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Chapitre I

1-INTRODUCTION

Depuis quelques années, en particulier en raison de l'accroissement des fréquences de travail
des convertisseurs, la connaissance fine du comportement des composants bobinés est devenue
une question de tout premier plan. Les progres réalisés dans la compréhension des phénomenes
physiques qui se développent au sein de ces composants et la possibilité de disposer d'un
support de représentation des connaissances acquises sont, a notre sens, les deux conditions
indispensables a I'amélioration des ensembles intégrant de tels composants.

Dans notre équipe, nous avons choisi de travailler sur la base d'un circuit a constantes localisées
[Keradec 92]. Il peut en effet se déduire d'une étude des phénomenes physiques se déroulant aun
sein du composant bobiné. Nous verrons qu'il permet une représentation acceptable et plus
simple des phénomeénes dits & 'constantes réparties" et que la totalité des constantes le
constituant peut étre déduite d'un ensemble de mesures . Enfin, I'intégration d'un tel circuit au
sein d'un logiciel de simulation standard est relativement aisée, ce qui n'est pas son moindre
avantage. La principale contrainte imposée par ce type de représentation est que le composant
étudié doit étre utilisé dans sa zone de fonctionnement linéaire et que les phénomenes de
propagation doivent pouvoir étre négligés, ce qui se vérifie dans un grand nombre de cas. Si de
tels phénomeénes se manifestent néanmoins, il est toujours possible de morceler (ou
d'échantillonner) le systéme étudié [Chan 91]. Chaque morceau admet alors une représentation

a constantes localisées.

Le circuit équivalent recherché doit permettre de prendre en compte aussi bien le comportement
magnétique qu'électrostatique du composant et aboutir, en plus, a une représentation
convenable des pertes. Il va en fait concilier des qualités parfois contradictoires : il doit convenir
a une large variété de composants bobinés et son domaine de validité doit s'étendre du continu
jusqu'a des fréquences largement supérieures aux fréquences nominales d'utilisation. Tout ceci
bien sfir, en gardant une structure relativement simple, c'est a dire, concrétement, en étant
constitué d'un nombre raisonnable d'éléments.

Le but de ce chapitre est de montrer comment, en associant une approche expérimentale et des
considérations physiques générales, nous parvenons au circuit équivalent recherché.

Nous traitons tout d'abord le cas d'une inductance simple, puis nous passons au cas plus
complexe, du transformateur & deux enroulements. Nous introduisons ici la notion de coupleur,
puis nous prenons en compte les différentes sources de pertes, séries et paralleles. Nous
démontrons qu'une méme cellule, constituée d'une inductance et d'une résistance en paralléle,
permet la représentation de différents types de pertes ayant pour origine les courants induits :
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Chapitre 1

courants de Foucault, effets de proximité, pertes dues a un entrefer ou encore, pertes
supplémentaires dans le noyau.

Nous montrons ensuite qu'au dela de la premiére fréquence de résonance, les composants
bobinés ont un comportement capacitif [Laveuve 90]. Nous sommes donc amenés a compléter
notre circuit équivalent par des capacités "parasites”, ce que nous justifions par une étude
globale du systéme €lectrostatique. Nous étudions le nombre et la disposition optimales de ces
capacités. Nous expliquons comment évaluer, d'une facon a la fois simple et fiable, toutes les
constantes de notre circuit. Enfin, nous comparons les courbes associ€es a notre circuit, aux
relevés expérimentaux. Le résultat obtenu s'avere trés proche de la mesure, du continu jusqu'au
dela de la troisieme fréquence de résonance.

2 - CAS D'UNE INDUCTANCE SIMPLE

251 Mesure

1 0° ———rrer———rrr—r—r e e —rrrrr—— 100
| Argument,-? i '
10°; .
: : 150
E 10 ; -3
s | AVEE -
s I : 1o B8
= : ! \\( g
10’; E L
; Lo
por el v W ST S 7

10° 100 10° 10° 10 10’
Fréquence (Hz)
Figure 1.1 : Module et argument de I'impédance d'une inductance de 1,3 mH. Courbes

mesurées
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Chapitre I

C'est le composant bobiné le plus élémentaire. Cependant, méme lorsqu'il reste linéaire, son
comportement est loin de celui du composant idéal. Pour illustrer ce point, nous avons mesuré,
entre 100 Hz et 40 MHz, I'impédance d'une inductance de 1,3 mH, a l'aide d'un pont de
mesure d'impédance (HP 4194 A). Le diagramme de Bode de I'impédance mesurée est présenté
figure 1.1.

2.2. Représentation équivalente

Il est aisé de constater (figure 1.1) qu'en basse fréquence, notre "inductance" est en fait une
résistance et qu'en haute fréquence, c'est une capacité. Cela nécessite, en terme de circuit
équivalent, l'ajout de résistances et de capacités, a l'inductance idéale de départ. Les circuits
présentés figure 1.2 sont des solutions possibles.

Al
|
Al

All

(a) (b) (c)

Figure 1.2 : Circuits équivalents utilisés pour représenter une inductance

Les deux premieres représentations (1.2a, 1.2b) sont trés répandues et certains analyseurs
d'impédance fournissent automatiquement les valeurs des trois éléments du circuit qui procurent

le meilleur accord modele-expérience.

En comparant le diagramme de Bode de I'impédance mesurée (figure 1.1) avec ceux obtenus
par le calcul pour les deux premiers circuits équivalents (1.2a, 1.2b), nous constatons que les
courbes simulées (figure 1.3) différent de celle mesurée : en basse fréquence pour le circuit 1.2a
et a la fréquence de résonance pour le circuit 1.2b. Le circuit 1.2¢ regroupe les avantages des
deux précédents : le diagramme de Bode de son impédance coincide précisément avec celui
mesuré et ce, du continu jusqu'a plus d'une décade au-dela de la fréquence de résonance.
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Module calculé avec le circuit 1.2¢

Figure 1.3 : Module de 1''mpédance mesuré (trait fin) et calculé en utilisant les circuits
équivalents de la figure 1.2 (trait gras)

2.3 Evaluation des constantes

Partant de la mesure, une méthode simple permet d'obtenir la valeur des composants du circuit
équivalent (1.2c). En effet, r est donnée par la limite basse du module de l'impédance en basse
fréquence. Il est intéressant de noter que cette valeur peut étre aussi obtenue en utilisant la
représentation Lg-Rg (inductance série - résistance série) directement accessible sur le point de
mesure d'impédance HP 4194 A. Avec la méme représentation, la valeur de L est également
obtenue. R est ajustée pour donner la bonne valeur du module de 1'impédance a la résonance. L

étant connue, C est calculée grace a I'expression de la premiere fréquence de résonance :

1

FzszLc )

Tous ces résultats sont résumés sur le diagramme de Bode asymptotique du module, présenté
figure 1.4.
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Chapitre 1

En pratique, les résistances séries et paralleles sont d'égale importance, méme si, dans certains
cas, 'une ou l'autre peut étre négligée. La résistance paralléle peut en particulier intervenir bien
avant la fréquence de résonance, a des fréquences ot la capacité peut étre négligée.

>

Fréquence

g
" (2n4/LC)

Figure 1.4 : Diagramme de Bode asymptotique du module d'une inductance

3-CAS DU TRANSFORMATEUR A DEUX ENROULEMENTS
3.1. Coupleur parfait

Quel que soit son nombre d'enroulement, un transformateur est caractérisé par son couplage
magnétique, son couplage €lectrostatique et les pertes qu'il introduit. La représentation la plus
succincte que l'on rencontre généralement est un ensemble d'inductances couplées. Pour
représenter le couplage magnétique, nous utilisons un élément connu sous le nom de
"transformateur parfait". Cet élément a un réle clé et nous l'appellerons dans la suite "coupleur
parfait".
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Chapitre I

—

Sens de passage
de la puissance

Figure 1.5 : Coupleur parfait

Par convention, les "points" associés au coupleur indiquent l'extrémité des vecteurs tensions

primaire et secondaire. Selon cette convention, le "coupleur parfait” représenté (figure 1.5) est
caractérisé par son rapport de transformation 112, définit comme suit :

()

V2
T‘Ilz—vl

=01
Thz-Iz

Ce coupleur n'est pas réservé aux seuls couplages magnétiques, il peut également étre utile pour
décrire un couplage capacitif. Son utilisation permet de réaliser des combinaisons linéaires de
courants ou de tensions, ce qui a conduit a I'élaboration de circuits équivalents pour des

couplages magnétiques impliquant de nombreux bobinages [Keradec 94-1].

3.2. Couplage magnétique

3.2.1. Relations générales

Un transformateur est, au sens général, un ensemble de circuits magnétiquement couplés. En

s'inspirant des relations générales aux impédances qui caractérisent tout quadripdle passif
[Keradec 92], le couplage magnétique de deux enroulements peut étre exprimé comme suit :

V1=jL1(DI] +jM(D].2

V,=jiM ol +jL, 0L 3)

avec:L120:;1p>0:M2<L1Lp
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Chapitre 1

L1 et L2 sont communément appelées inductances propres du primaire et du secondaire, et M
est l'inductance mutuelle. A partir de ces trois parameétres, il est possible d'en définir un
quatriéme, appelé coefficient de couplage magnétique, qui caractérise le couplage des deux

enroulements et qui est définit par la formule (4).

__IM]

= 4
T (4)

Notons que d'aprés cette définition, le coupleur parfait décrit précédemment est caractérisé par

un coefficient de couplage de 1.

Le circuit de la figure 1.6 admet les relations (3).

| 7
M 2 M
LI—_ 2
M n "N
A o0—> Yy vry n —<—0 C
A L =% Ip A
® ®
M /)
Vi %"’ ?“ﬁ V2
n 7%
BC f—0 D
Coupleur parfait

Figure 1.6 : Représentation du couplage magnétique de deux enroulements

La terminologie couramment utilisée pour les inductances séries (L] - M/n) et (L2!n2 -M/Mm) les

désigne comme les inductances de fuites partielles du primaire et du secondaire, ramenées au
primaire. L'inductance paralléle (M/n) est, quant a elle, appelée inductance magnétisante.

Un choix judicieux de 1 permet aux trois inductances d'étre positives et au quadripdle inductif

d'étre symétrique. Cette valeur particuliére est donnée par la relation suivante :

- L2 3
nN=a4/ Ltl X (Signe de M) (5)

Habituellement, la valeur de 1) est choisie égale au quotient du nombre de spires du secondaire

par le nombre de spires du primaire [Garrido 93]. Mais, en cas de couplage faible ou pour des
géométries de circuits magnétiques un peu particuliéres, il arrive que cette valeur de 1) méne a un

quadripdle inductif dissymétrique et a des inductances négatives, ce qui est plus difficile a
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interpréter physiquement. Le principal grief envers la définition habituelle est que le nombre de
spires n'est pas une grandeur forcément mesurable (exemple: transformateurs surmoulés)...

3.2.2. Circuits équivalents simples

a) Représentation en T et en © symétriques

A partir du circuit de la figure 1.6 et des équations (4) et (5), nous obtenons le circuit

symétrique en T suivant :

Li(1-k  Ly(-k)

A © > M YN n —0
A I —_— I A
. @ ®
Vi gkLl 2“? Vg
77
Coupleur
B o parfait b

Figure 1.7 : Circuit équivalent en T, avec inductances symétriques et positives

Gréce a une transformation étoile/triangle, une représentation équivalente de ce circuit, dite en

T, est obtenue.

L, (1-k?/k
A © S YYn —<—o0 C

>
>

®
Vi L1(1+k)§ Ll(l+k)§

oaﬁxq
NANNNN
5

Coupleur

B parfait D

Figure 1.8 : Circuit équivalent en 7, avec inductances symétriques et positives

Du point de vue théorique, il y a équivalence stricte entre ces deux représentations. La
représentation en T est cependant plus habituelle pour deux raisons. Elle cadre trés bien avec
I'image que l'on se fait de la répartition des fuites "primaires” et "secondaires”, puisque
I'inductance de fuite (ou série) est ici séparée en deux. Ensuite, l'inductance magnétisante (ou
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paralléle) unique correspond bien a la définition d'une réluctance commune aux deux
enroulements.

Cependant, tant du point de vue physique qu'expérimental, la séparation des fuites primaires et
secondaires n'est pas justifiable par des mesures extérieures et les hypothéses couramment
adoptées pour la cartographie du flux ne sont plus de mise en H.F., lorsque le cuivre dévie les
lignes de flux. En pratique, nous avons conservé la représentation en 7 car apres l'ajout des

capacités, elle facilite 1'étude des fonctions de transfert.

b) Expression des constantes en fonction des grandeurs mesurées

Soit Lo, I'inductance mesurée coté primaire lorsque le secondaire est a vide (I2 = 0) et Lee,
I'inductance mesurée c6té primaire lorsque le secondaire est en court-circuit (V2 = 0), nous

obtenons, a partir du circuit de la figure 1.8, les deux relations indépendantes suivantes :

Ly(1-1%)
(I2=0) Lo=Li(l+k/|——+L;(1+k) =L1

(1-¥)
(V2 =0) Lec=L1 (1+k) /L1 ~——* =L1 (1-k2) (6)

// signifie "en paralléle avec"

Il est maintenant aisé de faire apparaitre, dans 'expression des constantes du circuit de la figure
1.8, les valeurs des inductances mesurées a vide (Lg) et en court-circuit (Lcc). Le circuit

équivalent ainsi obtenu est présenté figure 1.9.

Lo /k
Ao—> om N —<—ocC
A I —_ I, A
ol e
v, L0(1+k)§ L0(1+k)§ gﬂg v
Coupleur
parfait

B o
Figure 1.9 : Circuit équivalent en 7. Valeurs exprimées en fonction des inductances mesurées

—OD

(Lo et L¢g, vues du primaire)
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Les relations présentées en (6) ont leur équivalent, vu coté secondaire. Il suffit de remplacer L]
par L7, ainsi que Lg et L¢c par L'g et L'ce, I'inductance magnétisante et I'inductance de fuite,
vues du secondaire. Le rapport de couplage (1) et le coefficient de couplage (k) définis

précédemment (4 et 5) peuvent alors €tre exprimés uniquement en fonction des inductances

mesurées :

n= Lo (signe de V2/ V1)
Lo
k=4/1-——%g (7

Enfin, dans le cas particulier, mais courant, d'un transformateur possédant un coefficient de
couplage magnétique fort (k = 0,95), l'inductance série est voisine de L¢c, de méme que les

inductances parall¢les sont voisines de 2Lo.

3.3. Pertes
3.3.1. Prise en compte des pertes séries et paralleles

Les pertes observées dans les composants bobinés peuvent étre classées en deux catégories : les

pertes séries et les pertes paralleles.

Les pertes séries ont essentiellement pour origine la résistance des enroulements primaire et
secondaire et sont, par conséquent, localisées dans les conducteurs : leur représentation par
deux résistances indépendantes de la fréquence, placées en série c6té primaire et/ou secondaire
est donc tout a fait justifiée et ce, tant que la fréquence d'utilisation est suffisamment basse pour
que les phénomenes d'effet de peau ne se manifestent pas. Ces pertes, qui ne dépendent que du
courant circulant au primaire ou au secondaire, sont également appelées, pour les raisons qui

viennent d'étre évoquées, "pertes Joule" ou "pertes cuivre".

Les pertes paralleéles sont relatives au circuit magnétique et pour cette raison, elles sont
également appelées "pertes fer". Elles ont pour origine principale I'hystérésis du matériau
magnétique et les courants induits qui se développent dés les basses fréquences dans le circuit
magnétique [Severns 92]. Ces pertes sont, dans I'hypothése lin€aire, proportionnelles au carré
de l'induction dans le noyau, et par conséquent, proportionnelles au carré du flux le traversant.
Comme la tension qui apparait aux bornes d'un enroulement est proportionnelle au flux, nous
pouvons en déduire qu'une résistance soumise a cette méme tension dissipera une puissance
proportionnelle au carré du flux et donc, proportionnelle au carré de I'induction. Le paralléle
étant fait, il est possible de représenter les pertes du noyau par une résistance placée en parallele
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sur I'inductance magnétisante. Considérer que cette résistance est constante, c'est admettre a
priori une loi de variation fréquentielle des pertes. En effet, si nous maintenons constante la
valeur efficace de l'induction, la tension aux bornes de I'inductance croit comme ® (formule de
Boucherot) et la puissance dissipée alors dans la résistance est proportionnelle a 2. Cette
approximation s'aveére acceptable expérimentalement et les pertes paralléles sont en pratique

représentées par une résistance constante, placée en paralléle sur l'inductance magnétisante.

1'1 LCC;k I‘2
A 0—>—AANA YY) N —<—o C
A I | — |2 A
Lo(1+K) o] Ve

Vv 2R & T 2R ﬁi—)ﬁ V,
! W
A L
Coupleur

B o parfait D

Figure 1.10 : Circuit équivalent (en 1) du transformateur a deux enroulements. Prise en

compte des pertes séries et paralléles

Pour tenir compte des pertes séries et paralléles, nous avons ajouté trois résistances au schéma

de la figure 1.9. Conformément a ce qui précede, les pertes paralleles (ou "pertes fer") se
représentent par une résistance de valeur Rg dans le schéma en T ou par deux résistances de

valeur 2 Rp dans celui en 7 (figure 1.10).

3.3.2. Pertes supplémentaires dues aux courants de Foucault
a) Origine de l'effet de peau :

Nous venons de voir comment tenir compte, grice a I'ajout de résistances indépendantes de la
fréquence, des pertes cuivre et des pertes fer. Cependant, cette représentation n'est valable que
si les conducteurs utilisés sont fins, relativement €loignés les uns des autres, si les matériaux
magnétiques sont non conducteurs, et la fréquence de travail relativement basse. Si une de ces
conditions n'est plus remplie, l'induction magnétique variable induit des courants, appelés

"courants de Foucault", dans tous les matériaux conducteurs [Dowell 66].

En basse fréquence, les courants induits, proportionnels au champ électromoteur (donc a ),
sont faibles. Ils modifient donc peu la répartition du champ magnétique total. La principale
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manifestation de ces courants induits, nous l'avons vu précédemment, est une dissipation de
puissance proportionnelle au carré du champ électromoteur (donc 2 ®2).

La fréquence augmentant, les courants induits vont également croissant et le champ qu'ils créent
s'oppose de plus en plus fortement au champ initial : il en résulte une diminution de I'énergie
magnétique stockée dans le matériau et en conséquence, une diminution de l'inductance
concernée. Cette décroissance cesse lorsque plus aucun champ magnétique ne pénétre le
matériau, c'est a dire lorsque toutes les lignes de flux sont repoussées a l'extérieur [Keradec
91]. Le nom générique donné au phénomene que nous venons de décrire est "l'effet de pean”.

Expérimentalement, nous avons observé qu'une bobine a noyau magnétique en métal massif
voit son inductance haute fréquence augmenter lorsque nous 6tons son noyau. Ceci illustre
l'effet des courants induits qui, en haute fréquence, "blindent" le noyau et interdisent le

stockage de 1'énergie magnétique.

b) Mesure :

Nous venons de décrire les deux effets consécutifs au développement de courants de Foucault
au sein d'un composant bobiné. D'une part, la diminution de l'inductance et d'autre part, en
raison de 'augmentation des courants induits, une augmentation des pertes, qui se traduit par
une augmentation de la résistance série du composant. En effet, la chute de I'induction moyenne
dans le matériau (par suite de l'accroissement des courants induits) n'a pas pour unique effet la
diminution de la valeur de l'inductance série, mais elle est également a l'origine de la réduction
de la vitesse d'accroissement des pertes en fonction de . Ces deux manifestations sont
détectables expérimentalement. Pour les observer, il suffit de mesurer l'impédance du
composant bobiné et de la décomposer en son équivalent Lg-Rg (inductance série - résistance
série). La figure 1.11 montre un exemple de caractérisation d'une inductance de 1,3 mH, entre
100 Hz et 40 MHz. Le pont de mesure HP 4194 A permet d'obtenir directement la
décomposition Lg-Rg de I'impédance.
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Figure 1.11 : Mesure de I'impédance d'une inductance de 1.3 mH entre 100 Hz et 40 MHz.
Représentation équivalente (Lg-Rg)

¢) Représentation :

La diminution d'inductance et I'augmentation de la résistance série peuvent étre représentées par
un circuit a constantes localisées. Il suffit pour cela de remplacer l'inductance initiale par le

circuit suivant :
L Ly Lpr-Lur
—N YN .
I'HF

Figure 1.12 : Représentation des pertes supplémentaires dues aux courants de Foucault dans
un composant bobiné

Gréce a ce circuit équivalent, nous retrouvons bien la valeur de l'inductance mesurée en basse

fréquence (L), qui est la somme des deux inductances en série, et nous retrouvons la valeur
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mesurée en haute fréquence (Lyr), une partie (Lgr-LHF) de 1'inductance étant court-circuitée
par la résistance rygr. Le calcul des trois constantes du circuit de la figure 1.12 est donc simple
si les paliers basse et haute fréquence de l'inductance série sont discernables, ainsi que celui
haute fréquence de la résistance série. Ce n'est malheureusement pas toujours le cas, en
particulier pour la limite haute fréquence de Rg qui n'est jamais atteinte en raison de 1'apparition
d'autres phénomenes, d'origine capacitive, qui masquent ce palier. Nous devons donc disposer
d'autres indications pour déterminer les trois constantes ryr, LHF et LBF.

d) Evaluation des constantes :

La décomposition de I'impédance du circuit de la figure 1.12 en une résistance série (Rg) et une

inductance série (Lg) fournit les relations suivantes :

I Rs = (Lpr - Lyg)? rur @2

- . 2
thr + (Lpr - Lup)* © ®

LS = LHF I%{F (LBF - LHF)
l‘%u: + (LpF - LHF)Z w?

Le calcul de la dérivée seconde de Lg par rapport a4 (0 montre que le maximum de dLg/dm est
atteint pour une fréquence F( telle que :

— THF
Fa= VB Ler-Lam) ©

Ce résultat est trés intéressant car la variation de Lg est toujours bien visible sur les courbes
expérimentales (figure 1.11). Cette relation permet donc une premiere détermination de rHF.
Une seconde relation peut étre obtenue en remarquant que l'inductance série diminue de LBF a
LHF lorsque la fréquence croit et que la moitié de cette variation est atteinte pour une fréquence
Fc telle que :

Fc = THF (10)
¢~ 2 n(Lpr- Lyp)

A cette fréquence (F¢), 1'épaisseur de peau est équivalente au rayon du matériau conducteur. A
partir de ces deux relations (9 et 10) et de 1a mesure de I'impédance (figure 1.11), il est possible
d'évaluer les valeurs des trois constantes du circuit de la figure 1.12. Il est ensuite facile de
calculer I'impédance obtenue a partir de ces trois valeurs et de comparer avec la mesure (figure
1:13):
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Figure 1.13 : Impédance d'une inductance de 1.3 mH.
Equivalent Lg-Rg mesuré (trait fin) et calculé a partir du circuit équivalent (trait fort).

Nous constatons que le circuit utilisé rend bien compte des phénomeénes observés. Son défaut
essentiel est de minorer les pertes en haute fréquence car sa résistance série (Rg) tend vers une
constante (rHF) alors que la réalité voudrait que cette résistance continue a augmenter en Yo,
pour représenter fidélement l'effet des courants induits. Notre circuit équivalent risque donc de
montrer, en haute fréquence, des résonances qui seront moins amorties que dans la réalité. Pour
obtenir un comportement plus réaliste, il faudrait augmenter le nombre de constantes du circuit
équivalent. Mais une telle modification est rarement nécessaire dans la mesure ou 1'écart observé
en haute fréquence est en pratique rapidement occulté par des phénomeénes plus importants,

d'origine capacitive.

3.3.3. Autres mécanismes de pertes

Nous avons évoqué jusqu'a présent différents types de pertes, parmi lesquelles : les "pertes fer"
qui se développent dans le noyau deés les basses fréquences, les "pertes cuivres" qui

apparaissent dés le continu dans les conducteurs et les pertes supplémentaires, dues a l'effet de
peau, qui deviennent prépondérantes avec 1'augmentation de la fréquence et ce, dans tous les
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matériaux conducteurs. Il existe d'autres types de pertes, qui sont d'ailleurs toujours plus au
moins liées aux courants de Foucault [Laveuve 91]. Nous nous proposons de les énumérer et
de proposer, pour chaque type, une représentation convenant a sa prise en compte au sein du
circuit équivalent.

a) Effet de proximité :

Le champ magnétique cré€ par les courants voisins modifie la densité de courant dans un
conducteur, entrainant, d'une maniére générale, une augmentation des pertes [Lofti 92]. Tout
d'abord, au sein d'un méme enroulement, le rapprochement des spires entraine une
modification de la répartition de la densité de courant dans chaque spire, ceci en raison de
l'influence de l'induction créée par les spires voisines. La "carte" du champ magnétique s'en
trouve donc modifiée. Il peut se produire le méme phénomeéne entre deux enroulements distincts
mais proches ou encore, entre le circuit magnétique (surtout s'il est blindé par les courants de
Foucault) et l'enroulement le plus proche. Ces divers phénoménes sont regroupés sous
I'appellation générique d'effets de proximité. Cet effet de proximité a tendance a aggraver l'effet
de peau et sa contribution au niveau des pertes ne peut étre physiquement discernée de ce
dernier, car il se caractérise également par une diminution de I'inductance et une augmentation
de la résistance série. Les pertes supplémentaires générées par l'effet de proximité sont prises en
compte dans le circuit équivalent au niveau de l'inductance série du circuit, en remplagant cette
derniére par la méme cellule L-R parallele que celle utilisée pour I'effet de peau (figure 1.12).

Les deux effets sont ainsi traités de facon globale, car ils sont indissociables expérimentalement.

D'une fagon générale, les pertes mises en série avec un enroulement sont celles créées par un
champ proportionnel au courant circulant dans cet enroulement, tandis que celles mises en
paralléle, sont celles issues du champ créé par la somme des ampeére-tours. C'est le cas des

pertes fer ou des pertes dues a 'entrefer.

b) Pertes dues a un entrefer :

L'entrefer est responsable de la propagation d'un champ électromagnétique. La coupure du
circuit magnétique a comme principal effet le "gonflement des lignes de flux". Ce rayonnement
peut perturber le fonctionnement de composants proches, a moins qu'il ne se heurte & un
obstacle (comme par exemple un enroulement ou un écran) qui l'absorbe et/ou le réfléchit. Il
induit des courants de Foucault dans les fils voisins, et engendre des échauffements trés
localisés. Expérimentalement, l'effet d'un entrefer se manifeste par une diminution de
I'inductance magnétisante et une augmentation simultanée de la résistance série de 1'impédance a
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vide. Une fois encore, la cellule utilisée pour rendre compte de 'effet de peau (figure 1.12) peut
étre utilisée. Signalons cependant que la fréquence de coupure associée a la cellule L-R paralléle
est en général beaucoup plus basse que pour l'effet de peau.

Ces pertes dépendent du diameétre des conducteurs, de 1'éloignement de I'entrefer par rapport au
bobinage, ainsi que de la forme de cet entrefer. A l'inverse des pertes dues a l'effet de
proximité, qui provoquaient une chute de l'inductance série du composant bobiné, les pertes
dues a l'entrefer provoquent une diminution de l'inductance parallele de ce dernier. Ces pertes
étant li€es a I'induction dans le circuit magnétique et donc a la totalité des amperes-tours, il est

logique qu'elles affectent la partie paralléle du circuit équivalent.

c) Pertes dans les noyaux ferrites :

Le troisieme et dernier mécanisme de perte que nous évoquerons, concerne les pertes qui se
développent dans les ferrites. En raison de leur résistivité élevée, on ne soupconne généralement
pas la présence de courants induits dans les ferrites. Cette résistivité, si elle est €levée, n'est
cependant pas infinie et compte tenu des dimensions des circuits, la résistance entre deux points
d'un noyau ferrite peut s'avérer modérée, c'est a dire de I'ordre de quelques centaines d'ohms.
Cette résistivité, qui est due essentiellement a I'isolation procurée par le liant qui sépare chaque
grain conducteur, est effective en continu, mais pas en alternatif. La permittivité relative étant de
I'ordre de 107, dés quelques kHz, des courants induits d'origine capacitive circulent. Les pertes
résistives dans 1'isolant sont dés lors supplantées par celles provoquées par le passage de ces
courants capacitifs dans les grains magnétiques. Une représentation possible de ces pertes
paralléles supplémentaires est proposée sur la figure 1.14, o1 la résistance de pertes globales

associée au circuit magnétique (Rp) est scindée en deux parties dont une est parcourue par un

courant capacitif.

—— &

Ry Loé —> R %Lo
S =

Rl

Figure 1.14 : Représentation des pertes dans un noyau ferrite
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Nous venons de faire un inventaire succinct des pertes supplémentaires se produisant dans les
composants bobinés. Il faut cependant garder a I'esprit que dans la majorité des cas, plusieurs
types de pertes coexistent. Dans ce cas, les effets se superposent et les pertes globales ne
s'obtiennent pas en ajoutant les différentes puissances. Ce mode de calcul ne serait en effet
exact que si les différents phénomeénes évoqués n'étaient pas couplés entre eux, or ils le sont

étroitement.

3.3.4. Circuit équivalent avec pertes

Nous disposons maintenant d'un circuit & constantes localisées qui prend en compte les
différentes pertes (figure 1.15). Il est obtenu a partir du circuit de la figure 1.10, en remplacant
I'inductance série et les deux inductances paralléles par les cellules L-R parallele décrites par la
figure 1.12. Pour simplifier la notation, nous avons adopté les changements de variables

suivants :

RF':RO
2L,=Lo(1+k) (11)

LCC

b=

I.I
r LS "\N\/\l 15}
N VAVAVA MNLYYY ~<—o C

AT = Wi n I A
g% ZL'pg 5
° a »
A" Vv
1 2R, z é 2R}, ?.: ; 2
% 2R % % Cogge'ur
B o \ f e —o D
N i

Figure 1.15 : Circuit équivalent du transformateur a deux enroulements avec prise en compte

des pertes par courants induits
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Ce circuit est donc utilisable lorsque les courants induits ne peuvent plus étre négligés.
L'inductance série (Lg) est avantageusement remplacée par une cellule L-R paralléle lorsque des
courants induits se développent dans les conducteurs. Nous avons vu qu'elle permet aussi de
tenir compte des pertes supplémentaires dues a l'effet de proximité. L'un des principaux
parameétres intervenant dans le développement des courants de Foucault étant le diameétre des
conducteurs considérés, des essais ont montré que le nombre de cellules L-R parallele a insérer
en place de l'inductance série du circuit dépend du nombre de conducteurs différents présent

dans le transformateur.

Le méme traitement est applicable a I'inductance parallele (Lp) du transformateur qui, elle aussi,
est remplacable par une cellule L-R paralléle. Les pertes supplémentaires dues aux courants de
Foucault se développant dans le noyau sont ainsi prises en compte. De la méme facon, nous
avons vu qu'une telle cellule permet de tenir compte de la présence d'un entrefer et des pertes
supplémentaires qui lui sont associées. A propos des pertes localisées dans le circuit
magnétique, il est important de noter que méme en cas de forte variation de Lp, nous n'avons
jamais observé de variation notable du rapport de couplage m avec la fréquence si bien que la

symétrie du quadripdle inductif a toujours été€ préservée.

3.4. Diagrammes de Bode

L'étude analytique compléte du circuit de la figure 1.10, effectuée en négligeant les courants
induits, est donnée en annexe 1. Ce calcul méne aux diagrammes de Bode des impédances a
vide (Zo) et en court-circuit (Zcc), vues du primaire du transformateur. En supposant que ce
dernier posséde un couplage serré et un rendement correct, les expressions des impédances

prennent une forme simple qui facilite le tracé asymptotique.

- ](1+L—”°p)(1+2L§°O )

[+ ReBll+as

i

Les expressions des impédances vues du secondaire (Z'o et Z'cc) sont obtenues simplement
partir des relations (12), en permutant les indices 1 et 2, et en divisant chacune par n2.

(1 I Hrz ) E_p) (12)
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Figure 1.16 : Diagramme de Bode asymptotique des modules de 1'impédance a vide (Zo) et

en court-circuit (Zec)

La comparaison du diagramme de Bode asymptotique (figure 1.16) et des mesures effectuées

sur un transformateur possédant un bon rendement et un couplage serré (figure 1.17), montre

une bonne similitude, et laisse entrevoir un accés possible aux valeurs des constantes a partir

des mesures. Cependant, certaines parties de ces courbes sont notablement perturbées par

l'influence des capacités parasites et pour situer ce phénomeéne, nous avons tracé sur le

diagramme de Bode de la figure 1.16, I'impédance d'une capacité parasite de valeur classique.
Les intersections de Zg et Z¢c avec cette impédance, fixent les fréquences a partir desquelles les

effets capacitifs ne peuvent plus étre négligés. Ce sont ces effets capacitifs que nous allons nous

attacher a étudier dans la suite.
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Figure 1.17 : Module de 1'impédance mesurée a vide (Zg) et en court-circuit (Z¢c)

3.5. Couplage électrostatique

Nous venons de voir sur les courbes d'impédance qu'une fois passée la premiére fréquence de
résonance, le transformateur a deux enroulements a un comportement qui devient capacitif. Ces
effets capacitifs ont pour origine les différences de potentiels qui apparaissent en différents
points du transformateur. Ainsi, une énergie électrostatique non négligeable peut étre stockée
entre les surfaces en regard de deux enroulements distincts, ou entre les couches d'un méme
enroulement, ou encore entre chaque spire de cet enroulement. Cette énergie peut aussi étre
localisée entre la surface du noyau et celle des enroulements. Pour tenir compte de cette énergie
d'origine électrostatique, il est nécessaire de compléter notre circuit équivalent par un certain
nombre de capacités, dites "capacités parasites”.

La plupart des circuits équivalents proposés antérieurement pour un transformateur intégrent
déja un certain nombre de capacités parasites. Les fabricants de composants bobinés donnent en
général, dans les notices techniques accompagnant les composants bobinés, une ou deux
valeurs de capacités parasites. Le nombre, la valeur et la localisation de ces capacités dépendent
en régle général des techniques de fabrication utilisées, de la forme et de la taille du composant
ainsi que de son utilisation. Nous proposons une représentation qui, si elle n'est pas unique,
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permet une prise en compte globale de tous les effets électrostatiques. Pour parvenir a cet
objectif, nous empruntons une approche énergétique et macroscopique des phénomeénes.

3.5.1. Energie électrostatique et représentation générale

Magnétiquement, le transformateur a deux enroulements est un quadripdle : seuls les deux
courants qui circulent dans les enroulements peuvent étre fixés indépendamment 1'un de l'autre

par des circuits extérieurs.

Electrostatiquement, un troisi€me courant circule, via les capacités parasites, entre les deux
enroulements. Ce courant dépend essentiellement de la tension inter-enroulement (V3), qui est,
dans ce cas, indépendante de la tension primaire (V1) et de la tension secondaire (V?2). De ce
point de vue, le transformateur 4 deux enroulements est donc un multipdle a trois entrées

indépendantes (figure 1.18).

I

I2
A > [ &
| |
Vi V2
| I
LN
Bo D
V3 I3
_—

Figure 1.18 : Le transformateur 4 deux enroulements est un multipdle a trois entrées

En restant dans le domaine de fonctionnement linéaire et aussi longtemps que les temps de
propagation peuvent étre négligés, 1'énergie €lectrostatique de ce composant est, a chaque
instant, une fonction quadratique des trois tensions V1 a V3, prises au méme instant :

WE=%C” v2,+é—cz2 v§+%c33 VZ+4Ca Vi Va+C13 Vi Va+Cys Vo Vs (13)

Cette énergie ne dépend que de la géométrie du composant bobiné et des caractéristiques
physiques des matériaux utilisés. Les coefficients Cjj qui apparaissent ici sont les six

coefficients de la matrice capacité (symétrique) : ils décrivent donc entiérement le comportement
électrostatique du composant.
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Toujours sous réserve de respecter les conditions de fonctionnement définies (fonctionnement
linéaire et temps de propagation négligeables), un circuit équivalent a constantes localisées peut
étre associ€ a ce composant. En complétant le circuit équivalent magnétique précédemment
proposé (figure 1.10) par six condensateurs (figure 1.19), nous obtenons un circuit équivalent
qui tient compte de tous les effets électrostatiques.

Coupleur parfait

>
L;z
>

—— | Quadripdle magnétique
avec pertes

N\‘g\\i‘
NN
[l

<
W

oD

o

0
I
I
I
I
I
I
I

=

[
Y5
Figure 1.19 : Circuit équivalent a 6 capacités du transformateur a deux enroulements. Prise en

compte des effets des capacités parasites.

La disposition adoptée ici pour les six capacités y] & Y6 (cotés et diagonales du rectangle ABCD)
n'est pas la seule possible. Le choix de cette disposition est assez libre, sous réserve toutefois
que l'énergiec W'E stockée par l'ensemble des six condensateurs puisse s'identifier 8 WE (13).
Cela implique que les valeurs des capacités Y] a Y6 varient d'une disposition a une autre, sans

que I'énergie €lectrostatique globalement stockée soit modifiée

L'expression de I'énergie €lectrostatique WE du circuit de la figure 1.19 est la suivante :

i 1 2 1 2 1 2
WizsH Vit B Va5 T Vs
2 2 2 (14)
1 2 1 2 1 2
+5'¥4(V1'V2'V3) +5T5IV2+V3) +576(V1‘V3)
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En identifiant WE (13) et W'E (14), nous obtenons les expressions des capacités y] a Y6 en

fonction des coefficients Cjj de la forme quadratique :

11=C11+C13 v4=-C12
12=C22-C23 Y5 =C23+C12 (15)
3=C33+C13-C23-C12 v6=C12-C13

Certaines de ces capacités peuvent étre négatives, mais en définitive, la seule contrainte imposée
par la physique est que seules les capacités directement mesurables sont astreintes a étre
positives.

3.5.2. Choix d'une méthode d'évaluation des constantes

Il nous faut maintenant trouver une méthode expérimentale qui permette d'évaluer les constantes
Y1 a Y6. La méthode la plus directe consiste 2 déduire directement de mesures expérimentales, la
valeur des coefficients Cjj. En observant la forme quadratique de I'énergie €lectrostatique (13) et
le circuit qui lui est associé (figure 1.18), nous voyons qu'en réalisant certaines liaisons entre
les points A, B, C et D, il est possible d'annuler tour a tour, une ou deux tensions parmi les
trois tensions V1, V2 et V3. Les différents cas de figure possibles nous permettent d'accéder a
au moins six formulations simplifiées de I'énergie électrostatique WE et de déduire ainsi la
valeur des 6 coefficients Cijj recherchés. Les résultats obtenus sont résumeés dans le tableau 1.

Liaisons Tensions Energie électrostatique Coefficient Cjj obtenu
CreliéaD V2=0 WE=-12~C11 V]2 C11 mesuré entre A et B
Breliéa D V3=0
Arelié aB Vi=0 WE = % €2 V22 C22 mesuré entre C et D
BreliéaD V3=0
AreliéaB | Vi=0 WE = % C33 V32 C33 mesuré entre (A, B)
CreliéaD V2=0 et (C,D)

Arelié aC Vi=N2 WE=-% [C11+C22 C12 déduit de la mesure entre
Breli€aD V3=0 +2C12] V12 AetB
AreliéaC Vi=V3 WE = 117 [C11+C33 C13 déduit de la mesure entre
CreliéaD V2=0 +2C13] V12 AetB
AreliéaC | V2=-V3 WE = % [C22+C33 C23 déduit de la mesure entre
Areli€aB Vi=0 -2 C23] V22 CetD
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Théoriquement, en effectuant les mesures dans l'ordre établi au tableau I, nous devons obtenir
directement les valeurs des six coefficients Cij. Expérimentalement, nous constatons que la

majorité des capacités a mesurer (2 l'exception de C33) sont occultées par des impédances plus
faibles qui se trouvent en paralléle. Ces impédances plus faibles sont, tour a tour, l'inductance
parallele et I'inductance série de la partie "magnétique"” du circuit de la figure 1.19. La solution a
ce probléme consisterait a effectuer les mesures d'impédances a des fréquences beaucoup plus
élevées ou les effets capacitifs deviennent prépondérants. Malheureusement, a ces fréquences,

d'autres phénomeénes interviennent et masquent ce que l'on voudrait justement observer.

Pour contourner cet obstacle, intéressons nous aux fréquences de résonance. L'observation des
courbes d'impédance mesurées (figure 1.17) montre que, dans la majorité des cas, les
résonances sont trés bien marquées. En faisant I'hypothése que la valeur des inductances
intervenant lors de ces résonances est la méme que celle déterminée a une fréquence beaucoup
plus basse, nous obtenons par déduction la valeur des capacités mise en jeu. Cette méthode
parait plus réaliste mais elle nécessite, au moment de I'exploitation, les expressions analytiques

de chaque fréquence de résonance observée.

Cette étude analytique nécessaire s'avére pénible en raison du nombre de constantes mises en

jeu. Pour progresser, nous avons choisi de nous ramener 2 un circuit plus simple, dit "a trois

capacités".
3.5.3 Circuit équivalent a trois capacités

Nous avons vu qu'il est toujours possible de relier l'une des bornes du primaire du
transformateur a l'une des bornes du secondaire. La tension V3 (figure 1.18) dépend alors
linéairement de V] et V2. L'énergie électrostatique ne dépend plus dans ce cas que de deux
potentiels et trois condensateurs suffisent pour représenter le comportement électrostatique du

composant ainsi cablé (figure 1.20).
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Coupleur parfait
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Figure 1.20 : Circuit équivalent a 3 capacités. Il est utilisé lorsque seules V] et V2 sont
indépendantes. Sur cet exemple, les bornes B et D sont reliées

L'expression de I'énergie électrostatique WE stockée par C] et C7 est une forme quadratique de
V1 et V2 uniquement :

C2+C3
¥,

wg=Ll(C1+C3)vi2+1
2 2 1

v%-%vlvz

Cette énergie demeure positive ou nulle quelles que soient les valeurs de V] et V2. Trois

inégalités s'en déduisent immédiatement en attribuant & V1 et V2 des valeurs particuliéres :

Vi=0 = C2+C320
V2=0 = C1+C320 (16)

Vl:% = C1+C220

Nous déduisons que, parmi ces trois capacités, une seule peut éventuellement étre négative. En
outre, la quantité W"E/V22 est une fonction quadratique positive ou nulle de la variable V1/V2.

Le discriminant de cette fonction est donc négatif ou nul, ce qui se traduit par :

C1C2+C1C3+C2C320 (17)
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En divisant cette équation (17) par I'une des sommes (16), trois inégalités supplémentaires

peuvent étre établies :

CI_CZE()
Ci+C

G C3 >
C1+_C2+C3_0 (18)

C3+

A ce stade, nous disposons d'un circuit équivalent a trois capacités, beaucoup plus simple a
étudier analytiquement que le circuit complet d'origine.

L'identification de l'énergie électrostatique W"E de ce circuit a la forme générale WE doit
maintenant nous permettre d'exprimer les capacités C] a C3 en fonction des coefficients Cij;.
Pour ce faire, il faut éliminer V3 dans l'expression de WE (relation 13).

L'expression de V3 en fonction de V] et V2 dépend de la liaison réalisée entre primaire et
secondaire. Ceci implique que, selon la connexion réalisée, les valeurs attribuées a C1, C2 et
C3 pour un méme transformateur, peuvent étre différentes. Le tableau II rassemble les
expressions des capacités C] a C3 obtenues pour les différents cablages possibles.

Un cas particulier est celui ou il n'existe aucune liaison entre primaire et secondaire : le
secondaire est dit "flottant". V3 résulte dans ce cas d'une division capacitive de V1 et V2. La
relation donnant V3 s'établit en remarquant que le courant I3 (figure 1.18), exclusivement

capacitif, est alors nul :

R=jw(C13V1+C23V2+C33V3)=0
CiaVi+Cx3 Vo (19)
Cs3

=>V3=-
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Liaison

primaire - secondaire

Expressions de Ci, C2, C3

BreliéaD C1+C3=C1]
SV3=0 C2+C3=m2C22
C1+C2=C11+n2C2+21C12
Areliéa C C1+C3=C11+C33+2C]3
—V3=V]-V2 C2+C3=m2 (C22 +C33-2C23)
C1+C2=C11+C33+2C33
+m2 (C22+C33 -2 C23)
+21 (C12-C33-C13 +C23)
Brelié a C C1+C3=C11
—»V3=-V2 C2+C3=m2(C22 +C33-2C23)
C1+C2=C11+12(C22+C33-2C23)
+21(C12-C13)
AreliéaD C1+C3=C11+C33+2C)13
-V3=Vj C2+C3=m2C22
C1+C2=C11+C33+2C13+12C22
+21 (C12 + C23)
Secondaire flottant oz
Vg C13V|C+C23V2 C1+C3=C11-C—;§ i
. C2+C3=n2(Cop- =23
2 C33 2
C1+Ca=C11 -2l 4m2 (Cpp - 23
Css Css
+21(C12 Ci13 Cy3
Cia

Tableau II : Valeurs des capacités C] a C3 pour différentes liaisons primaire - secondaire

En pratique, les sommes C] + C2, C1 + C3, C2 + C3 sont celles qui se déduisent directement

des mesures.

Nous constatons que le nombre de relations obtenu est bien supérieur au minimum nécessaire
pour déterminer les six coefficients Cjj. Cependant, toutes ne sont pas indépendantes. La

redondance est mise a profit pour choisir les mesures les plus faciles a réaliser ainsi que pour

vérifier ou affiner le résultat final.

Comme pour un multipdle purement résistif, I'impédance d'entrée d'un multipdle purement

capacitif diminue lorsque la charge d'une de ces sorties passe de l'infini a zéro. Cela signifie

51




Chapitre [

que la capacité d'entrée augmente avec la présence de courts-circuits extérieurs. C'est pourquoi
les capacités observées sont minimales lorsque le second enroulement est laissé flottant par

rapport a celui alimenté.

3.5.4 Détermination des capacités

Expérimentalement, nous caractérisons le transformateur a2 deux enroulements par ses deux
impédances a vide Zg et Z' (vues du primaire et du secondaire) et par ses deux impédances en
court-circuit Zcc et Z'ce (figure 1.22), ces quatre grandeurs étant liées par la relation suivante:

Z(). Z'CC = Zlo. ch (20)

Les impédances sont relevées dans la gamme 100 Hz- 40 MHz avec un analyseur d'impédances
et de gain HP 4194A. Le choix des parameétres mesurés résulte de deux considérations. En
premier lieu, les mesures d'impédances sont plus précises que les mesures de gain, car
l'incidence des fils de cablage peut en grande partie étre €liminée et qui plus est, il serait difficile
d'assurer une impédance de charge infinie a toute fréquence pour relever un gain a vide.
Ensuite, nous pouvons penser quun modeéle qui rend compte convenablement du
comportement sur charge extréme ne peut qu'étre meilleur dans des conditions d'utilisation
réalistes.

En pratique, les résonances sont peu amorties (figure 1.17), si bien que l'incidence des
résistances sur les fréquences de résonance peut étre négligée. Pour trouver les expressions (21)
de ces fréquences, nous partons donc d'un circuit trés simple (figure 1.21) qui conduit aux

diagrammes asymptotiques de la figure 1.22.

Thas
i
CA Coupleur parfait -—(o:
Lece n 3
ko 71 P,
- § § = ?Hg
Ci v C2 fé /,-
Lo (1+k)
B D
o 0

Figure 1.21 : Circuit utilisé pour la détermination analytique des fréquences de résonances
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Remarquons au passage que nous avons, pour la partie électrostatique de ce circuit, un schéma
en . Le choix d'une représentation en 7 pour la partie magnétique se trouve ici conforté :

'étude analytique du circuit sera plus simple.

Cette étude (cf annexe I) conduit au tracé des diagrammes asymptotiques suivants :

Z N

>F (Hz)

[ >
Fy F4 F3 Fs5 F (Hz)

Figure 1.22 : Diagramme de Bode asymptotique des modules.
Zo, Z'o : impédance a vide, vue cOté primaire et secondaire

Zce, Zec : impédance en court-circuit, vue coté primaire et secondaire

Les expressions des fréquences F2 a F5 sont les suivantes :

F2= 1 F3 = ! 21)
2 VLo (Ci + Cy) 27 (L (C2 + Cs)
(21)
Fgq= L F5 = 1
1+ L2
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Nous remarquons que la résonance série de Zg coincide avec la résonance paralléle de Z'cc et
réciproquement. Ces coincidences, qui sont trés précisément observées en pratique, découlent
de la symétrie du circuit de la figure 1.21. Chaque résonance observée au secondaire a son
homologue au primaire et seuls les roles de C1 et C2 sont échangés. Par ailleurs, les capacités
qui interviennent dans les expressions des fréquences de résonance (21) sont, du moins pour
les trois premiéres, les sommes : C] + C2, C2 + C3 et C1 + C3. Ceci justifie la présentation du
tableau II.

Lo et Lce ayant été mesurées au préalable, nous déduisons de la position des différentes
résonances et des expressions (21), les valeurs de C] a C3. En renouvelant les mesures aprés
modification de la liaison primaire - secondaire, nous observons généralement un déplacement
des résonances (figure 1.23) et nous parvenons, grace aux formules du tableau II, a trois
nouvelles valeurs de Cj a C3.

10°, : : 100
i Argument NR -'= o
E | wmme= Argument R ﬁj
: S 50
~ 10 ? ' !
g | iz
i i
< 10| E i, £
= : ' 0
2 i - | i 2
@ r ] —~
= 2| : H 1 <
10 TR 9 SRPIRRESS. L, I .: ..... :’
E ! i ] b
i : i Jy-50
10' L, Module NR |4 AT
=——Module R li- ) t:_-'!‘l‘ '
10 e ad oo gl e 2100

10° 10° 10 10° 10° 107
Fréquence (Hz)

Figure 1.23 : Module et argument de I'impédance a vide Z(
(NR : flottant; R : B relié a D)

Nous obtenons ainsi, pour chaque cablage, trois équations impliquant les Cjj (tableau II). A
partir de cet ensemble de mesures, nous calculons les coefficients Cjj puis, grace aux relations
(15), les six capacités y] a y6. Notons qu'il est possible, si la disposition adoptée pour les
capacités y] a Y6 est toujours la méme, d'éviter I'étape de détermination des Cjj. Pour cela, il

suffit de partir de la relation (14), c'est a dire de l'expression de I'énergie €lectrostatique du
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circuit a six capacités. En identifiant cette expression avec celle du circuit a trois capacités, dans
les différents cas de céblage, nous pouvons obtenir directement les relations liant les yj aux

valeurs mesurées.

3.5.5 Discussion

A partir d'une approche globale, basée sur I'énergie €lectrostatique, nous obtenons un circuit
équivalent 2 six capacités qui prend totalement en compte le comportement électrostatique du
transformateur. La disposition de ces six capacités "parasites" n'est pas unique et leur nombre,
en fonction des applications et des liaisons externes ou internes au transformateur, peut étre
diminué. Leur valeur, issue d'une série de caractérisations expérimentales, peut d'ailleurs
s'avérer négative. Ceci n'est pas critiquable, car seules les grandeurs directement mesurables
sont astreintes a étre positives.

L'étude théorique, qui a conduit a I'obtention de ces six capacités, est basée sur un systéme a
trois tensions indépendantes : une tension aux bornes de chaque enroulement et une tension
inter-enroulement. Le nombre de capacités retenu est identique au nombre de coefficients
indépendants de la matrice capacité (symétrique). Cependant, certains composants comprennent
des pieces conductrices dont les potentiels sont susceptibles d'étre fixés indépendamment de
ceux des enroulements : écran électrostatique, circuit magnétique, étrier de fixation, blindage,
etc... Il faut alors savoir si la théorie précédente, établie pour trois tensions indépendantes, doit
étre aménagée pour tenir compte d'une ou de plusieurs entrées supplémentaires. La sensibilité
des fréquences de résonance aux ciblages extérieurs, que nous avons évoquée précédemment
(figure 1.23), nous permet de répondre a cette question. La réponse est résolument négative si
la piece concernée est toujours reliée, en fonctionnement normal, a I'une des bornes des
enroulements, ou si elle est constamment "flottante". Si tel n'est pas la cas, la réponse peut étre
déduite simplement de l'expérience. Si, en connectant la piéce qui pose probléme
successivement aux quatre bornes des enroulements, aucun déplacement significatif des

résonances n'est observé, la complication du circuit est inutile ... et inversement.

Le remise en cause du nombre de constantes du circuit peut étre évoquée dans un autre cas. En
effet, les raisonnements concernant les capacités parasites partent de I'hypothese qu'a chaque
instant, I'énergie €lectrostatique ne dépend que de potentiels extérieurs pris au méme instant. Il
est donc fait abstraction de la propagation. Comme pour d'autres dispositifs impliquant une
propagation, une représentation plus précise peut étre obtenue en fractionnant le dispositif
(échantillonnage spatial) [Lopera 92]. Nous pourrions ainsi justifier les résonances
supplémentaires d'un transformateur multicouche, qui s'ajoutent a celles déja prévues par la
théorie précédente. Mais, dans ce cas, il n'est plus possible d'envisager une étude analytique
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"manuelle” du circuit, le nombre de constantes devenant trop élevé. Le recours a un logiciel de
calcul formel peut €tre une solution envisageable. Se posera alors le probléme de la méthode de

caractérisation expérimentale...

4 - CIRCUIT EQUIVALENT COMPLET DU TR FORMATEUR A DEUX
EN EMENTS

L'étude que nous venons de mener conduit au circuit équivalent complet de la figure 1.24.

| Ly4
|
| |6
[
_ P
| L's 1y Coupleur
VNN PYW parai :
r n
§2L'p 2L'p§ = —: -
%
= 2R, % 2R}, ;‘5"’,’:’ —
N A U e
3 S=g 3
s X a I D
\ z(Lp-L'p) / 1P

s
Figure 1.24 : Circuit équivalent complet du transformateur a deux enroulements

Nous avons montré précédemment que ce circuit est un modele satisfaisant concernant le
couplage magnétique et les pertes séries et paralleles. D'un point de vue électrostatique, les six
capacités présentes sur le circuit sont nécessaires et suffisantes pour rendre compte du
comportement du composant au dela de la premiere fréquence de résonance et en général

jusqu'a la troisiéme.
Pour établir la validité du circuit proposé, nous effectuons une comparaison entre les résultats

obtenus par le calcul a partir de notre circuit équivalent et les mesures obtenues suite a la

caractérisation expérimentale effectuée sur un composant bobiné. Il s'agit en 1'occurrence d'un
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transformateur H.F. & noyau ferrite, utilisé dans des alimentations a découpage. Il est
caractérisé par un bon rendement et un couplage serré. Les figures 1.25 et 1.26 nous montrent
I'impédance a vide Zg et I'impédance en court-circuit Z¢c, vues coté primaire, sans liaisons

primaire - secondaire.

1 T e [

[ swes=== e -y,
- - 3
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10 {—Module simulé
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C s o
= i :; b 17 f"‘a
= 10l / ; R I
0 3 : :
L [ e Phase simulée |i o
E | ----- Phase mesurée ' "_______,:..‘ :‘
10l d il 00
10 10° 10¢ 10° 10° 10
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Figure 1.25 : Module et argument de 1'impédance a vide Zo. Mesure et simulation effectuées
sans liaisons primaire - secondaire
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Chapitre 11

1-INTRODUCTION

Dans le premier chapitre, nous avons proposé un circuit équivalent a constantes localisées qui
permet de tenir compte du comportement magnétique, électrostatique et des pertes du
transformateur 2 deux enroulements. Tous les €léments de ce circuit sont justifiés par des
considérations théoriques et des observations pratiques et leur valeur peut étre obtenue grice a
des mesures [Cogitore 94]. L'objectif du présent chapitre est de détailler la démarche
expérimentale qui conduit a la détermination de toutes les constantes de notre circuit. Nous
verrons qu'il est nécessaire de réaliser un certain nombre de mesures, dans différents cas de
liaisons, pour parvenir a un résultat fiable. Les précautions & prendre lors des mesures sont

aussi exposées.

Une caractérisation compléte est menée a titre d'exemple, sur la base d'un transformateur a
deux enroulements. A partir de cet exemple, nous exposons la démarche générale employée et
les différences observées dans le cas particulier de ce transformateur. Au terme de cette
caractérisation, nous comparons les courbes d'impédances obtenues grice a notre modele, a
celles obtenues lors des mesures. Nous vérifions ainsi la bonne cohérence de notre modele avec
les phénomeénes physiques observés, ainsi que sa limite de validité en fréquence.

2 - MISE EN OEUVRE EXPERIMENTALE

2.1. Appareil de mesure : possibilités et choix
2.1.1. Caractéristiques de l'analyseur d'impédance

Nous disposons au laboratoire d'un analyseur d'impédance de type HP 4194 A (cf annexe 2)
[Hewlett-Packard]. Cet appareil nous permet d'effectuer rapidement et avec une grande
précision des mesures d'impédance entre 100 Hz et 40 MHz, et des mesures de gain entre 10
Hz et 100 MHz. Concernant les mesures d'impédance, les résultats sont obtenus, soit sous
forme de courbes module et argument, soit sous forme d'une décomposition en une partie réelle
et une partie imaginaire, associées en série ou en paralléle. Nous disposons ainsi de cinq
représentations possibles pour une méme impédance (Tableau I).

Le niveau de tension disponible en sortie de l'analyseur est ajustable entre 10 mV et 1 V. Cette
plage de tension peut s'avérer limitative dans le cas d'un composant bobiné présentant, par
exemple, une saturation en basse fréquence et nécessitant donc un niveau d'alimentation tres
bas, ou, a l'opposé, pour tester un composant sous sa tension nominale d'utilisation, si celle-ci

est supérieure a 1 V.
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Désignation Circuit équivalent Z(w)
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Tableau I : Différentes représentations disponibles sur I'analyseur HP 4194 A lors d'une

mesure d'impédance

La mesure d'impédance est basée sur le principe d'une mesure quatre points. De plus,
I'impédance "parasite” due aux fils de connexions peut étre compensée par 'analyseur. Ainsi,
dans la majorité des cas, la précision attendue sur la mesure est de I'ordre de 0,023 %. Cette
précision peut cependant varier en fonction de la fréquence considérée, du niveau de tension
utilisé, de la valeur de l'impédance mesurée et du temps alloué a chaque mesure. L'analyseur
est en effet doté d'un systéme de limitation du bruit qui permet d'effectuer pour chaque point
expérimental la moyenne de 1 a 256 mesures, le temps d'intégration pour chaque mesure étant
compris entre 500 ps et 100 ms.

2.1.2, Choix du type de mesure

Dans I'hypothése d'une mesure de gain, I'impédance de charge utilisée doit étre nulle ou infinie
a toute fréquence. Sur l'analyseur, cette impédance est au choix de 50 2 ou de 1 MQ et elle
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n'est pas purement résistive et constante, entre 100 kHz et 100 MHz. Les mesures
d'impédances sont par ailleurs plus précises que les mesures de gain, car I'incidence des fils de
cablage peut en grande partie étre éliminée. L'utilisation de 1'analyseur en mesure d'impédance
semble donc s'imposer. Un autre avantage de la mesure d'impédance est la possibilité d'avoir
directement acces a plusieurs types de représentation : une représentation module-argument ou
des représentations inductance-résistance ou capacité-résistance, séries ou paralléles, bien
pratiques lors de la détermination expérimentale des constantes. Ces raisons font que, comparée

a la mesure de gain, la mesure d'impédance parait mieux adaptée a nos besoins.

2.1.3. Précision

Nous avons vu qu'il est possible de réaliser une compensation de I'impédance des fils reliant,
dans certains cas, l'analyseur au composant a mesurer. Il s'agit d'une compensation de
I'impédance série des fils (résistance et inductance séries), mais aussi de 1'impédance paralléle
(capacité parallele).

La compensation, si nous ne voulons pas que la précision de la mesure soit dégradée, doit étre
réalisée avec le plus grand soin. En particulier, il faut porter la plus grande attention a la qualité
des contacts. Cependant, l'influence du cdblage additionnel ne peut pas toujours étre
compensée. C'est le cas, par exemple, lorsqu'un fil est nécessaire pour réaliser un court-circuit
au secondaire du transformateur. A I'opposé, il peut étre intéressant de prendre en compte lors
de la mesure, une partie du cablage extérieur, si ce cablage est ensuite présent dans le montage
final. En régle général, il faut donc effectuer les mesures en étant le plus proche possible des
conditions d'utilisation du composant : pratiquer la mesure du composant monté sur son circuit
imprimé si tel doit étre le cas en utilisation normale, ou avec les cables de liaison qui seront par
la suite utilisés en fonctionnement réel. Si l'utilisation de cébles additionnels s'avére
indispensable, il faut alors les choisir les plus courts possibles. Enfin, dans certains cas, les
variations de température ou la proximité d'installation électrique proches peuvent également
affecter de facon non négligeable la précision de la mesure. En régle général, il est donc
conseillé de noter toutes les conditions dans lesquelles sont réalisées les mesures : température,
liaisons additionnelles, niveau d'alimentation, etc... et de repérer les bornes du composant afin

que soit assurée la reproductibilité des mesures.

2.1.4. Niveau d'alimentation

L'utilisation du circuit équivalent est conditionnée par I'hypothése du comportement linéaire du
composant. Le niveau d'alimentation en sortie de I'analyseur est ajustable de 10 mV a1 V. En
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basse fréquence et a cause du matériau magnétique, il est possible que, méme en fixant
l'alimentation a son plus bas niveau, la saturation soit atteinte. En haute fréquence un trop faible
niveau peut a l'inverse étre préjudiciable, le rapport signal sur bruit se dégradant fortement dans
certains cas. Ainsi, pour ajuster le niveau d'alimentation de facon optimale, il est nécessaire
d'effectuer plusieurs mesures, a différents niveaux : la comparaison des courbes obtenues
permet de détecter une saturation ou la présence de bruit sur la mesure. Il est ensuite possible
d'ajuster le niveau d'alimentation, différent pour chaque plage de fréquence.

2.2. Configuration matérielle
2.2.1. Choix des bornes d'alimentation

Nous avons vu précédemment que lorsqu'il n'y a aucune liaison entre primaire et secondaire, le
transformateur a deux enroulements est un systéme a trois tensions indépendantes : deux
tensions d'entrée (V1, V2) et une tension inter-enroulement (V3). Habituellement, lors des
mesures, le transformateur est alimenté soit c6té primaire (bornes A et B), soit cdté secondaire
(bornes C et D), comme dans I'exemple présenté en annexe II.

Il existe cependant bien d'autres possibilités. Nous pouvons imaginer d'alimenter le composant
par l'entrée V3, en court-circuitant par ailleurs 1'enroulement primaire ou secondaire. La mise
en parallele ou en série des enroulements, en additionnant ou en soustrayant les flux selon le
sens des bobinages, peut également étre envisagée. Dans ces deux derniers cas, un peu moins
"classiques" mais néanmoins riches en enseignements, une étude analytique, du méme type que

celle réalisée en annexe I, peut étre menée.

Les possibilités étant multiples, les critéres déterminant dans le choix des bornes d'alimentation
sont les suivants. Tout d'abord, en raison des dissymétries magnétiques et électrostatiques et en
fonction des différents amortissements, il est fréquent que les résonances soient beaucoup plus
visibles d'un c6té que de l'autre. Ensuite, la configuration retenue doit permettre a 1'analyseur
de travailler dans une zone ou sa précision est maximum, c'est a dire que les impédances
mesurées ne doivent étre ni trop faibles, ni trop fortes. Enfin, un dernier critére de choix peut

étre l'acces plus ou moins facile aux différentes bornes du composant.

2.2.2. Choix des liaisons externes
L'ajout d'une liaison entre primaire et secondaire du transformateur n'a aucune influence sur la

valeur des parametres résistifs et magnétiques du circuit équivalent. Par contre, nous avons
montré au chapitre précédent que l'ajout de cette liaison modifie la valeur des trois capacités.
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Nous avons établi (cf tableau II - Chapitre I) les relations liant les valeurs mesurées aux six
coefficients de la forme quadratique de I'€énergie électrostatique et ce, en fonction des différentes
liaisons réalisées. Ces relations, au nombre de quinze, ne sont pas toutes indépendantes. Elles
ne sont pas non plus toutes équivalentes. En effet, selon le choix de liaison effectué, la
détermination des constantes électrostatiques peut s'avérer plus ou moins précise. En régle
général, nous pratiquons comme suit : nous utilisons les relevés expérimentaux qui, réalisés
dans différents cas de liaisons, meénent a un écart entre fréquences de résonance de méme rang,
le plus grand possible. En effet, si pour deux liaisons distinctes, les fréquences de résonance
observées sont identiques ou peu différentes, les opérations algébriques effectuées lors de la
détermination vont porter sur des sommes ou des différences de grandeurs proches, et, dans ce
cas, l'incidence des incertitudes expérimentales sur les coefficients calculés risque d'étre
accentuée. En complément, effectuer des mesures dans des cas de liaisons qui ne paraissent pas
indispensables a priori, peut permettre de réaliser des vérifications bien utiles a posteriori, voire

méme, de détecter certaines symétries.

3 - MESURES

3.1. Caractéristiques du transformateur utilisé

Pour illustrer la méthode de caractérisation, nous allons utiliser un transformateur d'isolement a
deux enroulements. Ce transformateur, en raison de contraintes extérieures séveéres
(température et vibrations €levées), est un peu particulier (figure 2-1). Il est constitué d'un
noyau de tbles roulées et d'une carcasse en fonte massive. Le circuit magnétique est interrompu
par deux entrefers principaux de 0,3 mm chacun. Les enroulements comptent 209 spires chacun
et la fréquence de fonctionnement peut varier de 3 4 100 kHz. D'un point de vue géométrique,
ce transformateur est tout a fait semblable a ceux utilisés dans les résolvers, pour alimenter la
partie tournante de ces derniers. Le primaire et le secondaire de ce composant sont dissociables,
d'un point de vue mécanique.

Les caractéristiques de I'alimentation, c6té primaire, sont les suivantes (valeurs créte a créte) :

Vi = 90V
I1 = 100mA

Compte tenu de la géométrie particuliere et des matériaux utilisés, les caractéristiques de ce
transformateur sont trés éloignées de la norme habituelle. L'application des méthodes
présentées pour la détermination peut alors paraitre hasardeuse. Une vérification sera faite a

posteriori en comparant les courbes relatives au modele et celles issues des mesures.
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Figure 2.1 : Géométrie du transformateur utilisé
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3.2. Présentation des mesures effectuées

Chapitre II

La configuration matérielle de la mesure est présentée en annexe II. Aucun céablage

supplémentaire n'est nécessaire pour relier le transformateur a I'analyseur. Nous réalisons
simplement au préalable une compensation a vide et en court-circuit de l'analyseur seul (en
sortie de l'interface de connexion HP 16047 D). La qualité du court-circuit réalisé a cette
occasion doit étre testée avec le plus grand soin. Nous devons ensuite effectuer le réglage de la

tension délivrée par 'analyseur. L'ajustement de cette tension doit permettre au transformateur
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de travailler dans son domaine de fonctionnement linéaire. La valeur choisie dépend de
I'impédance mesurée et de la zone de fréquence considérée : il est souvent nécessaire de réduire
la tension en basse fréquence pour éviter la saturation magnétique. D'une maniére générale,
l'observation d'un comportement inexplicable doit inciter a refaire la mesure en appliquant un
niveau différent et en vérifiant les contacts. Pour notre transformateur, le niveau de tension
appliqué est de 1V. Se pose alors la question du choix des bornes d'alimentation. En pratique,
quelques mesures rapides permettent de déterminer, parmi les configurations possibles, quelle
est celle qui met le mieux en évidence les différentes pentes, paliers et résonances recherchés.

Dans le cas de notre transformateur, une symétrie magnétique et €lectrostatique existe
expérimentalement, cela se traduit par le fait qu'il n'existe aucune différence entre les mesures
effectuées coté primaire ou c6té secondaire. Il s'agit 1a d'un cas particulier qui est loin de se
vérifier pour tous les transformateurs, méme si certains présentent par ailleurs, des symétries
géométriques. De telles symétries sont difficiles a postuler a priori et seules les mesures peuvent
permettre une certitude dans ce domaine. Ainsi, les bornes primaires de notre transformateur
étant repérées A-B et les bornes secondaires C-D, le c6té choisi pour I'alimenter importe peu.
Les mesures présentées dans la suite sont effectuées en alimentant le c6té A-B, mais des
mesures tout a fait similaires ont été obtenues en alimentant le c6té C-D. Ces mesures sont les
suivantes : mesure de I'impédance a vide et en court-circuit, vues du primaire et dans différents
cas de liaisons. Nous utilisons, comme cela est montré sur les figures suivantes, la
représentation module-argument de I'impédance ou la représentation inductance série-résistance
série. Toutes les mesures sont effectuées entre 100 Hz et 40 MHz.
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Figure 2.2 : Module et argument de I'impédance a vide Zq vue coté A-B (B et D reliés)
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Figure 2.3 : Module et argument de 1'impédance en court-circuit Zgc vue c6té A-B (Bet D
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Figure 2.4 : Equivalent Lg-Rg de I'impédance 2 vide Zo vue coté A-B (B et D reliés)
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Figure 2.5 : Equivalent Lg-Rg de 1'impédance en court-circuit Zcc vue coté A-B (B et D
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A partir de ces relevés, nous allons maintenant évaluer les valeurs des constantes du circuit
équivalent.

4 - EXPLOITATION DES RELEVES

4.1. Circuit équivalent utilisé : rappel
s
| |xe
o
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i ;
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27
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Figure 2.6 : Circuit équivalent complet du transformateur 4 deux enroulements
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L'étude analytique et expérimentale menée au chapitre I a abouti a I'établissement du circuit de
la figure 2.6. Certaines constantes de ce circuit sont directement mesurables, comme par
exemple les résistances séries du primaire et du secondaire, r] et r2m2. D'autres, peuvent étre

exprimées en fonction de grandeurs mesurées, comme le rappellent les relations ci-dessous :

n= L— (sngne de —

(1)

avec :
Lo et L'g : inductance a vide mesurée coté primaire ou secondaire

Lcc : inductance en court-circuit mesurée c6té primaire

D'autres enfin, sont déduites de l'observation des fréquences de résonances : c'est le cas de Rp
et des capacités y] a y6. En supposant qu'il n'y a pas de pertes supplémentaires dues aux
courants induits dans le noyau et dans les enroulements, une version simplifiée de ce circuit
peut étre utilisée : il suffit de supprimer les résistances de pertes supplémentaires r et R. De
plus, si une liaison existe entre primaire et secondaire, nous avons vu précédemment qu'il est
alors possible de se ramener a un circuit a trois capacités : C1 a C3. Une étude analytique,
menée sur la base de ce circuit simplifié (cf annexe I), nous permet de tracer le diagramme de
Bode asymptotique du module des impédances a vide (Zo) et en court circuit (Zcc) (figure 2.7).

Sur ce diagramme, les différentes pentes, paliers et résonances sont exprimés en fonction des
grandeurs mesurables. Nous allons voir maintenant en détail comment s'effectue, a partir de ces
diagrammes et des relevés expérimentaux précédents, la détermination des constantes du circuit
équivalent complet.
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1
7 A (C1 +C3) p
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I"1+1'2

£1

Figure 2.7 : Diagramme de Bode asymptotique du module des impédances a vide (Zo) et en
court-circuit (Zec)

4.2. Obtention des constantes magnétiques
4.2.1. Rapport de transformation et coefficient de couplage

La fonction principale du transformateur étant de réaliser le couplage magnétique de deux
enroulements, nous allons nous intéresser en premier lieu a la détermination des constantes

magnétiques.

Nous avons défini précédemment le rapport de transformation comme suit :

= /Lo g V2
n= L, . signe de v, (2)

Rappelons que cette valeur de 1) ne correspond pas forcément au rapport du nombre de spires
n2/n1, comme cela est défini habituellement. Elle permet par contre d'obtenir dans tous les cas,
un quadripdle inductif symétrique. Lg et L'g représentent respectivement I'inductance mesurée

a vide, vue coté primaire et vue coté secondaire. Dans le cas de notre transformateur, nous
avons vu que ces deux mesures sont confondues. Cela nous permet donc de déterminer 1) :

e i
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Il s'avere que, dans ce cas, il y a correspondance entre la valeur de 1 calculée gréce a la relation
(2) et le rapport n2/n] (car n] = n2 = 209 spires). Mais ceci doit étre considéré comme un cas
particulier.

La deuxieme grandeur magnétique que nous allons déterminer est le coefficient de couplage k,

défini comme suit :

k=x/1-—= (3)

ou L¢c est l'inductance mesurée en court-circuit, vue du primaire.

Lo et Lec se déduisent en général des paliers observés en basse fréquence sur la représentation
inductance série - résistance série de 1'impédance a vide (figure 2.4) et de 1'impédance en court-
circuit (figure 2.5). Notons toutefois que la remontée de Lcc en basse fréquence est imputable a
Lp. Lec est donc le premier palier horizontal atteint apres cette partie.

Nous constatons sur les relevés que nous sommes loin d'obtenir un palier pour ces deux
inductances. Nous avons vu précédemment que les courants de Foucault sont généralement a
l'origine d'une telle diminution des inductances. Cela pose donc quelques problémes pour la
détermination de k. En pratique, nous mesurons L¢c & 3 kHz conformément au critére retenu ci-
dessus, puis nous prenons Lo a la méme fréquence, par souci de cohérence. A cette fréquence,
Lee =5 mH et Lo = 30 mH. Le coefficient de couplage calculé est donc de :

k=0,84 (a 3 kHz)

4.2.2. Détermination des inductances série et parallele en basse fréquence

Pour la détermination de I'inductance série (Lg), nous utilisons la représentation Ls-Rg de
I'impédance en court-circuit (Zgc). L'évaluation de L¢c est perturbée ici par deux phénomenes
(figure 2.5). En basse fréquence tout d'abord, I'inductance parallele n'est pas court-circuitée
par la résistance r2 (figure 2.6) : cette inductance, en provoquant la remontée de la courbe en
basse fréquence, masque Lcc. A l'opposé, en haute fréquence, les courants induits qui se
développent dans les enroulements font chuter L¢c. La mesure de Lec en basse fréquence doit
donc s'effectuer sur une plage comprise entre ces deux phénomenes, c'est a dire, dans notre
cas, entre 2 kHz et 6 kHz environ. Sur la courbe (figure 2.5), nous relevons a 3 kHz :

Lcc=5mH
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d'ou, d'apres (1) :

L
Ls=f =6 mH

La détermination de l'inductance paralléle (Lp) pose moins de probléme, bien que la encore, les

courants induits dans le noyau provoquent une chute de cette inductance avec I'angmentation
de la fréquence (figure 2.4). Nous relevons sur la courbe la valeur de Lo en basse fréquence

(100 Hz).

Lo=30mH
d'ou, d'apres (1) :

(1+k)
5— =27,6mH

Lp=L0

4.3. Evaluation des pertes
4.3.1. Résistances de pertes série et parallele

Nous allons déterminer tout d'abord les résistances de pertes série r] et r2, qui sont
respectivement les résistances "en continu” du primaire et du secondaire (ramenée au primaire).

Le diagramme de Bode asymptotique des modules de Zg et de Z¢¢ (figure 2.7) montre que la
résistance série d'un enroulement est observable en trés basse fréquence, grice a l'essai effectué
a vide ou en court-circuit du c6té de cet enroulement. Sur les relevés de Zg et Z¢c (figures
2.2 et 2.3), nous voyons que ce palier basse fréquence n'est pas visible si les premiéres
fréquences de coupure basse se situent en deca de la limite basse fréquence de I'appareil de

mesure.

Une autre possibilité est offerte par la représentation inductance série - résistance série de
l'impédance a vide Zg (figure 2.4). En basse fréquence, le palier de Rg correspond a la
résistance série de l'enroulement considéré. Mais une fois encore, ce palier n'est pas observable
dans notre cas. De plus, cette méthode conduit parfois a des valeurs un peu trop fortes de rj et
r2, car la résistance série totale mesurée inclut, méme en basse fréquence, une partie de la

résistance due aux pertes fer. Ceci a d'ailleurs déja été évoqué précédemment.

La seule solution envisageable dans notre cas est une mesure directe effectuée en continu a
I'ohm-metre. Pour plus de précision, nous effectuons une mesure "4 points". Suite a cette
mesure, nous pouvons effectuer une vérification grace a la courbe de I'impédance en court-
circuit Zgc. Le diagramme de Bode asymptotique (figure 2.7) montre en effet que le module de
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Z¢c marque, en basse fréquence, un second palier correspondant a la valeur de (r] et r2). Ainsi,

nous parvenons aux résultats suivants :

Mesures a I'ohm-meétre : r1=34Q
(en continu) 1‘[2 1 =40Q
Second palier observé sur Zge : r1+mrn=72Q
(a 8 kHz)

L'écart constaté provient du fait que le second palier observé sur Z¢c n'est pas vraiment marqué

(figure 2.3). Cette vérification permet néanmoins de conforter les deux évaluations.

La détermination de la résistance de pertes paralleles (Rp) est rendue délicate par le fait qu'en
basse fréquence, cette résistance est masquée par les inductances paralléles et en haute
fréquence, par les capacités parasites. L'étude analytique de notre circuit équivalent (cf annexe
I) montre que le module de l'impédance a vide Zo (figure 2.2) peut étre assimilé a Rp, a la
premiere fréquence de résonance. Il est également envisageable d'utiliser la représentation
inductance parallele - résistance paralléle de Zo pour cette détermination de Rp. Mais, dans ce
cas, nous constatons que l'assimilation de la totalité des pertes fer a une unique résistance
constante n'est qu'approximative. En effet, la variation de Rp observée est relativement
importante avec l'augmentation de la fréquence. Sur la courbe de Zg, nous relevons donc, a la

premiere fréquence de résonance :

Rp=4k.Q

4.3.2. Pertes supplémentaire par courants de Foucault

Nous avons vu précédemment que les courants induits qui apparaissent dans un composant
bobiné ont pour effet la diminution de l'inductance série et/ou paralléle de ce composant, selon
qu'ils se développent dans les enroulements et/ou dans le noyau. Cette diminution de
l'inductance s'accompagne, dans les deux cas, d'une augmentation de la résistance série. La
prise en compte de ces effets dans le circuit équivalent consiste a scinder les inductances

concernées en deux parties, 1'une d'entre elles étant shuntée par une résistance (figure 2.8).

Expérimentalement, cette chute de l'inductance est particulierement visible sur les courbes Lg-
Rg de I'impédance. Dans le cas de notre transformateur, ce phénomene est observable lors de
l'essai a vide (figure 2.4) et lors de I'essai en court-circuit (figure 2.5), ce qui implique que des
courants induits se développent aussi bien dans le noyau que dans les enroulements. Le noyau
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de notre transformateur étant réalisé dans un matériau conducteur massif, cela ne surprend pas.
Les transformateurs classiques, travaillant aux méme fréquences, sont en général constitués de
noyaux ferrites et dans ce cas, une telle chute de I'inductance magnétisante ne se produit pas, du

moins, pas a ces fréquences.

L Lur  Lpp-Lur
—N nmn m
I'HF

Figure 2.8 : Prise en compte des effets des courants de Foucault

Nous avons vu précédemment que la détermination de rHF peut s'effectuer en repérant la
fréquence (Fc) pour laquelle la variation de I'inductance atteint la moitié de sa valeur totale, ou
bien encore, en repérant la fréquence (Fd) pour laquelle la pente de la courbe Lg est maximum.

La valeur de rHF est alors déterminée grice a I'une ou l'autre des relations suivantes :

= THF
FC . [2 b1 (LBF - L}{F)]

Fd= HE
4= 23 (Lar- Lir) e

Nous avons déja déterminé la valeur basse fréquence de l'inductance paralléle grace a la courbe
Ls-Rg de I'impédance a vide. Grace a cette méme courbe (figure 2.4), nous obtenons le palier

haute fréquence de cette inductance (L'o) :

En haute fréquence : L'g = 7 mH
d'ou, d'apres (1) :

(1 +k)
L'p=Lo - =644mH

La variation de Lo est a 1a moitié de sa valeur pour une fréquence F¢ = 23 kHz, d'oui , d'aprés
(5):
R=320Q

R étant connue, l'expression de la fréquence (Fd) nous permet de déterminer dans quelle zone
la pente de L est maximum :

Fdq = 1270 Hz
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A posteriori, nous vérifions sur la courbe Lg-Rg de 1'impédance a vide (figure 2.4) que cette

valeur est cohérente.

Remarquons que le second palier de L est assez difficile a déterminer avec exactitude. En effet,
I'asymptote horizontale vers laquelle semble tendre la valeur de l'inductance est
malheureusement masquée par les effets capacitifs. Cette valeur limite pourrait néanmoins étre
évaluée car elle correspond sans doute a la valeur minimum atteinte par l'inductance lorsque le
noyau est enti¢rement blindé par les courants de Foucault. Nous obtiendrions dans ce cas une

valeur sensiblement plus élevée de R.

La valeur basse fréquence de l'inductance série a été évaluée précédemment grace a la courbe
Ls-Rg de l'impédance en court-circuit (figure 2.5). De la méme fagon, nous déterminons la

valeur de cette inductance en haute fréquence :

En haute fréquence : L'¢cc =4,2 mH
d'ou, d'apres (1)

L's= k‘“’ =5mH

Nous déterminons alors la valeur de r a partir des équations (5) :

r=1158

La variation de I'inductance série étant relativement faible, il est difficile de repérer sur la courbe
la zone de plus forte pente. Par le calcul, nous obtenons :

Fd= 13 kHz

Cette valeur parait cohérente avec la mesure effectuée (figure 2.5)

4.4 Calcul des constantes électrostatiques
4.4.1. Choix des liaisons primaire-secondaire

Nous avons vu précédemment que la détermination des capacités ne peut étre envisagée sans
réaliser de liaison extérieure entre primaire et secondaire. Le transformateur passe ainsi d'un
systéme a trois tensions indépendantes a un systéme a seulement deux tensions indépendantes.
Son énergie électrostatique, jusque 1a exprimée en fonction de 6 constantes indépendantes du
cablage extérieur (y] a y6), peut dés lors étre exprimée en fonction de trois constantes seulement
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(C1 a C3), dépendantes de la liaison réalisée. Il existe plusieurs fagons de réaliser ces liaisons
(cf tableau II - chapitre I) et chaque type de liaison conduit a trois équations indépendantes.
Ainsi, en théorie, deux séries de mesures réalisées dans deux cas de liaisons différentes
suffisent a la détermination des 6 constantes €lectrostatiques du circuit équivalent. Tous les
cablages possibles ne sont cependant pas équivalents, certains peuvent conduire a une
détermination plus précise que d'autres. Le respect de certains critéres doit permettre de faire un
choix entre les différentes liaisons. Tout d'abord, chaque configuration conduit a une répartition
différente du champ €électrique a l'intérieur du composant et nous devons rechercher parmi ces
configurations, celles qui aboutissent a des écarts entre les trois capacités calculées les plus
grands possibles: la précision de la détermination n'en sera que meilleur. Par ailleurs, certaines
liaisons conduisent a des relations algébriques plus ou moins complexes. En considérant les
erreurs de mesures, une constante évaluée suite a de nombreuses sommes et différences de
valeurs numériques proches, risque d'étre entachée d'erreur. Enfin, expérimentalement, il peut
arriver que dans certains cas de liaisons, une partie des fréquences de résonances soit en dehors

de la bande passante de l'analyseur d'impédance.

Dans le cas de notre transformateur, une premiére série de mesures effectuées avec les
différentes liaisons possibles, a conduit au choix suivant : nous réalisons une premiére
détermination en reliant B et D, puis une seconde en reliant A et C. Ces liaisons s'avérent étre
les plus fiables dans le cas de notre transformateur, mais cela ne doit absolument pas étre
considéré comme une régle générale. Ce choix doit étre réexaminé lors de chaque application
nouvelle. Par ailleurs, une certaine redondance au niveau des mesures permet souvent des

vérifications fort utiles.

4.4.2 Détermination des constantes

Le premier triplet de valeurs (C1, C2, C3) est obtenu griace aux mesures réalisées sur le
transformateur lorsque les bornes B et D sont reliées. Nous rappelons ici (cf annexe I)
'expression des trois premieres fréquences de coupure visibles sur les courbes d'impédance a

vide et en court-circuit (figure 2.9).
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Figure 2.9 : Module de I'impédance mesurée a vide et en court-circuit vue c6té A-B. Bornes

B et D reliées
Sur la courbe de I'impédance a vide (Zo) :
e oEe R
F3 = 1 = 146 kHz

27 FL'CC (Cg + C3)
Sur la courbe de I'impédance en court-circuit (Z¢e) :

F4q = 1 =151 kHz

Les valeurs d'inductances utilisées dans ces formules (L'g et L'c¢), sont les valeurs réellement
mises en jeu aux fréquences considérées, c'est a dire que la diminution des inductances due aux

courants induits est effectivement prise en compte.
A partir de ces trois expressions, nous obtenons les valeurs suivantes pour les trois capacités :

C1=164,7pF ; C2 =183 pF; C3 =99,8 pF
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Afin d'obtenir un second triplet de valeurs, nous réitérons mesures et calculs avec une liaison
primaire-secondaire différente. Les bornes A et C étant reliées, nous obtenons les valeurs

suivantes pour les fréquences de résonances :
F2 =102 kHz ; F3: 141 kHz ; F4 = 151 kHz
Ce qui donne pour les capacités :
Ci1=1545pF;C2=193,3pF; C3=110pF
Ces valeurs sont effectivement différentes des précédentes.

Grice aux deux triplets de valeurs (C1, C2, C3), nous pouvons calculer maintenant les six
coefficients Cjj de la forme quadratique de I'énergie électrostatique (cf tableau II - chapitre I).
Parmi ces coefficients, le coefficient C33 est un peu particulier. Il est en effet le seul a étre

directement accessible a la mesure (cf tableau I - chapitre I) car il n'est jamais masqué par
d'autres impédances. La mesure de C33 s'effectue donc entre I'enroulement primaire et

secondaire, lorsque ceux-ci sont court-circuités et cette valeur constitue toujours une
information précise et fiable (figure 2.10). Expérimentalement, nous obtenons :

C33=37,6 pF

B0 =T

30L.

Cs (pF)

20f

T} ) SO S— f ]

10’ 10° 10° 10° 10 10
Fréquence
Figure 2.10 : Equivalent Cg-Rg de l'impédance primaire-secondaire, les deux enroulements

étant court-circuités (A et B reliés, C et D reliés).

Les relations établies (cf tableau II - chapitre I) pour la liaison B-D nous permettent d'évaluer,
gréce au premier triplet de valeurs (C1, C2,C3):

C11= 264,5pF
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Co2=282,8 pF
Ci2=-998 pF

Le second triplet de valeurs nous fournit, grace aux relations établies pour la liaison A-C, les

deux coefficients restants :

C13=-18,8 pF
Cy3= 8,6 pF

En identifiant I'expression de I'énergie électrostatique de notre circuit équivalent (figure 2.6) a
I'écriture générale de la forme quadratique de 1'énergie électrostatique d'un systéme a trois
tensions, nous obtenons les relations liant les yj de notre circuit aux Cjj de la forme quadratique

(cf. chapitre I, relation (15)). Notons que ces relations sont liées a la disposition des capacités
au sein de notre circuit équivalent. Si cette disposition change ces relations et les valeurs des 7;

changent.

Les valeurs ainsi obtenues pour les six capacités de notre circuit équivalent sont les suivantes :

Y1 = 245,7 pF : ¥4 = 99,8 pF
Y2 = 274,2 pF 3 Y5 =-91,2 pF
v3 = 110,1 pF : Y6 = - 81 pF

Remarquons tout d'abord que parmi ces valeurs, certaines sont négatives. Ceci n'est pas génant
car seules les capacités mesurables sont astreintes a étre positives. Par exemple, la capacité
d'entrée mesurée lorsque B et D sont reliées et que le secondaire est en court-circuit vaut,

d'aprés notre circuit équivalent :
Centrée = Y1 + Y4 + Y6 = 264,5 pF

A partir des relations établies dans le premier chapitre (relation (15) et tableau II), cette capacité

peut s'exprimer par :
Centrée =C11=C1 +C3

Il s'agit de la capacité qui intervient a la premiére résonance de Z¢¢ lorsque B et D sont reliés.

Expérimentalement, nous vérifions ce résultat.

La deuxiéme remarque est faite en observant les valeurs obtenues. Nous pouvons en effet les
trier par couples de valeurs proches : Y] est du méme ordre de grandeur que 72, idem pour Y3 et
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Y4, ainsi que pour Y5 et Y6. Nous avons évoqué lors du choix des bornes d'alimentation de
notre transformateur le fait que les mesures effectuées coté A-B ou c6té C-D sont identiques.
Nous avons expliqué cette similitude part le fait que notre transformateur est géométriquement
symétrique, ce qui peut entrainer une symétrie magnétique et/ou électrostatique (ces deux
symétries ne se faisant d'ailleurs pas forcément selon le méme plan). Nous avons donc

maintenant confirmation de I'existence de cette symétrie au niveau électrostatique.

4.4.3. Prise en compte des symétries

I1 existe plusieurs facons de mettre en évidence les symétries existant entre primaire et
secondaire du transformateur. Nous avons vu que la premiére est d'alimenter tour a tour le
composant par son c6té primaire puis par son coté secondaire.

Dans ce cas de figure, la tension primaire (V1) remplace (V?2) et vice-versa. La tension entre
enroulements (V3) devient (- V3). Si les enroulements sont identiques, cette permutation ne doit
pas modifier le comportement électrostatique du composant. En identifiant 'expression générale
de I'énergie électrostatique avec celle obtenue dans le cas de cette permutation, cette symétrie se
traduit analytiquement par les deux relations suivantes :

C22=C11
C23=-Ci13 (6)

En combinant ces égalités avec les expressions qui lient les coefficients de la forme quadratique
Cij aux capacités du circuit équivalent Yj (cf. chapitre I, relation (15)), nous obtenons les

relations suivantes ;

T1=72
5 =76 (7)

Nous constatons que dans le cas de notre transformateur, ces égalités sont pratiquement

vérifiées.

Un autre type de symétrie peut étre mis en évidence en permutant cette fois les deux bornes du
primaire et les deux du secondaire. Cela revient a remplacer, dans 1'expression générale de
I'énergie électrostatique, (V1) par (- V1) et (V2) par (- V2). La tension (V3) devient dans ces
conditions (V3 + V2 - V1), comme le montre la figure 2.11.
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V3 +V2

Figure 2.11 : Permutation des bornes du primaire et du secondaire

En pratiquant comme précédemment, nous obtenons les relations suivantes :

C13=-1C33
C23=-Ci13 @)

Ce qui se traduit, dans le cas de notre circuit équivalent, par :

Y3 =74
Y5 =76 )

Dans les deux cas de symétrie que nous venons de traiter, 1'énergie électrostatique ne dépend
plus que de quatre coefficients. La détermination expérimentale s'en trouve simplifiée et aboutit,
dans le cas de certaines liaisons primaire - secondaire, a des valeurs du triplet (C1, C2, C3)
identiques. Cela peut avoir des conséquences sur la précision des constantes électrostatiques.
Nous avons dit a plusieurs reprises que cette précision est d'autant plus grande que I'écart
observé expérimentalement entre fréquences de résonance de méme rang est grand, dans le cas
des différentes liaisons réalisées entre primaire et secondaire. Lorsque des symétries existent,
nous venons de voir que ces écarts sont au contraire trés faibles, puisque nous aboutissons a
des valeurs de C1, C2 et C3 identiques. Cela risque donc d'affecter la précision obtenue sur les
constantes, lors de leur détermination. Cette derniére remarque trouve une illustration a travers
I'exemple de notre transformateur : il y a similitude parfaite entre les relevés effectués coté
primaire ou coté secondaire, tandis que les valeurs des capacités prises deux a deux (qui
devraient dans ce cas étre semblables) différent de quelques %.
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5 - COMPARAISON MODELE - EXPERIENCE

L'évaluation expérimentale des constantes étant effectuée au prix de quelques approximations, il
est important de tester la précision du résultat. Nous comparons pour cela les courbes issues de
la mesure avec celles issues de la simulation du circuit équivalent, dans différents cas de
liaisons. Les représentations choisies pour les courbes simulées sont les mémes que celles
exploitées sur l'analyseur d'impédance, a savoir : courbes module - argument et courbes Ls-Rs.

10": e rrm——rrem 100
Argﬁment
e 150
3|/ 1
S | o2
@ L Jo 2
| [ AT
e ] ' T
L [} i
/ : s T1=50
O el g s il o ol =100

10° 10° 10 10° 10° 107

Fréquence (Hz)

Figure 2.12 : Module et argument de I'impédance a vide (Zp). Bornes B et D reliées
(trait fin : mesure ; trait gras : simulation)
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Figure 2.13 : Module et argument de l'impédance en court-circuit (Z¢c). Bornes B et D

reliées

(trait fin : mesure ; trait gras : simulation)
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Figure 2.14 : Equivalent Lg-Rg de I'impédance 2 vide (Zo). Bornes B et D reliées

(Trait fin : mesure ; trait gras : simulation)
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Figure 2.15: Equivalent Lg-Rg de I'impédance en court-circuit (Zcc). Bornes B et D reliées

(Trait fin : mesure ; trait gras : simulation)

Les courbes présentées ci-dessus ont été obtenues avec les bornes B et D du transformateur
reliées. D'autres essais, avec d'autres types de liaisons, ont également été réalisés. Ils ont
confirmés quel que soit le cas, le bon comportement du modéle, jusqu'a une fréquence
d'environ 1 MHz, c'est a dire une décade au dessus de la fréquence nominale d'utilisation de ce
transformateur. Il serait envisageable, pour rapprocher encore mesure et simulation, de scinder
certaines constantes de notre circuit en deux ou plusieurs parties. Mais nous avons vu
précédemment que la détermination expérimentale de certaines constantes est déja délicate (L'o,
L'ce, ...). De plus, ce travail, comme celui qui consiste a faire légérement varier la valeur des
constantes déterminées expérimentalement dans le but de mieux "coller" aux mesures, est
toujours délicat car a I'amélioration obtenue sur une courbe peut correspondre une dégradation
sur une autre courbe. Ce travail n'est envisageable qu'avec un logiciel adéquat procédant par

itérations successives. Et il faut encore chiffrer 1'écart admissible entre les deux familles de
courbes par une grandeur significative...
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6 - CONCLUSION

La démarche expérimentale que nous venons de présenter montre que, méme dans le cas d'un
transformateur présentant un faible couplage et un rendement médiocre, notre circuit équivalent
est fiable et permet une bonne représentation des phénomeénes physiques observés. Cette
caractérisation expérimentale a été utilisée pour de nombreux transformateurs et prototypes,
allant du transformateur de 1 kW fonctionnant sous 2 kV au secondaire, a la téte de
lecture/écriture, utilisée pour les disques magnétiques [Tabaga 95]. Dans tous les cas, notre
méthode a pu étre appliquée, sans modifications majeures. Les limitations rencontrées tiennent
souvent au fait que, dans certains cas, les mesures sont rendues difficiles en raison des faibles
valeurs de constantes mises en jeu, comme cela se produit pour les capacités parasites des
transformateurs de trés petites dimensions et faible nombre de spires. Ainsi, jusqu'a présent,
les problemes rencontrés sont plus liés a la précision et a la sensibilité de l'appareil de mesure,
qu'a la structure de notre circuit équivalent. Concrétement, l'utilisation de notre démarche
permet d'effectuer des comparaisons trés fines entre différents prototypes. Nous avons ainsi
quantifié et localisé les différences observées au niveau des pertes dans un composant bobiné,
en fonction de I'emploi de différents matériaux magnétiques. D'un point de vue électrostatique,
le circuit équivalent s'aveére aussi un outil performant. Il permet en effet 1'étude et la
comparaison de différents types de bobinages. Cela se traduit par une variation trés nette des
capacités parasites. Il est alors possible d'effectuer en toute connaissance de cause, le meilleur
choix. La derniere utilisation qui peut étre faite de notre circuit et de la démarche expérimentale
associée, concerne le diagnostic de défaut non destructif. En utilisant la méme méthode de
détermination pour tous les composants bobinés testés, il est possible d'affecter a chaque
constante mesurée une plage de variation. Il est alors possible d'écarter a partir de ce test et sans
les démonter, tous les composants qui présentent des €carts trop importants, que ce soit d'un

point de vue électrostatique, magnétique, ou que cela concerne le niveau globale des pertes.

90




Chapitre III

CHAPITRE 111 :

SIMULATION D'UN CIRCUIT ELECTRONIQUE
INCLUANT DES COMPOSANTS BOBINES
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1-INTRODUCTION

Nous disposons a présent d'un outil, le circuit équivalent, et d'une méthode expérimentale qui
permet de déterminer pratiquement la valeur des constantes de ce circuit. Pour démontrer I'utilité
de notre circuit, il est nécessaire maintenant que nous l'exploitions pour simuler le

fonctionnement d'un circuit électronique complet.

Dans un premier temps, nous nous attacherons a retrouver les courbes mesurées sur le
composant utilisé seul [Blache 94-2]. Nous verrons a cette occasion quelles sont les
modifications a apporter a notre circuit équivalent pour permettre son utilisation directe au sein

d'un logiciel de simulation.

Cette validation effectuée, nous pourrons alors montrer que la simulation donne aussi de bons
résultats lorsqu'il s'agit d'utiliser plusieurs composants bobinés différents au sein d'une
électronique complexe. Grice a la simulation, nous verrons qu'il est aisé de présenter les
résultats sous forme d'une analyse temporelle ou spectrale. Ces deux modes de présentation
sont en effet trés pratiques lors de I'étude d'un circuit électronique. Utilisés conjointement, ils
permettent d'affiner la simulation, en faisant ainsi un outil de prévision trés performant.

L'usage de notre circuit équivalent tel quel garantit un résultat trés proche des mesures. Il est

cependant envisageable, en fonction du composant bobiné utilisé et de son environnement, de
simplifier le circuit équivalent initial [Blache 95]. Nous verrons, sur un exemple concret, dans
quels cas cela peut étre envisagé, sans détériorer la précision des résultats.

2 - CHOIX DU LOGICIEL DE SIMULATION

II existe aujourd'hui sur le marché, différents logiciels permettant la simulation de circuits
électroniques. Nous avons choisi, dans le cas de notre application, de travailler avec PSPICE
[PSPICE 94]. Ce logiciel n'est pas le seul qui puisse répondre & nos besoins, mais trois raisons
simples ont prévalu lors de ce choix. Tout d'abord, nous disposions déja de ce logiciel au
laboratoire et notre partenaire industriel en disposait aussi. Ensuite, ce logiciel accepte des
valeurs négatives pour les composants passifs, ce qui n'est pas le cas de tous les logiciels de
simulation. Nous avons vu précédemment que nous pouvons étre amenés a introduire des
capacités négatives dans notre circuit équivalent pour tenir compte des couplages
électrostatiques. Enfin, le noyau de PSPICE étant devenu un standard dans le domaine des
logiciels de simulation, de nombreux fournisseurs de composants électroniques proposent a
leurs clients des librairies de composants directement utilisables dans ce logiciel. Ce dernier
point est important lorsqu'on désire faire 1'étude d'un circuit électronique complet, ol
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composants actifs et passifs se cotoient. Signalons cependant qu'il est prudent de vérifier que
les parameétres qui décrivent le composant en bibliothéque, correspondent bien aux
caractéristiques du composant en situation. Mais cette derniére vérification n'est pas toujours
possible, les parameétres en question n'étant pas toujours mesurables sur le composant utilisé,

sans envisager sa détérioration...
Enfin, les possibilités offertes par ce type de logiciel en matiére de présentation des résultats

sont étendues. Nous verrons en effet qu'il est aisé de présenter les résultats de simulation avec

le méme format que celui utilisé pour les mesures sur l'analyseur d'impédance.

3 - SIMULATION DU TRANSFORMATEUR SEUL

Nous allons nous intéresser dans un premier temps a la simulation du transformateur seul.
Nous effectuerons ainsi une validation de la caractérisation expérimentale effectuée au chapitre
précédent, en comparant les courbes d'impédance issues de la mesure avec celles issues de la
simulation.

3.1. Circuit équivalent complet : rappel

De prime abord, un transformateur a deux enroulements peut €tre représenté par deux

b

Figure 3.1 : Circuit équivalent élémentaire du transformateur a deux enroulements

inductances couplées (figure 3.1).

Cette représentation s'avére souvent insuffisante en phase de simulation électronique.
Généralement, il est nécessaire de tenir compte, au minimum, des pertes séries (r] et r2) (figure

3.2
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Figure 3.2 : Circuit équivalent utilisé communément pour simuler le transformateur a deux

enroulements. Prise en compte des pertes séries

Les données fournies par certains fabricants de transformateurs permettent de compléter le
circuit (figure 3.2) par une ou deux capacités parasites (C et C'), lorsque les effets de celles-ci
ne peuvent plus étre négligés. La capacité d'entrée notée C par exemple, permet de retrouver, de
facon trés approximative, la premiére fréquence de résonance du composant, observable c6té

primaire lorsque le secondaire est a vide.

En comparant les courbes obtenues grace a ces circuits (figure 3.3) aux relevés expérimentaux,
nous observons des différences importantes, avant méme la premiére fréquence de résonance.
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Figure 3.3 : Module de I'impédance a vide Zg : Mesuré (trait gras) et simulé avec deux
inductances couplées (trait pointillé) ou avec le circuit équivalent habituellement utilisé par les
ingénieurs (trait continu fin)
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Nous sommes donc amenés a introduire le circuit équivalent développé dans les précédents
chapitres, circuit qui permet une prise en compte plus précise du comportement magnétique,
€lectrostatique et des pertes du composant bobiné.
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Figure 3.4 : Circuit équivalent complet du transformateur 2 deux enroulements

Nous avons déja exposé comment s'effectue la détermination expérimentale des constantes de
ce circuit. Son introduction tel quel dans un logiciel de simulation pose cependant probléme,
pour différentes raisons : absence de liaison entre primaire et secondaire, présence d'un
"coupleur parfait", etc... Nous allons voir dans la suite quelles sont les solutions mises en

ceuvre pour résoudre ces différents problémes.

3.2. Coupleur parfait

Le coupleur parfait utilisé dans notre circuit équivalent n'a pas d'équivalent dans les logiciels de
simulation. Cela s'explique par le fait qu'il s'agit 1a d'un "composant idéal", issu de la théorie,
qui n'a pas d'existence physique autonome. Il est cependant possible de palier a ce manque.
Lorsque le coupleur en question se trouve en paralléle avec une inductance, nous faisons appel a
un procédé qui est proposé en standard dans les logiciels de simulation : les inductances

couplées. La figure 3.5 montre comment s'effectue la substitution.
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Figure 3.5 : Représentation équivalente du coupleur parfait au sein du logiciel de simulation

Ces deux représentations sont totalement équivalentes (cf annexe III) si le coefficient de
couplage k, qui caractérise les inductances couplées, est pris le plus proche de 1 possible (la
valeur 1 étant interdite par le logiciel). En pratique, nous prenons k = 0,999999.

3.3. Adaptation du circuit équivalent

Pour pouvoir étre utilisé au sein d'un logiciel de simulation, notre circuit équivalent doit subir
quelques modifications. Nous venons de voir qu'il existe une représentation équivalente du
coupleur parfait, a la condition que ce coupleur se trouve en paralléle dans le circuit avec une
inductance. Pour que cette condition soit vérifi€ée au sein de notre circuit équivalent, deux
modifications sont nécessaires : il faut tout d'abord faire passer la résistance série r2 au
secondaire du transformateur et ensuite, intervertir la résistance de pertes paralléle 2Rp avec
I'inductance paralléle 2Lp. Dans le cas de notre circuit, cette inductance est scindée en deux
parties, pour tenir compte des pertes par courants de Foucault dans le noyau. Nous sommes
donc amenés a utiliser non pas un, mais deux coupleurs, comme cela est montré sur la figure
3.6.

L'équivalence de ces deux représentations est démontrée en annexe III. Il suffit maintenant de

substituer a ces deux coupleurs parfaits, deux paires d'inductances couplées, comme cela a été

précédemment proposé (figure 3.5).
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Figure 3.6 : Adaptation du circuit équivalent initial en vue de la simulation

Une autre contrainte imposée par I'emploi du logiciel de simulation, concerne la présence de
boucles purement inductives dans le circuit. Le logiciel ne sait pas résoudre le systeme
d'équations généré dans ce cas. Pour notre circuit, cela se traduit par I'ajout d'une résistance
d'l p€ en série avec l'inductance de fuite (Is): 1a présence d'une telle boucle, formée par les
inductances lg et 2Lp disposées en T, est ainsi évitée. La valeur de cette résistance, la plus faible
possible, est celle conseillée par le fournisseur du logiciel, afin de ne pas perturber la

simulation.

Enfin, derniére contrainte, aucune partie du circuit ne doit étre laissée "flottante" par rapport a
une autre. La détection de ce défaut est assurée par un test, effectué en continu par le logiciel sur
I'ensemble du circuit a simuler. Or, ce "défaut" existe dans notre circuit, lorsqu'aucune liaison
n'est réalisée entre primaire et secondaire du transformateur. Pour étre en conformité avec cette
derniére contrainte, sans pour autant modifier le comportement de notre circuit équivalent, nous
avons ajouté, entre primaire et secondaire, une résistance de 1 MQ. En basse fréquence, cette
impédance perturbe trés peu les courants inter-enroulements, et en haute fréquence, elle est
court-circuitée par les capacités parasites et son influence est négligeable.
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Une fois effectuées toutes ces modifications, nous parvenons au circuit équivalent complet de la
figure 3.7, entierement compatible avec l'outil de simulation.
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Figure 3.7 : Circuit équivalent complet du transformateur a deux enroulements, compatible

PSPICE

Nous avons vu que certaines capacités de ce circuit peuvent étre négatives et que PSPICE
permet de les prendre en compte. Pour utiliser un autre logiciel, il existe d'autres fagons de
disposer les capacités du circuit [Keradec 94-1] de maniére a rendre toutes celles-ci positives.
Ces représentations nécessitent 'emploi de plusieurs "coupleurs parfaits" supplémentaires,
utilisés cette fois pour représenter un "couplage €lectrostatique” et non plus seulement un
"couplage magnétique”. Mais nous nous trouvons la face a un autre probléme : nous avons vu
que l'introduction d'un coupleur n'est possible que s'il se trouve en parallele sur une
inductance. Or, ceci n'est pas automatique lorsque le coupleur est introduit pour traduire le

couplage €lectrostatique...
3.4. Résultats de simulation
Nous disposons maintenant d'un circuit équivalent qui peut étre introduit directement dans le

logiciel de simulation. Nous allons vérifier en premier lieu que ce circuit nous permet bien de

retrouver les impédances mesurées sur le transformateur utilisé seul. Suite & la caractérisation
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expérimentale effectuée au précédent chapitre sur un transformateur d'isolement, nous
disposons des données nécessaires a cette simulation. La figure 3.8 nous montre les résultats
obtenus grace a notre modele, superposés aux relevés de mesure. Ces courbes sont obtenues en
placant au primaire de notre circuit équivalent, une source de tension constante dont la fréquence
varie et au secondaire, une charge purement résistive. La valeur de cette charge est nulle (1 p€2)
ou au contraire, trés grande (1 MQ), pour simuler tour & tour I'essai en court-circuit et a vide. Il
suffit alors d'effectuer le rapport de la tension d'alimentation sur le courant injecté, dans la plage

de fréquence considérée, pour obtenir directement la courbe d'impédance, a vide ou en court-
circuit, de tout le circuit.
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Figure 3.8 : Module et argument de 1'impédance a vide Zg d'un transformateur d'isolement :

simulation (gras) et mesure (fin)

Bien que le transformateur utilis€ ici présente, par construction, un mauvais rendement et un
faible couplage, nous voyons que le résultat obtenu est assez proche des mesures et ce, jusqu'a
des fréquences situées au-dela de la premiere fréquence de résonance du composant. Ce résultat

pourrait toutefois €tre encore amélioré, en augmentant le nombre de constantes du circuit.

Dans le cas de transformateurs plus classiques, possédant un bon rendement et un fort
couplage, relevés de mesure et courbes de simulation sont généralement confondus, comme
nous pouvons le vérifier sur les figures 3.9 et 3.10. I s'agit dans ce cas d'un transformateur a

noyau ferrite, fonctionnant a 20 kHz et utilisé dans une alimentation a découpage [Ferrieux 87].
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Pour ce transformateur, la simulation donne un résultat trés proche de la mesure et ce, jusqu'a

une fréquence de 5 MHz.
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Figure 3.9 : Module et argument de I'impédance a vide Zq d'un transformateur a noyau

Module (ohm)

ferrite : mesure (trait fin) et simulation (trait gras)
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Figure 3.10 : Module et argument de l'impédance en court-circuit Z¢e d'un transformateur a

noyau ferrite : mesure (trait fin) et simulation (trait gras)
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Notons enfin que, grice a la simulation, il est aisé de retrouver les différentes impédances
relevées sur le transformateur, avec différentes liaisons primaire-secondaire. Nous pouvons
ainsi vérifier que le décalage des fréquences de résonance observé en pratique, est bien pris en

compte par le circuit équivalent (figure 3.11).
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Figure 3.11 : Module de I'impédance a vide Zo. Mesure (trait pointillé) et simulation (trait

continu) effectuées sans liaisons entre primaire et secondaire (trait gras) ou avec une liaison
(trait fin)

4 - SIMULATION DU TRANSFORMATEUR EN SITUATION :
CAS DU TRANSFERT BIDIRECTIONNEL ISOLE

Nous venons de montrer que la simulation effectuée 4 partir de notre circuit équivalent donne un
résultat relativement proche des mesures : le comportement du transformateur a deux
enroulements est bien représenté et ce, jusqu'a des fréquences bien supérieures aux fréquences

nominales d'utilisation.

Pour valider complétement notre circuit équivalent, nous nous proposons maintenant de
l'utiliser au sein d'une électronique plus complexe. Ceci va nous permettre de mettre en
évidence deux points importants. Nous allons tout d'abord vérifier que grace a notre circuit, il
est possible de retrouver en simulation et de maniére trés précise, I'ensemble des signaux qui
peuvent étre relevés sur une électronique comportant des composants actifs et passifs, dont
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plusieurs composants bobin€s. Nous allons ensuite pouvoir montrer que, selon le cas, il n'est
pas nécessaire d'utiliser notre circuit dans son intégralité : il peut étre simplifié en fonction des
caractéristiques des composants utilisés ou de leur emplacement dans le montage, sans dégrader

la précision des résultats.

4.1. Présentation du circuit

Le circuit électronique que nous nous proposons d'étudier est un produit développé par notre
partenaire industriel. Il présente 1'intérét de faire appel a quatre composants bobinés différents :
un transformateur d'isolement, un transformateur élévateur et deux bobines simples. Ce circuit
(figure 3.12) a la particularité de travailler de facon bidirectionnelle et d'impliquer des
fréquences trés variées. Il a deux fonctions principales.

Tout d'abord, il permet d'alimenter en tension continue une charge, symbolisée ici par une
résistance (R). La puissance nécessaire a cette alimentation provient de la source de tension a 3

kHz, située a gauche du circuit complet (figure 3.12).

Transformateur  Transformateur D
Cy élévateur d’isolation 1 Ly
Source I—
de |
5 Ty Cy Ta
tension & Rch
a3kHz _L [ cs——¢ £
g = L Cq
- - Al
— I;g:f? Source de
. courant
Sortie i SOKHz 3
Ly ~6sr |V 200kHz

Figure 3.12 : Circuit électronique utilisé pour le transfert bidirectionnel

Ensuite, et dans une direction opposée a la précédente, ce circuit permet la transmission d'un
signal qui provient d'une source de courant. La fréquence de cette source varie entre 50 kHz et
200 kHz. Le signal est récupéré, via le transformateur d'isolement, aux bornes de I'inductance
L1. Pour simplifier la mesure et la simulation, le filtre actif a ét€ physiquement remplacé par un
circuit équivalent constitué de six composants passifs, qui présentent exactement la méme

impédance d'entrée que le filtre d'origine.
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Le transformateur élévateur (T1), fonctionnant a une fréquence de 3 kHz, est un transformateur
a noyau ferrite trés courant. Le transformateur d'isolation (T?2) est celui qui a fait 1'objet de la

précédente caractérisation.

Dans un premier temps, l'objectif que nous nous sommes fixé, est de retrouver par la
simulation et de fagon aussi précise que possible, la forme de la tension observée aux bornes de
l'inductance L1. Cette tension, notée V sur le circuit de la figure 3.12, présente un intérét
particulier car elle est constituée de deux composantes (figure 3.13). La premi€re de ces
composantes provient de la source de tension a 3 kHz. Elle est distordue en raison de la
présence de la diode de redressement D1. La seconde composante est générée par la source de
courant, elle est comprise entre 50 kHz et 200 kHz. Cette derniere composante, plus faible en
amplitude et relativement monochromatique, constitue en fait la partie "utile" du signal.

Nous allons donc dans la suite nous intéresser plus particuliérement a la fonction de transfert
liant cette tension V au courant injecté I. Notre démarche sera d'étudier tout d'abord le signal V
lorsque le courant injecté I est nul. Nous appellerons cela I'étude du transfert de puissance. Puis
nous nous intéresserons a la fonction de transfert V/I, entre 1 kHz et 1 MHz lorsque la source
de tension a 3 kHz est nulle.
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Vp—p(;;=1 1. 19- Y . Freq-( 1)=3 .);ZSI'd'b
Figure 3.13 : Tension V mesurée avec les deux sources connectées
(Fréquence de la source de tension : 3 kHz ;

Fréquence de la source de courant : 100 kHz)

105




Chapitre 111

4.2. Etude du transfert de puissance

Dans cette partie de notre étude, il s'agit de retrouver la forme de la tension V lorsque la source
de courant I est nulle. Nous ne nous intéressons donc qu'au signal a 3 kHz, qui correspond a la
partie puissance de 1'onde observée (figure 3.13). A cette fréquence de travail, il est peut
probable que les capacités parasites du circuit équivalent du transformateur jouent un grand role.
Nous allons donc les négliger dans un premier temps. Pour bien mettre en évidence l'apport que
constitue 1'utilisation de notre circuit équivalent, nous allons tout d'abord considérer les
inductances et les transformateurs du montage proposé comme étant parfaits : les inductances
sont simulées par des inductances pures et les transformateurs sont idéaux, sans fuites et sans
pertes. Nous utilisons donc pour représenter ces derniers, le circuit équivalent de la figure 3.1.
Comme nous pouvions nous y attendre, le résultat obtenu, comparé a la mesure (figure 3.14),

n'est pas vraiment satisfaisant.
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Figure 3.14 : Tension V mesurée (trait gras) et simulée (trait fin) en utilisant des "modéles

idéaux" pour les composants bobinés
Nous envisageons alors, comme les ingénieurs le font habituellement, de compliquer un peu le

circuit équivalent des composants bobinés. Sans effectuer de caractérisation expérimentale des

composants, mais en se servant des données disponibles dans la documentation technique les
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accompagnants, il est possible d'ajouter a chaque inductance du circuit une résistance de pertes
série, et de compléter le circuit équivalent de chaque transformateur par des inductances de
fuites et des résistances de pertes en continu. Le circuit équivalent du transformateur utilisé
maintenant est celui proposé sur la figure 3.2, sans les capacités parasites. Bien que ces
modifications permettent, comme nous le constatons (figure 3.15), d'obtenir un résultat bien
meilleur que précédemment, une différence non négligeable subsiste encore entre mesure et
simulation.

6V

—

V (Volt)

Temps ( 80y s / div. )

Figure 3.15 : Tension V mesurée (trait gras) et simulée (trait fin) en utilisant le circuit
équivalent "ingénieur" pour les composants bobinés

Bien que le circuit équivalent utilisé ici soit celui le plus couramment rencontré, les pertes ne
sont pas correctement représentées, ceci €tant particuliérement vrai pour les pertes fer qui ne

sont pas du tout prises en compte.

T étant un transformateur a noyau ferrite, caractérisé par un bon rendement, les pertes ne sont
sans doutes pas critiques. Mais avant toute chose, son primaire est reli€ a une source de tension
(faible impédance de sortie). Ceci permet donc de négliger 1'impédance paralléle de ce
transformateur.
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A l'opposé, rien ne peut étre négligé pour T, excepté, dans un premier temps, ses capacités
parasites. Nous pouvons vérifier que nous parvenons cette fois a un résultat de simulation trés

proche de la mesure.
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Figure 3.16 : Tension V mesurée (trait gras) et simulée (trait fin) en utilisant pour T2 notre

circuit équivalent, sans capacités

Ce résultat, s'il est trés correct, nécessite néanmoins la caractérisation compléte du composant
bobiné. Il est donc nécessaire de disposer d'un exemplaire du composant en question, lors de la
phase de simulation. Cela peut, dans certains cas, poser probléme, si par exemple cette
simulation est justement destinée a limiter le nombre de prototypes ou d'échantillons de
transformateurs a réaliser ...

4.3. Etude de la fonction de transfert V/I du montage

Notre circuit équivalent, tel qu'il est, rend déja bien compte du passage, a une fréquence de 3
kHz, de la partie puissance du signal. Mais nous ignorons encore si, a d'autres fréquences, il
donne toujours d'aussi bons résultats. I faut donc que nous réalisions maintenant une étude en
fréquence de la fonction de transfert de I'ensemble du montage, cette fonction de transfert étant
définie comme le rapport de la tension V sur le courant injecté I (figure 3.12).
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Pour obtenir directement le diagramme de Bode de cette transimpédance, nous effectuons une
étude fréquentielle, en faisant varier la source de courant I entre 1 kHz et 1 MHz. Dans le méme
temps, la source de tension a 3 kHz est maintenue égale & zéro : nous supprimons ainsi la
"porteuse” a 3 kHz pour ne nous intéresser qu'a la partie "utile" du signal. Dans ce cas, la diode
D1, devenue inutile, peut étre supprimée a la fois sur le montage et en simulation.

En simulation, une telle courbe est trés rapidement obtenue. Expérimentalement, nous utilisons
I'analyseur HP 4194 A en mode "mesure de gain", ce qui nous permet d'obtenir la courbe
recherchée en une seule mesure, effectuée en faisant varier la fréquence de la source interne de
l'analyseur entre 1 kHz et 1 MHz. La figure 3.17 nous montre la mesure ainsi obtenue. Nous
avons superposé€ sur cette méme courbe, les simulations obtenues en utilisant pour les
composants bobinés, soit des inductances pures et parfaitement couplées (modéle "idéal"), soit
le modele habituellement utilisé par les ingénieurs (figure 3.2), sans capacités.
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Figure 3.17 : Fonction de transfert du signal V/I : mesurée (trait gras) et simulée en utilisant
pour les composants bobinés un modele "idéal" (trait pointillé fin) ou le modele "ingénieur"
(trait pointillé gras), sans capacités
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Avec ces deux modéeles, nous constatons que les résonances ne sont pas suffisamment
amorties. Comme précédemment, nous décidons d'utiliser, du moins pour le transformateur
T2, notre circuit équivalent, sans capacités. La figure 3.18 nous montre le résultat obtenu en

simulation, superposé a la mesure.
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Figure 3.18 : Fonction de transfert du signal V/I : mesurée (trait continu) et simulée en
utilisant notre circuit équivalent, sans capacités (trait pointillé)

Gréce a I'emploi de notre circuit équivalent, I'amortissement des résonances est maintenant
correct. Cependant, en haute fréquence, une différence subsiste entre les deux courbes. A ces
fréquences, 1'écart observé est dii vraisemblablement a la présence des capacités parasites,
négligées jusqu'ici. Est-il dés lors nécessaire de prendre en compte les capacités parasites de
tous les composants bobinés? La réponse s'obtient en observant le circuit électronique complet
(figure 3.12).

Tout d'abord, les capacités parasites des inductances L] et L2, de l'ordre de quelques
picofarads, sont négligeables face aux capacités présentes dans le circuit, ces dernieres étant de
l'ordre de la dizaine de nanofarads et se trouvant en parallele sur les inductances considérées.
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De la méme facon, le transformateur T est rapidement court-circuité par la capacité externe C2
(figure 3.12). Ainsi, il est peu probable que les capacités parasites de ce composant
interviennent en haute fréquence. Ne reste alors plus que le transformateur d'isolation T2,
précédemment caractérisé. En utilisant pour ce transformateur, notre circuit équivalent, complété
par une seule capacité placée entre les deux bornes primaires, comme font habituellement les

ingénieurs, nous constatons (figure 3.19) que cette prise en compte est insuffisante.

10k

1k L

=TT TTTT

100

10

LLL

Z (ohm).

100m

10m '

1m L | .||....i Ly
10k 100k IM

Fréquence (Hz)

Figure 3.19 : Fonction de transfert du signal V/I : mesurée (trait continu) et simulée (trait
pointillé) en utilisant notre circuit équivalent avec une capacité placée coté primaire

Nous sommes donc amenés a utiliser notre circuit équivalent complet, muni des six capacités
qui caractérisent son comportement électrostatique. Cette fois, le résultat obtenu (figure 3.20)
est trés proche de la mesure.
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Figure 3.20 : Fonction de transfert du signal V/I : mesurée (trait continu) et simulée (trait
pointillé) en utilisant notre circuit équivalent complet a six capacités

Une fois de plus, I'emploi de ce circuit nécessite la caractérisation expérimentale compléte du

composant, mais la précision obtenue est maintenant suffisante pour faire de la simulation un
outil d'étude, d'analyse et de prévision trés fiable.

5. EXPLOITATION DES RESULTATS

Le dernier circuit exploité permet de rendre compte du comportement du montage, aussi bien en
basse fréquence, qu'en haute fréquence. Nous pouvons maintenant vérifier que les résultats
restent cohérents lorsque les deux sources sont connectées simultanément.

5.1. Comparaison modéle-expérience

La premiere utilisation possible du circuit équivalent €lectronique est naturellement la
visualisation des tensions et des courants observables en différents points du circuit. Nous
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donnons l'exemple ci-apreés de la tension V, observée aux bornes de l'inductance L] (figure
3.12), lorsque les deux sources sont connectées : celle de tension a 3 kHz et celle de courant,
dont la fréquence est ici de 100 kHz (figure 3.21).
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Figure 3.21 : Tension V mesurée lorsque les deux sources sont connectées
(Fréquence de la source de tension : 3 kHz ;
Fréquence de la source de courant : 100 kHz)
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Figure 3.22 : Tension V simulée lorsque les deux sources sont connectées
Nous vérifions ainsi que mesure et simulation sont trés proches. Cette vérification de cohérence

entre modele et expérience a été effectuée en d'autres points du circuit, pour d'autres tensions et
courants. Dans tous les cas, nous avons obtenu une précision similaire, quelle que soit la
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fréquence de la source de courant. Ce résultat est intéressant car, a priori, il était difficile
d'évaluer qu'elle allait étre la précision atteinte, la présence de la diode D1 dans le circuit rendant

le comportement de 1'ensemble non-linéaire et donc, la superposition a priori injustifiée.

En utilisant un autre mode de présentation des résultats, nous pouvons faire une exploitation
plus poussée de notre circuit équivalent. Nous pouvons par exemple tracer I'évolution de
l'amplitude de la tension V en fonction de la fréquence.

Pour ne visualiser que la partie "utile" de cette tension, c'est a dire la modulation, nous fixons a
z€ro la source de tension a 3 kHz. La diode D] est supprimée et l'injection du courant I est

assurée par le circuit de la figure 3.23.

Transformateur
d’isolation D %)

I
T2 Vee

Source de tension
100Hz a 300kHz

Figure 3.23 : Circuit utilisé pour l'injection du courant I

Notons que la résistance Rch (figure 3.12) est remplacée par une source de tension continue de
24V. Le transistor a effet de champ étant commandé par des signaux carrés a fréquence
variable, le courant I injecté n'est plus sinusoidal et son intensité peut varier avec la fréquence.
Les mesures effectuées dans ces conditions sont comparées a la simulation (figure 3.24).

Les courbes obtenues sont trés proches. Nous avons également représenté sur le relevé (figure
3.24) ce que serait le signal V si le transformateur d'isolation n'avait pas de capacités parasites.
Nous observons facilement que l'amplitude de la modulation récupérée serait, en haute
fréquence, nettement augmentée.
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Figure 3.24 : Amplitude créte-créte de la tension V en fonction de la fréquence. Tension
mesurée (trait continu) et simulée avec circuit équivalent complet (trait pointillé gras) ou avec

circuit sans capacités parasites (trait pointillé fin)

Pour le concepteur de 1'électronique, 'outil de simulation est maintenant un outil performant, en
raison de la précision des résultats obtenus. Il permet aussi de mieux mettre en évidence
l'influence des défauts des composants bobinés. Ainsi, faire varier la valeur des capacités
parasites, ou de toute autre constante du circuit équivalent, est maintenant une chose facile qui
peut étre réalisée de fagon fiable grace a la simulation. Il est possible de prévoir si telle ou telle

modification du composant bobiné est intéressante ou non, sans réaliser de prototypes.

La caractérisation expérimentale nous a permis d'évaluer et de localiser les différentes pertes qui
se développent au sein du composant bobiné. La simulation électronique nous permet
maintenant de quantifier le gain éventuel que l'on peut attendre d'une modification de ce
composant. C'est ce que nous avons fait par exemple en supprimant toutes les capacités
parasites du transformateur d'isolation : nous constatons que le gain "théorique" sur l'amplitude
de V est au maximum, selon la fréquence, d'un facteur deux (figure 3.24). Il n'est bien siir pas
envisageable physiquement de supprimer complétement toutes ces capacités, mais nous
montrons que le fait de les diminuer va dans le bon sens, et le gain attendu est quantifiable.
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Nous constatons également sur cet exemple que l'allure de la réponse observée n'est
visiblement pas affectée par cette suppression des capacités. C'est ]a un autre enseignement que
nous pouvons tirer de cet exemple : si le concepteur s'intéresse a la limitation en fréquence de

son montage, il lui faudra en chercher ailleurs la cause.

D'autres phénomeénes peuvent faire I'objet du méme type d'étude : les pertes par courants de
Foucault, les fuites, etc... Cela ne cofite, dans chaque cas, que quelques simulations

supplémentaires.
5.2. Etude harmonique

En électronique, I'étude harmonique des signaux est souvent une source d'information
importante pour le concepteur. Elle permet dans certains cas une meilleure compréhension des
phénomeénes. Grace a la simulation et par le biais de la transformée de Fourier, il est aisé de

réaliser ce type d'étude des signaux.

En utilisant le circuit de la figure 3.23 pour l'injection du courant I, il est possible d'effectuer la
transformée de Fourier de ce courant, pour obtenir I'amplitude des harmoniques en fonction de
la fréquence. La figure 3.25 nous montre une comparaison entre mesure et simulation pour le
premier et le second harmonique de 1.

25 10"} —— —
3;% Fondamental de 1
20 107 _ ~
15 10" %
g I
10 10'3; ..... — !
| 2nd harmonique de I
5 103F =
0 10°

10 10°

Fréquence (Hz)

Figure 3.25 : Fondamental (trait continu) et second harmonique (trait pointillé) du courant I
injecté : mesure (trait gras) et simulation (trait fin)

116




Chapitre IIT

Nous constatons que I'étude fréquentielle donne également des résultats trés proches de la
mesure. A partir du fondamental du courant I, nous pouvons essayer maintenant de retrouver le
fondamental de la tension V (figure 3.12). Nous avons précédemment obtenu par simulation la
transimpédance V/I du montage en fonction de la fréquence (figure 3.19). Il nous suffit donc de
faire le produit, pour différentes fréquences, de la valeur de cette transimpédance par le
fondamental du courant I (simulé), pour retrouver le fondamental de la tension V. Nous avons
effectué ce calcul et comparé le résultats obtenu a la valeur mesurée du fondamental de V (figure
3.26).
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Figure 3.26 : Fondamental de la tension V : mesure (trait gras) et simulation (trait fin)

L'écart observé entre les deux courbes est faible. Cela prouve qu'une étude harmonique menée
gréce a la simulation est tout a fait envisageable et qu'elle peut étre riche en terme de résultats,
sans étre trop cofiteuse en temps. Concrétement, ce type d'étude permet une meilleure
compréhension du fonctionnement d'un montage électronique et peut mener a des

améliorations.

Partant de la fonction de transfert du signal V/I (figure 3.19), il a été possible d'expliquer
chaque résonance observée et de déterminer, pour chaque zone de fréquence, de quels
composants dépend cette courbe. Ensuite, selon la plage de fréquence que 1'on souhaite étudier,
il est possible de simplifier le circuit en supprimant les composants de faible incidence.
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6 - CONCLUSION

La simulation des circuits €lectroniques est un outil d'analyse, de prévision et de compréhension
des phénomenes trés utile, que ce soit dans le domaine temporel ou dans le domaine fréquentiel.
Nous avons montré que |'utilisation de modeles classiques pour les composants bobinés méne,
en général, a de pietres résultats. En revanche, en utilisant notre circuit équivalent, les résultats
obtenus sont trés proches des mesures, que le composant bobiné soit utilisé seul ou au sein
d'un montage. L'intégration de ce circuit au sein du logiciel de simulation s'effectue sans
aucune modification de fond de sa structure initiale. Cependant, nous avons montré qu'il n'est
pas toujours nécessaire d'utiliser le circuit équivalent dans son intégralité : en fonction du
composant bobiné utilisé et de son environnement électronique, certaines simplifications sont
compatibles avec la précision du résultat final. Le montage qui a fait I'objet de notre étude n'a
pas été choisi pour des caractéristiques particulieres : les différences observées, relatives a
I'emploi de modeles plus au moins sophistiqués pour les composants bobinés, peuvent parfois
étre plus marquées.

Gréce a notre circuit équivalent, nous avons pu mettre en évidence la circulation de courants
d'origine capacitive entre enroulements primaire et secondaire d'un transformateur utilisé au
sein d'un redresseur double alternance a pont de diodes et inductance en téte. Ceci n'aurait pas
été possible avec les circuits équivalents antérieurs.

Maintenant, il ne reste plus qu'a espérer deux choses. Tout d'abord que les fournisseurs de
composants bobinés caractérisent eux-mémes complétement leurs produits, afin de permettre
aux utilisateurs d'effectuer des simulations précises et fiables. La phase d'élaboration de
prototypes pourra ainsi, dans certains cas, étre évitée. Ensuite, nous avons pu sans trop de
difficultés, intégrer notre circuit équivalent du transformateur a deux enroulements au sein d'un
logiciel de simulation, mais nous avons dfi, pour décrire le couplage, faire appel a la notion
d'inductances couplées. Nous avons vu que cette solution est en effet envisageable dans le cas
d'un transformateur a deux enroulements, mais elle ne sera plus utilisable dans le cas de
transformateurs 2 trois enroulements ou plus. Il est donc souhaitable que les concepteurs de
logiciels intégrent le coupleur parmi les composants standards, et assouplissent les limitations
actuelles en vigueur lors de la description du circuit.
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CHAPITRE IV :

APPROCHE MICROSCOPIQUE DE
L'ELECTROSTATIQUE DES COMPOSANTS
BOBINES
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1-INTRODUCTION

Grice a l'approche globale présentée au cours des chapitres précédents, nous disposons d'un
circuit équivalent qui rend compte fidelement du comportement électrique du transformateur a
deux enroulements. Les propriétés électrostatiques sont intégrées dans ce modele et nous avons
pu voir que, grace a lui, l'incidence de ces propriétés sur le comportement d'un montage
électronique pouvait étre appréciée. Enfin, la caractérisation compléte du circuit équivalent se
déduit de mesures qui ne nécessitent aucun démontage du composant ni aucune connaissance de

sa structure interne.

Grice a cette méthode, nous avons caractérisé plusieurs transformateurs mis au rebut par notre
partenaire industriel. Ces composants avaient été rejetés au cours des tests pratiqués en fin de
fabrication, le circuit électronique complet étant hors tolérances. Rien ne permettait d'expliquer a
priori la cause de ces variations. En utilisant notre méthode de caractérisation, nous avons
déterminé que les grandeurs magnétiques étaient conformes & la moyenne de la production,
tandis que les capacités parasites s'avéraient plus €élevées sur ces composants, provoquant un
décalage vers les basses fréquences de la premiére résonance. Cette constatation faite, nous
avons demandé a notre partenaire de réaliser deux bobinages trés réguliers, en maintenant d'une
part un écartement constant entre les couches de spires, et en évitant, d'autre part, que des fils
de couches différentes s'interpénétrent. Ces deux derniers points n'étaient en effet pas garantis
dans la fabrication courante. Le résultat obtenu fiit probant : toutes les capacités parasites étaient
diminuées (certaines dans un rapport 7 !) et la premiére fréquence de résonance naturellement

repoussée.

Une étude électrostatique s'avérait donc nécessaire, afin d'expliquer les phénoménes observés,
de les quantifier et d'en déduire des régles de bobinage simples, qui permettent de diminuer les
capacités parasites [Blache 94-1]. Dans ce chapitre, nous allons donc nous intéresser a 1'étude
électrostatique "microscopique” du transformateur : nous tenterons de trouver les valeurs des
capacités parasites en partant de la structure interne du composant. Deux méthodes seront
développées successivement : I'étude analytique et la simulation électrostatique [CEDRAT 94].

Leurs conclusions seront ensuite confrontées aux résultats expérimentaux.

2 - DEUX MODELES POUR EVALUER ANALYTIQUEMENT LES
CAPACITES PARASITES

L'approche utilisée jusqu'a présent pour déterminer les constantes électrostatiques de notre
circuit équivalent est basée sur I'évaluation globale de 1'énergie électrostatique stockée au sein
du composant, accessible grace a des mesures externes (cf chapitre 2). A ce titre, cette approche
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peut étre qualifiée d'approche "macroscopique”, la connaissance de la géométrie interne du
composant n'étant pas requise. A 1'opposé, I'étude de 1'origine des capacités parasites nécessite
de s'intéresser de beaucoup plus preés a cette géométrie interne. Nous qualifions donc ce type
d'approche de "microscopique”, et nous proposons deux modeles analytiques simples qui vont
permettre de tenir compte de cette géométrie.

2.1. Modéele plan

Dans le but d'évaluer 1'énergie électrostatique stockée entre deux couches de spires, nous
supposons, dans un premier temps, que les tensions aux bornes de toutes les spires d'une
méme couche sont identiques. Ainsi, le potentiel varie linéairement d'une extrémité a l'autre de
cette couche. Cette observation est a la base d'un modele simple (figure 4.1), que nous
appelons "modéle plan”, et qui nous permet d'étudier le couplage €lectrostatique de deux

couches de spires se faisant face.

Figure 4.1 : Modele plan utilisé pour I'étude analytique du couplage capacitif de deux couches
de spires

2.1.1. Etude analytique

L'étude analytique de ce modele permet d'exprimer 1'énergie €lectrostatique W en fonction des

tensions V1 a V3. Tant que "e" est trés inférieure a "h", et dans la mesure ou chaque

enroulement n'est constitué que d'une seule couche, nous pouvons admettre que 1'énergie W est
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stockée essentiellement dans le parallélépipéde de section ABCD. En notant Cg la capacité du

condensateur de méme section et de longueur | (longueur moyenne d'une spire), nous obtenons

pour W :
w=%-c0[%-v%+%v%+v§-%vzVz-V1V3+VzV3} (1)
hl

avec Co =Ep Er ?

2.1.2. Application au transformateur a deux

enroulements monocouches

En identifiant 'expression (1) a I'expression générale de I'énergie électrostatique d'un systeéme
a trois potentiels (cf chapitre I), nous obtenons les expressions des coefficients Cjj de la forme

quadratique :

C11=C22=%C0
C12=--:13’—C0 (2)

C33=Co
-C13=C23=1Co

Nous avons €tabli dans le chapitre 1, les expressions analytiques liant les coefficients Cjj aux
capacités y] a6 de la représentation du transformateur a deux enroulements. Nous pouvons

donc des lors évaluer les valeurs théoriques des capacités d'un transformateur a deux
enroulements monocouches (figure 4.2).

Grace aux relations établies au chapitre I, nous pouvons également évaluer les capacités C1 a
C3 du circuit équivalent a trois capacités lorsque le secondaire flotte ou, au contraire, lorsque B

et D sont reliées (tableau 1).
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Figure 4.2 : Circuit équivalent du transformateur & deux enroulements monocouches.
Capacités exprimées en fonction de Cop,

Cette représentation relativement simple n'est pas évidente a trouver intuitivement, car elle
inclue des capacités négatives.

Sans liaisons B et D reliées
C Cor1m Co .
l 12(1 n) 3 (1-m)
C2 %nm-l) %nm-l)
C Co Co
2 2" 3 1
C1+C2 So (1-)2 o (1)2
C1+C3 % %
C2+C3 %n2 %712
616G 0 0
G +E 1 G

Tableau 1 : Transformateur a deux enroulements monocouches. Valeurs des capacités C1 a
C3 du circuit équivalent a trois capacités dans différents cas de liaisons primaire-secondaire

126




Chapitre IV

Comme nous l'avions déja évoqué (cf chapitre I, figure 1.23), les capacités les plus faibles sont
obtenues en l'absence de liaison primaire-secondaire. Pour ce transformateur, le rapport
observé est de quatre. Cette variation de la capacité suivant la liaison primaire-secondaire
réalisée, doit mener & un décalage des fréquences dans un rapport 2. Ceci a donné lieu a une
premiére vérification expérimentale (figure 4.10). Le rapport des fréquences déduit des mesures
est de 2,03.

De plus, selon la valeur de 1), une des trois capacités du tableau 1 peut s'avérer négative, mais
les sommes de capacités (4 derniéres lignes du tableau 1) qui interviennent dans les expressions
des fréquences de résonance (cf chapitre I) sont, elles, toujours positives. Notons enfin que ce
modele est trop grossier pour permettre 1'évaluation de la plus haute des fréquences de

résonance. En effet, la capacité associée a cette fréquence est nulle avec ce modgle.

2.1.3. Bobinage '"continu'" ou "discontinu"

Un autre intérét du modele plan est I'étude de l'incidence du mode de bobinage sur la valeur de
la capacité parall¢le d'un enroulement. Il existe en effet deux facons de bobiner une inductance
multicouches. Soit le fil est bobiné de facon "continue”, c'est a dire qu'il va alternativement
d'un c6té de I'enroulement 2 l'autre lorsqu'on change de couche (figure 4.3a). Soit il est bobiné
de facon "discontinue", c'est a dire que toutes les couches sont bobinées dans la méme
direction, puis reliées I'une a I'autre par une connexion transversale (figure 4.3b).

(a) (b)

Figure 4.3 : Comparaison des deux modes de bobinage. Bobinage continu (a) et bobinage
discontinu (b)
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En notant V la tension aux bornes d'une couche, nous pouvons évaluer 1'énergie électrostatique

W stockée entre deux couches successives.
Pour le bobinage continu: V] =V; V2=-V; V3=0
W' se déduit alors de la relation (1) :
w=1 (% CO) V2 3)
Pareillement, pour le bobinage discontinu: V1=V V2=V, V3=-V

D'apres (1), nous obtenons :

W' = % Co V2 4)

Ainsi, la capacité parallele existant entre les deux couches diminue de 25 % lorsque nous
passons du mode de bobinage continu au mode de bobinage discontinu. En pratique, méme si
cette diminution n'atteint pas tout a fait les 25 % théoriques, ce mode de bobinage s'avere

réellement avantageux.

2.1.4. Bobinage en couches ou en galettes

En utilisant toujours le modéle plan, nous pouvons trouver une autre fagon de diminuer la
capacité paralléle d'un bobinage. Supposons que l'enronlement remplit une fenétre rectangulaire
de hauteur H supérieure a sa largeur L. Nous allons démontrer qu'il est préférable de ranger les
spires parallélement au plus petit coté de la fenétre (de dimension L).

Dans la fenétre définie ci-dessus, les fils peuvent étre bobinés soit en "couches” paralléles au
grand coté (figure 4.4a), soit en "galettes" paralleles au petit coté (figure 4.4b). Les termes de
"couches" et de "galettes" sont utilisés pour abréger, en supposant que la dimension H de la
fenétre est paralléle a la jambe centrale. Pour effectuer une comparaison valable de ces deux
dispositifs, nous supposons que les fils sont identiques et que leur répartition dans l'espace est
la méme dans les deux cas. Dans ces conditions, seule la répartition des potentiels change d'un

mode de bobinage a l'autre.
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(a) (b)

Figure 4.4 : Comparaison des deux orientations possibles pour le bobinage dans une fenétre

rectangulaire : en couches (a) ou en galettes (b)

Pour évaluer I'énergie €lectrostatique WE stockée, nous supposons que, dans les deux cas, le
mode de bobinage est discontinu. Notons 1 la longueur moyenne d'une spire, Vp la tension
totale aux bornes de la bobine, D le pas séparant deux fils voisins et e 1'espace libre entre ces
mémes fils (e < D). Le bobinage en couche (a) posséde L/D couches soumises chacune a une
tension V = Vp D/L et la capacité intercouche vaut Co = €0 €r L H/e, si bien que WE peut

s'écrire, d'apres la relation (4) :

We=L L eelH (v, Df =Ll e e lHD v ©)

1 1H
2 e L &

Par ailleurs, I'expression de I'énergie €lectrostatique en fonction de la capacité parallele Cp

s'écrit :
WE = % ¢, Vi (6)
En comparant ces deux expressions (5) et (6), nous déduisons directement la valeur de Cp:

Cp=eoer HD (7

L

Le méme raisonnement appliqué au bobinage en galettes (b) conduit a une expression similaire,
moyennant la permutation de L et H. Ainsi, lorsque H > L, le bobinage en galettes permet
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théoriquement de diviser par un rapport (H/L)z, la capacité résultant d'un bobinage classique en

couches.

Ce résultat parait logique. En effet, pour que les capacités soient minimales, il faut que 1'énergie
électrostatique stockée soit minimale. Or 1'énergie électrostatique, qui occupe le méme volume
dans les deux cas, est proportionnelle au carré du champ électrique. Ce dernier résultant de
l'application du potentiel Vb sur une longueur H dans un cas, et sur une largeur L dans l'autre,
nous parvenons immédiatement a la méme conclusion.

2.2. Modeéle pavé

Alors que le modele plan fait appel a une représentation simplifiée des couches de spires, le
modele pavé s'appuie, lui, sur une description géométrique un peu plus fine : il tient compte, de
facon approximative, de la forme des conducteurs. Ceux-ci sont supposés répartis de facon
réguliére (figure 4.5) dans la fenétre de bobinage. L'énergie électrostatique totale est évaluée en
additionnant les énergies stockées entre conducteurs se faisant face uniquement. Cela implique
que les capacités entre conducteurs non face a face sont négligées et que celles existant entre les
conducteurs du pourtour de la fenétre et les matériaux extérieurs sont supposées nulles. Il suffit
donc de définir deux capacités uniquement : CH, la capacité horizontale entre deux fils, et Cy,

la capacité verticale.

< e » Cg Ca CH
AHE BB, b
‘e e e e B

i1 1§ P ST T T TC

Figure 4.5 : Modele pavé : les fils sont disposés suivant un maillage régulier dans la fenétre
de bobinage

Notons que si les fils sont supposés tous identiques, leur section n'est cependant pas
nécessairement carrée.

Nous pouvons définir WE, I'énergie électrostatique stockée dans le bobinage, par :

WE = :1,7 Cp Vi ®)
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Cp représente la capacité paralléle de la bobine et Vb, la tension a ces bornes. En définissant NC
et N1, le nombre de colonnes et de lignes (figure 4.5), et en notant AV la tension aux bornes

d'une spire, nous pouvons encore écrire que :
Vb=NC NL AV 9)

Localement, l'énergie €lectrostatique stockée dépend du carré des différences de potentiel entre
spires voisines, c'est a dire que cette énergie est fonction de 1'ordre dans lequel sont disposées
les spires dans la fenétre. A titre d'exemple, dans le cas d'un bobinage continu en couches,

nous obtenons :

2
WE =L (Nc- 1)(4—1“5,”&(:4@)2 + 1NN - 1) cv{avf (10)

A partir des relations (8) et (9), nous en déduisons la valeur de Cp :

(Ne-1) (4Nﬁ- 1)
= 2
NeN, 3 Nf N¢

Cp Cy (11)

Notons que ces expressions sont obtenues en utilisant 1'identité suivante :

n(4n2-1)

12+324+524+ .. +(2n-1)2= >

(12)

(n termes)

Si le bobinage est réalisé en continu et en galettes, la nouvelle valeur de Cp est obtenue en
permutant N, et NC, ainsi que CH et Cy, dans la relation (11).

En effectuant un calcul similaire pour le bobinage discontinu, nous obtenons les résultats

résumés dans le tableau 2.
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ry
i G
En couches et Encoucheset | Engaletteseten | En galettes eten
en continu en discontinu continu discontinu
[Nc'l) (4N12~"1) Cx NL[NC'I) (NC'I) Cy + (NC'IJ C
C N&NL 3 TN CH NeNL N&NL
P LN-1) (N, - 1) (N;_-l)(4Nc-I)CV Nc(NL-1)
NE Ne + NZLN Cy |[MNe 3 Nt
LNc
2310 34 2 2
Exemplel 450 CH 5 Cx 153 CH 153 CH
il I B 16 Fo i e
NL =17 867 Y +267 Cv 2601 ~V 289 V
Ne=3 =§,1C =38C =023 C =(,18 C
E 2 12 Cqy 9Cqy 9 9
wempled it 5 10000 H 10000 “H
o=l +Tomon Y | *Tovom Y | 13167 0
NL = 100 *700000 v | TTo000 Y
Nc =10 =12C =9C =0,13 C =0,1C

Tableau 2 : Valeurs de Cp dans le cas d'un bobinage réalisé en continu ou en discontinu, en

couches ou en galettes

Nous avons introduit dans ce tableau deux exemples de bobines (3 x 17 spires et 10 x 100

spires) pour bien mettre en évidence le gain obtenu sur la valeur de la capacité Cp en fonction du

mode de bobinage utilisé. Dans ces deux exemples, Cy est supposée égale a CH.

Remarquons que, dans le cas du bobinage en couches, la partie proportionnelle &2 Cy est

associée a 1'énergie stockée entre spires voisines : cette partie de 1'énergie était négligée par le

modele plan. Ceci explique que pour un faible nombre de spires (exemple 1), nous n'obtenons

pas 1'écart théorique de 25 % entre bobinage continu et discontinu, prévu par le modéle plan.
Par contre, nous constatons que cette partie de I'énergie décroit proportionnellement a (1/N L)2

et, lorsque Cy = CH = C, elle devient inférieure a 1 % de Cp deés qu'une couche comprend plus

de 10 spires.
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Ainsi, pour un nombre suffisant de spires (exemple 2) et en supposant Cy égale a CH, ce
modele confirme le bien fondé des régles de bobinages utilisées précédemment : facteur 4/3 et
rapport (NC/NL)?2 gagnés respectivement grice au mode discontinu et au bobinage paralléle au
plus petit coté. Ce modele offre en outre la possibilité d'introduire, pour Cy et CH, des
expressions tenant compte de la géométrie du bobinage et de la présence des isolants. Ainsi, il
devient possible d'optimiser le rapport Cy/CH (en insérant, par exemple, des isolants entre
couches), de tester des distributions de potentiels trés irrégulieres, ou méme, d'essayer des

pavages différents (fils méplats, hexagonaux, etc...).

Pour conclure, ce modele introduit suffisamment de degrés de liberté pour permettre la
comparaison réaliste de diverses solutions technologiques. Les prévisions quantitatives sont
certes approximatives, mais elle s'obtiennent rapidement a l'aide de calculs simples. Nous
verrons dans la suite que les gains prévus par ces théories sont effectivement obtenus en

pratique.

3. MODELISATION ELEMENTS FINIS BIDIMENSIONNELLE

L'utilisation d'un logiciel de calcul basé sur les éléments finis pour évaluer les capacités
parasites d'un composant bobiné n'est pas une innovation [Collins 90]. Il nous a cependant
semblé intéressant de confronter les prévisions d'un tel outil, a celles des calculs analytiques
précédents. Nous nous proposons donc de modéliser, grice au logiciel de calcul éléments finis
FLUX2D [CEDRAT 94], différents types de bobinages.

3.1. Choix des dispositifs étudiés

Nous avons démontré précédemment qu'en électrostatique, la position de chaque conducteur
constituant le bobinage a de I'importance, car pour minimiser 1'énergie électrostatique stockée, il
faut minimiser les différences de potentiel existant entre conducteurs voisins. La capacité
parasite d'un composant bobiné a des origines multiples : capacité entre enroulements, entre
couches d'un méme enroulement, entre spires d'une méme couche, entre enroulements et

noyau, etc...

Nous avons choisi de faire porter la modélisation sur les inductances décrites précédemment,
qui comportent chacune 3 x 17 spires disposées en couches ou en galettes. La répartition des
spires est parfaitement connue et suffisamment réguliére pour étre facilement introduite dans le
logiciel FLUX2D [Sabonnadiére 82]. Les deux prototypes ayant été réalisés au laboratoire, les
résultats de simulation seront ensuite comparés aux résultats expérimentaux.
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3.1.1. Bobinage continu ou discontinu

Dans un probléme d'électrostatique, l'inconnue recherchée est le potentiel scalaire V. Le logiciel
FLUX2D permet de calculer cette inconnue en tout point de I'espace [Sabonnadiére 88]. Selon
la répartition de ce potentiel, et si les spires sont réguliérement réparties, il n'est pas nécessaire
de représenter toute la géométrie du probléme : la prise en compte de certaines symétries peut
amener a des simplifications non négligeables. Ainsi, dans le cas des inductances utilisées, et
lorsqu'il s'agit de mettre en évidence la différence entre bobinage continu ou discontinu, la
représentation de deux demi-galettes suffit, moyennant un choix adéquat des conditions aux
limites, comme le montre la figure 4.6.

Sens du bobinage Sens du bobinage
—— =
1v 2V 3V 1V 2V 3V

S

PPt ———

——U\U W

P

6V 5V 4V 4V 5V 6V
- —_—
(a) (b)

_— Neumann homogene : potentiel perpendiculaire a la frontiére
(frontiére = ligne de champ)

e Dirichlet : potentiel constant
{ Flottant : potentiel constant mais inconnu
----- ou
Neumann homogéne

Figure 4.6 : Géométrie utilisée, conditions aux limites et répartition des potentiels dans le cas
d'un bobinage continu (a) ou discontinu (b) en galettes

Notons que nous avons opté, dans les deux cas de figure, pour le bobinage en galettes qui nous
permet de ne représenter que 3 spires de notre inductance.

Si nous fixons arbitrairement la différence de potentiel existant entre deux spires consécutives a
1 V, l'utilisation d'une condition aux limites de type Dirichlet (potentiel constant) sur le contour
de chaque fil, permet de simuler la répartition du potentiel au sein de I'enroulement. Nous
pouvons ainsi, uniquement en modifiant la valeur des potentiels affectés a chaque fil, simuler le
bobinage continu ou discontinu (figure 4.3). Le calcul de I'énergie électrostatique totale de
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l'enroulement se déduit ensuite de I'énergie élémentaire stockée entre chaque galette. Nous
avons effectué ce calcul dans le cas d'une géométrie plane (inductance "déroulée") ou
axisymétrique. L'écart obtenu dans un cas puis dans l'autre sur la valeur de 1'énergie

électrostatique, est trés inférieur a 1 %.

Connaissant la valeur de I'énergie totale stockée et de la tension aux bornes de I'enroulement
(identique pour le bobinage continu ou discontinu), il est facile d'en déduire la valeur de la

capacité parallele totale, grace a I'équation (8).

3.1.2. Bobinage en couches ou en galettes

Dans le cas du bobinage en couches, le gain procuré par les symétries possibles est moindre. Le
nombre minimum de spires a modéliser pour notre inductance de 3 x 17 spires passe en effet de
trois (bobinage en galettes, figure 4.6) a 17 (figure 4.7). Pour cette raison, et pour nous
permettre de mieux visualiser la répartition du champ électrique dans la bobine, nous avons
décidé de représenter la géométrie compleéte, bien que cela ne soit pas absolument nécessaire
pour le calcul de la capacité totale. Comme précédemment, la répartition des potentiels pour
chaque type de bobinage s'effectue par le biais des conditions aux limites imposées sur le
contour de chaque fil (figure 4.7).

Dirichlet : potentiel constant

Flottant : potentiel constant mais inconnu

Figure 4.7 : Géométrie utilisée et répartition des potentiels dans le cas du bobinage continu en
couches (a) ou en galettes (b)
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Pour pouvoir effectuer une comparaison entre les deux prototypes réalisés, nous avons choisi
dans les deux cas, le mode de bobinage continu.
3.2. Exploitation : Répartition des potentiels

Gréce 2 la derniére géométrie présentée, nous pouvons visualiser la répartition des potentiels 4

l'intérieur et a 'extérieur de chaque bobine (figure 4.8).

Volt Valt
2.56250

g:ggggg 5.68750
B.81250 ?iaéggg
{é:gg;g 15.0625
18,1875 16,1875
21.3125 21.3125
24.4375 24.4375
27.5625

%g:gggg . 30.6875
33.8125 | 33.8125
36.9375 36.9375
40.0625 40.0625
43.1875 | 43.1875
46.3125 | 46.3125
49.4375

49.4375 B

(b)

Figure 4.8 : Carte des isovaleurs du potentiel V pour le bobinage continu en couches (a) ou
en galettes (b)

Nous observons sur cette carte que la répartition des potentiels peut étre rapprochée de celle
obtenue avec des "condensateur équivalents” plans dont les armatures sont, selon le cas,
disposées suivant le petit ou le grand c6té de la fenétre de bobinage (figure 4.9).
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) o -

v 1l 1 ;l
(a) (b)

Figure 4.9 : Condensateurs "équivalents" permettant d'obtenir la méme répartition des

potentiels

Pour que cette équivalence soit valide, il faut encore que le potentiel varie linéairement tout au
long de chaque armature. Dans ces conditions, nous mettons encore une fois en évidence
I'importance du rapport H/L dans l'expression de I'énergie électrostatique stockée : il est en
effet clair que 1'énergie stockée par le condensateur (a) (bobinage en couches) ne peut étre que
supérieure a celle stockée par le condensateur (b) (bobinage en galettes) si la tension appliquée a

chaque condensateur est identique.

Toutes les valeurs de capacités déduites de ces simulations seront présentées dans le paragraphe
5 : "Synthése des résultats".

3.3. Problémes liés a la description du dispositif

Le cas étudi€ ici est un cas idéal simple : les spires sont uniformément réparties, il n'y a pas de
pieéces conductrices a proximité (noyau ou écrans), le nombre de spires est peu élevé. Il n'en
demeure pas moins que la distance séparant les fils est difficile & connaitre avec précision.

Pour un transformateur ou une bobine comportant plusieurs dizaines de spires, le probléme est
encore plus complexe. Les spires n'étant pas forcément trés régulierement réparties, selon la
technologie de fabrication employée, les résultats issus de la modélisation peuvent s'avérer trés
éloignés de la réalité. Et la solution qui consiste a tenir compte de la répartition réelle des spires
pose trois problémes. Il faut tout d'abord connaitre cette répartition des spires. Il est ensuite
impossible de simplifier la géométrie étudi€e grace a I'emploi d'une ou plusieurs symétries,
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puisque par nature, il n'y en a pas dans ce cas. Enfin, la troisiéme difficulté découle des deux
précédentes : le temps nécessaire a la saisie et a la résolution de tels problemes devient
prohibitif. Il est peut étre préférable dans ce cas de s'orienter vers un calcul analytique, trés
rapidement effectué, méme si nous savons a I'avance qu'il est approximatif...

4 - VALIDATION EXPERIMENTALE

Afin de valider les résultats présentés précédemment, nous avons effectué des mesures sur
plusieurs composants. Pour mieux mettre en évidence certains aspects, nous avons ét€¢ amenés a
imaginer divers prototypes. Ces prototypes ont été réalisés de facon soignée, afin de minimiser

les effets parasites.

4.1. Vérification des hypothéses

La théorie développée s'appuie sur l'expression de 1'énergie électrostatique stockée dans les
composants bobinés. Dans le cas du transformateur & deux enroulements, nous avons démontré
que cette énergie dépend en régle générale de trois potentiels indépendants et qu'elle se

caractérise par 6 coefficients (cf chapitre I).

La présence d'écrans €lectrostatiques, la proximité du noyau, ou de toute autre piece
conductrice, peut nécessiter I'ajout d'un ou plusieurs potentiels supplémentaires. Le modele a
six capacités n'est alors plus adéquat. C'est pourquoi il est nécessaire de s'assurer en premier
lieu que, dans le cas du transformateur a deux enroulements, le modeéle a trois potentiels suffit.
Pour ce faire, nous effectuons une premiére observation de I'impédance a vide du composant.
Nous relions ensuite, de facon externe, le noyau, la carcasse ou les pi¢ces susceptibles d'étre la
source de capacités parasites supplémentaires, tour a tour, a I'une ou l'autre des bornes du
primaire ou du secondaire du transformateur. Si les mesures font apparaitre un décalage des
fréquences de résonance, il est clair qu'un ou plusieurs potentiels supplémentaires doivent étre
pris en compte. Si aucun décalage n'apparait, seules les tensions primaire, secondaire et inter-
enroulement sont a prendre en compte, et le modele développé suffit a rendre compte du

comportement électrostatique du composant.

4.2. Cas du transformateur a deux enroulements

A partir du modele plan, nous avons pu exprimer analytiquement la valeur des capacités
parasites du transformateur 4 deux enroulements monocouches (cf tableau 1). Ce tableau fait
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apparaitre un rapport quatre entre les capacités évaluées avec liaison primaire-secondaire ou sans
liaison. Cette multiplication par quatre de toutes les capacités conduit théoriquement a une
division par deux des fréquences de résonance. Expérimentalement, il est facile de vérifier ce
dernier point. Nous avons donc réalisé un prototype composé de deux couches coaxiales de fils
de Litz fins (55 spires au primaire et au secondaire). Nous avons effectivement constaté un
décalage des fréquences de résonance dans un rapport 2,03 (figure 4.10). Pour des composants
plus classiques, nous avons remarqué que ce décalage n'est pas forcément dans un rapport deux

mais il est cependant toujours observé.
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Figure 4.10 : Visualisation du décalage des fréquences de résonance lorsque primaire et
secondaire du transformateur sont reliés (trait gras) ou non (trait fin).

4.3. Réduction de la capacité paralléle d'un bobinage
4.3.1. Bobinage "continu" ou '"discontinu"

Rappelons que la particularité de ce bobinage réside dans la facon dont chaque couche de spires
est reli€e a la suivante (figure 4.3). Cela se traduit par la présence, ou non, d'une liaison
transversale selon que chaque couche est bobinée, ou non, dans la méme direction (bobinage
discontinu ou continu). Théoriquement, le gain attendu sur la valeur de la capacité paralléle est
au maximum de 25 %.
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Pour valider expérimentalement ce dernier point, nous avons réalisé deux prototypes : 1'un
bobiné de maniére continue et I'autre de maniére discontinue, chaque enroulement comprenant 5
couches de 30 spires de fil fin. En application des formules théoriques du tableau 2, cela doit

conduire & un gain maximum de 24,95 %.

L'observation des fréquences de résonance de chaque bobine (figure 4.11), nous permet de
déduire la capacité parallele de chacune : 76 pF pour le bobinage continu et 64,7 pF pour le
discontinu. Cela représente un écart de 18 %, au lieu des 25 % attendus. Compte tenu de la
difficulté de réalisation, d'une part, et du fait que les capacités mesurées ne sont peut étre pas
uniquement localisées entre les couches, d'autre part, nous pouvons considérer que la prévision

théorique se trouve confirmée.
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Figure 4.11 : Impédance mesurée dans le cas d'un bobinage continu (trait gras) et d'un
bobinage discontinu (trait fin)

4.3.2. Bobinage en couches ou en galettes

Nous avons démontré qu'en théorie, lorsque H > L, le bobinage en galettes permet de diviser
par un rapport (H/L)2 la capacité parallele totale résultant d'un bobinage classique en couches,
H étant la hauteur du bobinage et L, sa largeur (figure 4.4). Pour vérifier ceci
expérimentalement, nous avons réalisé deux bobines, comprenant chacune 3 x 17 spires,
disposées dans des fenétres de surfaces identiques et selon les deux orientations de bobinage
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possibles. La capacité parallele mesurée (figure 4.12) passe de 40,5 pF a 1,9 pF. Ceci
représente un gain de 21,3 alors qu'en théorie, s'agissant d'un bobinage réalisé en continu, en
couches ou en galettes, le gain calculé est de 21,7 (cf tableau 2, exemple 1). La légére différence
observée peut s'expliquer par le fait que la capacité de 1,9 pF n'est peut étre pas localisée
uniquement entre les spires... La validation expérimentale est donc trés concluante, mais le gain
spectaculaire obtenu doit cependant étre mis en balance avec 1'accroissement de la difficulté de
réalisation.
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Figure 4.12 : Impédance mesurée dans le cas d'un bobinage classique en couches (trait fin)
ou d'un bobinage en galettes (trait gras)

4.4. Influence des liaisons externes

Au sein d'une inductance 2 air, 1'énergie €lectrostatique est stockée entre chaque spire. Cette
énergie dépend de la tension appliquée aux bornes de l'enroulement, mais ne varie pas en
fonction des liaisons extérieures. Dans le cas d'un transformateur, 1'énergie peut aussi étre
stockée dans l'espace séparant les deux enroulements, ou entre les enroulements et le noyau,
etc... Cette énergie dépend alors étroitement des liaisons externes réalisées.

Ainsi, sur l'exemple de la figure 4.13, nous voyons que si la liaison établie entre B et D est

remplacée par une liaison entre A et C, la tension entre les bornes B et D variede 0a(n-1) Vi,

ce qui se traduit par des différences importantes du point de vue électrostatique. Pour cette
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raison, la permutation simultanée des bornes primaires et secondaires du transformateur peut,
dans certains cas, entrainer sa détérioration.
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~ 10| : |
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: : i y-50
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Figure 4.13 : Transformateur 2 deux enroulements coaxiaux. Impédance a vide mesurée avec
une liaison entre B et D (trait fin) ou entre A et C (trait gras)

5.SYNTHESE DES RESULTATS

Nous avons rassemblé dans le tableau 3 les résultats obtenus pour la capacité paralléle d'une
inductance constituée de 3 x 17 spires, bobinées de diverses fagons. Les résultats sont issus de
la mesure, du calcul théorique et de la modélisation effectuée grice au logiciel éléments finis
FLUX2D.
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Bobinage
Cp En galettes En couches
Continu Discontinu Continu Discontinu
Mesure 1,9 pF X 40,5 pF X
Calcul 023C* 0,18 C* 5,1 C* 38CH*
analytique g ) . .
Ecart: 22 % Ecart: 24 %
Modélisation 2.9 pF 24 pF 40,9 pF 31,0 pF
FLUX2D . y . . . .
Ecart: 17 % Ecart: 24 %

* C=Cvy =CH : capacité verticale ou horizontale existant entre deux spires
Tableau 3 : Valeur de Cp mesurée, calculée et simulée pour différents types de bobinage

(inductance constituée de 3 x 17 spires)

Ces résultats nécessitent quelques commentaires. Si nous comparons mesure et modélisation,
nous obtenons une trés bonne précision pour le bobinage en couches : 40,5 pF mesurés, a
rapprocher des 40,9 pF obtenus par FLUX2D. Pour le bobinage en galettes, par contre, la
précision se dégrade. Nous avons dit précédemment que la capacité mesurée (1,9 pF) n'est peut
étre pas localisée uniquement entre les spires. Mais dans ce cas, elle devrait étre plus €levée que
celle simulée, or c'est l'inverse qui se produit. Cet écart peut alors étre expliqué par le fait que
certaines irrégularités subsistent au niveau du bobinage du prototype, ce qui est tout a fait
plausible étant donné les difficultés de réalisation. Ces irrégularités ne sont, bien sfir, pas prises
en compte dans le modeéle FLUX2D, qui suppose une répartition "idéale" des fils. Pour le
bobinage en galettes, la capacité parall¢le étant tres faible, nous sommes beaucoup plus sensible
a ce genre de phénoméne que pour le bobinage en couche, qui est du reste, plus facile a
réaliser...

En comparant maintenant les résultats obtenus analytiquement a ceux issus de la modélisation,
nous vérifions que les approximations effectuées lors des calculs conduisent effectivement a des
résultats relativement corrects. Pour faciliter la.comparaison, nous avons, dans chaque cas,
calculé I'écart relatif entre bobinage continu et discontinu. En comparant ces pourcentages, nous
observons une bonne similitude dans le cas du bobinage en couches. Pour le bobinage en
galettes, I'écart observé peut provenir du fait que la modélisation permet de prendre en compte
la totalité de I'énergie électrostatique stockée dans I'espace entourant les conducteurs, alors que
le calcul analytique a été fait en privilégiant les directions horizontales et verticales uniquement
(Cy et CH). Comme dans le cas précédant, la capacité étant ici plus faible, nous sommes plus

sensible & ce genre d'approximation.
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6 - NCLUSION

L'approche analytique développée dans ce chapitre s'appuie sur une représentation simplifiée de
la géométrie interne des enroulements. Deux régles simples de bobinage ont été déduites pour
diminuer les capacités parasites : le résultat optimum est obtenu pour un bobinage réalisé en
galettes paralleles au petit c6té de la fenétre de bobinage, et en conservant une direction de
bobinage constante, c'est a dire que chaque couche est reliée a la suivante par un fil disposé
perpendiculairement aux autres. Plusieurs prototypes ont démontré 1'effet bénéfique du respect
de ces régles. En pratique, il sera toutefois nécessaire de mettre en balance le gain en
performances et l'accroissement de la difficulté de réalisation. Ces prototypes ont en outre
permis de montrer que les deux modeles analytiques proposés permettent d'aboutir rapidement a

des prévisions relativement précises.

Des calculs basés sur l'utilisation de la méthode des €léments finis ont été effectués pour
comparaison. Les résultats obtenus ont confirmés les régles établies et ont permis de fixer les
limites de validité de la méthode analytique et de la modélisation. La méthode analytique donne
des résultats d'autant plus précis que la capacité totale est élevée, c'est a dire pour les
enroulements & plus grand nombre de spires. C'est en effet dans ce cas que les approximations
effectuées sont le plus réaliste (directions verticales et horizontales privilégiées, car
prépondérantes pour le stockage de 1'énergie électrostatique). La modélisation tient compte de la
géométrie réelle et de I'énergie stockée a proximité de |'enroulement. Elle permet en principe
une €valuation plus juste des capacités parasites. Cependant, sa précision reste liée a celle des
parametres géométriques introduits, souvent mal connus, et lorsque le bobinage est réalisé de
fagon irréguliére et qu'il comporte un grand nombre de spires, son utilisation est limitée par les

possibilités de description.

La combinaison des différentes méthodes proposées permet d'aboutir, dans un grand nombre
de cas, a des prévisions intéressantes. Elle permet également d'évaluer I'influence sur les
capacités parasites, de l'utilisation de fils de diametres différents, ou d'une disposition
différentes des fils, etc... C'est ainsi une porte ouverte vers l'optimisation des composants
bobinés...
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1-INTRODUCTION

La modélisation du comportement linéaire des matériaux homogenes et isotropes utilisés en
régime harmonique, passe par la connaissance des grandeurs qui les caractérisent : jLet€. Le

préalable indispensable a toute prévision est donc 1'estimation de ces grandeurs physiques, a la
fréquence de travail.

. L . . L ~ 1
Pour un métal, on néglige toujours le courant de déplacement, si bien que €= W . 1 reste

alors a déterminer [ et p . D'une maniére systématique, la résistivité est supposée indépendante

de la fréquence, et, assez souvent, on admet que la perméabilité garde, lorsque la fréquence
croit, la valeur mesurée en trés basse fréquence (quasi-statique).

Nous allons montrer que dans le cas d'un circuit magnétique de qualité médiocre, la
connaissance de ' (partie réelle de 1) et de p 4 une fréquence donnée, ne permet pas toujours

de prévoir I'impédance du circuit a cette fréquence. Nous introduirons alors une perméabilité
complexe, plus réaliste.

Les méthodes de caractérisation classiques permettent de trouver les composantes de |1 quasi-
statique et p statique. La simulation effectuée avec ces grandeurs, a une fréquence proche de la

mesure, est meilleure. Mais les prévisions faites en s'écartant de cette fréquence s'avérent
médiocres. En réalité, il est probable que p et surtout | varient avec la fréquence. Nous

proposons donc une méthode de caractérisation qui permet de déterminer ces trois grandeurs

scalaires a chaque fréquence.
Nous apportons ensuite la preuve, sur un exemple simple, que cette méthode est valide et

qu'elle débouche sur des possibilités intéressantes en matiére de caractérisation des matériaux
magnétiques, qu'ils soient métalliques ou composites (ferrites).

2 - MODELISATION MAGNETODYNAMIQUE DU TRANSFORMATEUR

Nous avons appliqué précédemment (chapitre 2) notre méthode de caractérisation expérimentale
a un transformateur a deux enroulements, produit par notre partenaire industriel. Nous en avons
déduit un circuit équivalent a constantes localisées. Les résultats des simulations électroniques
effectuées avec ce circuit, comparées aux mesures, ont prouvé la validité de cette représentation
linéaire du transformateur. Nous avons effectué ensuite la mesure et le calcul (analytique ou par
simulation) des grandeurs électrostatiques de ce circuit. Notre objectif est maintenant de
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calculer, griace au logiciel de modélisation FLUX2D [CEDRAT 94], les valeurs relatives au
couplage magnétique, et en particulier, I'impédance d'entrée a vide de ce composant.

2.1. Géométrie étudiée et caractéristiques du matériau

Le noyau du transformateur étudié est constitué de fonte massive. Son circuit magnétique est
interrompu par deux entrefers principaux de 0,3 mm. Les enroulements comptent 209 spires
chacun et la fréquence de fonctionnement peut varier de 3 a2 100 kHz. La géométrie de ce

composant est présentée ci-dessous (figure 5.1).

/ Entrefer “parasite”

00000000

Entrefer 00000000

principal

00000000
00000000

: Fonte

@ : Enroulements
primaire et secondaire

=fp—: Circulation du flux

Figure 5.1 : Géométrie du transformateur
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En nous appuyant sur la symétrie axisymétrique, nous représentons le transformateur en coupe.
De cette fagcon, nous ne faisons aucune approximation sur la profondeur du dispositif. Les
conducteurs étant trés fins, nous pouvons considérer que les effets de peau dans ces derniers
sont négligeables. Ils sont alors assimilés a du vide, et chaque couche de fils est représentée par
une "nappe équivalente", ce qui facilite le maillage du probléme. De cette facon, nous tenons
compte des amperes-tours générés mais nous négligeons la résistance en continu des
enroulements. Il n'est cependant pas difficile de mesurer cette résistance a 'ohmmeétre et d'en
tenir compte a posteriori lors de l'exploitation des résultats. Enfin, le transformateur utilisé
possede deux types d'entrefers : deux entrefers principaux, et un entrefer "parasite” situé sur la
moitié extérieure du noyau (figure 5.1), cette derniére étant constituée de deux parties pour
permettre l'introduction du bobinage. Cet entrefer est modélisé par une région linéique de faible

épaisseur (0,1 mm) qui simule la présence d'un vernis isolant.

A l'intérieur du modele magnétodynamique [Sabonnadieére 88], nous nous plagons dans
I'hypotheése d'un fonctionnement linéaire. Ceci est conforme aux observations réalisées a 1'aide
de l'analyseur d'impédance, et déja largement commentées au cours des chapitres précédents.
Dans un premier temps, les caractéristiques utilisées pour la fonte, sont celles communiquées
par le fournisseur, a savoir, une perméabilité et une résistivité réelles, supposées indépendantes
de la fréquence :

Ly = 2500
p=50x10% Q.m

2.2. Comparaison simulation-expérience

Les valeurs de i et de p introduites dans le logiciel FLUX2D, nous permettent de calculer les
puissances active et réactive dans le transformateur, a différentes fréquences. En rapprochant
ces puissances de la valeur du courant introduit, nous déduisons les valeurs du module et de
I'argument de I'impédance.

Les résultats sont présentés (figure 5.2) sous la forme de 1'équivalent Lg-Rg de I'impédance a
vide du transformateur. Nous pouvons ainsi superposer aux résultats du calculs, les mesures
réalisées dans les mémes conditions sur l'analyseur d'impédance.
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Figure 5.2 : Représentation Lg-Rg de I'impédance a vide mesurée (trait continu) et calculée
avec FLUX2D (o)

Nous avons ajouté a la résistance calculée (Rg), la résistance mesurée en continu de
I'enroulement primaire (40 ohm) car celle-ci n'est pas prise en compte lors de la simulation.
Bien que ce relevé ne comporte que quelques points, nous constatons que la concordance des

résultats est loin d'étre satisfaisante, en particulier pour la valeur de I'inductance (Lg), et dés les

basses fréquences.

3 - MODELISATION MAGNETODYNAMIQUE
D'UNE_INDUCTANCE SIMPLE

3.1. Géométrie étudiée et caractéristiques du matériau

Les résultats précédents s'averent médiocres, mais le transformateur utilisé posséde une
géométrie relativement complexe (entrefers principaux, entrefer "parasite”, ...) si bien qu'il est
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difficile de dire si le désaccord provient d'une imprécision de la description géométrique ou
d'une modélisation inadéquate du matériau. Nous allons donc nous ramener a un cas plus
simple : une inductance dont le noyau est un simple tube, Ce noyau est en fonte, identique a

celle qui constitue le noyau du transformateur.

La géométrie choisie (tube cylindrique) découle des facilités d'usinage d'un tel profil.
L'épaisseur relativement importante du noyau (1 cm) est justifiée par une raison simple. Ce
noyau est réalisé par tournage d'un barreau massif. L'échauffement local qui résulte de cet
usinage est susceptible de modifier les caractéristiques du matériau, mais la zone concernée est

proportionnellement moins grande dans le cas d'un noyau épais.

Le dispositif étudié par simulation est représenté par la figure 5.3 :

10 mm

-

rextérieur = 35 mm -
Fintérieur = 25 mm ‘

-
-
-
-
-
-
-
-
-
-
-
-

-
-
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-
-
-
oL SPeIe
-
-
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-

Conditions aux limites:
---- Neuman homogene Vide
we= I nfini

Figure 5.3 : Description de l'inductance cylindrique simulée a l'aide de FLUX2D
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Le bobinage est réalisé en fils de Litz fins (50 spires), afin que les pertes dans le cuivre soient
faibles et aussi indépendantes que possible de la fréquence. En pratiquant successivement
plusieurs mesures d'impédance entre 100 Hz et 40 MHz, nous vérifions, en rapprochant
progressivement les fils les uns des autres et en les rapprochant du noyau, que l'influence des
capacités parasites entre fils, ou entre fils et noyau, demeure négligeable. Ceci provient du fait
que nous ne bobinons qu'une seule couche de spires et que chaque spire demeure relativement
éloignée de ses voisines. Nous plaquons donc finalement les spires sur le noyau, afin de limiter
le flux de fuite.

Les 50 spires étant régulierement espacées sur I'échantillon, il suffit de représenter 1/508me de
la géométrie du tube. L'approximation 2D a été€ validée par la mesure de deux échantillons de
longueurs respectives 60 mm et 120 mm. L'impédance mesurée s'aveére proportionnelle a la
longueur, ce qui prouve que les effets de bords se produisant aux deux extrémités du tube ne

sont pas prépondérants.
Enfin, les fils du bobinage sont assimilés a du vide lors de la simulation. S'agissant de fils de
Litz, il est en effet loisible de négliger les effets de peau [Lofti 93]. Comme précédemment, il

sera nécessaire d'ajouter a la résistance série calculée, la valeur mesurée en continu.

Les valeurs de pr et de p introduites dans le logiciel sont les mémes que celles utilisées

précédemment pour le transformateur.

3.2. Impédance torique : Comparaisons simulation-expérience

Les résultats du calcul, superposés aux mesures effectuées sur l'analyseur d'impédance, sont
présentés sur la figure 5.4.
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Figure 5.4 : Impédance d'une bobine a noyau massif mesurée (trait gras) et calculée sur
FLUX2D (traits fins) avec différentes valeurs de pir et de p

Nous observons d'abord que 1'impédance mesurée se comporte tres différemment d'une
inductance parfaite (argument 2 90° et module proportionnel 4 ®). Cette impédance présente en

revanche toutes les caractéristiques liées a la présence de courants de Foucault importants :
module proportionnel & w? et argument proche de 45°. 1l en résulte, dés les basses fréquences,

des pertes supplémentaires importantes [Namjoshi 88] et la représentation Lg-Rg de 1'impédance

(figure 5.5) fait apparaitre des éléments non constants. Comme indiqué précédemment, nous
avons ajouté a la valeur calculée de Rg, la valeur mesurée en continu (0,43 ohm).
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Figure 5.5 : Equivalent Ls-Rs de I'impédance d'une bobine & noyau massif. Mesure (trait
gras) et calcul FLUX2D (traits fins) avec différentes valeurs de pir et de p

Les caractéristiques du matériau fournies par le constructeur ne satisfont visiblement pas a une
représentation correcte du comportement du matériau. Nous essayons donc, en faisant varier les
deux constantes [y et p, de nous rapprocher des courbes issues de la mesure. Nous constatons
que méme en faisant varier [y dans un rapport 5 et p de 40 %, nous ne parvenons pas a une
ressemblance acceptable des courbes (figures 5.4 et 5.5). Nous remarquons en particulier qu'a
100 Hz ou 1000 Hz, quelles que soient les valeurs introduites pour ir et p, la simulation méne
a un argument toujours supérieur a 45°, Ce résultat est normal puisque les pertes sont attribuées
exclusivement aux courants de Foucault, mais il est en franche contradiction avec les résultats

expérimentaux qui montrent un argument nettement inférieur a 45°...
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Finalement, avec ce composant géométriquement simple, nous ne parvenons pas a de meilleurs
résultats qu'avec le transformateur. C'est a I'évidence la modélisation du matériau qui est en
cause. Il semble nécessaire d'adopter une représentation plus réaliste qui prenne en compte les
pertes par hystérésis, seules susceptibles de réduire la discordance sur l'argument.

4 - LA PERMEABILITE COMPLEXE : POURQUOI ?

Dans I'hypothése d'un comportement linéaire, le principal inconvénient lié a 'utilisation du
couple de valeurs réelles (p, Jiy) pour caractériser un matériau magnétique conducteur, vient du
fait que les propriétés hystérétiques du matériau ne sont pas prises en compte. En régime
sinusoidal, l'utilisation d'une perméabilité complexe introduit un déphasage entre l'excitation H
et I'induction B. Dans ces conditions, le cycle B(H) est elliptique. Sa surface non nulle permet
de rendre compte des pertes par hystérésis, tout en conservant 'hypothése de linéarité. Cette
approche n'interdit pas la prise en compte d'une résistivité, si bien que les pertes par hystérésis
et par courants de Foucault, peuvent étre étudiées simultanément.

4.1. Définition et intérét de la perméabilité complexe

Dés qu'on admet la linéarité et la stationnarité d'un matériau, sa réponse & une excitation (H)
sinusoidale établie, est obligatoirement une induction (B) sinusoidale de méme fréquence. Pour
autant, les deux sinusoides ne sont pas obligatoirement en phase et, si B et H ont des
composantes complexes, nous pouvons écrire :

B=u. H (D
Ainsi, la perméabilité d'un matériau homogéne et isotrope est un nombre complexe {1 qui peut
varier avec la fréquence. Bien entendu, cette grandeur peut également dépendre des parameétres
qui déterminent 1'état physique du matériau (température, pression,...).
Pour caractériser le fonctionnement linéaire d'un matériau magnétique doux, les fournisseurs de
ferrites donnent les deux composantes L' et 1" de sa perméabilité relative a la fréquence de
travail :

B=Ho (W -j 1" ()

ol lg est la perméabilité du vide.
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Puisque dés le départ nous avons pris comme hypothése que B et H sont sinusoidales, la
courbe B(H) associée ne peut étre qu'une ellipse (figure 5.6).

1
I
I
1
: HO e
Hc = Hg coso

Bo= IT|.Hg . @=-arctg(n”’/ W)

Figure 5.6 : Cycle d'hystérésis lié a la perméabilité complexe

C'est donc par cette ellipse que nous allons approcher le cycle d'hystérésis réel. Selon les
matériaux et les situations étudiées, cette approximation peut s'avérer suffisante ou au contraire,
trop grossiere. Cependant, un point demeure certain : la perméabilité complexe est la maniére la
plus simple de tenir compte des pertes magnétiques, et aussi, la plus économique en calcul.

Notons enfin que la perméabilité complexe est le rapport de deux grandeurs définies pour un
milieu continu et donc, homogene. Les équations de Maxwell appliquées a l'optique exploitent
de telles grandeurs [Keradec 94-2], mais elles cessent d'étre applicables dés que les longueurs
d'ondes impliquées sont du méme ordre que la taille des inhomogénéités (rayons X). Il faut
donc s'attendre a des limitations semblables lors de 1'emploi de la perméabilité complexe.

L'ensemble du raisonnement conduit ici avec la perméabilité complexe s'applique également a la
permittivité. Avec les mémes hypotheses concernant la linéarité, nous poserons donc :

€ =€o (€ -jE&") 3)
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Expression des pertes dans les matériaux magnétiques

La puissance complexe P fournie & un systéme de volume V limité par la surface fermée S est

égale au flux du vecteur de Poynting (Sp) a travers cette surface.

_ _SES S, 8= - L div S, dV @)

—_— — —I*
on S,=EAH

Le modele mathématique régissant 1'état électromagnétique d'un matériau continu en régime

harmonique est issu des équations de Maxwell, auxquelles sont associ€es les lois de

comportement du milieu supposé linéaire, homogeéne et isotrope. Ces équations sont les

suivantes :
rotH=J+joD =>divE =0 (5)
r_'()tl_*'::-jmﬁ =>divH =0
-+ A — E A — i P - -—
J+10}D=E+_](DD=_]C08E B=pu H
avec
B (T) : amplitude complexe de 1'induction magnétique
E (Vml) : amplitude complexe du champ électrique
H (Aml) : amplitude complexe du champ magnétique
J (Am2) : amplitude complexe de la densité de courant
L (Hml) : perméabilité complexe
e (Sml) : permittivité complexe

A partir de ces relations et de la divergence de Sp, nous obtenons :

Il

— —_— — st F i - b
diVSp=diV(EAH ] H .rotE-E.rotH (6)

Gréce a (5) et apres développement , nous obtenons :

) (7

159




Chapitre V
En remplacant alors L et € par leurs expressions complexes (2) et (3) :
» R n s 2 n ~ 2 ) ' = 2 1 == 2
divS,=-o g +e'|E]) —joq|H][ - |E[) (8)
La puissance complexe fournie au systéme s'exprime alors comme suit:

P _J divS_I;dV=0)J (u"Iﬁ\2+e"|'E'|2)dV+jmJ w|if-¢|EHrav ©
v v

v

La partie réelle de cette puissance (puissance active) est la partie dissipée, alors que la partie
imaginaire (puissance réactive) est une partie échangée alternativement et temporairement

stockée par le systeme sous forme d'énergie interne.

Dans un métal, on admet généralement que > jmf) , 81 bien que, d'apres (5) et (3), nous

déduisons :
E=_]UJEE = E:—.l
p Jop
Puis: £'=0 et &'= g3 (10)

A partir de (5), (9) et (10), nous obtenons :

P, = Réelle [P]:J o3[ + 0w av
v

(11)
P, = Imaginaire [P] = J [OFT ] H |2 dv
v

Le premier terme de Py est appelé "pertes par courants de Foucault" et le second "pertes par
hystérésis". Cette décomposition permet de séparer les deux types de pertes a l'issue de chaque
simulation.
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5 - MESURE DES CARACTERISTIQUES PHYSIQUES STATIQUES DU
MATERIAU

La perméabilité complexe est une donnée largement utilisée par les fabricants de matériaux
magnétiques doux (ferrites, toles) [Watson 89]. Les deux composantes de la perméabilité
complexe sont en général tracées en fonction de la fréquence. Ce type de courbe est une donnée
standard dans le cas des ferrites douces [Philips 91] : la chute de la partie réelle donne la
fréquence limite d'utilisation du matériau.

10°

W,
/

/

Mu" )

[
(—]
"

Mu' et Mu" d'une ferrite

[y
[—]
=}

10* 10° 10° 107 10®

Fréquence (Hz)

Figure 5.7 : Evolution en fonction de la fréquence des deux composantes de la perméabilité
complexe dans le cas d'une ferrite douce

Dans le cas qui nous intéresse, le noyau magnétique est constitué de fonte massive. Les
grandeurs caractéristiques du matériau sont la résistivité (p) et les deux composantes de la
perméabilit€ complexe (U' et p"). Seules ces grandeurs peuvent étre prises en compte
simultanément par le module magnétodynamique p complexe de FLUX2D.

Dans un premier temps, nous supposons que ces grandeurs ne varient pas avec la fréquence, et
nous recherchons la perméabilité€ "quasi-statique”. La résistivité sera mesurée indépendamment.
Nous allons voir comment ces grandeurs sont mesurées et comment elles évoluent en fonction
du niveau de l'excitation magnétique et de la température.
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5.1. Perméabilité complexe quasi-statique
5.1.1. Principe et dispositif expérimental

Nous disposons au Laboratoire d'un banc de mesure des cycles B(H) (figure 5.8). Ce banc est
concu 2 l'origine pour la caractérisation des téles magnétiques utilisées dans les domaines de
1'électrotechnique. Il est donc habituellement utilisé a une fréquence voisine de 50 Hz et pour la
caractérisation d'échantillons de matiere relativement fins. Notre échantillon est un cylindre
épais de fonte massive. La détermination de la perméabilité quasi-statique ne devant pas étre
perturbée par les courants de Foucault, la fréquence d'utilisation du banc est fortement abaissée.

BANC DE MESURE DES CYCLES B(H)
PC SUR ECHANTILLON DE FONTE
A
b Genérateur de + BIR of Amplis
fonctions - * Asservissement
— ; K
| arbitraires -3 v2 (B sinusoidal) 3;{),2?2 A
% Wavetek 95 (20MHz) 1
-
= 8 Amplificateur de Sonde de courant
E 3 songe de courant < a effet Hall (P6302) (] :)
& - AMS503 Tektronix i1 b
S
=l . Y1
) Preamplificateur
faible bruit SR560
Stanford Research
Systems V2
~ ~_| Voltmétre 2 voies
BRI Keithley 194 A

Figure 5.8 : Banc de mesure des cycles B(H) sur un échantillon de fonte

Nous avons vu précédemment que l'utilisation d'une perméabilité complexe est une
simplification des lois de comportement du matériau et qu'elle suppose que B et H sont
sinusoidaux. Le principe de la mesure présentée figure 5.8 consiste a injecter dans
I'enroulement primaire (50 spires) un courant I] (image du champ H) et & asservir ce courant
pour obtenir au secondaire (100 spires) une tension V2 sinusoidale (image de l'induction
moyenne B). Le courant I] étant généralement distordu, il convient ensuite de ne retenir pour
les calculs, que son fondamental. C'est ce que nous appellerons dans la suite : "hypothése du
premier harmonique". Notons que grace a l'utilisation de deux bobines séparées pour l'injection
du courant et pour la mesure de la tension, la résistance des fils de bobinage ne perturbe pas les
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résultats. Les fils étant plaqués sur le tube, le flux de fuite est négligeable. Dans ces conditions,
l'erreur totale due a I'ensemble de 'appareillage est inférieure a 2 %.

Notons que méme en quasi-statique, la valeur de l'induction B mesurée est une valeur moyenne
dans l'épaisseur du matériau. En effet, dans un tore cylindrique, 1'induction est inversement
proportionnelle a I'éloignement de 1'axe du tore. La perméabilité calculée a partir de ces valeurs
de B est donc, elle aussi, une valeur "moyenne". Nous avons évalué, dans I'hypothése d'un
comportement linéaire, l'erreur qui découle de cette approximation : elle est inférieure a 1 %
(dans le cas de notre cylindre et en quasi-statique).

Dans ces conditions, l'inductance mesurée est liée a la réluctance ® du circuit et a sa

perméabilité par trois relations classiques :

. Ni 1
Z=jLwo avec L=E et R=

m

S

il —

La méthode classique de détermination de L en découle directement. A partir de la tension V2

(sinusoidale) et du fondamental de 11, nous obtenons pour [U' et 1", les expressions suivantes :

p= V2 'm cos @
- 2
Fond.[Il] oNISpu,
Vs 1
Fond[I;] @Ni S p,
avec :
V2 :amplitude de la tension secondaire sinusoidale ramenée au primaire
Fond[I]]: amplitude du fondamental du courant primaire
® . pulsation
N1 . nombre de spires primaire
S . section de I'échantillon
Im :  longueur moyenne d'une équiflux de B
(0 : 90-6
0 : déphasage de V par rapport au fondamental de I]
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5.1.2. Mesures et variations observées

Nous devons tout d'abord déterminer le seuil de fréquence a partir duquel nous pouvons
considérer que le régime quasi-statique est atteint. Ne connaissant pas a priori la valeur de la
perméabilité, il est difficile de calculer I'épaisseur de peau mise en jeu et par suite, la fréquence
limite a partir de laquelle nous pouvons considérer les courants induits comme négligeables.
Dans ces conditions, nous cherchons cette fréquence expérimentalement, mais un calcul
approximatif nous indique qu'il est inutile d'essayer au dessus de 2 Hz.

Nous allons donc observer les cycles d'hystérésis obtenus en diminuant progressivement la
fréquence. En théorie, le régime quasi-statique est atteint lorsque le cycle ne change plus lors
d'une nouvelle diminution de fréquence. Par ailleurs, il existe une limite basse qui nous est
imposée par le banc de mesure, et en deca de laquelle les grandeurs mesurées s'avérent
difficilement détectables malgré I'utilisation d'amplificateurs de mesure. Cette limite se situe aux
alentours de 0,2 Hz.

Les cycles obtenus pour des fréquences comprises entre 2 Hz et 0,25 Hz sont présentés sur la
figure 5.9. Nous observons sur ces relevés qu'au dela de 0,5 Hz, les cycles "enflent", ce qui
indique le développement de courants de Foucault dans le matériau. Entre 0,25 Hz et 0,5 Hz par
contre, la différence observée semble minime. Nous pouvons donc considérer le régime quasi-
statique atteint a partir de cette fréquence de 0,25 Hz. Cette fréquence étant maintenue, nous
faisons alors varier le niveau de B entre 10 mT et 1 T (figure 5.10).
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0,10 0,10
B (T) B(T) /
/i
%/
0,00 0,00 e
i %
| |
|
0,10 .' _ -0,10 ; [
-100 0 100 -100 0 100
H(A/m) f=0,50Hz
H(A/m) f=0,25Hz
0,10 0,10
B (T) B (T) /
77
0,00 0,00 -
"
%’
-0,10 -0,10 |
-100 0 100 -100 0 100

H(A/m) f=1,00Hz H(A/m) f=2,00Hz

Figure 5.9 : Cycles d'hystérésis mesurés de 0,25 Hz a 2 Hz. Induction variant entre 10 mT et
100 mT
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Zoom réalisé entre 10 mT et 100 mT

1 0,1
0,5 %
, 0,05 %/
€ o
= 0 =
093 /, : /%
7 : - 0,05 e
Fréquence = (.25 Hz / i
] Température. = 20%. [
-1000  -500 0 500 1000 '0'.1190 .50 0 50 100
H (A/m) H (A/m)

Figure 5.10 : Cycles d'hystérésis mesurés de 10 mT a 1 T. Fréquence : 0,25 Hz

Nous constatons qu'a bas niveau, l'approximation par une ellipse du cycle B(H) parait
envisageable, tandis qu'a plus haut niveau, l'erreur commise devient trop importante. C'est une
des limitations de cette approche qui, nous l'avons dit, ne prend pas en compte la saturation du
matériau. A bas niveau, il est possible de tracer l'ellipse B(H), en ne conservant que le
fondamental de H. La figure 5.11 montre la superposition des ellipses ainsi obtenues et des
cycles d'hystérésis réels, pour différents niveaux de B.
0,010 0,05

B (T) B (T) /7
) 7

7
/ / il ,/ /

/ // /

/ /7
-0,005 / / 4
4%

-20 -10 0 10 20 -80 -40 0 40 80
H (A/m) f=0,25Hz H(A/m) f=0,25Hz

TN

B=10mT B=50mT
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B (T)

0,05 /

N
L
N
TS

0,00

sl M/

-0,10
-100 -50 0 50 100

H(A/m) f=0,25Hz

B =100 mT
Figure 5.11 : Superposition des cycles réels mesurés et des ellipses obtenues par
l'approximation du premier harmonique de B et H.

Nous vérifions sur ces relevés que l'approximation du premier harmonique est acceptable a bas

niveau. En utilisant les formules (12), nous relevons ainsi les valeurs de la partie réelle et

imaginaire de [ et & , en fonction du niveau de B (figure 5.12).

0,01

N
1000 g :

e

—Rb

0,001 N\

7l / | ] N
: —Mu' = Re(Mu) [ ——
/ —Mu" = - Im(Mu) I |

10 i 0,0001 ; ;
0,001 0,01 0.1 1 0,001 0,01 0,1 1

B créte (T) B créte (T)

Mu

1/Mu

Figure 5.12 : Perméabilité quasi-statique en fonction du niveau de B. Echantillon de fonte
massive. (Température = 20° )
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Notons qu'a partir de 400 mT, les cycles d'hystérésis du matériau ne ressemblent plus du tout a
des ellipses (figure 5.10), si bien que I'hypothése du premier harmonique perd son intérét.
Nous avons cependant représenté les valeurs obtenues pour L' et " au dela de ce seuil (figure
5.12), afin de montrer I'écart par rapport a un comportement linéaire.

La quasi-constance de Im(1/Mu) en dessous de 200 mT a une conséquence simple. Tant que
I'induction ne dépasse pas cette valeur, la totalité des pertes peut étre représentée par une
résistance paralléle indépendante de B, et ce, malgré la non linéarité de la partie réactive de cette

impédance.

Ce relevé nous permet également de mettre en parallele les valeurs mesurées de iy et celle
communiquée par le fournisseur de matiére, qui est, rappelons-le, iy = 2500. La différence
importante observée explique en partie l'écart constaté entre la mesure et la simulation de
I'impédance d'une bobine 4 noyau massif (figure 5.4 et 5.5). Notre premiére idée, qui avait été
de réduire cette valeur de pr, était donc justifiée, mais comme nous l'avons montré ensuite,

insuffisante a tout expliquer.

Nous donnons pour la perméabilité réelle de la fonte (figure 5.13), une représentation identique
a celle délivrée par les fabricants de ferrites.

1500 : g v 10000 ¢
—Mu
1000 i : 3
1000 |
s : /
500 ............. . /
—Mu'
== -
0 0,2 0.4 0,6 0.8 1 10 100 1000
B créte (T) H (A/m)
ECHELLE LINEAIRE ECHELLE LOGARITHMIQUE

Figure 5.13 : Perméabilité quasi-statique réelle en fonction du niveau de B et de H.

Si nous comparons les courbes de la figure 5.13 avec celles fournies par les fabricants pour des
noyaux ferrites (figure 5.14), nous constatons qu'aux bas champs, les ferrites ont un
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comportement beaucoup plus linéaire. La perméabilité complexe est donc particuliérement bien
adaptée a I'étude de ce type de matériau.

—25C —1007C

JB8 388

Ha

Ha

6000

103

4000

A 102 X]
2000 ™~ 2

0 10 1
0 . 100 200 300 L00

BimT)

10° 10! 102 103
HCA/m )

Figure 5.14 : Perméabilité quasi-statique réelle d'une ferrite (type 3B8) en fonction du niveau

de B et de H.

5.2. Résistivité

Nous avons dit que les grandeurs caractéristiques d'un matériau massif conducteur sont la
perméabilité et la résistivité. Nous procédons donc, sur un échantillon du méme métal, a une
mesure de résistivité. Il s'agit d'une mesure 4 points, pratiquée sur un barreau de fonte de
section 1 cm? et de longueur 60 cm. Nous respectons une distance suffisante entre les points
d'injection du courant et les points de mesure de la tension, pour que la répartition du courant

soit homogene entre ces derniers. Nous obtenons, en continu, le résultat suivant :

p=70x 108 Q.m (£ 04 x 108 Qm)
( température ambiante : 20°c )

Une fois encore, il y a un écart important entre cette valeur et celle fournie par le fabricant (50 x
10-8 Qm).
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5.3. Influence de la température

Afin de déterminer l'influence de la température sur la perméabilité et la résistivité, nous
effectuons une courte étude expérimentale. Il s'agit ici uniquement d'estimer la sensibilité des

grandeurs considérées a la température.

Concernant la perméabilité, apres avoir placé le tube de fonte dans une étuve a 120°C, nous
n'avons pas observé de variation significative. En revanche, aprés avoir refroidi le barreau de
fonte, nous avons constaté que la résistivité était beaucoup plus sensible aux variations de
température (figure 5.15).

8107 : -

7107} ) .

6107

5107 [

410’j

Résistivité (ohm.m)

31077

2107 [.u

1107710 L
5 10 15 20
Température (° C)

Figure 5.15 : Evolution de la résistivité de la fonte en fonction de la température

Cette étude succincte nous a amené a prendre quelques précautions supplémentaires, comme par
exemple noter la température lors de tout essai et éviter les courants d'air...

5.4. Validation : calcul des pertes

Nous disposons maintenant des grandeurs caractéristiques du matériau fonte. Il est donc facile,

en utilisant le module " complexe" de FLUX2D, de calculer les pertes qui se développent dans
une bobine a noyau massif en fonte et de comparer les valeurs obtenues aux mesures directes.
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Nous utilisons pour cela la géométrie décrite au paragraphe 3 de ce chapitre (figure 5.3). Pour
effectuer plusieurs comparaisons, nous nous plagons a trois niveaux d'induction : 10 mT,
50 mT et 100 mT. Dans chaque cas, nous utilisons les valeurs correspondantes de p' et 1" lues
sur la courbe de la figure 5.10. La fréquence de travail étant de 0,25 Hz, fréquence a laquelle '
et )" ont été déterminés, nous utilisons pour la résistivité une valeur qui n'est pas celle mesurée,
mais, au contraire, une valeur trés grande, assimilable a l'infini, afin de ne pas fausser le calcul
a cette fréquence. 1l faut en effet se rappeler que le cycle qui nous a servi a déduire L intégre les

effets dus aux courants induits et donc, 2 la résistivité.

Les résultats obtenus, rassemblés dans le tableau 1, sont comparés aux mesures directes

effectuées sur le composant, ainsi qu'a une simulation effectuée a 0,25 Hz avec la perméabilité
réelle W' et la résistivité p mesurée. Ce dernier cas correspond en fait a la simulation classique

qui serait effectuée par un utilisateur ne connaissant pas la valeur de la perméabilité complexe.

ECART entre MESURE
SIMULATION MESURE et SIMULATION
(en %)
avec avec avec U avec |
p réel (=i1') | u complexe et réel (=lt') | complexe et
B | et résistivité résistivité PetQ et résistivité
p infinie résistivité p infinie
PetQ PetQ AP et AQ (%) | AP et AQ (%)
10| P=0,81puwW P =334 yW P=331uw 76 % <1%
mT |Q=17,65 uyWWVAR| Q=17,15 uVAR | Q=17,16 pVAR 3% <1%
50 | P=19,75 pW P =685 W P = 66,6 uW 70 % 3%
mT | Q=284,5 uVAR| Q=275uVAR Q=270 uVAR 5% 2 %
100] P=775puW P=272 uyW P =267 uW 71 % 2 %
mT | Q=830uVAR | Q=795uVAR | Q=777 uVAR 7 % 2 %

Tableau 1 : Comparaison des mesures et des simulations effectuées a 0,25 Hz sur une
inductance a noyau de fonte, dans le cas de l'utilisation d'un p réel, puis d'un L complexe

L'observation de ces résultats met nettement en évidence I'apport du pL complexe. En utilisant la
perméabilité complexe mesurée a 0,25Hz conjointement avec la résistivité mesurée en continu,
nous effectuons plusieurs simulations a des fréquences plus élevées, tout d'abord dans le cas de
lI'inductance simple (figure 5.16), puis dans celui du transformateur a2 deux enroulements
précédemment décrit (figure 5.17).
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Figure 5.16 : Equivalent Ls-Rs de I'impédance d'une bobine 2 noyau massif. Mesure (trait
gras) et calcul FLUX?2D avec iy réel (traits fins) ou avec pir complexe (et @ ).
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Figure 5.17 : Equivalent Ls-Rs de l'impédance 2 vide du transformateur & deux
enroulements. Mesure (trait gras) et calcul FLUX2D avec iy complexe (et @ ).
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Nous vérifions sur ces courbes qu'en deca de 10 kHz, la perméabilité complexe "quasi-
statique" utilisée conjointement avec la résistivité p mesurée en continu, conduit a des

prévisions relativement précises, comparaison faite avec les mesures. Cependant, a fréquence
plus élevée, l'estimation des pertes parait moins précise. L'hypothése de la constance de W et de

p en fonction de la fréquence est assurément discutable, mais l'erreur la plus importante doit
étre attribuée au fait que lorsque la fréquence croit, B n'est plus uniforme sur la section du tube

(effet de peau). Or, c'est une perméabilité moyenne qui ressort des mesures...

6 - MESURE DES CARACTERISTIQUES PHYSIQUES DYNAMIQUES :
PROPOSITION D'UNE METHODE ORIGINALE

Nous allons voir dans la suite quels sont les inconvénients de la caractérisation classique et

comment il est possible d'y remédier.
6.1. Critique de la méthode de caractérisation classique

Nous savons dorénavant qu'il n'est pas possible de traduire le comportement d'un matériau
magnétique conducteur par l'utilisation des seuls parameétres p et p réel. Or, dans les
caractérisations classiques effectuées a partir d'un tore bobiné, seules deux grandeurs peuvent
étre mesurées 2 la fréquence de test : la puissance active P et la puissance réactive Q. Ceci est
insuffisant pour déduire le triplet de paramétres (1', ", p) de fagcon univoque. En effet, pour
un couple (P, Q) donné, plusieurs triplets de valeurs peuvent justifier les mesures. Il est
possible de répartir les pertes mesurées a volonté entre hystérésis et courants induits, avec les
choix extrémes qui en découlent. Nous pouvons, comme précédemment, tout attribuer a
I'hystérésis et choisir p "infini". La solution consistant a "privilégier" les courants induits, en
posant " = 0, peut également donner un résultat correct, a condition que I'argument de
l'impédance mesurée reste supérieure a 45°. Comme nous l'avons déja signalé, aucune solution
avec |L" = 0 n'est acceptable si cet argument est inférieur a 45°.

Tant que cette répartition n'est pas faite et que les constantes ne sont pas déterminées de fagon
univoque, les constantes trouvées ont peu de chance de conduire a de bons résultats pour des
inductances de tailles différentes !

Pour parvenir a une solution unique, nous pensons mettre a profit le fait que ces différents
triplets équivalents (', 1", p) se distinguent par le profil d'induction qui leur est associé dans
I'épaisseur du matériau. Tous les triplets qui permettent de retrouver la puissance mesurée
(active et réactive), ne donnent pas la méme répartition de B dans le matériau, comme le montre
la figure 5.18.
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8§ mT

6 mT

4mT

2mT

w=169; pn"=157; p="infini"
20 mT

10 mT

0 5 10 mm

W=423; u"=67; p=13,5x 10~8 ohm.m
Figure 5.18 : Profil de la composante normale de B dans I'épaisseur du matériau, calcul€ avec
deux triplets distincts de valeurs (', i", p) conduisant aux mémes puissances actives et

réactives.
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Nous observons sur le premier profil que les effets de peau sont faibles et, par conséquent, la
variation de B est en 1/r. Sur le second profil, les effets de peau apparaissent plus nettement .
Ainsi, si nous disposions d'une mesure supplémentaire liée a cette répartition de B, nous
pourrions probablement en déduire le seul triplet de valeurs (W', ", p) qui conduise 2 la fois a
la puissance dissipée exacte, et au profil correct de B dans le matériau. C'est 1'idée que nous
allons maintenant développer.

6.2. Prise en compte de l'atténuation de I'induction
6.2.1. Formulation analytique

Dans un premier temps, nous cherchons a exprimer le quotient du flux circulant dans la moitié
centrale du noyau, sur le flux total. Cette fraction vaut 1/2 lorsque I'induction est homogéne (en

basse fréquence), mais elle diminue deés que les effets de peau se manifestent.

Dans un premier temps, nous allons étudier le probléme plan : une plaque d'épaisseur a, de
hauteur b et de longueur c, situ€e entre deux nappes de courant -I et +I. Une induction B est
ainsi créée dans le matériau (figure 5.19). Nous savons que cette approximation plane d'un tore
est correcte au minimum a 1% prés en magnétostatique. En magnétodynamique, puisque cette
approximation conserve la surface extérieure, il devrait en étre de méme.

A

5 1

’ Avec: betc>>a

Figure 5.19 : Profil de B dans 1'épaisseur d'une plaque située entre deux nappes de courants
opposés
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D'apres les équations de Maxwell :

rotH=jweE = divE=0 (13)
rotE=—jopH = divE=0

nous déduisons :

rot rot H = (14)

fﬂl
';:l

En posant A H= grad div H—rot rot H et, comme div H =0, nous obtenons :

—

AH+w2epH=0 (15)

Dans notre probléme, H est dirigé suivant Oy et varie suivant Ox, si bien que :

o’Hy
ox?

+02epHy=0 (16)

La solution générale de cette équation est :

Hy(x)=Rsin @+ S cos @ (17)
ol =W \/EN X

Dans le dispositif utilisé, H est paire selon x. Cela donne la solution de I'équation (17)

suivante :

R=0 (18)
Hy(x) =S cos ¢

Sur la surface (x = % a/2), la composante tangentielle du champ H est continue :

Hy(+ a/2) = Hy(- a/2) = S cos ((D NEm %) =Scos B (19)

a
en posant =@ (-2—)
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D'apres (19) et en appliquant le théoréme d'Ampere, nous déduisons la valeur de S :

I
S= 20
bcos 6 (20)
Calculons maintenant I'expression du flux total ¢, qui traverse la plaque :
+af2 — I + 82
o o P =
q;r_c.uj Hy(x)dx_c.bcose.J cos(m Eux)dx
-2 ~a2
sin |0
1 2 (8) at

Nous obtenons de la méme facon I'expression du flux ¢c traversant la moiti€ centrale de la

plaque. Nous comparons ensuite cette fraction du flux a la moitié du flux total :

=— === (22)

I1 est facile de vérifier que lorsque la fréquence tend vers 0, le rapport r¢ tend vers 1, ce qui

correspond a une répartition uniforme du flux, et a une induction constante dans 1'épaisseur du

matériau.

En notant n le nombre de spires qui créent les courants superficiels (figure 5.19), nous pouvons
déduire l'expression de l'impédance mesurable :

2 —
n
Z =j— : 0=2j.%.4 / % n. g(6) (23)

Fosh p i == 4 s
La limite basse fréquence de cette expression (0 — 0 = lg(e) =~M4/LE ) ) coincide, comme

il se doit, avec l'expression qui découle du calcul classique de réluctance :

Zu:ij:j(o@BQﬁnz (24)
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Nous nous proposons maintenant de déduire L et € 2 chaque fréquence, i partir des mesures de
r¢ et Z] ., en suivant la démarche ci-dessous :

- ¢y permet d'accéder 2 6 et donc au produit [ &
- connaissant 6, la valeur de Z] conduit au quotient B

- W et € se déduisent des deux combinaisons précédentes

6.2.2. Etude par simulation

Avant de voir a quoi meéne cette méthode, nous allons vérifier que notre formulation analytique
est plausible en la confrontant a des résultats de simulation. Pour rester proche de nos
conditions expérimentales, nous utiliserons les paramétres statiques mesurés pour la fonte a
50 mT :

W=605; u"=150 ; p=70x 108 Qm

Au cours de la simulation, comme lors du calcul analytique, nous supposons que ces valeurs ne
varient pas avec la fréquence. Ainsi, dans le calcul analytique, nous posons :

BL=po (W-ju"
5 J
E=§, +j——p o (25)
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Figure 5.20 : Evolution du rapport r¢ avec la fréquence. Superposition du calcul analytique

(trait continu) et des points obtenus en simulation a partir d'une plaque (x) ou d'un cylindre (0)
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Figure 5.21 : Evolution de I'impédance Z| en fonction de la fréquence. Superposition du

calcul analytique (trait continu) et des points obtenus en simulation & partir d'une plaque (x) ou

d'un cylindre (0)
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Rappelons que I'épaisseur de la plaque (a) est ici de 10 mm. Nous constatons que lorsque la
fréquence tend vers l'infini, le rapport r¢ (figure 5.20) tend vers 0, ce qui est logique puisque

plus aucun flux ne circule au cceur du matériau. Nous avons représenté sur les figures 5.20 et
5.21 les points obtenus en simulation avec FLUX2D dans le cas d'une plaque (a = 10 mm ;
b =m x 60 mm ; ¢ = 60 mm) ou d'un cylindre de dimensions équivalentes. Pour effectuer ces

simulations, nous avons réparti uniformément le courant sur chaque face du matériau.

Notons que l'argument de r¢ est défini a 21 prés. Nous constatons que les résultats obtenus en
simulation pour le tube et la plaque équivalente sont trés proches. Le calcul analytique est
également en trés bon accord avec la simulation, ce qui permet de valider 1'approximation du
tube par une plaque équivalente, utilisée lors du calcul.

Nous observons que les courants induits se manifestent clairement dés 1 Hz. Le choix de
0,25 Hz pour réaliser la caractérisation quasi-statique est donc cohérent avec cette valeur. Nous
constatons également qu'avant 100 Hz I'argument tombe en dessous de 40°, ce qui est en
accord avec nos observations expérimentales.

6.3. Comparaison des deux méthodes de caractérisation
6.3.1. Cas d'un matériau magnétique conducteur

La caractérisation standard s'appuie sur la formule "classique" de l'inductance (24) et conduit,
pour la perméabilité complexe, a :

My =Z —. = —
ac p2 jou,

(26)

La méthode que nous proposons, déja évoquée brievement en 6.2.1, exploite en plus le rapport
r¢. A partir des expressions de I'impédance Z et du rapport des flux r¢, la procédure a suivre

pour obtenir les valeurs de jt', u" et p est la suivante. Le module et 'argument de Z et r¢ étant

déterminés expérimentalement, nous déduisons de (22) :

0 =2 arc cosé 27

Connaissant 0, la valeur de [t se déduit de (23) aprés avoir exprimé € en fonction de 6 :

(28)




Chapitre V

; == a - . < =
Enfin, connaissant 6 = 4/ L € 7 et 1L, nous accédons a la valeur de € :

== 1 i 2
er—jmeoz.ab.n.éle.tge (29)

Dans le cas d'un métal, cette derniére expression nous mene, grace a (25), a la valeur de p.

Nous n'avons pas disposé du temps nécessaire a la réalisation d'échantillons qui auraient
permis de valider expérimentalement cette méthode. Cependant, en partant d'une simulation
effectuée sur FLUX2D, nous avons évalué pour différentes fréquences la valeur de I'impédance
Z et du coefficient r¢ d'une inductance a noyau massif en fonte. Partant de ces valeurs, nous
avons retrouvé, grace a notre méthode (formules (28) et (29)), les grandeurs caractéristiques :
I, L" et p. Nous les avons ensuite comparées aux valeurs introduites dans la simulation, ainsi
qu'aux valeurs de [’ et 1" qui auraient résulté d'une caractérisation standard (formule (26)). La

figure ci-dessous nous montre les résultats obtenus.

700

600

500 |-ccu

400 -

Nouvelle methode

300

200 |-

100 L

102 100' 10° 100 10*® 10° 10°

Fréquence (Hz)

Figure 5.22 : ' et 1" évalués grace a la méthode classique (trait fin) ou grace a notre méthode
(trait fort)

181




Chapitre V

Nous constatons que la méthode standard ne donne un résultat correct qu'en dessous de
0,2 Hz, alors que la nouvelle méthode proposée est cohérente au-dela de 10 kHz, du moins tant
qu'il n'y a pas d'incertitude expérimentale.

La valeur de p est calculée a partir des formules (25) et (29) :

i (30)

Im[é) o
ou Im( ) représente la partie imaginaire.

La valeur de p obtenue gréice a cette formule est égale 2 70 x 10-8 et elle demeure constante avec

la fréquence, en conformité avec la valeur introduite.

Grace a cette méthode, nous parvenons donc non seulement a une bonne évaluation de ' et p",
mais également a celle de p, a chaque fréquence. Si dans la réalité ces grandeurs varient suivant

la fréquence, cette caractérisation permettra de 1'observer directement.

6.3.2. Etude d'un noyau ferrite

Notre méthode, appliquée jusqu'ici 2 un matériau magnétique conducteur massif, peut
également s'appliquer au cas d'un noyau ferrite. Les grandeurs recherchées sont dans ce cas
L etE.

Un noyau ferrite est constitué de particules conductrices noyées dans un liant isolant. La
résistivité globale qui résulte de cette structure est €élevée (2 Q.m) mais la permittivité qui résulte

de la trés faible épaisseur du liant entre les grains I'est également (&= 2.10° )

Pour évaluer l'incidence des courants capacitifs sur les observations et les mesures standards,
nous avons admis pour €, la loi de variation ci-dessous :

1 ) 1
f j2m
1,05.10°

e=¢, 2.10°. 31)

+]
Le premier terme suppose une diminution de € 2 partir de 1,05 MHz, celle-ci pouvant étre due 2
la résistance série de la capacité. Le second terme rend compte du courant de fuite passant grice

a la résistivité globale.
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Pour la perméabilité, nous avons admis un filtrage passe bas du premier ordre de fréquence de
coupure 2 MHz, la perméabilité relative basse fréquence étant supposée égale a 2000 :

= pg. 2,102 — (32)
+]

2.10°

Toutes ces valeurs numériques sont cohérentes avec les indications fournies par les fabricants.
La figure 5.23 montre les variations de | et € prises comme hypothéses de travail.

10 : _ : 10°
10° “ _\ 10° \\
PZAN N
10° send ‘\ 104 | SN
Pz \ AN
10' 10° \

mo N

1000 e 00 L
104 10° 106 107 108 10¢ 10° 10° 107 10°

Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)

saal

Figure 5.23 : Courbes de perméabilité et de permittivité adoptées pour les calculs relatifs & un
noyau ferrite

Partant de ces hypothéses, nous avons étudié les deux grandeurs mesurables définies
précédemment : I'impédance Z et le rapport des flux r¢, ainsi que la perméabilité qui serait

déduite d'une caractérisation standard. Pour mieux souligner I'effet des courants capacitifs,
nous avons également tracé les courbes en ramenant ér a 1 ("sans permittivité").
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3 i 1 T
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Figure 5.24 : Impédance d'une inductance ferrite calculée avec et sans permittivité
§ [ e 0
1.5 - —0
i \ 227 arg(rg )
\ s’ 1
\ ’
Y arg(rg )
1 —/\\\‘ /. > 1 >
@ T \" o 2 T %
2 2 3
'E : -458 3 -458
H 0 E =
E * |-=- -
0.5/ \ ~ 0.5 3
D 190 0 S— T

. 4 — === e '?I 8
10° 10° 10 16 10 10° 10° 10 10

Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)

"AVEC PERMITTIVITE"" "SANS PERMITTIVITE"'

Figure 5.25 : Rapport r¢ calculé avec et sans permittivité

Enfin, la figure 5.26 permet de comparer le résultat de la mesure standard de W, i la valeur

réellement introduite ("valeurs vraies").
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Figure 5.26 : Perméabilité de la ferrite. Comparaison des "vraies" valeurs et de celles issues
d'une caractérisation standard

Ici encore, le calcul classique s'avere inadapté en haute fréquence, c'est-a-dire, avec les
hypothéses réalistes adoptées, au dela de 2 a 300 kHz.
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7 - CONCLUSION

L'emploi d'une perméabilité complexe au sein du logiciel de calcul éléments finis FLUX2D,
permet une évaluation précise de la puissance dissipée au sein d'un circuit magnétique. Bien
évidemment, des limitations subsistent : le calcul effectué suppose que le matériau est isotrope et
que son comportement est linéaire, ce qui est plus approprié aux matériaux doux. Néanmoins,
en nous placant dans de telles conditions, nous avons comparé la simulation & des résultats
expérimentaux, ainsi qu'a une étude analytique simple. Le bon accord observé valide le
fonctionnement du module L complexe de FLUX2D.

Une méthode de simulation n'est intéressante que s'il est possible de fournir les données
requises avec précision. Apres avoir utilisé la méthode de caractérisation classique, nous avons
confirmé qu'elle n'est pas adéquate en cas de circulation de courants induits. Nous proposons

donc une méthode différente qui permet, grace a la mesure de deux grandeurs complexes,
d'accéder aux deux grandeurs physiques qui caractérisent un matériau linéaire : € et |1 . Dans le

~

cas d'un métal magnétique massif, € permet de connaitre la résistivité 2 introduire
conjointement A |, dans le module magnétodynamique [ complexe de FLUX2D.

1l faut remarquer que €ety sont déterminés a chaque fréquence sans aucune hypothése
concernant la variation fréquentielle de telle ou telle grandeur physique. Nous pourrons donc
vérifier bient6t si I'hnypothese simple selon laquelle la perméabilité conserve sa valeur statique,
est fondée ou non. Nous pourrons également dire quelle est la part de pertes hystérétiques dans

le total des pertes et changer de géométrie sans craindre d'avoir a remesurer les constantes
g et 1 du méme matériau.
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Le travail présenté dans ce mémoire avait initialement plusieurs objectifs.

Il s'agissait tout d'abord de trouver une représentation qui permette de simuler le comportement
électronique d'un transformateur & deux enroulements dont le noyau était constitué de fonte
massive. Un circuit équivalent, résultant de travaux antérieurs effectués au Laboratoire, nous a
servi de point de départ. Le faible couplage de notre composant, ainsi que les courants induits
inhérents 2 'utilisation de fonte comme matériau magnétique, nous ont amenés a compléter ce
circuit, testé initialement sur des composants plus standards.

Les éléments complémentaires introduits dans le circuit équivalent ont nécessité 1'adaptation de
la méthode de caractérisation expérimentale, elle aussi établie pour des composants standards.

Pour la premiere fois, le circuit équivalent complet a été exploité lors d'une simulation
électronique, conduite avec le logiciel PSPICE. Quelques modifications de forme ont été
nécessaires a l'introduction du circuit dans le logiciel. Comparaison faite avec les mesures, nous
avons obtenu de trés bonnes prévisions du comportement du transformateur, utilisé seul ou au
sein d'une électronique comportant plusieurs autres composants bobinés. A cette occasion,
nous avons pu montrer qu'en fonction de l'environnement du composant, l'usage du circuit
équivalent complet n'était pas toujours nécessaire. A contrario, il apparait que les données des

fournisseurs sont souvent insuffisantes pour obtenir des prévisions correctes.

Le but poursuivi étant le calcul des constantes du circuit équivalent a partir de la géométrie du
dispositif et des caractéristiques des, nous avons scind€ la suite du probléme en deux. D'une
part I'évaluation des grandeurs €électrostatiques, et de 'autre, celle des grandeurs magnétiques et
des pertes.

L'étude électrostatique a été menée selon deux axes. A partir d'une représentation simplifiée des
couches de spires, nous avons évalué analytiquement les capacités parasites d'un transformateur
a deux enroulements. Nous avons ainsi pu comparer différents modes de bobinage, et
démontrer la sensibilité des capacités parasites a la disposition des spires dans I'espace réservé
au bobinage. Nous en avons déduit des régles simples de bobinages qui permettent de fortement
diminuer ces capacités. Plusieurs prototypes ont établi le bien fondé de ces reégles. Parallélement
a cela, nous avons effectué le méme calcul a I'aide du logiciel éléments finis FLUX2D. Au-dela
d'un certain nombre de spires, nous avons obtenus par ce moyen des résultats trés proches de
ceux résultants des calculs analytiques. Cela a confirmé l'intérét d'une approche analytique,
méme approximative. D'autant plus qu'avec l'augmentation du nombre de spires, la saisie
précise et détaillée de la géométrie du systéme, indispensable en électrostatique, s'aveére de plus
en plus pénalisante. Finalement, les deux approches trouvent leur limite lorsque la disposition
des spires est trés irréguliére...
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Enfin, nous avons essayé de retrouver les caractéristiques magnétiques et les pertes associées, a
partir de simulations effectuées sur le logiciel FLUX2D. En supposant le matériau linéaire,
isotrope et indépendant de la fréquence, nous avons montré d'abord que l'utilisation d'une
résistivité et d'une perméabilité réelle pour modéliser le comportement d'un matériau massif
conducteur, était quelque fois impossible et souvent insuffisante. Nous avons alors caractérisé
le matériau par des méthodes expérimentales classiques. La perméabilité complexe quasi-
statique moyenne déduite de ces mesures, associée a une résistivité mesurée en continu, a
permis d'obtenir une bonne évaluation des pertes, mais uniquement a la fréquence de la mesure.
Pour aller plus loin, nous avons proposé une méthode originale de caractérisation du matériau.
Cette méthode consiste a associer a la mesure classique, une mesure complémentaire, de fagon a
disposer, & chaque fréquence, de données suffisantes pour effectuer la détermination simultanée
de la perméabilité et de la permittivité. La perméabilité complexe et 1a résistivité ont ainsi €té
déduites, et comparées a celles issues des méthodes classiques. Ceci a permis de mettre en
évidence l'erreur importante qu'apporte la méthode classique dans le cas d'échantillons massifs.
Nous avons également évalué 1'intérét de notre méthode appliquée a un matériau ferrite. Il
apparait qu'elle permet d'accéder a des valeurs de perméabilité et de permittivité beaucoup plus
fiables que celles données par les constructeurs, notamment au-dela de 200 kHz. L'intérét
majeur de cette méthode est qu'elle permet d'obtenir, a chaque fréquence, les valeurs
caractérisant le matériau, indépendamment de la forme du noyau utilisé. En contrepartie, sa mise
en oeuvre nécessite le percage du noyau magnétique, ce qui est envisageable pour un noyau
métallique, mais pas pour un noyau ferrite. En réalité, la seconde mesure proposée ici n'est
qu'un exemple. Un choix différent, ne nécessitant aucun usinage compliqué, et donc mieux

adapté aux ferrites, a déja été justifié sur le plan théorique.
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ANNEXE 1 :

EXPRESSION ANALYTIQUE
DES IMPEDANCES A VIDE ET EN COURT-CIRCUIT
DU TRANSFORMATEUR A DEUX ENROULEMENTS
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ANNEXE 1

EXPRESSION ANALYTIQUE
DES IMPEDANCES A VIDE ET EN COURT-CIRCUIT
DU TRANSFORMATEUR A DEUX ENROULEMENTS

OBTENTION DU DIAGRAMME DE BODE ASYMPTOTIQUE DES MODULES

1 - Circuit équivalent utilisé

Nous avons établi précédemment (cf. chapitre I) que le transformateur & deux enroulements est un
systéme a trois tensions indépendantes. Nous avons vu que dans le cas oll une liaison externe
existe entre primaire et secondaire, il est possible de se ramener & un systéme ne dépendant plus
que de deux tensions. Le nombre de capacités parasites du circuit équivalent passe dans le méme
temps de 6 a seulement 3. Il est alors plus aisé de mener a bien 1'étude analytique du circuit ainsi
obtenu (figure Al.1). Cette étude doit nous permettre d'obtenir les expressions des impédances a
vide et en court-circuit, et par suite, celle des fréquences singuliéres et des amortissements.

| |
I
Il LS| C3 15}

Figure A1.1: Circuit équivalent a trois capacités du transformateur a deux enroulements

Toujours dans un but de simplification, notons également que les pertes supplémentaires dues aux
courants de Foucault qui se développent dans les enroulements ou dans le noyau, sont, dans un
premier temps, supposées négligeables.

2 - Expression analytique de l'impédance a vide Z,

L'impédance cherchée est définie par:

Zo=Vi/1; avec I = 0.
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En exprimant I; en fonction des tensions V; a Vg4, nous obtenons:
Vi 1

CipVi + L(ViVy) + Cap(Vi-Va) L 1Va Vs
1P Vi + =(Vi-V2) + C3p(Vi-Va) i+ (Ci+Cy)p v C3pV|

Zo

d'onn :

Zo = 1 ! V)
1 + 1 (C]+C3)p = (%-i—rlex—‘l‘

Pour évaluer les deux rapports de tension, il faut trois équations indépendantes. L'utilisation de la
loi des noeuds fournit :

ViV . Vo o Vo NN LU S 1 1 \y,. V3

] 2Rp+2LPp+ Lsp = |t 2Rp ' 2Lep +Lsp) >"Lep
VoVs _ V3 Vs VoV s Vo _ (1,1 1 L\v.- Y4 (o
Lsp 2Lpp 2Rp D2 L T {2 T2Re T 2Lep +Lsp] 4, W
Vi-V \%

-4 = CypVa- Cap(Vi-Va) i (;1{+(C2+C3)P)V4' CspVi

Pour rendre les calculs plus lisibles, posons alors :

1

B N R A _ L
= r’ b I N 2Rp N 2Lpp B Lgp’ ¢ Lsp’ 3)
=dg d o1 41 =L f= F12—+(C2+C3)p, g = Cyp

2  2Rp 2Lpp Lsp’ ¢ E’

Le systeme (2) se présente maintenant sous la forme suivante :

Vo V3 _
aV, = bV,-cV; by 9y, T =8
= ; Vy, V3 V4
V, = dV,-eV Nz, aVa ..V
cV, 3-eV,  soit CV1 dV]+eV] 0
eV; = fVy-gV, ¥ Ve o
0 eV]+fV1 g

La résolution de ce systeme d'équations donne :

V, _ ae?-adf-cge ot Va c2g - ace - bdg

¥ _ Ng _ GE A ~D0F 4
Vi be2 +c2f - bdf Vi be2+ c2f - bdf @)
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En remplacant dans (1), I'impédance a vide prend alors la forme suivante:

bdf - be? - ¢2f
2
[1+11(C1+C3)pl(bdf - be? - c2f) + ae? - adf - 2cge + E-(c2 - bd)

Zy = 14

Pour parvenir 4 I'écriture finale, il reste a remplacer les variables (a) a (g) par leurs expressions en
fonction des constantes du circuit. Pour faciliter les calculs, nous emploierons les notations ci-

dessous :

A
1l

(bdf- be? - czf] r,LpLgp?

Zo=nN aec D = I+r](C1+C3)p]N -Q )

Q = a(df—ez) + 2cge + E;(bd-cz] rpLpLsg p’

2.1 Calcul du numérateur N de Zg

En introduisant les expressions (3) dans la premiére des relations (5), nous obtenons pour N :

—N = l+—1—+—+—)( + ) 1 Cy+C
roLpLsp? It 2Rp 2Lpp Lgp)\I2 2RP 2LPP LSP —+(C, 3)]3}

. O S Co+C

D'ou, en faisant sortir 1/rp:

N _ (1,1, 1, 1)
1'2:[_,}'»]_,5132 I'' 2Rp 2Lpp Lgp

Soit, aprés arrangement en fonction de

1
—+(C 2‘+‘C 3)1)] .
I2

N __ - (11, : )
r,LpLgp? Tt 2Rp 2Lpp Lgp
[ CrrCapHCrrCop il LILCorcyp]) - S [Lucrrca)
Lsp? =

2Rp 2Lpp| Lspl2

207




Annexes

Si nous effectuons la soustraction du dernier terme, nous obtenons :

N _ 1 1 1 1
L — _-_+—+_._.—
i = [ o) [ Co o ol )
1 1
+ T [ CarCopHHCar o)

En multipliant par 2r;LpLgp?:

2N = [(2LP LP)P“]{LS(C2+C3)92*{1+f2(C2""C3)P] ﬁ ]}

+ 2Lp (C2+C3) p2 4 [I+r2(C2+C3)p](1+I]i'—§p)

Soit, aprés arrangement par ordre croissant des puissances de p :

2N = [-1-(21‘? LP)PH LS 2RP rz(Cz+C3)(1 ]P-'{LS(C2+C3)+—T2(C2+C3)] }

+ 1+ []l{—krg(C2+C3) p + ZLP(CZ"'CB)"‘%EQ(CZE"'C?’)] P’
P P

En développant suivant les puissances croissantes de p, il vient :

IN = 1+8 41 4+ {Eﬂz(cﬁcg‘l HLP;ZLPI )—i&+r2(C2+C3)]

2Lp 2R, —
(Lg rg}(C2+C )4-( P Rﬂﬁrz(cﬁcg(u—_)]&p{z }(C2+C3)’p2

+ 2Lp LP) (L +—r2) (Ca+C3) p3

Finalement, nous obtenons pour N :

Lg
N = 1+ Ay
Lg Lp X Lg H
l-i—
+ [rz(C2+C3)( 1+ Rp 1+ T P

(6)
:[r‘(l 2Rp}‘ (1 2RPH(C2+C3(1 2Ly ZRP 2Rp)]
LPL (1 )(1+—‘L)(c2+c3 p3
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2.2 Calcul du dénominateur D de Zj

D'apres (5), il est d'abord nécessaire d'évaluer Q. Comme pour N, nous avons :

_Q o [ & i 1) ., 2Cp
roLpLsp? T n ‘(rz 2Rp 2Lpp Lsp[r2 \ezr C3)p} 13 N roLsp

211,1.11.1,1.1\.1
- C pTn [(rl 2Rp 2Lpp LspIQ 2Rp 2Lpp LSPJ L2p2}

En distribuant 1/r, dans le premier crochet et 1/Lgp dans le second, nous obtenons :

_8 o 11 s
rLpLgp? T {‘[(C2+C3)P 2Rp 2Lpp Lsp}"(ng 2Lsp Ls }(C2+C3)P, —p

2pf(lel 1 Y1, 1, 1\ 1 —-1—+-1—+—+—]

+ C% P~ I {(r; 2Rp 2Lprl'2 2Rp 2Lpp Lgpif1 2 Rp Lpp

Si nous multiplions par rpLgp et que nous mettons 1/(2Lpp)? en facteur dans le second crochet,

cela donne :

Q _ 1 2, Lsp_ Ls Lsp, Lg ) }
e = o Ls(Co+C3)p?+——+—+ Rp 2Lp F 2T T2 | | 2 3Rp 2Ly —+—41)(Ca+C3)p| + 2C3p

N rir,C3p? [L 2Lpp 2Lpp X2Lpp 2Lpp 1)|1 Lpp Lpp Lpp
—_——— S T l
4L]%P2 .  2Rp 2 2Rp I

En classant dans chaque crochet les puissances croissantes de p et en multipliant par Lpp, nous

parvenons au résultat suivant :

o - kg fencspfamagencin] - 2o
= 2Lp 2Rp (C2+C3) p Ls+fz C2+C3)P + 2LpC3p

r]r2C3 ‘ p[ 4 12 1) Lep Lpp Lpp )]
4Lp r1r2 T ZRPX] 2Rp)'p2+2LF{rl 1Y) Rp}p+l]+4L rp 'Rp'1

Finalement, en ordonnant le polyndme suivant les puissances croissantes de p, nous obtenons :

211l L
{ = 2Rp (14—3—2LP}C2+C3)+ZI;C3+r;r2C34‘-(J—i-1Hp}

p{Lg{l C2+C3}+r|C3[r1[1 2Rp}+ (1 2RP)HQLP 1}} p2 (7

L_p[”Lscz(’ ZRPXI 2RPH p’
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D s'obtient en remplacant N et Q par leurs expressions ((6) et (7)) dans la deuxiéme équation du
systeme (5) :
D = 1+-—=

i G e U |
{rz(c2+C3il+4'—L; 14+— RP T C1+C3 1K 4L ke 2LP P

l 12
Lp JLs Y042 ), Ls
2 (r1+rle2+C3(I.2L I' Rp QRPI 2Rp)

s )l =) [
+ +I‘](C1+C3{r2(c2+c3il 4L 2Lp P

i e )
T1|2Rp —2 1yl 14— C2+C3)+ZI'1C3+r]I‘2C LP = +1

PLS[CZJ'CJ 1 ZRPX 2Rp)

I
i T1+17 |, L, r ] 3
+ +LP(C1+C3{(I1+I'2XC2+C3‘1 2L {1 Rp ),qﬁt(l.iﬁl;) p
rire
Lp 2 { r1+r2} Lg )]
‘_IZLS(C2+C3‘ )'H‘IC (r1+r9_ 1 R +2_]:I: }

+ LpLsg [(C1+C3)(C2+C3) C2 (1 ZRP)(I-'-;TZP)

En effectuant les soustractions, nous obtenons l'expression finale de D :

Lg
4Lp ®)
wal ot

{[n(c]+c3)+rz(cz+c3)](1 Eshlelids ) p
L‘F{l I(C +C2}+_(CI+C3HC2+C3)]+I'11‘2(C1+C2( A}I'_‘SPXC_, f Cc;{l-%z)
Ls Lp

"IRp2Rp HLsCs
C,C,

Lp{r,(nzr—ép}ﬂu (142—h]}c,+co)[1 lzLPKCJ.CﬁCz)
(c,+c )(1-»——}+(c2+c3)(1 )}

+Lels (C1+C2) (C3 c.f(::zz)(l 2Rp 1'2%) p*

D=1+

p2

3 - Expression analytique de l'impédance en court-circuit Zcc
Nous voyons sur le circuit de la figure Al.1 que cette impédance peut étre obtenue simplement en
cherchant la limite de Zg lorsque C; tend vers 1'infini. Nous posons alors :

Zce = 1y N/D avec

- Ls ( Lsg ) 1412 + Lels 2\ »
N b 4Lp + Le|l 2Lp Iir Rp) ry (1 2Rp)(1 2Rp)p
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L

S
[41 ZLPK Rp r‘(C”C”[“ZLfHP

_‘[ ri Lo (l*ﬁl?)](cl+c3(1*ﬁ,$; 2Rp 2RP)} P

4 LpI:—(C1+C )1k ](1%};;3

Dl

4 - Expressions analytiques de Z; et Zcc en fonction des grandeurs mesurées

A partir du circuit de la figure Al.1, nous pouvons établir les relations liant les inductances du
circuit aux inductances mesurées a vide (Lo) et en court-circuit (Lcc), vues du primaire. Ces

relations sont les suivantes:

2LP(LS+2LP] 2LpLg
L0= ZLP” (LS+2LP) = m et LCC = LS /] 2Lp LS 2LP (9)
D'oul nous tirons :
L
14y [ 1=
Lec Lo
Lg=————= et Lp=L, 3 (10)
]_Lcc
Lo

En remplacant Ls et Lp par ces valeurs dans les expressions de N et D, nous obtenons :
- Pour l'impédance a vide Zo :

N =1+ {rz(cﬂcwﬂ(n"—lﬂ
’ ];_?{(Cﬂc"’{”(l ZRP}+ ]! 2RPH+2—R(;:»{ 22\,;)] p*

];—?Lcc(l )(1+—r2—)(c2+c3 p3

| D = 14 {[r](C;+C3)+r2(C2+C3) +I:Q]p

LE{(C1+C2)"—(C1+C3}'—(C2+C )] ;ECZII?{OP ,
P

\+r1r2(C]+C2)(C3+—% Lcccgﬁ'{_:
+ {LoCrrep{ca 2 +rz.“‘2}+Lo—[(c1+c3) L CrCa 1]

+ Lo Lec (C1+Cy) (C, ' C(ii,_(:czz](l lzgp)(lizRP)
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- Pour I'impédance en court-circuit Zcc :

Bl ebis R g
D= 1+ {E{lﬁﬁn(qws)}p

’ [LO(C“'Q{“(] 2RP}* ( 2Rp)Jﬁ%(“2r_fia)] p?

GLCC (C1+C) (1 2RP)(1+;TZP) p’

5 - Exploitation des résultats et obtention des diagrammes de Bode de Zo et Zcc

Observons tout d'abord que les expressions littérales de Zo et Zcc sont difficilement exploitables
sous cette forme. Pour parvenir au tracé du diagramme de Bode asymptotique des modules de Zo
et Zcc, il est nécessaire de simplifier ces expressions. En étudiant le circuit de la figure Al.1, dans
différentes plages de fréquences (basse, moyenne et haute) et grace a des approximations, nous
allons voir qu'il est possible de simplifier les expressions établies. Nous pourrons ainsi tracer,
étape par étape, le diagramme recherché.

5.1 En basse fréquence

Du continu jusqu'en de¢a de la premiére fréquence de résonance du circuit, les seuls éléments qui
interviennent sontmn, ry, Iz, Lget Lp:

I Ls I n
o VV e VVV —» [
l
® / L
2R, 2L, 2R, N/
b Z

o ! L &

Figure A1-2: Circuit équivalent basse fréquence

Les expressions de Zo et Zcc deviennent alors :

I\r rnra
Iry+rs

Zy = 1n (1 + Ifo—p) et Zcc = 1 L
: 1 +~r—2@-p
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Si le coefficient de couplage k vérifie : [kl 2 0,98, cela implique que Ly =2 25 Lcc. Comme par

Fi r § & 'y I . .
ailleurs il est facile de vérifierquer; +r; 2 4 ﬁ, nous obtenons la relation suivante :

Lo > 100__1-_'C£_
Iy Ip Iy + 17
o [ o )

La factorisation de Z¢c en découle, avec une précision supérieure ou égale a 1% :

Lo Lcc
(1 £4 Iy Iz p) (1 i l“]+l'2p)

In+n

Zec = 1 >

1+?2“p

Si k ne vérifie pas l'inégalité proposée, en cas de faible couplage par exemple, tout n'est pas remis
en cause. L'expression de Zo demeure exacte et dans le diagramme asymptotique de Zcc, seul le
palier intermédiaire basse fréquence est légérement affecté, comme le montre la figure A1.3.

Zee A

(ohm)

LecP
k voisin de 1 e /

rl+r2

b

[
|
|
|
: |
|

| ;
] T
ri/lr ; r , Iy +T
| = 1 2 F2= 2 F3= 1 2
2nLg 2n L 27 Lo

Figure A1.3 : Allure de Zcc lorsque k varie

En regle générale, l'expérience montre que si les deux fréquences de coupure basse F'y et F'3 sont
distantes de moins de deux décades, il faut éviter de comparer le palier intermédiaire basse
fréquence a (rq + 12).
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5.2 En moyenne et haute fréquence sans pertes

Le circuit équivalent du transformateur devient :

1 Cs
o Lyv | n —o
::C 2L, C:: :‘Q - ﬁ
I 2
o | L o

Figure A1-4: Circuit équivalent en moyenne et haute fréquence sans pertes

Dans ce cas, nous obtenons :

Zy = Lop

1 + Lee (Co + C3) p?
LccC3] p? + LOLCC(C1+C2{C3+ﬂ p*

L C
144/ 1=XC
VL

Zcc = L ] (11)
< e LG Gl 2

1+ {LO(CWCZ] +

Deux fréquences naturelles apparaissent immédiatement : 1'une au numérateur de Zg (résonance
série), l'autre au dénominateur de Zoc (résonance paralléle).

1
275\/ 1e CC(C2+C3)

FZ'D = F3 =

: I
E =F;s=
Zee ™47 o Loo(C+Cy)

Deux autres sont introduites par le dénominateur de Zg. Pour les exprimer, il est nécessaire de
faire a nouveau I'hypothése Ikl = 0,98. En effet, la factorisation de Z, est possible si 1'inégalité
suivante est vérifice :

Lo (Ci+Cp) >> —2——C3 - Lece (C34_C]£2_
1+ / 1 Lfog C1+C2
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Or, si Ikl = 0.98, cette inégalité peut s'écrire : LO(C]+C2) 55 Les (W
1=

CCy T
ce qui se vérifie
automatiquement. Dans ce cas, Z peut s'écrire:

I + LCC (C2+C3) p2
[1 + Lo(C1+Ca)p? [1+LCC(C CICZ}p]

Zo = Lop (12)

Nous obtenons ainsi les expressions des deux fréquences de résonance paralleles de Z :

1
2y /L o(C1+Cy)

0ic;
Led Cra e

Comme précédemment, si k ne vérifie pas I'hypothése proposée, tout n'est pas remis en cause. Le

Fr1=F=

Fy_o=F4=

diagramme asymptotique de Zcc n'est pas affecté et dans celui de Zo, seule la zone intermédiaire
est légerement modifiée, comme le montre la figure A1.5:

1

zo A

(ohm)

21y /L o (C+C3)

Figure A1.5 : Allure de Zo lorsque k varie

Les expressions (11) et (12) permettent aussi de voir que, si la limite entre moyenne et haute

fréquence se situe entre 1 et 1 , en moyenne fréquence, ut étre
! 2nVLo(C1+C3)  21¥YLe(Co+Cs) 4 2 e
supposée nulle alors qu'en haute fréquence, L peut étre considérée comme infinie.
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D'autre part, pour pouvoir raccorder les expressions (11) et (12) a celles trouvées en basse
fréquence, il faut supposer que:

- VLo (C; +C) << L—Det Lo pour Zg

I E

= VLCC (C1+C3) et VLCC (C2+C3) << I_II"CTC;_:Z— pour ZCC

Cela signifie que la plus basse des fréquences de résonance est bien plus haute (au moins une

décade) que la plus haute des fréquences de coupure, et ceci pour les deux courbes. La partie
ascendante relative a jLo® ou jLccw est donc bien visible.

5.3 En moyenne et haute fréquence avec pertes

Seule la premiere résonance paralléle de Z est située en moyenne fréquence. Les impédances de
Ly et de (C;+C>) sont ici beaucoup plus grandes que r; et 1y, si bien que 1'amortissement dii a ces
résistances est sans effet sur cette premiére résonance. Seules les résistances paralleéles 2Rp
amortissent en fait cette résonance. Dans I'expression (12), la premiére partie du dénominateur doit
donc étre complétée par un terme du premier degré, tel que Zg, a la fréquence de résonance, soit
égale a Rp. Ce terme devient égal a: 1 + R%. p + Lo(C1+C;) p2. Le fait que cette résonance soit

toujours bien visible implique également que 1'amortissement z est inférieur a 1, ce qui suppose

que :

Lo

2Rp > m

En haute fréquence, nous pouvons maintenant réintroduire les résistances dans le circuit équivalent
qui ne comporte plus d'inductances paralleles. Nous obtenons alors le circuit (a) de la figure A1-6:
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f/i’f
AN

| |
Iy +1 ”C:}

— 2R,
C

o1 1] L

| (b)

Figure A1-6 : Circuits équivalents en moyenne et haute fréquence avec pertes

(5]
=
|
|
//i//
NAN

En remarquant que les résistances 2Rp dérivent un courant négligeable par rapport a celui qui
traverse L (carr; << 2RP et rp << 2Rp), nous pouvons inverser les positions de rj et rp par
rapport a 2Rp. Nous obtenons alors le circuit (b) de la figure A1-6. Sans les résistances, nous
pouvons €crire pour ce circuit que :

Zo = 1 1+Lcc(C2+C3)p2
(C1+C)p ( GG |\
1 + Lee C3+C1+C2 P
Zcc = Lec p L

1 + Lec(Cy + C3) p?

En remplagant ensuite respectivement :

Lcep par Lecp + (r1+12)

i 2Rp
Cp P 1T+ 2RpCyp

o 2Rp
P T+ 2Rp Cop

Comme dans cette gamme de fréquence 2RpC;p et 2RpC,p >> 1, nous obtenons les
amortissements recherchés. Cependant, pour que le modele fournisse des amortissements corrects
pour les trois premiéres résonances de Zo, il faut le modifier. En effet, nous avons ajusté, grice a
Rp, l'amortissement de la premiére résonance, mais, en général, avec le circuit proposé, les deux
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résonances suivantes de Zo ne sont pas suffisamment amorties. Il faut donc insérer des résistances
qui ne perturbent pas en basse fréquence, mais qui amortissent en haute fréquence les circuits
constitués par Lce et (Ca + C3) d'une part, et Lec et (Cy + C3) d'autre part. Le plus simple est
d'introduire des résistances en série avec C; et Cp. Nous pourrions envisager également de répartir
Ry, de fagon dissymétrique sur les deux inductances 2L, mais il est peu probable que cela suffise a
ajuster correctement les trois amortissements.

6 - Conclusion

6.1 Résumé des hypotheses

Les impédances calculées grace a 1'étude analytique sont obtenues avec les cing hypothéses
suivantes:

kIl = 0,98

1

VLo (C+Ca) << L0 ¢ %

Iy

VLCC (C1+C3) et VLCC (C2+C3) << Lcc

Il X9
L
-2Rp >> 4/ —0
3 (C1+C2)

r << 2Rp et rp << 2Rp

6.2 Expressions finales de Zo et Zcc

Les hypothéses précédentes nous permettent d'aboutir, pour les deux impédances, aux expressions

suivantes :
L{] Lec 2
(1-5——]3 1 I'1+I‘21C2+C3}+-2T p+Lcc(C2+C3)p
% =™ 1 L 2 +C1Co | Lec + GG
-f——p-l- 0(C]+C2)p 1 T;-H‘g Crt+——= C,+C,) 2Rp p+LC C +C,
Lo o L0
(1 * i p)(l 'r1+rzp]
ZCC = 1 T1+I7
[1+52p) {14 s CraCarEElprLectCrrcap?]
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Les fréquences singuliéres (approchées) de Zg sont donc, par ordre croissant :

5|

- coupure série o By = 2nle
- leére résonance parallele : Fp = 1
d 21V Lo(C1+Cy)
- résonance série : F3 = 1
21tV Lec(Ca+C3)

Il

2¢me résonance paralléle : Fy

CiC, )
2 Ca——=
Tb\/L:C{ C]+C2

Pour la premiére fréquence de résonance paralléle Fp, nous avons : Zg=Rp

De méme, les fréquences singulieres (approchées) de Z¢c sont, par ordre croissant :

515)

r1+r2
oL,

lére coupure série : F, =

1)
2nL

coupure paralléle Flz =

r 1 +r2
2nL cc

e B
Il

2eme coupure série :

1
21,/ L oc(C1+Cy)

résonance parallele : F; =
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6.3 Diagrammes de Bode asymptotiques de Zo et Zcc

Le tracé du diagramme de Bode asymptotique des modules de Zo et Zcc, a partir des expressions
analytiques que nous venons d'établir, est le suivant :

1
A Ci1+C3)p

r1+r2

£y

Figure A1.7 : Diagramme de Bode asymptotique des modules de Zo et Zcc
6.4 Grandeurs équivalentes vues coté secondaire

Les impédances équivalentes vues coté secondaire (Z'g et Z'cc) s'obtiennent facilement a partir

des expressions de Zgy et Zcc. 1l suffit de permuter les indices 1 et 2 , et de multiplier ces
impédances par 12.

6.5 Présence de courants de Foucault

Lorsque des courants induits se développent dans le noyau ou dans les enroulements du
transformateur, cela se traduit globalement par une diminution de l'inductance et une augmentation
simultanée de la résistance série du composant (cf. chapitre I : paragraphe 3.3.2). Lors de la
détermination expérimentale des constantes du circuit équivalent, il est donc important de prendre
en compte les valeurs exactes des grandeurs qui interviennent aux fréquences considérées. Ainsi,
les valeurs a utiliser dans les expressions des fréquences F; a F4 et F'1 2 F'4 ne sont plus ry+1s,
L¢c et Lo, mais rj+rp+r, L' et L',.

220




Annexes

ANNEXE 2 :

BANC DE MESURE D'IMPEDANCE

221







Annexes

ANNEXE 2 : BANC DE MESURE D’IMPEDANCE

O
O
O
u]
O
O
O
1]

0

ooo oono
oooooo
oooooo
oooooo
oooooo
ooooono
oooooo
ooooono
oooooo

n S ERC

ooooo
Impedance (100Hz-40MHz) Gain-Phase (10Hz-100MHz)

\ 00 OO0 (0]

\)étajl du branchement

Impedance (100Hz - 40MHz)

&1y & & S

+—0O
D (fil bl
%ﬁ (il bleu) A (fil jaune)
C (fil jaune)

B (fil bleu)

O

(1): HP 4194 A - Impedance/Gain - Phase Analyzer
@ : HP Measurement Unit
(3): HP 16047-D Test Fixture

@ : Transformateur 2 mesurer
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ANNEXFE 3

REPRESENTATION DU COUPLEUR PARFAIT DANS PSPICE

1 - Coupleur parfait

Nous utilisons au sein du circuit équivalent du transformateur a deux enroulements, un
"coupleur parfait". Dans les logiciels de simulation, cette notion de "coupleur parfait” n'existe
pas. Il est possible de palier a cette absence en utilisant, en lieu et place du coupleur, des
inductances couplées, celles-ci étant disponibles en standard dans la majorité des logiciels de
simulation. Cette substitution est possible lorsque le coupleur en question se trouve mis en
paralleéle avec une inductance. C'est le cas ici de l'inductance magnétisante. Nous allons
démontrer que cette substitution est valable quelle que soit la fréquence. Pour simplifier la
démonstration, nous traiterons, dans un premier temps, du cas ot l'inductance magnétisante est
constante. Nous verrons ensuite que la représentation proposée demeure correcte, méme dans le
cas ou l'inductance magnétisante est scindée en deux parties.

2 - Représentation du coupleur parfait dans PSPICE

I Iy I I
O—>— Oo—>— < O
n
A | N . A A A
9 23 k &
i

Coupleur
O parfait o — _—
Inductances
couplées

Figure A3.1 : Représentation du coupleur parfait dans PSPICE

Le systéme avec coupleur parfait conduit aux relations suivantes:

VisiLio;+n)=jLyoL +jLinol

’ (1)

Vo=V, =jLimoL+jLin“ol
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Les relations aux inductances s'écrivent par ailleurs :

V1=jL1(DI] +_iMCI]Iz
V2=jM(DIl+jL2fDIz

ou M désigne la mutuelle inductance.

En identifiant (1) et (2), nous obtenons :

L!=L]
L,=n’L,
M =T] Ll

M

d'oli nous déduisons : k=———=
vLiLs

Annexes

(2)

En pratique, nous introduisons les valeurs de (Lj, L) et k est choisi égal a 0,999999, le logiciel

PSPICE n'autorisant pas la valeur 1.

3 - Représentation du coupleur parfait en présence de courants induits dans le

noyau

2

vy (b)

Figure A3.2 : représentation du coupleur parfait en présence de courants induits dans le

noyau

228




Annexes

Lorsque des courants induits se développent dans le noyau, cela se traduit physiquement par
une diminution de la valeur de l'inductance magnétisante et par une augmentation de la valeur de
la résistance série de I'ensemble. Pour prendre ce phénomeéne en compte au niveau du circuit
équivalent, nous scindons l'inductance magnétisante en deux parties (L et L'), dont une est
shuntée par une résistance (R). Pour nous ramener a la configuration simple précédente, c'est a
dire & une inductance en parallele sur un coupleur, nous introduisons non pas un, mais deux
coupleurs parfaits, comme le montre la figure A3.2. Il suffit de démontrer que les deux circuits
proposés (figure A3.2) sont effectivement équivalents, pour pouvoir ensuite appliquer deux fois

la substitution précédente.

Posons:

Zi=jLw (3)
jLR®

Zy=L'/IR= —
GL® +R)

Le circuit (a) conduit aux relations suivantes :

Vi=@Z1+Zy) I, +n 1y

4
De la méme fagon, le circuit (b) fournit :
Vi=Zi (1 +nIp)+Z, (1, +n 1y 5)

I1 y a donc équivalence totale entre les relations (4) et (5). Dés lors, il est possible de substituer
aux deux coupleurs du circuit (b), deux paires d'inductances couplées, comme cela a été
proposé précédemment, pour obtenir un circuit directement utilisable dans PSPICE.
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