figure 4.24 Courbes liant P et f pour le dimensionnement choisi de recopie de tension en
déphasé à différents couplages

(a) (b)

Figure 4.25 Courbes liant PS et γS lorsque nous imposons ÛS = ÛP à la fréquence
fmoy(20 kW) = 86,9 kHz, pour k = 0,15 en (a) et k = 0,4 en (b)
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ne peut être atteinte ni pour l’un, ni pour l’autre. Il apparaît par ailleurs que pour
ces deux couplages, le domaine de fonctionnement n’est pas le même : pour k = 0,15,
à chaque valeur de γS peut correspondre deux valeurs de puissance, ce qui n’est pas
le cas pour k = 0,4. Cela se confirme sur la Fig. 4.26 qui montre l’évolution de v̂S en
fonction de γS et de |ZL| pour ces deux valeurs de couplage. Cela se comprend sur
la Fig. 4.24. En effet, entre f{lf,C} et fsup, deux valeurs de puissance sont possibles
pour chaque fréquence. C’est ce qui se traduit sur la Fig.4.25a, avec deux valeurs de
puissance possibles pour chaque déphasage pour une fréquence donnée. En revanche,
entre f{lf+2LM,C} et f{lf,C}, une seule valeur de puissance est possible pour une fréquence.
Cela correspond au cas de la Fig. 4.25b.

(a) (b)

Figure 4.26 Évolution de v̂S en fonction de γS et de |ZL| pour k = 0,15 en (a) et k = 0,4
en (b)

Un autre phénomène est à prendre en compte. Il apparaît sur la Fig. 4.27, qui
présente l’évolution de PS avec f , lorsque γS est fixé à 49° pour k = 0,15. La Fig. 4.27a
correspond au cas où nous imposons γP = −γS comme dans l’étude du chapitre 2. La
Fig. 4.27b quant à elle correspond au cas où nous imposons ÛS = ÛP, ce qui correspond
à la contrainte prévue pour l’asservissement fixant γS. Nous pouvons observer un
comportement supplémentaire à la fréquence f{lf,C} (ainsi qu’à la fréquence f{lf+2LM,C})
lorsque nous commandons le système par rapport à la tension de sortie. En effet, à
cette fréquence, nous pouvons transférer toutes les puissances. En revanche, l’équilibre
entre les déphasages est rompu, de même que le partage des contraintes entre onduleur
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(a) (b)

Figure 4.27 Évolution de PS avec f en imposant γP = −γS en (a) puis ÛS = ÛP en (b)

primaire et redresseur secondaire. Nous pouvons même avoir γP > 0, ce qui est à
proscrire pour pouvoir assurer le comportement en commutations douces.

Nous avons ainsi représenté dans la Fig. 4.28 les fréquences minimales et maximales
afin de pouvoir transférer 20 kW pour chaque valeur de couplage, dans la bande de
fréquence entre f{lf,C} et fsup. La fréquence minimale fMIN est choisie de sorte à limiter

Figure 4.28 Fréquences minimales et maximales pour chaque couplage afin de pouvoir
transférer 20 kW dans la bande de fréquence supérieure à f{lf,C}
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l’écart entre |γP| et γS à 10° maximum, et la fréquence maximale fMAX correspond
à la fréquence limite pour pouvoir avoir une puissance de sortie de 20 kW. Nous
pouvons noter l’incompatibilité de fonctionnement à fréquence fixe sur cette bande
de fréquence : la fréquence minimale pour k = 0,4 est à environ 98 kHz alors que la
fréquence maximale de fonctionnement pour k = 0,15 est environ 86,8 kHz.

Afin de remédier à ce problème, nous proposons alors de se placer dans la bande de
fréquence entre f{lf+LM,C} et f{lf,C}. La fréquence f{lf+LM,C} ne dépend pas du couplage,
alors il est facile de fixer une butée afin d’éviter de se retrouver avec un gain en tension.
À partir de là, nous pouvons fixer une fréquence permettant d’avoir au plus le déphasage
initialement prévu de 49° pour k = 0,15 (tout en prenant une marge suffisante par
rapport à f{lf+LM,C} = f0). Ensuite, nous restons à cette fréquence, jusqu’à ce que γP

se rapproche de 0, auquel cas nous augmentons la fréquence pour éviter de se retrouver
en valeurs de γP positives.

La Fig. 4.29 présente les résultats que donnerait ce type de commande. Nous avons
les courbes pour un transfert de 20 kW en Fig. 4.29a. Il en résulte que le fonctionnement
est très proche de ce qui avait été initialement prévu. La principale différence réside
dans le fait que nous atteignons le déphasage nul plus tôt que prévu. Cet effet est
encore plus marqué pour un transfert de 30 kW, comme représenté en Fig. 4.29b. Il
faudra alors surveiller l’échauffement des transistors puisque la commutation ZVS est
assurée sur une plage de couplage moins grande que prévue. Si cela est gênant, nous
pourrons toujours imposer un déphasage minimal de 10° par exemple en augmentant
la fréquence dès que γP = −10°.

(a) (b)

Figure 4.29 Évolution de la fréquence et des déphasages pour un fonctionnement dans la
bande de fréquence entre f{lf+LM,C} et f{lf,C} pour transférer 20 kW en (a), puis 30 kW
en (b)



4.5 Conclusion 181

4.5 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons mis à profit les outils développés dans les chapitres

précédents pour le dimensionnement d’un système haute puissance. À partir des
équations dérivées dans le chapitre 2, une démarche claire de dimensionnement fut
élaborée pour un fonctionnement de recopie de tension à phase nulle, et en déphasé,
surtout en ce qui concerne le circuit résonnant. La difficulté pour le dimensionnement
des condensateurs snubbers à cause de la large plage de variation de couplage fut
abordée en profondeur, et nous y avons apporté une solution. Une fois l’inductance
propre du coupleur connue, nous avons utilisé les résultats du chapitre 3 afin de
déterminer les dimensions géométriques pour chaque cas, tout en limitant le nombre
de simulations par éléments finis grâce au modèle analytique.

Une fois chaque système dimensionné, nous avons pu comparer les deux modes
de fonctionnement en terme de rendement, et en terme de tensions aux bornes des
condensateurs résonnants. Il ne fait aucun doute que le fonctionnement en déphasé
atteint de meilleures performances pour ces deux critères. Les modèles de simulations
par éléments finis ont ensuite permis d’adapter l’épaisseur des plaques de ferrite utilisées
pour éviter le domaine de saturation. Nous avons aussi pu confirmer l’intérêt du coupleur
en huit en terme de rayonnement autour du véhicule. Enfin, une problématique fut
soulevée pour la mise en œuvre de la commande du système de recopie de tension
en déphasé. Les résultats de simulation ont montré une divergence par rapport au
fonctionnement escompté, mais nous avons proposé une alternative qui paraît appropriée
et toujours conforme à la volonté d’absence de communication entre primaire et
secondaire, due au caractère dynamique de l’application.





Conclusion et perspectives

La charge inductive dynamique est une technologie très attractive pour accompagner
l’augmentation du parc de véhicules électriques attendue dans les années à venir. La
recherche sur le sujet a explosé, comme en témoigne le nombre d’articles scientifiques et
de brevets publiés récemment. C’est encore un domaine immature, où de nombreuses
possibilités restent à explorer.

Nos travaux s’inscrivent dans la continuité de la thèse précédente qui avait mis
au point un système permettant de s’adapter à la variation du couplage en faisant
varier la fréquence, sans communication avec la partie embarquée. Les concepts mis en
œuvre avaient été appliqués pour la construction d’un prototype de 3 kW. Ce premier
prototype a validé l’approche, et l’objectif principal était ici de revoir et adapter le
système pour un transfert d’une puissance de 30 kW, correspondant au cas réel de
charge dynamique d’un véhicule particulier électrique.

Nous avons exploré des variantes du premier système. D’abord, la topologie Parallèle-
Parallèle duale au Sérié-Série utilisé, mais pour laquelle les courants résonnants à haute
puissance sont trop élevés pour l’application envisagée (jusqu’à 700 A). Le Série-Série
comporte lui-même de fortes tensions à haute puissance, évaluées à 4 kV. Nous avons
donc proposé une nouvelle méthode de contrôle du Série-Série : la recopie de tension
en déphasé. Cette méthode a permis de mettre au point une nouvelle logique de
dimensionnement du système, et d’aboutir à des tensions évaluées à seulement 2,5 kV
pour la même puissance transférée, avec un rendement compétitif par rapport à la
solution initiale. Les difficultés sont alors d’assurer les commutations ZVS sur toute
la plage de variation du couplage, et une commande plus complexe pour ce système :
deux asservissements indépendants au primaire et au secondaire l’un sur la fréquence et
l’autre sur la phase, imaginés ainsi pour conserver la caractéristique initiale d’absence
de communication pour le fonctionnement en dynamique.

Nous avons également travaillé sur le coupleur magnétique, afin de déterminer la
géométrie correspondant aux valeurs électriques recherchées. Deux types de coupleur
furent étudiés : le coupleur initial de forme carrée, et un coupleur en forme de huit,
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afin de limiter le rayonnement magnétique du système à haute puissance, actuellement
encadré par des recommandations et des normes dans le cas de la charge statique. Cette
étude a mené au développement d’un modèle analytique du coupleur dans l’air, validé
expérimentalement. Nous avons alors évalué l’impact des espacements inter-spires sur le
couplage en position décentrée maximale, répartis localement de manière différente sur
les zones des coupleurs par rapport à une maximisation du couplage centré. Les gains
de couplage en décentré sont de l’ordre de 20 % par rapport à des spires jointives. La
présence de ferrite fut ensuite intégrée au modèle analytique par l’incorporation d’un
facteur correctif, invariant avec le déplacement du secondaire. Pour le cas particulier du
coupleur en huit, un modèle analytique fut développé, permettant de mieux comprendre
les concepts physiques du fonctionnement de ce coupleur, et d’évaluer les tendances
des caractéristiques magnétiques selon les paramètres. Nous avons enfin développé
une méthode de dimensionnement des bobines, en couplant l’utilisation du modèle
analytique dans l’air et des simulations à éléments finis. L’utilisation conjointe des
deux a permis de réduire considérablement les temps de calculs. L’influence des bobines
alentours au coupleur, propre à la charge dynamique, a aussi été caractérisée, avec des
stratégies pour annuler leur influence sur le transfert de puissance.

La perspective immédiate de ce travail est la construction du banc d’essai de
30 kW que nous n’avons pas eu le temps de finaliser dans la durée de la thèse. Les
paramètres à vérifier principalement seront le rendement du système et la tension
aux bornes des condensateurs résonnants. Dans un second temps, la réactivité de la
régulation du système de recopie de tension en déphasé pourra être évaluée par rapport
au fonctionnement en dynamique du transfert de puissance. Par ailleurs, le modèle
analytique du coupleur en huit avec matériau magnétique, ici valable pour une spire
au primaire et au secondaire, pourrait être adapté pour un modèle spire par spire de
deux enroulements comme cela a été fait pour le modèle des bobines dans l’air.

De manière plus globale, il serait intéressant de comparer les caractéristiques de
deux systèmes complets, l’un utilisant la recopie de tension, et l’autre dimensionné
selon la logique provenant des études sur la charge statique, en prenant en compte toute
la chaîne de conversion de puissance depuis le réseau jusqu’à la batterie embarquée.

De nombreux axes de recherche restent encore à explorer : le comportement des
autres topologies résonnantes sur les fréquences supplémentaires dues au phénomène
de bifurcation, l’adaptation du principe de recopie de tension pour la topologie plus
complexe du LCC, et l’adaptation du coupleur magnétique pour utiliser un même
coupleur pour différentes valeurs d’entrefer. Globalement, il serait intéressant de mener
des études concernant les aspects plus technologiques du système : l’utilisation de
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matériaux magnétiques alternatifs à la ferrite (mécaniquement fragile) comme les
amorphes ou le nanocristallin, une optimisation de l’épaisseur du matériau magnétique
et de son coût tout en conservant un bon couplage en décentré et en évitant sa
saturation, ainsi que le développement du blindage associé nécessaire pour limiter le
rayonnement. Concernant le conducteur, il serait également économiquement pertinent
d’explorer des alternatives au fil de Litz au primaire ou même des deux côtés, comme
l’utilisation de rubans de cuivre et leur orientation pour limiter les pertes. Enfin, un
système pour le fonctionnement dynamique sera effectivement installé uniquement s’il
permet la recharge des différents types de véhicules (voiture, bus et camion). Il serait
donc intelligent de mener un travail de recherche sur l’utilisation modulaire des bobines
au sol conjointement avec une seule bobine au secondaire, vis-à-vis des puissances de
transfert recherchées.





Nomenclature

Symboles romains

A décentrage du secondaire selon l’axe du déplacement

aj longueur du côté du rectangle selon l’axe du déplacement

axe a axe de déplacement du secondaire

axe b axe transversal au déplacement du secondaire

B décentrage du secondaire selon l’axe transversal au déplacement

bj longueur du côté du rectangle selon l’axe transversal au déplacement

BX→Y induction créée par l’enroulement X passant par l’enroulement Y

BX(Y) champ d’induction magnétique en Y créé par X

COSS capacité parasite équivalente entre drain et source pour un transistor MOS-
FET

Csnub condensateur snubber pour aider à la commutation

CX Condensateur de résonance côté X

E écartement entre les deux parties d’une bobine en huit

ea espacement inter-spires au sein d’une bobine selon l’axe a

eb1 espacement inter-spires au sein d’une bobine en huit selon l’axe b dans la
partie périphérique

eb2 espacement inter-spires au sein d’une bobine en huit selon l’axe b dans la
partie intérieure

ex cumulé espace inter-spires total selon l’axe x

eplaque X espace entre une bobine et la plaque magnétique du côté X
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fa,b fréquences limites de propagation du courant d’une bobine à l’autre au sol
(cf section 3.5)

fmax fréquence correspondant au point de fonctionnement à Pmax dans le cadre
de la recopie de tension pour la topologie PP

fmin fréquence correspondant au point de fonctionnement à Pmin dans le cadre de
la recopie de tension

fsup fréquence maximale de fonctionnement pour la recopie de tension en déphasé

f{X,Y } fréquence de résonance entre les composants X et Y

fy,h fonction utilisée pour le calcul d’inductance mutuelle en section 3.1.a

gl fonction utilisée pour le calcul d’inductance mutuelle en section 3.1.a

Gv gain en tension du coupleur

h hauteur entre les deux plans médians de deux spires

hair hauteur entre le deux plans intérieurs de deux spires face-à-face, aussi appelée
entrefer dans le cadre de la charge inductive

hplaques espace entre les deux plaques magnétiques

I vecteur des courants spire par spire de deux enroulements

iM courant dans l’inductance de magnétisation

iX courant dans le conducteur X ou le conducteur élémentaire au point X
si est un point

k couplage entre les enroulements

k′ valeur absolue du couplage entre les enroulements

Lext part de l’inductance propre due au champ à l’extérieur du câble

lf X inductance de fuite de l’enroulement X

Lint part de l’inductance propre due au champ à l’intérieur du câble

LM inductance de magnétisation

l′X inductance l′ du côté X dans le modèle en π du transformateur (cf Fig. 2.6b)

LX inductance propre de l’enroulement X

M matrice des inductances mutuelles spire par spire de deux enroulements
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M inductance mutuelle entre la bobine émettrice et la bobine réceptrice

m rapport de transformation

mij inductance mutuelle de la spire i sur la spire j

MXY inductance mutuelle concernant la tension induite dans l’enroulement Y par
l’enroulement X

# »nX vecteur normal à la surface orientée X

nx nombre d’écartements élémentaires entre deux spires selon l’axe x

Pcharge puissance reçue en sortie du pont de diodes

PLC pertes dans les circuits résonnants

Pmax puissance maximale de fonctionnement possible en recopie de tension pour
la topologie PP, ou bien puissance maximale de fonctionnement choisie en
recopie de tension pour la topologie SS

Pmin puissance minimale de fonctionnement en recopie de tension pour la topologie
SS

Pnom puissance nominale de fonctionnement

PX puissance en entrée ou en sortie du coupleur selon le côté X

PX,com pertes par commutation dans X

PX,cond pertes conduites dans X

Rj rayon du câble de la bobine j

rX résistance de l’enroulement X

RL résistance de charge équivalente en sortie du pont de diodes

Rlim rayon limite de champ circulaire émis par une spire avant de passer directe-
ment d’une plaque de ferrite à l’autre (cf section 3.4.c)

Ron résistance d’un transistor en conduction

SX surface de l’enroulement X

uX tension aux bornes de l’enroulement X

UX tension en entrée ou sortie du circuit résonnant selon le côté X

V vecteur des tensions spire par spire de deux enroulements
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VDC tension du bus continu en entrée du système (plus précisément en entrée de
l’onduleur)

VF tension de diode en conduction (forward voltage)

vM tension aux bornes de l’inductance de magnétisation

W énergie magnétique

x̂ valeur crête de la grandeur x

xf,i Solution de l’équation caractéristique de la récurrence pour l’étude de la
mise en court-circuit résonants de toutes les bobines inactives. Cette solution
dépend de la fréquence de fonctionnement

X � Y impédance équivalente du composant X en parallèle avec le composant Y

Z impédance de C en série avec lf dans le cadre de SS, ou de C en parallèle
avec l′ dans le cadre du PP

Zbob S impédance des éléments connectés à la bobine secondaire, vue de la bobine
secondaire

ZS impédance de tous les éléments constituants le secondaire (y compris l’in-
ductance propre du récepteur)

Symboles grecs

αj angle algébrique décrit sur le schéma Fig. 3.3

α′ angle déterminant la conduction où non de la diode anti-parallèle dans un
onduleur ou un redresseur commandé (Figs. 2.33b et 2.34b)

δpeau épaisseur de peau

δX déphasage de iX par rapport à vM

γS lim valeur de γS maximale pour un couplage donné, pour un fonctionnement en
recopie de tension

γX déphasage de iX par rapport à vX

µ0 perméabilité du vide

µCu perméabilité du cuivre

ϕX flux créé par l’enroulement X

ΦX flux total reçu par l’enroulement X
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ΦX→Y flux créé par l’enroulement X reçu par l’enroulement Y

ϕX→Y flux créé par l’enroulement X traversant une spire de Y

ψ déphasage de vS par rapport à vP

ρf Module de la solution de l’équation caractéristique de la récurrence pour
l’étude de la mise en court-circuit résonants de toutes les bobines inactives.
Cette solution dépend de la fréquence de fonctionnement

σCu conductivité du cuivre

θf Argument de la solution de l’équation caractéristique de la récurrence pour
l’étude de la mise en court-circuit résonants de toutes les bobines inactives.
Cette solution dépend de la fréquence de fonctionnement

ω0 pulsation à la résonance

Indices

xP paramètre x concernant le primaire

xS paramètre x concernant le secondaire

Xcalc valeur calculée du paramètre X en absence de ferrite

Xcalc,corr paramètre X calculée en absence de ferrite corrigé d’un cœfficient matériali-
sant la prise en compte de la présence de la ferrite

Xglob version globale enroulement par enroulement de la matrice X

Xair paramètre X en absence de ferrite

Xferr paramètre X en présence de ferrite

Xmes valeur mesurée du paramètre X

Xréel valeur du paramètre X dû aux limitations de réalisation

Xsimu paramètre X issu de simulation par éléments finis

xapp valeur approchée du paramètre x

Acronymes / Abbréviations

DD Double D

DD-Q Coupleur DD avec une bobine supplémentaire en quadrature (c’est-à-dire
découplée magnétiquement du DD)
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ICNIRP International Commission on Non-Ionizing Radiation Protection

NEDC New European Driving Cycle

OMS Organisation Mondiale de la Santé

PP Topologie Parallèle-Parallèle

PS Topologie Parallèle-Série

SP Topologie Série-Parallèle

SS Topologie Série-Série

VE Véhicule électrique

WLTP World Light Test Procedure

ZLC Zone de Lignes Circulaires (Fig. 3.54b)

ZLR Zone de Lignes Rectilignes (Fig. 3.54b)
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Annexe A

Modèle en π du transformateur

Cette annexe montre la démonstration des expressions des éléments de la Fig. A.1b,
avec la convention prise en section 1.2.b, rappelée en Fig. A.1a. Comme fait pour le
modèle en T du transformateur, on ramène l’inductance du secondaire au primaire
en Fig. A.2. On suit le même raisonnement sur les flux. On a déjà démontré que
MPS = MSP = M , et donc on a toujours Eq. (A.1). Comme la convention ne change
pas, M 6 0 quand les bobines sont centrées.

(a)

(b)

Figure A.1 Convention choisie et correspondance sur le modèle en π
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Figure A.2 Modèle électrique en π du transformateur avec l’inductance secondaire ramenée
au primaire


vP = uP − rP iP = LP

diP
dt +M

diS
dt

− vS = − uS − rS iS = M
diP
dt + LS

diS
dt

(A.1)

On peut ré-écrire le système, par substitution, en Eq. (A.2). En utilisant ensuite que
vS = m (vP − vX) et que vP = vX + vS

m
en appliquant la loi des mailles, on a Eq. (A.3).



diP
dt = LS

LPLS −M2 vP + M

LPLS −M2 vS

diS
dt = −M

LPLS −M2 vP − LP

LPLS −M2 vS

(A.2)


diP
dt =

(
LS

LP LS −M2 + mM

LPLS −M2

)
vP − mM

LPLS −M2 vX

diS
dt = −

(
LP

LPLS −M2 + M

m (LPLS −M2)

)
vS − M

LPLS −M2 vX

(A.3)

Par ailleurs, en prenant en compte que iX = iP − i′P = m (iS + i′S) dans Fig. A.2, on
peut écrire Eq. (A.4).



diP
dt = di′P

dt + diX
dt = vP

l′P
+ uX
X

diS
dt = − di′S

dt + 1
m

diX
dt = − vS

l′S
+ uX
mX

(A.4)
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Par identification, on peut conclure avec le système Eq. (A.5). On note aussi les
expressions avec k′ = −k et M ′ = −M , valeurs positives de couplage et de mutuelle
lorsque les bobines sont centrées (mais ne correspondant pas à la convention de courants
choisie).



l′P = LPLS −M2

LS +mM
= 1 − k2

1
LP

+ mk2

M

= 1 − k′2

1
LP

− mk′2

M ′

l′S = m (LPLS −M2)
M +mLP

= m (LPLS −M ′2)
mLP −M ′

X = − LPLS −M2

mM
= − (1 − k2)M

mk2 = (1 − k′2)M ′

mk′2

(A.5)

Le système de relations réciproques n’est pas évident à trouver à partir de celui-ci.
Pour cela, il faut reprendre la modélisation en sens inverse. On souhaite exprimer LP,
LS et M en fonction de l′P, l′S et X. Il faut pour cela exprimer vP et vS en fonction
de ces paramètres. On part dans un premier temps de la loi des mailles, qui donne
Eq. (A.6).

vP = vS

m
+ uX

l′P
di′P
dt = l′S

m

di′S
dt +X

diX
dt (A.6)

Comme iX = iP − i′P = m(iS + i′S), on peut en déduire diX
dt en fonction de iP et iS

en Eq. (A.7). En y replaçant i′P et i′S par leurs expressions en fonction de iP, iS et iX ,
on obtient Eq. (A.8). Par identification, on aboutit aux relations Eq. (A.9).

diX
dt =

l′P
diP
dt + l′S

m
diS
dt

X + l′P + l′S
m2

(A.7)
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

vP = l′P
di′P
dt = l′P

X + l′S
m2

X + l′P + l′S
m2

diP
dt −

l′Pl
′
S

m

X + l′P + l′S
m2

diS
dt

−vS = − l′S
di′S
dt = l′S

X + l′P

X + l′P + l′S
m2

diS
dt −

l′Pl
′
S

m

X + l′P + l′S
m2

diP
dt

(A.8)



LP =
l′P
(
X + l′S

m2

)
X + l′P + l′S

m2

= l′P �
(
X + l′S

m2

)

LS = l′S (X + l′P)
X + l′P + l′S

m2

= m2
(
l′S
m2 � (X + l′P)

)

M = −
l′P l

′
S

m

X + l′P + l′S
m2

(A.9)



Annexe B

Tracé des diagrammes de Fresnel
pour un fonctionnement à phase
nulle dans l’exemple du
Parallèle-Parallèle

Les travaux précédents proposaient un unique diagramme de Fresnel symétrique
(Fig. 2.3) pour un fonctionnement à phase nulle au primaire tant qu’au secondaire. Nous
allons démontrer qu’il en existe en réalité un autre et un seul, différent de celui de la
recopie de tension. Pour ce faire, nous allons reprendre étape par étape la construction
des diagrammes de Fresnel dans l’exemple du Parallèle-Parallèle.

La section 2.2 pose le modèle de la Fig. B.1, et en déduit les Eqs. (B.1), (B.2) et (B.3).
À partir de ces équations, nous pouvons tracer les diagrammes de Fresnel pour cette
topologie.

Figure B.1 Schéma équivalent faisant apparaître le couplage pour la topologie Parallèle-
Parallèle. Comme expliqué en section 1.2.b, k correspond ici à la valeur absolue du couplage
réel selon les définitions de courants primaire et secondaire retenues.
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

Z = 1
1
jl′ω+jCω

= jl′ω
1−l′Cω2 = jl′ω

1− ω2
ω{l′,C}

2

vX = vP − vS

iS = iX − vS
Z

iP = iX + vP
Z

vX = jXω iX

(B.1)

iP + iS = XC
(
ω{l′�X

2 ,C}
2 − ω2

)
iX (B.2)



f{l′,C} = 1
2 π

√
l′C

= f0√
1 + k

f{l′�X,C} = 1
2π
√

(l′ �X)C
= 1

2 π
√

l′ X
l′+XC

= f0√
1 − k2

f{l′�X
2 ,C} = 1

2π
√(

l′ � X
2

)
C

= 1
2π
√

1
1
l′ + 2

X

C
= f0√

1 − k

(B.3)

Pour illustrer la logique de construction, nous avons tracé des diagrammes selon
différentes bandes de fréquences en Fig. B.2. Ces diagrammes concernent les cas où
vP est en retard de phase par rapport à vX . Nous les avons tracés à partir des mêmes
vecteurs # »

iX , # »vX et #»vP. Ce sont les valeurs de Z qui diffèrent.
Nous commençons par tracer iX , qui sera la référence des phases pour le reste du

diagramme (son module est fixé de manière arbitraire). Nous traçons alors vX avec
un angle droit de +π

2 par rapport à iX . Son module |vX | est aussi choisi de manière
arbitraire. Nous traçons ensuite arbitrairement (en phase et en module) le vecteur
correspondant à vP. Enfin, nous fixons une valeur pour l’impédance Z. Tout le reste
du diagramme va découler de ces choix.

Ayant choisi Z, nous en déduisons le module de vP
Z

, qui doit être tracé avec un
angle droit par rapport à vP car Z est un imaginaire pur. Deux cas se présentent selon
la nature de l’impédance Z : Z inductif (soit f 6 f{l′,C}) donne un angle à vP

Z
de −π

2
par rapport à vP (comme en Fig. B.2a), alors que Z capacitif (soit f > f{l′,C}) donne
un angle à vP

Z
de +π

2 par rapport à vP (Figs. B.2b et B.2c). Une fois que nous avons
iX et vP

Z
, nous en déduisons immédiatement iP par la relation liant les trois dans le

système d’Eq. (B.1). Ayant vX et vP par ailleurs, nous déduisons immédiatement vS
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(a)

(b) (c)

Figure B.2 Diagrammes de Fresnel concernant la topologie Parallèle-Parallèle. Nous avons
les cas où Z est inductif en (a), et capacitif en (b) et (c). iP + iS est en phase par rapport à
iX en (b), puis en opposition de phase en (c)

selon leur relation dans ce même système. En appliquant un raisonnement analogue
au précédent pour vS

Z
par rapport à vS, nous pouvons le tracer et en déduire iS. Le

diagramme est ainsi terminé.
Dans le cas où Z est inductif, selon l’expression de Z en Eq. (B.1), cela correspond

à la bande de fréquence où f 6 f{l′,C}. Comme f{l′,C} 6 f{l′�X
2 ,C}, nous avons aussi

f 6 f{l′�X
2 ,C}. L’expression de iP + iS en Eq. (B.2) nous indique que dans ce cas, iP + iS

est en phase avec iX , comme illustré en Fig. B.2a.
En revanche, si Z est capacitif, deux sous-cas se présentent selon la fréquence. Le

premier où f 6 f{l′�X
2 ,C}, auquel cas iP + iS est en phase avec iX selon Eq. (B.2)
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(comme en Fig. B.2b). Dans le deuxième, f > f{l′�X
2 ,C}, ce qui donne cette fois iP + iS

en opposition de phase avec iX (Fig. B.2c).
La première idée qui vient à l’esprit est de faire en sorte de mettre en phase courant

et tension, au primaire en même temps qu’au secondaire, comme pour la topologie
Série-Série. Ainsi, toute la puissance réactive serait limitée aux circuits résonnants, et
les courants y seraient minimaux. À la lumière de ces diagrammes, il apparaît que
vP et iP, et vS et iS peuvent être en phase deux à deux uniquement dans le cas de la
Fig. B.2b, où Z est capacitif, et où f{l′,C} 6 f 6 f{l′�X

2 ,C}.
En effet, dans le cas où Z est inductif, iP et iS ne sont pas du même côté du graphe

par rapport à iX , que respectivement vP et vS . Par ailleurs, si Z est capacitif mais
avec f > f{l′�X

2 ,C} (dans le cas illustré ici où vP est en retard par rapport à vX), il
faut nécessairement que iS soit en avance par rapport à vX (dans le côté gauche du
diagramme) pour pouvoir avoir iP + iS en opposition à iX . Or, comme vP est en retard
par rapport à vX , vS est nécessairement en retard par rapport à vX (du même côté du
diagramme que vP par rapport à vX , ici côté droit du diagramme). On a donc iS en
avance par rapport à vX et vS en retard par rapport à vX : ils ne peuvent pas être en
phase. Quant au cas où vP est en avance par rapport à vX (non représenté ici), c’est le
caractère capacitif de Z qui entraînerait alors que iP ne puisse pas être du même côté
que vP par rapport à iX (si l’un est en haut, l’autre se retrouve en bas).

Cela nous conduit aux diagrammes de la Fig. B.3 (tracés arbitrairement pour
des mêmes amplitudes de vX et iX par simplicité). iP et vP étant en phase, iP est
perpendiculaire à vP

Z
. Ces vecteurs forment donc un triangle rectangle avec le vecteur

iX . L’aire AP de ce triangle peut être exprimée comme en Eq. (B.4). On remarque alors
que, comme ce diagramme est tracé pour une valeur fixe de ω et donc de |Z|, l’aire du
triangle ainsi formé est proportionnelle à PP, la puissance active à l’entrée du coupleur.
Il en est de même pour le triangle formé par iS, vS

Z
et iX : son aire est proportionnelle

à PS, avec le même coefficient de proportionnalité. En imaginant un coupleur idéal
dans le sens où toute l’énergie au primaire est transmise au secondaire, il y aura une
égalité entre ces deux puissances. Ces triangles ont donc des aires égales. Or, ce sont
des triangles rectangles de même hypoténuse. Le triangle concernant le secondaire
doit donc être un triangle ayant le même cercle circonscrit que celui concernant le
primaire, et la même aire, tout en ayant iS en retard par rapport à iX . Les deux seules
possibilités sont celles illustrées sur la Fig. B.3.

AP = 1
2
îPv̂P

|Z|
= PP

|Z|
(B.4)
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(a) (b)

Figure B.3 Diagrammes de Fresnel possibles pour une phase nulle entre courant et tension,
respectivement au primaire et au secondaire





Annexe C

Calculs pour différentes topologies
et différents modes de
fonctionnement

C.1 Série-Série en recopie de tension à phase nulle

C.1.a Expression directe de P en fonction de f

Les précédents travaux ont menés à une expression de P qui dépend de ψ et ω,
eux-mêmes liés par une autre relation. Elles sont toutes deux récapitulées dans le
système d’Eq. (C.1).

P = v̂P
2

2LM ω sinψ = v̂P
2

2 kLP ω sinψ (C.1a)

 ω = 1√[
lf + 2LM sin2

(
ψ
2

)]
C

= ω0√
1 − k + 2 k sin2

(
ψ
2

) (C.1b)

En utilisant que sin 2x = 1−cos(2x)
2 , nous pouvons ré-exprimer ω en fonction de ψ de

manière plus simple en Eq. (C.2). Cela nous amène à l’expression de cosψ d’Eq. (C.3).

ω = 1√[
lf + 2LM sin2

(
ψ
2

)]
C
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ω = 1√[
lf + LM − LM + 2LM sin 2

(
ψ
2

)]
C

= 1√[
(lf + LM)

(
1 − LM

lf+LM
+ 2 LM

lf+LM

1−cosψ
2

)]
C

=
1√

(lf+LM)C√
1 − LM

lf+LM
[1 − (1 − cosψ)]

ω = ω0√
1 − LM

lf+LM
cosψ

= ω0√
1 − k cosψ (C.2)

cosψ = lf + LM

LM

(
1 − ω0

2

ω2

)
(C.3)

En considérant que pour un transfert de puissance du primaire au secondaire,
c’est-à-dire P positif, l’expression de P en Eq. (C.1a) suggère que sinψ > 0, et donc
que ψ varie dans [0 , π]. Cela permet d’exprimer sinψ en fonction de ω comme en
Eq. (C.4). En réinjectant cette expression dans l’expression initiale de P en Eq. (C.1a),
nous obtenons une nouvelle expression de P en Eq. (C.5), directement en fonction de
ω, sans recourir à ψ.

sinψ =
√

1 − cos 2ψ

=

√√√√1 −
(
lf + LM

LM

)2 (
1 − ω02

ω2

)

sinψ = lf + LM

LM

√√√√( LM

lf + LM

)2
−
(

1 − ω02

ω2

)2

(C.4)
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P = v̂P
2

2ω
1

LM sinψ

= v̂P
2

2ω
1

(lf + LM)
√(

LM
lf+LM

)2
−
(
1 − ω02

ω2

)2

P = v̂P
2

2(lf + LM)
1

ω

√(
LM

lf+LM

)2
−
(
1 − ω02

ω2

)2
= v̂P

2

2LP

1

ω

√
k2 −

(
1 − ω02

ω2

)2
(C.5)

C.1.b Expressions exactes de Pmin et de ωmin

Pour calculer les formules exacte de Pmin et de ωmin, nous pouvons partir de cette
nouvelle expression de P pour calculer dP

dω , comme en Eq. (C.6).

dP
dω = v̂P

2

2LP

−


√
k2 −

(
1 − ω02

ω2

)2
+ ω

−2
(

1−ω0
2

ω2

)
(−ω02) −2

ω3

2

√
k2−
(

1−ω02
ω2

)2


ω2
[
k2 −

(
1 − ω02

ω2

)2
]

= v̂P
2

2LP

2 ω02

ω2

(
1 − ω02

ω2

)
−
[
k2 −

(
1 − ω02

ω2

)2
]

ω2
[
k2 −

(
1 − ω02

ω2

)2
] 3

2

= v̂P
2

2LP

(
1 − ω02

ω2

) (
2 ω02

ω2 + 1 − ω02

ω2

)
− k2

ω2
[
k2 −

(
1 − ω02

ω2

)2
] 3

2

= v̂P
2

2LP

(
1 − ω02

ω2

) (
1 + ω02

ω2

)
− k2

ω2
[
k2 −

(
1 − ω02

ω2

)2
] 3

2

dP
dω = v̂P

2

2LP

(
1 − ω04

ω4

)
− k2

ω2
[
k2 −

(
1 − ω02

ω2

)2
] 3

2
(C.6)
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Ainsi, dP
dω = 0 ⇐⇒ 1− ω04

ω4 = k2. Cela nous donne alors la valeur de ωmin, présentée
en Eq. (C.7). En remplaçant ω par ωmin dans l’expression de P , on obtient Pmin comme
en Eq. (C.8).

ωmin = ω0

(1 − k2)
1
4

(C.7)

Pmin = v̂P
2

2LP

1

ωmin

√
k2 −

(
1 − ω02

ωmin2

)2

= v̂P
2

2LPω0

(1 − k2)
1
4√

k2 −
(
1 −

√
1 − k2

)2

= v̂P
2

2LPω0

√√√√√ √
1 − k2

k2 −
(
1 − 2

√
1 − k2 + 1 − k2

)

= v̂P
2

2LPω0

√√√√√ √
1 − k2

2
[√

1 − k2 − (1 − k2)
]

Pmin = v̂P
2

2LPω0

1√
2
(
1 −

√
1 − k2

) (C.8)

Nous pouvons à présent utiliser les développements limités pour approximer Pmin,
car nous pouvons considérer que k ≪ 1 dans notre application. D’une part, selon le
développement limité usuel de (1 +x)α = 1 +αx+α (α− 1) x2

2 + o0(x2), nous obtenons
le développement limité de

√
1 − k2 en Eq. (C.9). Nous en déduisons le développement

limité de
√

2
(
1 −

√
1 − k2

)
en Eq. (C.10). Or, selon le développement limité de la

fonction racine au voisinage de 1,
√

1 + o0(k) = 1+o0(k). En utilisant le développement
limité de la fonction inverse au voisinage de 1, nous obtenons le développement limité
de 1√

2
(

1−
√

1−k2
) en Eq. (C.11). 1√

2
(

1−
√

1−k2
) peut donc être approximé par 1

k
si k est

suffisamment petit.

√
1 − k2 = 1 − k2

2 − k4

8 + o0(k4) = 1 − k2

2 + o0(k3) (C.9)
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√
2
(
1 −

√
1 − k2

)
=
√
k2 + o0(k3) = k

√
1 + o0(k) car ici k > 0 (C.10)

1√
2
(
1 −

√
1 − k2

) = 1
k

1
1 + o0(k) = 1

k
[1 + o0(k)] (C.11)

C.2 Parallèle - Parallèle : fonctionnement à phase
nulle

C.2.a Expression de iP + iS

En section 2.2, nous expliquons que la topologie Parallèle-Parallèle suit le schéma
électrique de la Fig. C.3a. Ce schéma permet d’écrire le système d’Eqs. (C.12), liant
tensions et courants. À partir de ce système, nous pouvons déduire l’expression de
iP + iS en Eq. (C.13).

Figure C.1 Schéma électrique correspondant à une topologie Parallèle-Parallèle



Z = 1
1
jl′ω+jCω

= jl′ω
1−l′Cω2 = jl′ω

1− ω2
ω{l′,C}

2

vX = vP − vS

iS = iX − vS
Z

iP = iX + vP
Z

vX = jXω iX

(C.12)
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iP + iS = 2 iX + vP − vS

Z

= 2 iX + vX
1
Z

= 2 iX + jXω iX

(
1
jl′ω

+ jCω

)

= jXω

(
2

jXω
+ 1
jl′ω

+ jCω

)
iX

= jXωjCω
[
1 − 1

Cω2

( 2
X

+ 1
l′

)]
iX

= −XCω2

1 − 1
1

2
X

+ 1
l′
Cω2

 iX

= −XCω2

1 − 1(
l′ � X

2

)
Cω2

 iX

= XCω2

ω{l′�X
2 ,C}

2

ω2 − 1
 iX

iP + iS = XC
(
ω{l′�X

2 ,C}
2 − ω2

)
iX (C.13)

C.2.b Fréquence correspondant au deuxième diagramme de
Fresnel

La section 2.2 présente le diagramme de Fresnel de la Fig. C.2. Nous présentons
comment trouver la fréquence correspondante en Eq. (C.14).

Figure C.2 Nouveau diagramme de Fresnel pour le fonctionnement à phase nulle avec un
gain en tension
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iP + iS = iX ⇐⇒ 2 iX + vX
Z

= iX

⇐⇒ iX = −vX
Z

⇐⇒ iX = −jXω

Z
iX

⇐⇒ 1
jXω

= − 1
Z

⇐⇒ 1
jXω

+ 1
jl′ω

+ jCω = 0

⇐⇒ jCω
[
1 − 1

Cω2

( 1
X

+ 1
l′

)]
= 0

⇐⇒ 1 − 1
1

1
l′ + 1

X

Cω2 = 0

⇐⇒ 1 − 1
(l′ �X)Cω2 = 0

iP + iS = iX ⇐⇒ ω = 1√
(l′ �X)C

= 1√
l′ X
l′+XC

= ω{l′�X,C} = ω0√
1 − k2

(C.14)

C.2.c Expression de ω en fonction de ψ

Il est montré en section 2.2 que la topologie du Parallèle-Parallèle suit le schéma
et le diagramme de la Fig. C.3 pour un fonctionnement en recopie de tension à phase
nulle. Nous en avons déduit en section 2.2.b une première expression de ω en fonction
de ψ, rappelée en Eq. (C.15).

ω =

√√√√ 1
C

[
1
l′

+ 2
X

sin2
(
ψ

2

)]
(C.15)

En rappelant que sin2 x = 1−cos 2x
2 , nous déduisons une expression simplifiée de ω

en fonction de ψ en Eq. (C.17).
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(a)

A

(b)

Figure C.3 Schéma électrique et diagramme de Fresnel pour modéliser la recopie de tension
à phase nulle avec une topologie Parallèle-Parallèle

ω =

√√√√ 1
C

[
1
l′

+ 2
X

sin2
(
ψ

2

)]
⇐⇒ ω =

√
1
C

[1
l′

+ 1
X

(1 − cosψ)
]

(C.16)

⇐⇒ ω =

√√√√ 1
C

[
1
l′

+ 1
X

− cosψ
X

]

⇐⇒ ω =

√√√√ 1
C

(1
l′

+ 1
X

)(
1 − 1

1
l′

+ 1
X

cosψ
X

)

⇐⇒ ω =

√√√√√ 1
1

1
l′ + 1

X

C

(
1 − l′

l′ +X
cosψ

)

⇐⇒ ω =

√√√√ 1
(l′ �X)C

(
1 − l′

l′ +X
cosψ

)

ω =

√√√√ 1
C

[
1
l′

+ 2
X

sin2
(
ψ

2

)]
⇐⇒ ω = ω{l′�X,C}

√
1 − l′

l′ +X
cosψ

⇐⇒ ω = ω{l′�X,C}

√
1 − k cosψ (C.17)

C.2.d Expressions de cosψ en fonction des pulsations remar-
quables

À partir de l’expression liant ω et ψ en Eq. (C.16), nous pouvons déduire différentes
expressions de cosψ en Eqs. (C.18), (C.19) et (C.20), en fonction des différentes fré-
quences remarquables mentionnées en Eq. (2.11), à savoir f{l′,C}, f{l′�X,C} et f{l′�X

2 ,C}.
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ω =
√

1
C

[1
l′

+ 1
X

(1 − cosψ)
]

⇐⇒ ω =

√√√√ 1
l′C

[
1 + l′

X
(1 − cosψ)

]

⇐⇒ ω = ω{l′,C}

√
1 + l′

X
(1 − cosψ)

⇐⇒ 1 − cosψ = X

l′

(
ω2

ω{l′,C}2 − 1
)

⇐⇒ cosψ = 1 − X

l′

(
ω2

ω{l′,C}2 − 1
)

(C.18)

ω =

√√√√ 1
C

(
1
l′

+ 2
X

1 − cosψ
2

)
⇐⇒ ω =

√√√√ 1
C

(
1
l′

+ 2
X

− 2
X

+ 2
X

1 − cosψ
2

)

⇐⇒ ω =

√√√√ 1
C

[
1
l′

+ 2
X

+ 2
X

(
1 − cosψ

2 − 1
)]

⇐⇒ ω =

√√√√ 1
C

(
1
l′

+ 2
X

− 2
X

1 + cosψ
2

)

⇐⇒ ω =

√√√√ 1
C

(1
l′

+ 2
X

) [
1 −

l′X
2

l′ + X
2

1
X

(1 + cosψ)
]

⇐⇒ ω = ω{l′�X
2 }

√√√√[1 − l′

2 l′ +X
(1 + cosψ)

]

⇐⇒ 1 + cosψ = 2 l′ +X

l′

1 − ω2

ω{l′�X
2 }

2



⇐⇒ cosψ = −1 +
(

2 + X

l′

)1 − ω2

ω{l′�X
2 }

2

 (C.19)
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ω =
√

1
C

[1
l′

+ 1
X

(1 − cosψ)
]

⇐⇒ ω =
√

1
C

(1
l′

+ 1
X

− 1
X

cosψ
)

⇐⇒ ω =

√√√√ 1
C

(1
l′

+ 1
X

)(
1 − l′X

l′ +X

1
X

cosψ
)

⇐⇒ ω = ω{l′�X,C}

√
1 − l′

l′ +X
cosψ

⇐⇒ cosψ = l′ +X

l′

(
1 − ω2

ω{l′�X,C}2

)
(C.20)

C.2.e Dérivée de P et expressions de Pmax et ωmax

Nous avons montré en section 2.2 que le fonctionnement en recopie de tension de la
topologie PP était régi par l’Eq. (C.21). À l’aide de l’expression de ω en fonction de ψ
d’Eq. (C.22), on obtient une équation liant P et ω sans passer par ψ en Eq. C.23.

P = v̂P
2 sinψ

2Xω = v̂P
2

2LPω

k sinψ
1 − k2 (C.21)

ω = ω{l′�X,C}

√
1 − k cosψ (C.22)

P = v̂P
2

2LP

√
k2 −

[
1 − (1 − k2) ω2

ω02

]2
(1 − k2)ω = v̂P

2

2LP

√
k2 −

(
1 − ω2

ω{l′�X,C}
2

)2

(1 − k2)ω (C.23)

En utilisant cette expression, nous pouvons en Fig. C.4 tracer différentes courbes
liant P et f pour différentes valeurs de k lors d’un fonctionnement en recopie de tension.
On observe alors une courbe qui passe par un maximum de puissance Pmax à une
fréquence que l’on notera fmax.

Nous pouvons calculer la dérivée de P en Eq. (C.24) en utilisant Eq. (C.23). On en
déduit alors l’expression de ωmax en Eq. (C.25). En remplaçant ωmax dans l’expression
de P , on obtient l’expression de Pmax comme en Eq. (C.26).
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Figure C.4 Courbes liant P et f lors d’un fonctionnement en recopie de tension pour une
topologie Parallèle-Parallèle

dP
dω = v̂P

2

2LP

−2
[

1−(1−k2) ω2
ω02

][
−2 1−k2

ω02 ω

]
2

√
k2−
[

1−(1−k2) ω2
ω02

]2
(1 − k2)ω −

√
k2 −

[
1 − (1 − k2) ω2

ω02

]2
(1 − k2)

(1 − k2)2 ω2

= v̂P
2

2LP

(1 − k2)
(

2 (1 − k2) ω2

ω02

[
1 − (1 − k2) ω2

ω02

]
−
{
k2 −

[
1 − (1 − k2) ω2

ω02

]2})
(1 − k2)2 ω2

√
k2 −

[
1 − (1 − k2) ω2

ω02

]2

= v̂P
2

2LP

[
1 − (1 − k2) ω2

ω02

] [
2 (1 − k2) ω2

ω02 + 1 − (1 − k2) ω2

ω02

]
− k2

(1 − k2)ω2
√
k2 −

[
1 − (1 − k2) ω2

ω02

]2

= v̂P
2

2LP

[
1 − (1 − k2) ω2

ω02

] [
1 + (1 − k2) ω2

ω02

]
− k2

(1 − k2)ω2
√
k2 −

[
1 − (1 − k2) ω2

ω02

]2
dP
dω = v̂P

2

2LP

[
1 − (1 − k2)2 ω4

ω04

]
− k2

(1 − k2)ω2
√
k2 −

[
1 − (1 − k2) ω2

ω02

]2 (C.24)
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dP
dω = 0 ⇐⇒ 1 −

(
1 − k2

)2 ω4

ω04 = k2

⇐⇒
(
1 − k2

)2 ω4

ω04 = 1 − k2

⇐⇒ ωmax = ω0

(1 − k2)
1
4

= ω{l′�X,C}
(
1 − k2

) 1
4 (C.25)

Pmax = v̂P
2

2LP

√
k2 −

(
1 − ωmax2

ω{l′�X,C}
2

)2

(1 − k2)ωmax

= v̂P
2

2LP

√
k2 −

(
1 −

√
1 − k2

)2

(1 − k2)
3
4 ω0

= v̂P
2

2LPω0

√
k2−1−(1−k2)+2

√
1−k2√

1−k2

√
1 − k2

= v̂P
2

2LPω0

√
2[√1−k2−(1−k2)]√

1−k2
√

1 − k2

= v̂P
2

2LPω0

√
2
(
1 −

√
1 − k2

)
√

1 − k2

Pmax = v̂P
2

2LPω0

√√√√2
(

1
1 − k2 − 1√

1 − k2

)
(C.26)

On vérifie bien numériquement la correspondance « exacte » entre les valeurs de
Pmax et de fmax issues des calculs et les courbes sur la Fig. C.5.
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Figure C.5 Courbes liant P et f lors d’un fonctionnement en recopie de tension pour une
topologie Parallèle-Parallèle, faisant apparaître les valeurs de Pmax et de fmax issues des
calculs





Annexe D

Recopie de tension avec courant et
tension déphasés

D.1 Contexte de l’étude
Cette annexe traite de l’étude du diagramme de Fresnel pour la topologie Série-

Série, lorsque courant et tension sont déphasés, tant au primaire qu’au secondaire. La
Fig. D.1 rappelle le circuit et les grandeurs électriques en présence, pour le cas simplifié
retenu où LS = LP, et donc où on choisit CS = CP = C. Les équations déduites de ce
circuit présentées en Eq. (D.1) permettent de déduire une équation complémentaire
– l’expression de vP + vS en Eq. (D.2) – et de tracer le diagramme de Fresnel de la
Fig. D.2. Parmi les diagrammes possibles, ce diagramme fut tracé en suivant une
démarche analogue à celle de la section 2.2 détaillée pour la topologie PP, pour la
bande de fréquence permettant un fonctionnement en recopie de tension . Il s’agit du
fonctionnement où Z est capacitif, donc f 6 f{lf,C} = f0√

1−k , et pour vP + vS en phase
avec vM, donc f > f{2LM+lf,C} = f0√

1+k .

Figure D.1 Schéma équivalent du circuit résonnant pour la topologie SS
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

Z = jlf ω + 1
jCω

= jlfω
(

1 −
ω{lf,C}

2

ω2

)
iM = iP − iS

vS = vM − ZiS

vP = vM + ZiP

vM = jLMω iM

(D.1)

vP + vS = 2 vM + ZiM =
(
j2LMω + jlf ω + 1

jCω

)
iM

= j (2LM + lf)ω
(

1 −
ω{2LM+lf,C}

2

ω2

)
iM (D.2)

Figure D.2 Diagramme de Fresnel pour une topologie Série-Série

Sur ce diagramme de Fresnel, une hauteur du triangle formé par vP, vM et ZiP
est notée (M’H). Elle forme un angle γP avec le côté ZiP, car ZiP et (M’H) sont
respectivement perpendiculaires à la droite portant iP et à celle portant vP. On en
déduit la distance M’H et l’expression de l’aire de ce triangle AP en Eq. (D.3). Elle
montre que AP est toujours proportionnel à la puissance au primaire, au niveau de
vP sur la Fig. D.1. Il en est de même pour le triangle analogue côté secondaire : en
considérant le transfert de puissance idéal (sans pertes fer), ces deux triangles doivent
avoir la même aire.
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M’H = |Z|îP cos γP et AP = 1
2 v̂P|Z|îP cos γP = |Z|PP (D.3)

D.2 Recopie de tension : généralisation au cas dé-
phasé

Dans la section 2.1, nous avons rappelé qu’en mettant en phase courant et tension
au primaire ainsi qu’au secondaire, on peut avoir la recopie de tension. Nous allons
prouver ici que même si courant et tension sont déphasés tant au primaire qu’au
secondaire, les déphaser de manière symétrique en imposant γS = −γP permet de
conserver cette propriété de recopie de tension.

La Fig. D.3 présente le diagramme de Fresnel tracé précédemment, enrichi de
notations géométriques. Les calculs vont dans cette partie inclure divers angles orientés,
qui peuvent donc avoir des valeurs négatives. Afin de simplifier les écritures, nous allons
écrire les équations en utilisant les angles géométriques (toujours positifs) en ajoutant
la notation prime à celle de l’angle, en conservant en mémoire les relations liant les
deux en Eq. (D.4).

Figure D.3 Diagramme de Fresnel pour une topologie Série-Série



γP = − γ′
P et γS = γ′

S

ψP = − ψ′
P et ψS = ψ′

S

δP = − δ′
P et δS = δ′

S

(D.4)
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Dans le triangle formé par vS, vM et ZiS, la hauteur relative au côté vM est notée S’H.
Par ailleurs, vP + vS en phase avec vM. On en déduit que l’angle

(
#      »P’H’, #     »P’S’

)
et l’angle

ψP sont alternes-internes, et donc égaux. Enfin, comme (S’H’) est perpendiculaire à la
droite supportant vM, et ZiS est perpendiculaire à iS, (S’H’) et ZiS forment l’angle δS.
Ces considérations angulaires nous permettent alors d’écrire les relations entre ψ′

S, ψ′
P

et δ′
S en Eq. (D.5).

S’H’ = v̂S sinψ′
S = v̂P sinψ′

P = |Z|îS cos δ′
S (D.5)

De plus, on peut exprimer l’aire AS du triangle formé par vS, vM et ZiS avec S’H’ :
AS = v̂MS’H’

2 = |Z|v̂M îS cos δ′
S

2 . Comme de manière analogue, AP = |Z|v̂M îP cos δ′
P

2 , l’égalité
des aires – en supposant un transfert de puissance idéal hormis les pertes joules –
donne Eq. (D.6c). En ajoutant l’égalité des puissances primaire et secondaire, nous
complétons le système d’Eq. (D.6).

v̂SîS cos γ′
S = v̂PîP cos γ′

P (D.6a)


v̂S sinψ′
S = v̂P sinψ′

P (D.6b)

îS cos δ′
S = îP cos δ′

P (D.6c)

γ′
S = γ′

P donne alors v̂SîS = v̂PîP dans Eq. (D.6a). Multiplier Eq. (D.6b) par
Eq. (D.6c) permet d’obtenir la relation trigonométrique liant ψ′

S, δ′
S, ψ′

P et δ′
P en

Eq. (D.7). Par ailleurs, comme δ′
i = ψ′

i + γ′
i, des relations trigonométriques classiques

résulte l’expression de sinψ′
i cos δ′

i en Eq. (D.8). Nous en déduisons alors la relation
directe liant ψ′

S et ψ′
P en Eq. (D.9). Elle distingue deux possibilités.

sinψ′
S cos δ′

S = sinψ′
P cos δ′

P (D.7)

sinψ′
i cos δ′

i = sin (ψ′
i + δ′

i) − sin (ψ′
i − δ′

i)
2

= sin (δ′
i + ψ′

i) + sin (δ′
i − ψ′

i)
2

sinψ′
i cos δ′

i = sin (2ψ′
i + γ′

i) + sin γ′
i

2 (D.8)
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sin (2ψ′
S + γ′

S) = sin (2ψ′
P + γ′

P) ⇐⇒ 2ψ′
S + γ′

S = 2ψ′
P + γ′

P

ou 2ψ′
S + γ′

S = π − (2ψ′
P + γ′

P)

⇐⇒ ψ′
S = ψ′

P ou ψ′
P + ψ′

S = π

2 − γ′
P + γ′

S
2

ou ψ′
P + ψ′

S = π

2 − γ′
P

sin (2ψ′
S + γ′

S) = sin (2ψ′
P + γ′

P) ⇐⇒ ψ′
S = ψ′

P ou ψ′
P + γ′

P = δ′
P = π

2 − ψ′
S (D.9)

La première, ψ′
S = ψ′

P, implique que vM constitue un axe de symétrie dans le
diagramme de Fresnel, et ainsi v̂S = v̂P : c’est la recopie de tension. La seconde, δ′

P =
π
2 − ψ′

S, implique que cos δ′
P = sinψ′

S. Par conséquent, selon Eq. (D.5), v̂S = |Z|îP, soit
|vS| = |−ZiP|. Par ailleurs, arg(vP −ZiP) = arg(vM) = arg(vP +vS) – selon l’Eq. (D.2).
De plus, nous pouvons aisément montrer que si |z| = |y| et arg(x+ z) = arg(x+ y),
alors z = y. En effet, le théorème d’Al-Kashi noté avec des nombres complexes
donne |x + y|2 = |x|2 + |y|2 − 2 cos[arg(x + y)]. Par conséquent, si |z| = |y| et
arg(x + z) = arg(x + y), alors |x + z| = |x + y|. On a donc |x + z| = |x + y| et
arg(x + z) = arg(x + y). Par unicité du couple module et argument d’un complexe,
x + z = x + y, soit z = y. On en déduit donc l’expression de vP + vS d’Eq. (D.10).
Selon Eq. (D.2), 2 vM + ZiM = vM, ce qui conduit en Eq. (D.11) à une fréquence de
fonctionnement pour le second cas à f{LM+lf ,C}. Nous aboutissons donc aux diagrammes
de la Fig. D.4, avec dans un cas la recopie de tension et dans l’autre un gain en tension
selon la puissance transférée, tout comme lorsque les signaux sont en phase.

vS = −Z iP soit vP + vS = vP − Z iP = vM (D.10)

vM + ZiM =
(
jLMω + jlfω + 1

jCω

)
iM

= j (LM + lf)ω
1 −

ω{LM+lf ,C}
2

ω2

 iM
= 0

soit ω = ω{LM+lf ,C} (D.11)
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(a) (b)

Figure D.4 Diagrammes de Fresnel lorsque ψ′
S = ψ′

P correspondant à la recopie de tension
en (a), et au cas de gain en tension en (b)

D.3 Équations dimensionnantes

D.3.a Déduction des équations par des raisonnements géomé-
triques

À partir du schéma établi pour la recopie de tension, nous dérivons des équations
similaires à celles obtenues pour le comportement en phase. Il s’agit principalement de
l’expression de la pulsation ω, de la puissance P et de la tension des condensateurs
résonnants v̂C . Pour cela, nous partons du diagramme de Fresnel enrichi de notations
géométriques en Fig. D.5. Dans cette partie, du fait de la symétrie, nous nous permettons
de tout exprimer en fonction des angles du côté secondaire qui sont positifs sur le
diagramme représenté.

Nous pouvons exprimer la hauteur M’H des deux façons suivantes : M’H = v̂M sin ψ
2

et M’H = |Z|îS cos γS. De même, S’H’ peut s’exprimer de deux façons : S’H’ = v̂S sin ψ
2

et S’H’ = |Z|îS cos δS = |Z|îS cos
(
γS + ψ

2

)
. Enfin, dans le triangle formé par iM, iP

et iS, isocèle à cause de la symétrie, on peut écrire : îM = 2 îS sin δS = 2 îS sin
(
γS + ψ

2

)
.

En ajoutant à ces équations celle concernant l’inductance magnétisante LM, nous
obtenons le système d’Eq. (D.12).
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Figure D.5 Diagramme de Fresnel correspondant à la recopie de tension

|Z|îS cos γS = v̂M sin
(
ψ

2

)
(D.12a)

v̂M = LMωîM (D.12b)


îM = 2 îS sin

(
ψ

2 + γS

)
(D.12c)

v̂S sin ψ2 = |Z|îS cos
(
ψ

2 + γS

)
(D.12d)

D.3.b Calcul de ω

Nous pouvons alors combiner par substitution les Eqs. (D.12a), (D.12b) et (D.12c),
ce qui nous conduit à Eq. (D.13). Après simplification par îP, et en considérant que le
diagramme est tracé pour Z capacitif et donc que |Z| = 1

Cω
− łf ω, nous pouvons en

déduire l’expression de ω en fonction de ψ et γS en Eq. (D.14).

|Z|îS cos γS = v̂M sin
(
ψ

2

)
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|Z|îS cos γS = LMω îM sin
(
ψ

2

)

|Z|îS cos γS = LMω 2 îS sin
(
ψ

2 + γS

)
sin

(
ψ

2

)
(D.13)

|Z| =
LMω 2 sin

(
ψ
2 + γS

)
sin

(
ψ
2

)
cos γS

⇐⇒
∣∣∣∣lf ω − 1

Cω

∣∣∣∣ =
2LMω sin

(
ψ
2 + γS

)
sin

(
ψ
2

)
cos γS

⇐⇒ 1
Cω

− lf ω =
2LMω sin

(
ψ
2 + γS

)
sin

(
ψ
2

)
cos γS

⇐⇒ 1 = lf Cω
2 + 2LMCω

2 sin
(
ψ
2 + γS

)
sin

(
ψ
2

)
cos γS

⇐⇒ ω = 1√
lf C + 2LMC

sin(ψ2 +γS) sin(ψ2 )
cos γS

⇐⇒ ω = 1√
C
[
lf + 2LM

sin(ψ2 +γS) sin(ψ2 )
cos γS

] (D.14)

Les relations trigonométriques d’Eq. (D.15) nous permettent de simplifier une partie
de l’expression et d’aboutir à l’expression de ω en Eq. (D.16).

sin
(
ψ
2 + γS

)
sin

(
ψ
2

)
cos γS

= 1
cos γS

1
2

[
cos

(
ψ

2 + γS − ψ

2

)
− cos

(
ψ

2 + γS + ψ

2

)]

= cos γS − cos (ψ + γS)
2 cos γS

= 1
2

[
1 − cos (ψ + γS)

cos γS

]

= 1
2

[
1 − cosψ cos γS − sinψ sin γS

cos γS

]

sin
(
ψ
2 + γS

)
sin

(
ψ
2

)
cos γS

= 1
2 [1 − (cosψ − tan γS sinψ)] (D.15)



D.3 Équations dimensionnantes 229

ω = 1√
C
(
lf + 2LM

1
2 [1 − (cosψ − tan γS sinψ)]

)

= 1√
C [lf + LM − LM (cosψ − tan γS sinψ)]

= 1√
C (lf + LM)

[
1 − LM

lf+LM
(cosψ − tan γS sinψ)

]

ω = ω0√
1 − LM

lf+LM
(cosψ − tan γS sinψ)

= ω0√
1 − k (cosψ − tan γS sinψ)

(D.16)

D.3.c Calcul de P

Par ailleurs, nous pouvons exprimer |Z|îS de deux façons différentes grâce à
Eqs. (D.12a) et (D.12d) : |Z|îS = v̂M

sin(ψ2 )
cos γS

= v̂S
sin(ψ2 )

cos(ψ2 +γS) . Ceci couplé à l’expres-

sion de îS obtenue en substituant Eq. (D.12c) dans Eq. (D.12b), puis à l’expression de
la puissance transférée P dans le cadre de l’approximation du premier harmonique,
donne le système d’Eq. (D.17).

v̂M = v̂S cos γS

cos
(
ψ
2 + γS

) (D.17a)


îS = v̂M

2LMω sin
(
ψ
2 + γS

) (D.17b)

P = v̂SîS
2 cos γS (D.17c)

Une nouvelle fois, en substituant Eq. (D.17a) dans Eq. (D.17b), nous parvenons à
l’expression de îS en Eq. (D.18). En l’utilisant alors dans l’Eq. (D.17c), nous arrivons
en Eq. (D.19) à l’expression de P en fonction de ω, ψ et γS (en considérant que v̂S = v̂P

dans le cadre de la recopie de tension).
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îS =
v̂S cos γS

cos(ψ2 +γS)
2LMω sin

(
ψ
2 + γS

)

= v̂S cos γS

LMω 2 sin
(
ψ
2 + γS

)
cos

(
ψ
2 + γS

)

= v̂S cos γS

LMω sin
[
2
(
ψ
2 + γS

)]

îS = v̂S cos γS

LMω sin (ψ + 2 γS) (D.18)

P =
v̂P

2 cos 2γS

2LMω sin (ψ + 2 γS) =
v̂P

2 cos 2γS

2 kLPω sin (ψ + 2 γS) (D.19)

D.3.d Calcul de ωsup

À partir de l’expression de ω d’Eq. (D.16), nous obtenons l’expression de cos (ψ + γS)
en Eq (D.20). Considérer alors qu’un cosinus est borné par -1 et 1 permet d’obtenir
l’expression de ωsup en Eq. (D.21).

ω = ω0√
1− LM

lf+LM
(cosψ−tan γS sinψ)

⇐⇒ ω02

ω2 = 1 − LM
lf+LM

(cosψ − tan γS sinψ)

⇐⇒ LM
lf+LM

(cosψ − tan γS sinψ) = 1 − ω02

ω2

⇐⇒ cosψ − sin γS
cos γS

sinψ = lf+LM
LM

(
1 − ω02

ω2

)
⇐⇒ cosψ cos γS − sin γS sinψ = cos γS

lf+LM
LM

(
1 − ω02

ω2

)

⇐⇒ cos (ψ + γS) =


cos γS

lf+LM
LM

(
1 − ω02

ω2

)
cos γS
k

(
1 − ω02

ω2

) (D.20)
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cos (ψ + γS) 6 1 ⇐⇒ cos γS
lf + LM

LM

(
1 − ω0

2

ω2

)
6 1

⇐⇒ 1 − ω0
2

ω2 6
1

cos γS

LM

lf + LM

⇐⇒ 1 − LM

lf + LM

1
cos γS

6
ω0

2

ω2

⇐⇒ ω 6
ω0√

1 − LM
lf+LM

1
cos γS

= ω0√
1 − k

cos γS

= ωsup (D.21)

Nous avons alors remarqué que cela implique également une condition sur γS. En
effet, lorsque le dénominateur de l’expression de ωsup tend vers 0, ω peut évoluer jusqu’à
l’infini. Nous avons donc la condition limite sur γS exprimée en Eq. (D.22).

1 − LM

lf + LM

1
cos γS

> 0 ⇐⇒ LM

lf + LM

1
cos γS

6 1

⇐⇒ cos γS >
LM

lf + LM

⇐⇒ γS 6 arccos
(

LM

lf + LM

)
= arccos(k) (D.22)

D.3.e Calculs de ωmin et de Pmin

Selon l’expression de P en Eq. (D.19), nous avons pensé à faire l’approximation
que la puissance est minimale lorsque le sinus est maximal, puisque ω varie peu comme
montré en section 2.3.a. Nous posons donc ψmin ≈ π

2 − 2 γS l’angle ψmin correspondant
la valeur de ψ pour la puissance minimale. Selon Eq. (D.16), nous pouvons écrire la
pulsation correspondante comme en Eq. (D.23).

ωmin ≈ ω0√
1 − LM

lf+LM
(cosψmin − tan γS sinψmin)

(D.23)
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Après avoir démontré la relation trigonométrique d’Eq. (D.24), nous déduisons
l’expression de ωmin en Eq. (D.25). Cela nous conduit alors à l’expression de Pmin

d’Eq. (D.26).

cosψmin − tan γS sinψmin = cos
(
π

2 − 2 γS

)
− tan γS sin

(
π

2 − 2 γS

)
= sin (2 γS) − tan γS cos (2 γS)

= 2 sin γS cos γS − sin γS

cos γS

(
2 cos 2γS − 1

)
= 2 sin γS cos γS − 2 sin γS cos γS + tan γS

cosψmin − tan γS sinψmin = tan γS (D.24)

ωmin ≈ ω0√
1 − LM

lf+LM
tan γS

= ω0√
1 − k tan γS

(D.25)

Pmin ≈
v̂P

2 cos 2γS

2LMωmin

Pmin ≈
v̂P

2 cos 2γS

√
1 − LM

lf+LM
tan γS

2LMω0
=
v̂P

2 cos 2γS

√
1 − k tan γS

2LMω0
(D.26)

D.3.f Calcul de v̂Cmax

Par définition d’un condensateur, et en utilisant Eq. (D.17c), équation de la puis-
sance au premier harmonique, nous pouvons exprimer v̂C en Eq. (D.27). v̂C est directe-
ment proportionnel à la puissance transférée P . En considérant que ω varie relativement
peu comparativement à la puissance, nous pouvons supposer que la tension maximale
aux bornes des condensateurs résonnants a lieu pour le transfert de puissance maximale,
comme écrit en Eq. (D.28).
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v̂C = îS
Cω

= 2P
v̂S cos γSCω

= 2P
v̂P cos γSCω

(D.27)

v̂Cmax ≈ 2Pmax

v̂P cos γSCωmax
(D.28)

À présent, nous pouvons repartir de l’expression de Pmin en Eq. (D.26). En consi-
dérant par ailleurs que ω0 = 1√

(lf+LM)C
, nous en déduisons l’expression de v̂P cos γS

en Eq. (D.29). Nous pouvons alors faire l’approximation que ωmax ≈ ω{lf,C}, pulsation
limite lorsque P tend vers l’infini sur cette plage comme vu en section 2.3.a. En insérant
alors l’expression de v̂P cos γS dans la formule de v̂Cmax d’Eq. (D.28), nous obtenons
l’expression de v̂Cmax en Eq. (D.30).

Pmin ≈
v̂P

2 cos 2γS

√
1 − LM

lf+LM
tan γS

2LM
1√

(lf+LM)C

=
v̂P

2 cos 2γS

√
lf + LM − LM tan γS

2 LM√
C

v̂P cos γS ≈
2Pmin

LM√
C

v̂P cos γS
√
lf + LM − LM tan γS

(D.29)

v̂Cmax ≈
2Pmaxv̂P cos γS

√
lf + LM − LM tan γS

2Pmin
LM√
C
C 1√

lfC

≈ v̂P cos γS
Pmax

Pmin

√
lf + LM − LM tan γS

√
lf

LM

≈ v̂P cos γS
Pmax

Pmin

√
lf + LM

LM
− tan γS

√
lf
LM

v̂Cmax ≈ v̂P cos γS
Pmax

Pmin

√
lf + LM

LM
− tan γS

√
lf + LM

LM
− 1

≈ v̂P cos γS
Pmax

Pmin

√
1
k

− tan γS

√
1
k

− 1

(D.30)
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D.3.g Vers une expression de P directement en fonction de f
et γS

Nous rappelons l’expression de P démontrée en section D.3.c en Eq. (D.31). Cette
expression fait intervenir ω, ψ et γS. Or, ψ et ω sont liés par Eq. (D.16), d’où la volonté
de retravailler cette expression pour s’affranchir du paramètre ψ.

P =
v̂P

2 cos 2γS

2LMω sin (ψ + 2 γS) (D.31)

Nous pouvons réexprimer sin(ψ + 2 γS) par simple relation trigonométrique en
Eq. (D.32). Or, rappelons que pour un transfert de puissance du primaire vers le
secondaire, nous avons : ψ ∈ [−2 γS , π−2 γS]. Nous pouvons alors considérer l’inégalité
entre ψ et γS en Eq. (D.33). Nous en déduisons l’expression de sin(ψ+γS) en Eq. (D.34).

sin (ψ + 2 γS) = sin (ψ + γS) cos γS + sin γS cos (ψ + γS) (D.32)

sin (ψ + γS) > 0 ⇐⇒ ψ + γS > 0 ⇐⇒ ψ > −γS (D.33)

sin (ψ + γS) =


√

1 − cos 2 (ψ + γS) si ψ > −γS,

−
√

1 − cos 2 (ψ + γS) sinon.
(D.34)

En utilisant ce résultat et l’expression de cos(ψ+γS) d’Eq. (D.20), nous obtenons la
formule de sin(ψ+2 γS) en Eq. (D.35) pour le cas ψ > −γS. Nous pouvons raisonner de
manière analogue pour le cas ψ 6 −γS et aboutir à la formule globale de sin(ψ + 2 γS)
en Eq. (D.36).

Pour pouvoir exprimer P sans avoir recours à ψ, il serait préférable que les do-
maines de validité de l’expression ne dépendent pas non plus de ψ. La relation liant
f et ψ, directement déduite d’Eq. (D.16), est présentée en Eq. (D.37). Les relations
trigonométriques calculées en Eq. (D.38) nous permettent d’écrire les fréquences limites
pour ces domaines de validité en Eq. (D.39).
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Si ψ > −γS,

sin (ψ + 2 γS) =
√

1 − cos 2 (ψ + γS) cos γS + sin γS cos (ψ + γS)

= cos γS

√
1 − cos 2γS

(
lf+LM
LM

)2 (
1 − ω02

ω2

)2

+ sin γS cos γS
lf+LM
LM

(
1 − ω02

ω2

)

sin (ψ + 2 γS) = cos 2γS
lf + LM

LM


√√√√( LM

lf + LM

)2 1
cos 2γS

−
(

1 − ω02

ω2

)2

+ tan γS

(
1 − ω0

2

ω2

) (D.35)

sin (ψ + 2 γS) =



cos 2γS
lf+LM
LM

[ √(
LM

lf+LM

)2 1
cos 2γS

−
(
1 − ω02

ω2

)2

+ tan γS
(
1 − ω02

ω2

)]
si − γS 6 ψ 6 π − 2 γS,

cos 2γS
lf+LM
LM

[
−
√(

LM
lf+LM

)2 1
cos 2γS

−
(
1 − ω02

ω2

)2

+ tan γS
(
1 − ω02

ω2

)]
si − 2 γS 6 ψ 6 −γS

(D.36)

f = f0√
1 − LM

lf+LM
(cosψ − tan γS sinψ)

=
1

2π
√

(lf+LM)C√
1 − LM

lf+LM
(cosψ − tan γS sinψ)

(D.37)
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cos (π − 2 γS) − tan γS sin (π − 2 γS) = − cos (2 γS) − tan γS sin (2 γS)

= −
[
cos 2γS − sin 2γS + sin γS

cos γS
2 cos γS sin γS

]

cos (π − 2 γS) − tan γS sin (π − 2 γS) = − 1 (D.38a)

cos (−γS) − tan γS sin (−γS) = cos γS + tan γS sin γS

= cos γS + sin γS

cos γS
sin γS

=
cos 2γS + sin 2γS

cos γS

cos (−γS) − tan γS sin (−γS) = 1
cos γS

(D.38b)

cos (−2 γS) − tan γS sin (−2 γS) = cos (2 γS) + tan γS sin (2 γS)

= cos 2γS − sin 2γS + sin γS

cos γS
2 cos γS sin γS

= cos 2γS − sin 2γS + 2 sin 2γS

= cos 2γS + sin 2γS

cos (−2 γS) − tan γS sin (−2 γS) = 1 (D.38c)
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

f (π − 2 γS) =
1

2π
√

(lf+LM)C√
lf+2LM
lf+LM

= f{lf+2LM,C} = f0√
1 + k

f (−γS) = f0√
1 − 1

cos γS

LM
lf+LM

= fsup = f0√
1 − k

cos γS

f (−2 γS) =
1

2π
√

(lf+LM)C√
lf

lf+LM

= f{lf,C} = f0√
1 − k

(D.39)

À présent, en injectant l’expression de sin(ψ + 2 γS) d’Eq. (D.36) dans l’expression
de P d’Eq. (D.31), tout en remplaçant les conditions sur ψ en condition de fréquence,
nous pouvons écrire la formule de P pour un premier cas Eq. (D.40). En raisonnant
de manière analogue pour l’autre domaine de définition, nous obtenons l’expression
globale de P directement en fonction de f et de γS en Eq. (D.41).

P =
v̂P

2 cos 2γS

2LMω

1
sin (ψ + 2 γS)

Si π − 2 γS > ψ > −γS ou encore f{lf+2LM,C} 6 f 6 fsup,

P =
v̂P

2 cos 2γS

2LMω

LM

(lf + LM) cos 2γS

[√(
LM

lf+LM

)2 1
cos 2γS

−
(
1 − ω02

ω2

)2
+ tan γS

(
1 − ω02

ω2

)]

P = v̂P
2

2 (lf + LM)ω
1√(

LM
lf+LM

)2 1
cos 2γS

−
(
1 − ω02

ω2

)2
+ tan γS

(
1 − ω02

ω2

) (D.40)
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P =



v̂P
2

2(lf+LM)

2πf

[√(
LM

lf+LM

)2
1

cos 2γS
−
(

1− f02
f2

)2
+tan γS

(
1− f02

f2

)] si f{lf+2LM,C} 6 f 6 fsup

v̂P
2

2(lf+LM)

2πf

[
−

√(
LM

lf+LM

)2
1

cos 2γS
−
(

1− f02
f2

)2
+tan γS

(
1− f02

f2

)] si f{lf,C} 6 f 6 fsup

P =



v̂P
2

2LP
1

2πf

[√
k2

cos 2γS
−
(

1− f02
f2

)2
+tan γS

(
1− f02

f2

)] si f0√
1 + k

6 f 6
f0√

1 − k
cos γS

v̂P
2

2LP
1

2πf

[
−

√
k2

cos 2γS
−
(

1− f02
f2

)2
+tan γS

(
1− f02

f2

)] si f0√
1 − k

6 f 6
f0√

1 − k
cos γS

(D.41)



Annexe E

Calculs pour déterminer le
rendement en recopie de tension

E.1 Cas de la recopie de tension à phase nulle
Le bilan des puissances en section 2.4 conduit à Eq. (E.1). Cette équation de variable

îL a pour discriminant ∆0 détaillé en Eq. (E.2). Comme cette équation a forcément
une solution réelle, le discriminant est positif. Cela induit une valeur maximale sur
Putile, exprimée en Eq. (E.3). Si on négligeait les pertes par commutations, cette valeur
correspond à Plim

4 , où Plim représente la puissance correspondant au cas où la puissance
n’est limitée que par les résistances du circuit, comme dans le cas où nous aurions un
court-circuit en sortie du pont de diodes. Le fonctionnement en recopie de tension ne
permet de transférer qu’au maximum le quart de cette puissance.

rP + rS + 2Ron

2 îL
2 − 2

π
(VDC − 2VF) îL + Pond,com + Putile = 0 (E.1)

∆0 = 4
π2 (VDC − 2VF)2 − 2 (rP + rS + 2Ron) (Pond,com + Putile) (E.2)

∆0 > 0 ⇐⇒ 2 (rP + rS + 2Ron) (Pond,com + Putile) 6
4
π2 (VDC − 2VF)2

⇐⇒ Putile 6
1
4

[
4
π

(VDC − 2VF)
]2

2 (rP + rS + 2Ron) − Pond,com = Plim

4 − Pond,com (E.3)
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En remarquant que Plim = ˆvlim ˆilim
2 = (rP+rS+2Ron) ˆilim

2

2 , îL peut alors prendre deux
valeurs présentées en Eq. (E.4). Si le signe devant la racine carrée est positif, alors
quand Putile augmente, îL qui traverse la charge de sortie diminue, ce qui est impossible.
D’où l’expression finale de îL en Eq. (E.5).

îL =
2
π

(VDC − 2VF) ∓
√

4
π2 (VDC − 2VF)2 − 2 (rP + rS + 2Ron) (Pond,com + Putile)

rP + rS + 2Ron

= 1
2

4
π

(VDC − 2VF)
rP + rS + 2Ron

∓

√√√√[1
2

4
π

(VDC − 2VF)
rP + rS + 2Ron

]2

− 2 Pond,com + Putile

rP + rS + 2Ron

=
ˆilim
2 ∓

√√√√ ˆilim
2

4 − 2 Pond,com + Putile

rP + rS + 2Ron

=
ˆilim
2 ∓

ˆilim
2

√√√√1 − 8 Pond,com + Putile

(rP + rS + 2Ron) ˆilim
2

=
ˆilim
2

1 ∓
√√√√1 − 4 Pond,com + Putile

(rP + rS + 2Ron) ˆilim
2

2



îL =
ˆilim
2

(
1 ∓

√
1 − 4 Pond,com + Putile

Plim

)
(E.4)

îL =
ˆilim
2

1 −
√√√√1 − Pond,com + Putile

Plim
4

 (E.5)



E.2 Cas de la recopie de tension en déphasé 241

E.2 Cas de la recopie de tension en déphasé
La Fig. E.1 présente la structure globale du système pour la recopie de tension en

déphasé.

(a)

(b)

Figure E.1 Schéma électrique complet du système SS avec redresseur actif en (a) et modèle
équivalent du coupleur en (b)

E.2.a Pertes conduites dans les convertisseurs

Dans l’onduleur

La Fig. E.2 présente le passage du courant dans le transistor QP 1 et sa diode, ainsi
que son allure pendant une période. En posant l’angle α′ = arcsin

(
VF

Ron îP

)
, cela a

mené au système d’Eq. (E.6) en section 2.4.b.

1
2π

∫ π

0
Roni

2
P(θ′) dθ′ si RonîP 6 VF ou γS 6 α′, (E.6a)

PQP 1+DP 1,cond =

 1
2π

[∫ θ′
0

0
−VFiP(θ′) dθ′ +

∫ π

θ′
0

Roni
2
P(θ′) dθ′

]
sinon. (E.6b)
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(a) (b)

Figure E.2 Convention pour QP 1 au sein de l’onduleur en (a) et allure de iQP 1 en (b)

Dans le premier cas – Eq. (E.6a), tout le courant passe dans le transistor. Comme
il est modélisé par une résistance Ron conduisant sur la moitié d’une période, nous
avons Eq. (E.7). Dans le second cas – Eq. (E.6b), en considérant que iP = sin(θ′ − γS)
et θ′

0 = γS − α′, et en calculant les intégrales comme en Eq. (E.8) et Eq. (E.9), nous
obtenons Eq. (E.10).

1
2 π

∫ π

0
Roni

2
P(θ′) dθ′ = RonîP

2

4 (E.7)

∫ θ′
0

0
−VFiP(θ′) dθ′ =

∫ 0

θ′
0

VFiP(θ′) dθ′

= VF

∫ 0

γS−α′
îP sin(θ′ − γS) dθ′

= VFîP

∫ −γS

−α′
sin(Θ′) dΘ′

= VFîP [− cos Θ′]−γS
−α′

∫ θ′
0

0
−VFiP(θ′) dθ′ = VFîP (cosα′ − cos γS)︸ ︷︷ ︸

> 0 car dans ce cas γS > α′

(E.8)
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∫ π

θ′
0

RoniP
2(θ′) dθ′ = Ron

∫ π

γS−α′
îP

2 sin 2(θ′ − γS) dθ′

= RonîP
2
∫ π−γS

−α′
sin 2Θ′ dΘ′

= RonîP
2
∫ π−γS

−α′

1 − cos(2 Θ′)
2 dΘ′

= RonîP
2

2

π − [γS − α′] −
[

sin(2 Θ′)
2

]π−γS

−α′



= RonîP
2

2

[
π − (γS − α′) − sin(2π − 2 γS) − sin(−2α′)

2

]

= RonîP
2

2

[
π − (γS − α′) + sin(2 γS) − sin(2α′)

2

]

∫ π

θ′
0

RoniP
2(θ′) dθ′ = RonîP

2

2 [π − (γS − α′) + sin γS cos γS − sinα′ cosα′] (E.9)

1
2 π

[∫ θ′
0

0
−VFiP(θ′) dθ′ +

∫ π

θ′
0

Roni
2
P(θ′) dθ′

]
=VFîP

cosα′ − cos γS

2π

+ RonîP
2

2
π − (γS − α′)

2 π

+ RonîP
2

2
sin γS cos γS − sinα′ cosα′

2 π
(E.10)

Nous pouvons résumer ces résultats dans l’expression de PQP 1+DP 1,cond en Eq. (E.11).
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PQP 1+DP 1,cond =



RonîP
2

4 si RonîP 6 VF ou γS 6 α′,

VFîP
cosα′ − cos γS

2π

+ RonîP
2

2
π − (γS − α′) + sin γS cos γS − sinα′ cosα′

2 π sinon.

(E.11)

Dans le redresseur

La Fig. E.3 présente le passage du courant dans le transistor QS 1 et sa diode.
Comme îS = îP, α′ reste inchangé. Cela a conduit au système d’Eq. (E.12).

(a) (b)

Figure E.3 Convention pour QS 1 au sein du redresseur en (a) et allure de iQS 1 en (b)
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1
2π

∫ π

0
Roni

2
S(θ′) dθ′ si RonîS 6 VF, (E.12a)

1
2π

[∫ θ′
2

0
VFiS(θ′) dθ′ +

∫ π

θ′
2

Roni
2
S(θ′) dθ′

]
si γS > α′, (E.12b)

PQS 1+DS 1,cond =


1

2π

[∫ θ′
1

0
Roni

2
S(θ′) dθ′ +

∫ θ′
2

θ′
1

VFiS(θ′) dθ′ +
∫ π

θ′
2

Roni
2
S(θ′) dθ′

]
sinon. (E.12c)

De même que précédemment, le premier cas d’Eq. (E.12a) revient à la conduc-
tion d’une résistance pendant la moitié d’une période, ce qui donne Eq. (E.13).
Eqs. (E.14) et (E.15) permettent de calculer Eq. (E.16) pour le second cas. Enfin,
Eqs. (E.17), (E.18) et (E.15) permettent d’obtenir Eq. (E.19) pour le dernier cas. Ce
qui nous amène à conclure dans le système Eq. (E.20).

1
2π

∫ π

0
Roni

2
S(θ′) dθ′ = RonîS

2

4 (E.13)

∫ θ′
2

0
VFiS(θ′) dθ′ = VF

∫ π−(γS+α′)

0
îS sin(θ′ + γS) dθ′

= VFîS

∫ π−α′

γS
sin(Θ′) dΘ′

= VFîS [− cos Θ′]π−α′

γS

= VFîS [cos(γS) − cos(π − α′)]
∫ θ′

2

0
VFiS(θ′) dθ′ = VFîS (cosα′ + cos γS) (E.14)
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∫ π

θ′
2

RoniS
2(θ′) dθ′ = Ron

∫ π

π−(γS+α′)
îS

2 sin 2(θ′ + γS) dθ′

= RonîS
2
∫ π+γS

π−α′
sin 2Θ′ dΘ′

= RonîS
2
∫ π+γS

π−α′

1 − cos(2 Θ′)
2 dΘ′

= RonîS
2

2

α′ + γS −
[

sin(2 Θ′)
2

]π+γS

π−α′



= RonîS
2

2

[
α′ + γS − sin(2π + 2 γS) − sin(2π − 2α′)

2

]

= RonîS
2

2

[
α′ + γS − sin(2 γS) + sin(2α′)

2

]

∫ π

θ′
2

RoniS
2(θ′) dθ′ = RonîS

2

2 [α′ + γS − (sin γS cos γS + sinα′ cosα′)] (E.15)

1
2π

[∫ θ′
2

0
VFiS(θ′) dθ′ +

∫ π

θ′
2

Roni
2
S(θ′) dθ′

]
=VFîS

cosα′ + cos γS

2 π

+ RonîS
2

2
α′ + γS

2π

− RonîS
2

2
sinα′ cosα′ + sin γS cos γS

2π
(E.16)
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∫ θ′
1

0
RoniS

2(θ′) dθ′ = Ron

∫ α′−γS

0
îS

2 sin 2(θ′ + γS) dθ′

= RonîS
2
∫ α′

γS
sin 2Θ′ dΘ′

= RonîS
2
∫ α′

γS

1 − cos(2 Θ′)
2 dΘ′

= RonîS
2

2

α′ − γS −
[

sin(2 Θ′)
2

]α′

γS



= RonîS
2

2

[
α′ − γS − sin(2α′) − sin(2 γS)

2

]

∫ θ′
1

0
RoniS

2(θ′) dθ′ = RonîS
2

2 [α′ − γS − (sinα′ cosα′ − sin γS cos γS)] (E.17)

∫ θ′
2

θ′
1

VFiS(θ′) dθ′ = VF

∫ π−(γS+α′)

α′−γS
îS sin(θ′ + γS) dθ′

= VFîS

∫ π−α′

α′
sin(Θ′) dΘ′

= VFîS [− cos Θ′]π−α′

α′

= VFîS [cos(α′) − cos(π − α′)]
∫ θ′

2

0
VFiS(θ′) dθ′ = 2VFîS cosα′ (E.18)
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1
2π

[∫ θ′
1

0
Roni

2
S(θ′) dθ′ +

∫ θ′
2

θ′
1

VFiS(θ′) dθ′ +
∫ π

θ′
2

Roni
2
S(θ′) dθ′

]
=VFîS

cosα′

π

+ RonîS
2

2
α′

π

− RonîS
2

2
sinα′ cosα′

π
(E.19)

PQS 1+DS 1,cond =



RonîS
2

4 si RonîS 6 VF,

VFîS
cosα′ + cos γS

2 π

+ RonîS
2

2
α′ + γS − (sinα′ cosα′ + sin γS cos γS)

2π si γS > α′,

VFîS
cosα′

π
+ RonîS

2

2
α′ − sinα′ cosα′

π
sinon.

(E.20)

Au global

En sommant les pertes dans un transistor de l’onduleur et du redresseur QP 1 et
QS 1, nous obtenons l’expression d’Eq. (E.21).

PQP 1+DP 1,cond+PQS 1+DS 1,cond =



RonîL
2

2 si RonîL 6 VF,

VFîL
cosα′

π
+ RonîL

2

2

(
1
2 + α′ − sinα′ cosα′

π

)
sinon.

(E.21)
De plus, en considérant que comme γS ∈

[
0,π2

]
, nous avons α′ ∈

[
0,π2

]
,

Cela nous permet d’écrire Eqs. (E.22) et (E.23). Sachant que
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Pconvs,cond = 4× (PQP 1+DP 1,cond + PQS 1+DS 1,cond), nous pouvons conclure sur l’expression
de Pconvs,cond en Eq. (E.24).

cosα′ =
√

1 − sin 2α′

=
√√√√1 − V 2

F

R2
onîL

2

cosα′ = 1
îL

√√√√îL2 −
(
VF

Ron

)2
(E.22)

VFîL
cosα′

π
+ RonîL

2

2

(
1
2 + α′ − sinα′ cosα′

π

)
= VF

π

√√√√îL2 −
(
VF

Ron

)2

+ RonîL
2

2

1
2 +

arcsin
(

VF
Ron îL

)
π



− RonîL
2

2
1
π

VF

RonîL
2

√√√√îL2 −
(
VF

Ron

)2

= VF

π

√√√√îL2 −
(
VF

Ron

)2

+ RonîL
2

4

[
1 + 2

π
arcsin

(
VF

RonîL

)]

− VF

2π

√√√√îL2 −
(
VF

Ron

)2

VFîL
cosα′

π
+ RonîL

2

2

(
1
2 + α′ − sinα′ cosα′

π

)
= RonîL

2

4

[
1 + 2

π
arcsin

(
VF

RonîL

)]

+ VF

2 π

√√√√îL2 −
(
VF

Ron

)2
(E.23)
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Pconvs,cond =



2RonîL
2 si RonîL 6 VF,

2
π
VF

√√√√îL2 −
(
VF

Ron

)2
+RonîL

2
[
1 + 2

π
arcsin

(
VF

RonîL

)]
sinon.

(E.24)

E.2.b Pertes par commutation

Comme le courant commuté est le même dans l’onduleur et dans le redresseur,
les pertes par commutation sont identiques. Nous étudions le phénomène au niveau
de l’onduleur. La Fig. E.4 présente la structure d’un bras d’onduleur, et les allures
des grandeurs principales entrant en jeu dans la commutation. Par ailleurs, nous
avons montré en section 2.4.b qu’en remplaçant le 0 de l’origine des temps lors de la
commutation (c’est-à-dire en posant t0 = 0), iQP 1 , iCsnub et vQP 1 ont pour expressions
celles exposées en Eqs. (E.25), (E.26) et (E.27).

(a) (b) (c)

Figure E.4 Allures de UP et iP en (a), bras d’onduleur en (b) et allures des grandeurs lors
d’une commutation en (c)
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iQP 1(t) =


îL sin γS

(
1 − t

t1

)
si t 6 t1,

0 si t1 6 t 6 t2.
(E.25)

iCsnub(t) =



îL
2

[
sin(γS − ωt) − sin γS

(
1 − t

t1

)]
si t 6 t1,

îL
2 sin(γS − ωt) si t1 6 t 6 t2.

(E.26)

vQP 1(t) =



îL
2Csnubω

[
cos(γS − ωt) − cos γS − ωt sin γS

(
1 − t

2 t1

)]
si t 6 t1,

îL
2Csnubω

[
cos(γS − ωt) − cos γS − sin γS

ωt1
2

]
si t1 6 t 6 t2.

(E.27)

Les pertes par commutation dans QP 1 sont définies par Eq. (E.28). Le calcul
de l’intégrale dans cette expression est abordé en Eq. (E.29). Comme nous avons
les relations d’Eqs. (E.30), (E.31) et (E.32), nous pouvons en déduire PQP 1,com en
Eq. (E.33), ce qui nous permet de calculer Pconvs,com = 8 × PQP 1,com.

PQP 1,com = f
∫ t1

0
vQP 1(t)iQP 1(t) dt (E.28)

∫ t1

0
vQP 1(t)iQP 1(t) dt =

∫ t1

0

îL
2Csnubω

[
cos(γS − ωt) − cos γS − ωt sin γS

(
1 − t

2 t1

)]

×îL sin γS

(
1 − t

t1

)
dt

∫ t1

0
vQP 1(t)iQP 1(t) dt = îL

2 sin γS

2Csnubω

[ ∫ t1

0
cos(γS − ωt)

(
1 − t

t1

)
dt− cos γS

∫ t1

0

(
1 − t

t1

)
dt

−ω sin γS

∫ t1

0
t
(

1 − t

2 t1

)(
1 − t

t1

)
dt
]

(E.29)
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∫ t1

0
cos(γS − ωt)

(
1 − t

t1

)
dt =

[
sin(γS − ωt)

−ω

(
1 − t

t1

)]t1
0

−
∫ t1

0

sin(γS − ωt)
−ω

(
− 1
t1

)
dt

(intégration par partie)

= sin γS

ω
− 1
ωt1

∫ t1

0
sin(γS − ωt) dt

= sin γS

ω
− 1
ωt1

[
− cos(γS − ωt)

−ω

]t1
0∫ t1

0
cos(γS − ωt)

(
1 − t

t1

)
dt = 1

ω

(
sin γS − cos(γS − ωt1) − cos γS

ωt1

)
(E.30)

∫ t1

0

(
1 − t

t1

)
dt = [t]t10 − 1

t1

[
t2

2

]t1
0

= t1 − t1
2∫ t1

0

(
1 − t

t1

)
dt = t1

2 (E.31)

∫ t1

0
t
(

1 − t

2 t1

)(
1 − t

t1

)
dt =

∫ t1

0

(
t3

2 t12 − 3
2 t1

t2 + t

)
dt

= 1
2 t12

[
t4

4

]t1
0

− 3
2 t1

[
t3

3

]t1
0

+
[
t2

2

]t1
0

= t1
2

8 − t1
2

2 + t1
2

2∫ t1

0
t
(

1 − t

2 t1

)(
1 − t

t1

)
dt = t1

2

8 (E.32)
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PQP 1,com = f
îL

2 sin γS

2Csnubω

sin γS − cos(γS−ωt1)−cos γS
ωt1

ω
− cos γS

t1
2 − ω sin γS

t1
2

8



= f

ω

îL
2 sin γS

2Csnubω
cos γS

tan γS +
1 − cos(γS−ωt1)

cos γS

ωt1
− ωt1

2 − tan γS
ω2t1

2

8



PQP 1,com = îL
2 sin γS cos γS

4 πCsnubω

[
tan γS

(
1 − ω2t1

2

8

)
+ 1
ωt1

(
1 − cos(γS − ωt1)

cos γS

)
− ωt1

2

]
(E.33)





Annexe F

Calcul du flux magnétique créé par
une spire de forme rectangulaire et
reçu par une spire de même forme

Cette annexe détaille le calcul du flux créé par une spire de forme rectangulaire et
reçu par une autre spire de forme rectangulaire, dont l’un des côtés est parallèle à l’un
des côtés de la spire émettrice. Nous rappelons la situation de la section 3.1, avec les
Fig. F.1 et F.2, ainsi que les relations du flux et du champ d’induction magnétique en
Eq. F.1, complétées de l’expression du facteur cos[θ(x)].

Figure F.1 Schéma représentant deux bobines de chacune une spire



256 Annexe F : Calcul du flux magnétique

Figure F.2 Convention prise pour le calcul du flux créé par un fil rectiligne



ϕfil→2 =
∫ yH

yB

∫ xD

xG
Bfil(x,y,h) cos[θ(x)] dx dy

#   »

Bfil(M) = µ0 ifil

4π
√
x2+h2

(
l−y√

x2+h2+(l−y)2
+ y√

x2+h2+y2

)
#»uθ si (x,h) ̸= (0,0)

cos[θ(x)] = x√
x2 + h2

(F.1)

En faisant le changement de variable X =
√
x2 + h2, on obtient X dX = x dx, ainsi

que Eq. (F.2). Ensuite, posons :

I1(y1,y2) =
∫ y2

y1

∫ XD

XG

1
X

y√
X2 + y2

dX dy

En passant par un changement de variable y′ = l − y, on peut écrire Eq.(F.3).

ϕfil→2 =
∫ yH

yB

∫ √
xD2+h2

√
xG2+h2

µ0 ifil

4 πX

 l − y√
X2 + (l − y)2

+ y√
X2 + y2

 dX dy (F.2)

= I1(yB,yH) − I1(l − yB,l − yH) (F.3)

À présent, calculons I1. Dans un premier temps, après avoir séparé les variables X et
y en Eq. (F.4), nous avons fait le changement de variable Y =

√
X2 + y2 qui donne
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Y dY = y dy. Cela a permis d’obtenir Eq. (F.5).

I1(y1,y2) =
∫ y2

y1

∫ XD

XG

1
X

y√
X2 + y2

dX dy =
∫ XD

XG

1
X

∫ y2

y1

y√
X2 + y2

dy
 dX (F.4)

I1(y1,y2) =
∫ XD

XG

1
X

∫ √
X2+y22

√
X2+y12

Y dY
Y

dx

=
∫ XD

XG

1
X

(√
X2 + y22 −

√
X2 + y12

)
dX (F.5)

= I2(y2) − I2(y1).

Calculons à présent I2(y) exprimé dans Eq. (F.6), où cette fois y n’est plus variable. En
effectuant le changement de variable t =

√
X2 + y2, on a encore une fois t dt = X dX,

et X
dX = t dt

t2−y2 , ce qui donne Eq. (F.7).

I2(y) =
∫ XD

XG

√
X2 + y2

X
dX (F.6)

I2(y) =
∫ tD

tG

t2

t2 − y2 dt (F.7)

=
∫ tD

tG

t2 − y2 + y2

t2 − y2 dt

=
∫ tD

tG

(
1 + y2

t2 − y2

)
dt

= tD − tG +
∫ tD

tG

1(
t
y

)2
− 1

dt

︸ ︷︷ ︸
−y

d( ty )
1−( ty )2

(F.8)

Nous faisons un dernier changement de variable T = t
y
. Par ailleurs, ∀ t ∈ [tG,tD],

t =
√
x2 + h2 + y2 > |y| car (x,h) ̸= (0,0). Ainsi, T ∈ ]−∞, − 1[ ∪ ]1, + ∞[. Il

faut noter que pour une valeur de y, T est soit dans l’intervalle ]1, + ∞[, soit dans
]−∞, − 1[, cela ne pose donc pas de problème pour l’intégration. Comme sur ces
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intervalles,
∫ T ′ 1

1−T ′2 dT ′ = argcoth(T ), on en déduit I2(y) dans Eq. (F.9).

I2(y)= fy,h(xD) − fy,h(xG)

où fy,h(x)=
√
x2 + h2 + y2 − y argcoth


√
x2 + h2 + y2

y

 (F.9)

À partir de Eq. (F.3), (F.5) et (F.9), on peut déduire Eq. (F.10).

ϕfil→2 = {[fyH,h(xD) − fyH,h(xG)] − [fyB,h(xD) − fyB,h(xG)]}

− {[fl−yH,h(xD) − fl−yH,h(xG)] − [fl−yB,h(xD) − fl−yB,h(xG)]}

= {[fyH,h(xD) − fl−yH,h(xD)] − [fyB,h(xD) − fl−yB,h(xD)]}

− {[[fyH,h(xG) − fl−yH,h(xG)] − [fyB,h(xG) − fl−yB,h(xG)]}

= [gl(xD,yH,h) − gl(xD,yB,h)] − [gl(xG,yH,h) − gl(xG,yB,h)] (F.10)

où gl est définie par gl(x,y,h) = fy,h(x) − fl−y,h(x).



Annexe G

Calcul de l’inductance mutuelle à
partir des mesures

Cette annexe présente la méthode utilisée pour déterminer l’inductance mutuelle
entre deux bobines B et B’, à partir de mesures effectuées avec un analyseur d’impé-
dance.

Méthode du court-circuit
Cette méthode consiste à mesurer l’inductance de la bobine B à la fréquence désirée,

une première fois alors que la bobine B’ est en circuit ouvert (mesure que l’on note LB).
Puis on la mesure une deuxième fois lorsque la bobine B’ est en court-circuit (mesure
que l’on note LBcc, décrite en Fig. G.1). Pour cette méthode, nous nous permettons
de négliger les résistances de câblage. En appliquant le modèle du paragraphe 1.2.a,
illustré ici en Fig. G.2, cela donne le système d’équations Eq. (G.1) lorsque B′ est en
court-circuit. Cela nous permet d’écrire Eq. (G.2). Au final, cela ne permet d’obtenir
que la valeur absolue de la mutuelle. Il faut ensuite raisonner sur les sens des courants
choisis dans la convention de signe retenue pour déterminer le signe correspondant de
la mutuelle.


vB = jLBccω iB

vB = jLBω iB + jMBB’ω iB’

⇐⇒


vB = jLBccω iB

vB =
(
jLBω + MBB’

2 ω2

jLB’ω

)
iB

(G.1)
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(a) (b)

Figure G.1 Schéma électrique réel en (a), et schéma électrique équivalent en (b), vu par
l’appareil de mesure (en négligeant les résistances de câblage)

Figure G.2 Application de l’impédance réfléchie au primaire dans le cas où la bobine B′ est
en court-circuit

jLBccω = jω

(
LB − MBB’

2

LB’

)
⇐⇒ |MBB’| =

√
LB’ (LB − LBcc) (G.2)



Annexe H

Modèle pour un système avec
toutes les bobines au sol en
court-circuit résonnant

H.1 Présentation du problème
Lors du transfert de puissance sur un système prévu pour fonctionner en dynamique,

il faut prendre en compte l’impact des bobines au sol autour de la bobine émettrice.
Les différents couplages sont répertoriés dans la Fig. 3.59a. Si l’état inactif des bobines
est prévu uniquement en forçant l’état bloqué des interrupteurs de l’onduleur associé,
une tension induite au niveau de la bobine prévue en état inactif peut entraîner la
circulation d’un courant indésirable, comme observé et détaillé dans la section 3.5.

L’une des méthodes imaginées pour remédier à ce problème fut de placer toutes les
bobines au sol en court-circuit. En voici l’étude.

H.2 Résolution analytique
La mise en équation du problème est présente en Eq. (H.1), en négligeant les

couplages entre le secondaire et les bobines au sol au-delà des bobines n− 1 et n+ 1
au vu de leur faible valeur (inférieure en valeur absolue à 0,034 entre -50 % et 50 % de
décentrage du secondaire), et en notant ki,i+1 = kP pour toute bobine i, comme observé
sur la Fig. 3.59b. On ne peut pas résoudre analytiquement le système car il faudrait
des conditions initiales sur une bobine ou l’autre. Cela dit on peut établir, pour les
bobines au-delà des bobines n− 1 et n+ 1, la relation de récurrence d’Eq. (H.2).
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∀N ∈ {n− 1,n+ 1},
UN = 0 = jLPω[X0 iN + kN,S miS + kP(iN−1 + iN+1)]

∀N /∈ Jn− 1,n+ 1K,

UN = 0 = jLPω[X0 iN + kP(iN−1 + iN+1)]

avec X0 = 1 − ω0
2

ω2

(H.1)

∀N /∈ Jn− 2,nK,iN+2 = −X0

kP
iN+1 − iN (H.2)

Pour cette relation de récurrence, l’équation caractéristique et le discriminant sont
détaillés en Eq. (H.3). Trois cas peuvent être distingués, suivant le signe de ∆. On en
déduit les deux fréquences limites exprimées en Eq. (H.5), atteintes pour un discriminant
∆ = 0.

x2 + X0
kP
x+ 1 = 0

∆ = X02

k
2
P

− 4
(H.3)

∆ > 0 ⇐⇒
(
X0

kP

)2
> 4

⇐⇒
(
X0

2 kP

)2
> 1

⇐⇒


X0

2 kP
> 1 si X0 6 0

− X0

2 kP
> 1 sinon (car kP < 0)

(H.4)

⇐⇒


1 −

(
f0

f

)2

< 2 kP si 1 −
(
f0
f

)2
6 0

−

1 −
(
f0

f

)2
 < 2 kP sinon, soit1 −

(
f0

f

)2

> −2 kP

⇐⇒



(
f0

f

)2

> 1 − 2 kP > 0 si
(
f0
f

)2
> 1

0 <
(
f0

f

)2

< 1 + 2 kP sinon (seulement si −0,5 6 kP 6 0)
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∆ > 0 ⇐⇒


f0

f
>
√

1 − 2 kP si f 6 f0

f0

f
<
√

1 + 2 kP sinon

⇐⇒


f < fa = f0√

1 − 2 kP
si f < f0, soit X0 > 0 (car kP < 0)

f > fb = f0√
1 + 2 kP

sinon, soit X0 > 0
(H.5)

Nous allons étudier pour N > n + 1, sachant que le problème est symétrique
par rapport à n. Pour ∆ = (iδ)2 < 0, ce qui correspond à fa < f < fb, ce qui
découle d’Eq. (H.5). Les solutions de l’équation caractéristique sont xf 1,2 = − X0

2 kP
∓ iδ

2 .
Dans ce cas, les courants iN sont de la forme ρfN−(n+1)[λf 1(t) cos([N − (n+ 1)]θf (t))
+ λf 2(t) sin([N − (n+ 1)]θf (t))]. ρf et θf sont détaillés en Eq. (H.6) et (H.7).

ρf = |xf 1|

=
√(

X0
2 kP

)2
+
(
δ
2

)2

=
√(

X0
2 kP

)2
− ∆

4

=
√(

X0
2 kP

)2
+ 1 − 1

4

(
X0
kP

)2

ρf = 1 (H.6)

θf = arg(xf 1)

= arg

− X0

2 kP
− i

√√√√1 −
(
X0

2 kP

)2


=



arctan


√

1 −
(
X0

2,kP

)2

X0
2 kP

 si f0 > 0

π + arctan


√

1 −
(
X0
2 kP

)
X0
2 kP

 sinon
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θf =



arctan


√

1 −
(
X0

2,kP

)2

−
√(

X0
2 kP

)2

 si f0 > 0 car X0
2 kP

6 0

π + arctan


√

1 −
(
X0
2 kP

)
√(

X0
2 kP

)2

 sinon car X0
2 kP

> 0

θf =



− arctan


√√√√(2 kP

X0

)2

− 1

 si f > f0

−π + arctan


√√√√(2 kP

X0

)2

− 1

 sinon

(H.7)

On a donc des courants de la forme d’Eq. (H.8). On peut remarquer que λf 1(t) = in+1(t)
(cas N = n+ 1). On note donc λf 2(t) = λf (t). On en profite pour regarder l’exemple
notable de f = f0. On a θf0 = −π

2 . On peut à présent distinguer deux cas de
figure : N = (n + 1) + 2 p et N = (n + 1) + 2 p + 1 avec p entier naturel. Or,
d’une part cos

(
2 p π

2

)
= cos(pπ) = (−1)p et sin

(
2 p π

2

)
= sin(pπ) = 0. D’autre part,

cos
[
(2 p+ 1)π2

]
= 0 et sin

[
(2 p+ 1)π2

]
= (−1)p. On démontre alors en Eq. (H.9) que

i(n+1)+2 p = (−1)p in+1 et i(n+1)+2 p+1 = (−1)p in+2.

Si fa 6 f 6 fb, quelque soit N > n+ 1,

iN(t) = λf 1(t) cos([N − (n+ 1)]θf ) + λf 2(t) sin([N − (n+ 1)]θf )
= in+1(t) cos([N − (n+ 1)]θf ) + λf (t) sin([N − (n+ 1)]θf )

(H.8)

Dans le cas où f = f0,

i(n+1)+2 p(t) = in+1(t) cos
(

2 p π2

)
︸ ︷︷ ︸

(−1)p

+λf0(t) sin
(

2 p π2

)
︸ ︷︷ ︸

0

i(n+1)+(2 p+1)(t) = in+1(t) cos
[
(2 p+ 1) π2

]
︸ ︷︷ ︸

0

+λf0(t) sin
[
(2 p+ 1) π2

]
︸ ︷︷ ︸

(−1)p



H.2 Résolution analytique 265


i(n+1)+2 p(t) = (−1)p in+1(t)

i(n+1)+(2 p+1)(t) = (−1)p λf0(t)︸ ︷︷ ︸
p=0 donne λf0 (t)=iN+2(t)

(H.9)

Pour ∆ = 0, ce qui correspond à f = fa ou f = fb, la solution double de
l’équation caractéristique est en Eq. (H.10). Comme iN est dans ce cas de la forme
rf 0

N−(n+1) (µf 1(t) + µf 2(t)[N − (n+ 1)]), on obtient l’expression en Eq. (H.11). On
remarque aussi que µf 1 = in+1 (cas N = n+ 1). On peut donc noter µf 2 = µf .

rf 0 = − X0

2 kP

= −
1 −

(
f0
fa,b

)2

2 kP

= − 1 − (1 ∓ 2 kP)
2 kP

rf 0 = ∓ 1 (H.10)

Si f = fa, quelque soit N > n+ 1,

iN(t) = (−1)N−(n+1) {µfa 1(t) + µfa 2(t)[N − (n+ 1)]}
= (−1)N−(n+1) {in+1(t) + µfa(t)[N − (n+ 1)]}

Si f = fb, quelque soit N > n+ 1,

iN(t) = µfb 1(t) + µfb 2(t)[N − (n+ 1)]
= in+1(t) + µfb(t)[N − (n+ 1)]

(H.11)

Enfin, pour ∆ = δ2 > 0, soit f < fa ou f > fb, les solutions de l’équation caractéris-
tique sont rf 1′,2′ = − X0

2 kP ∓ δ
2 . Dans ce cas, iN est de la forme

iN(t) = νf 1(t) rf 1′N−(n+1) + νf 2(t)x′
f 2

N−(n+1). On peut distinguer deux sous-cas :
f < fa et f > fb.
Dans le cas où f < fa, Eq. (H.4) montre que X0

2 kP
> 1. Comme de plus δ > 0,

on peut en déduire que rf 1′ = − X0
2 kP

− δ
2 < − X0

2 kP
< −1, soit |rf 1′| > 1. Comme

δ =
√(

X0
kP

)2
− 4 < X0

kP
, on en conclut que δ

2 <
X0
2 kP

, et donc x′
f 2 = − X0

2 kP
+ δ

2 < 0. Cela
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nous permet d’écrire Eq. (H.12), et de déduire l’équivalence en Eq. (H.13). Cela prouve
que |x′

f 2| < 1.

|x′
f 2| < 1 ⇐⇒ x′

f 2 = − X0

2 kP
+ δ

2 > −1 (H.12)

⇐⇒ 0 < X0

2 kP
− 1 <

√√√√( X0

2 kP

)2
− 1 car X0

2 kP
> 1 selon Eq. (H.4)

⇐⇒
(
X0

2 kP
− 1

)2
<
(
X0

2 kP
− 1

)(
X0

2 kP
+ 1

)

⇐⇒ X0

2 kP
− 1 < X0

2 kP
+ 1 toujours car X0

2 kP
− 1 > 0

|x′
f 2| < 1 ⇐⇒ − 1 < 1 ce qui est vrai (H.13)

Dans le cas où f > fb, Eq. (H.4) montre que X0
2 kP

< −1. Comme de plus δ > 0, on peut en

déduire que x′
f 2 = − X0

2 kP
+ δ

2 > − X0
2 kP

> 1, soit |x′
f 2| > 1. Comme δ =

√(
X0
kP

)2
− 4 < X0

kP
,

on en conclut que δ
2 <

∣∣∣ X0
2 kP

∣∣∣ = − X0
2 kP

, et donc x′
f 1 = − X0

2 kP
− δ

2 > 0. Cela nous permet
d’écrire Eq. (H.14), et de déduire l’équivalence en Eq. (H.15). Cela prouve que |x′

f 1| < 1,
et nous amène à conclure Eq. (H.16).

|x′
f 1| < 1 ⇐⇒ 0 < − X0

2 kP
− δ

2 < 1 (H.14)

⇐⇒ 0 < − X0

2 kP
− 1 <

√√√√( X0

2 kP

)2
− 1

⇐⇒
(
X0

2 kP
+ 1

)2
<
(
X0

2 kP
− 1

)(
X0

2 kP
+ 1

)

⇐⇒ X0

2 kP
+ 1 > X0

2 kP
− 1 car X0

2 kP
+ 1 < 0 selon Eq. (H.4)

|x′
f 1| < 1 ⇐⇒ − 1 < 1 ce qui est vrai, encore une fois (H.15)
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Si f < fa, quelque soit N > n+ 1,

iN(t) = νf 1(t)x′
f 1

N−(n+1) + νf 2(t)x′
f 2

N−(n+1)

où |x′
f 1| > 1 et |x′

f 2| < 1

Si f > fb, quelque soit N > n+ 1,

iN(t) = νf 1(t)x′
f 1

N−(n+1) + νf 2(t)x′
f 2

N−(n+1)

où |x′
f 1| < 1 et |x′

f 2| > 1

(H.16)





Annexe I

Caractéristiques techniques
principales de la ferrite SIFERRIT
N27 de TDK

Preferred application Power transformers

Material N27

Base material MnZn

Symbol Unit

Initial permeability
(T = 25 °C)

μi 2000
�25%

Flux density
(H = 1200 A/m, f = 10 kHz)

BS (25 °C)
BS (100 °C)

mT
mT

500
410

Coercive field strength
(f = 10 kHz)

Hc (25 °C)
Hc (100 °C)

A/m
A/m

23
19

Optimum
frequency range

fmin
fmax

kHz
kHz

25
150

Hysteresis
material constant

ηB 10–6/mT <1.5

Curie temperature TC °C >220

Mean value of αF
at 25 … 55 °C

10–6/K 3

Density (typical values) kg/m3 4800

Relative core losses
(typical values)

PV

25 kHz, 200 mT, 100 °C kW/m3 155

100 kHz, 200 mT, 100 °C kW/m3 920

300 kHz, 100 mT, 100 °C kW/m3 —

500 kHz, 50 mT, 100 °C kW/m3 —

Resistivity ρ Ωm 3

Core shapes P, PM, ETD,
ER, E, U,
Toroid

Figure I.1 Propriétés du matériau
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Figure I.2 Perméabilité complexe en fonction de la fréquence (mesuré sur des toroïdes R10,
B̂ 6 0,25 mT

(a) (b)

Figure I.3 Courbes de magnétisation dynamique (valeurs typiques) pour f = 10 kHz et T =
25 ◦C en (a), puis T = 100 ◦C en (b), avec B en valeurs efficaces



Annexe J

Caractéristiques utilisées du
CAS325M12HM2
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Figure J.1 Évolution de Ron en fonction du courant de drain
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Titre : Transmission dynamique d’énergie par induction : application au véhicule électrique

Mots clés : Véhicule électrique, transfert d’énergie sans contact, chargeur inductif dynamique, convertisseur
résonnant

Résumé : L’autonomie limitée du véhicule électrique
est le premier frein au développement du marché de
l’électrique. La charge inductive dynamique répond à
ce problème, en offrant de charger son véhicule en
roulant. La principale difficulté est de gérer les varia-
tions importantes du couplage magnétique lors du dé-
placement du véhicule, et ce pendant le transfert de
puissance. Une précédente thèse dans l’équipe de
recherche sur un prototype de 3 kW avait abouti au
concept de recopie de tension, qui stabilise la tension
en sortie du coupleur malgré la variation de couplage,
et facilite notablement la conception du convertisseur
DC/DC faisant interface avec la batterie. La thèse pré-
sentée ici porte sur l’adaptation du système pour fonc-
tionner de 20 kW à 30 kW. Cette montée en puissance
n’est pas évidente, du fait des importantes contraintes

électriques sur les bobines du coupleur (1,4 kV sur le
système de 3 kW), et du champ rayonné limité par des
références normatives. Tout d’abord, nous proposons
une nouvelle commande du circuit résonnant, qui per-
met de modifier le dimensionnement pour aboutir à
des contraintes électriques plus faibles tout en conser-
vant la recopie de tension. Ensuite, une forme de bo-
bine en huit est étudiée pour aider à réduire le champ
rayonné. Enfin, une démarche de dimensionnement
est établie pour la partie électrique du système, ainsi
que pour le coupleur magnétique, alliant modèle ana-
lytique et simulations à éléments finis et réduisant
considérablement les temps de simulations. Les résul-
tats de l’évaluation des performances du système di-
mensionné pour la haute puissance sont prometteurs.

Title : Dynamic inductive power transfer applied to electric vehicles

Keywords : Electric vehicles, contactless energy transfer, dynamic inductive charger, resonant converter

Abstract : The limited electric-vehicle distance range
is the main reason hindering the development of
the electric transportation market. Dynamic inductive
charging solves this problem, offering the possibility
to charge while driving. The main issue consists in
handling wide magnetic coupling variations when the
vehicle is moving, while charging. A previous the-
sis in the research team on a 3-kW prototype led
to the concept of voltage copying, which stabilises
the coupler output voltage despite the varying cou-
pling, making it easier to design the DC/DC conver-
ter linking the coupler to the battery. The hereby the-
sis deals with adapting this system to transfer from
20 kW to 30 kW. Raising the power is no small mat-

ter, due to the high electrical constraints on the cou-
pled coils (1.4 kV on the 3-kW system), and the radia-
ted field, limited by standardised thresholds. Firstly, a
new control of the resonating circuit is proposed, allo-
wing to change the system design to get lower elec-
trical constraints and maintaining voltage copying pro-
perties. Then, an eight-shape coil was investigated in
order to reduce the radiated field. Finally, a design
method was conceived for the electrical part of the
system, as well as the magnetic coupler, using jointly
analytical models and finite element simulations to re-
duce simulation times. Results of the evaluated perfor-
mance for such a high-power system are quite promi-
sing.

Université Paris-Saclay
Espace Technologique / Immeuble Discovery
Route de l’Orme aux Merisiers RD 128 / 91190 Saint-Aubin, France
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