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L'électronique de pUIssance connaît depuis quelques années une mutation vers 

l'intégration en vue de progresser dans la conception de convertisseurs statiques de plus en 

plus compacts et de plus en plus fiables. L'impact de l'électronique de puissance sur la 

conversion de l'énergie électrique n'est plus à démontrer aujourd'hui : l'électronique de 

commutation s'impose dans un nombre croissant d'applications pour des domaines de 

puissance extrêmement variés, allant de quelques Watts à plusieurs centaines de kilowatts, et 

couvrant de larges gammes de fréquence de fonctionnement. Si les qualités attendues pour ces 

systèmes sont bien connues (il s'agit entre autres du rendement, de la compacité, de la 

discrétion électromagnétique, ... ), ces « critères» sont d'autant plus mis en exergue par la 

multiplication des systèmes, par le besoin d'autonomie des systèmes portables et par la 

nécessaire compatibilité de ces derniers avec leur environnement. Sans pour autant oublier, 

pour ces systèmes, des contraintes additionnelles de fiabilité et de respect des multiples 

normes en vigueur dans les différents domaines respectifs de mise en œuvre de ces 

convertisseurs. La volonté d'intégration est quant à elle motivée par une course à la 

miniaturisation des systèmes et un abaissement des coûts. 

A l'image de la microélectronique et de l'intégration monolithique, l'électronique de 

puissance se doit nécessairement de poursuivre cette mutation. Néanmoins, l'aspect plus 

macroscopique de la structure de conversion complète oppose, selon le niveau de puissance 

envisagé, des problèmes variés tels que les semiconducteurs et leur refroidissement, les 

composants passifs (condensateur, inductance et transfonnateur) et l'interconnexion de ces 

sous-ensembles dans une démarche d'intégration qualifiée d'hybride, par opposition à celle 

sur silicium, qualifiée de monolithique [lJ[2J[3J[4]. Même si au final la densité volumique de 

perte est comparable entre ces deux techniques d'intégration, l'aspect hétérogène du problème 

posé, en particulier au niveau des différentes natures de matériau, rend cette progression 

longue et difficile, tant du point de vue dimensionnement et conception que de celui de la 

réalisation effective de prototypes. 

Dans ce contexte, l'équipe électronique de pUIssance du Laboratoire 

d'Electrotechnique de Grenoble possède un axe de recherche sur cette problématique 

d'intégration, les travaux réalisés portant aussi bien sur l'aspect technologique que sur les 

modèles et les outils de conception de tels systèmes. 
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Les travaux réalisés au cours de cette thèse et présentés dans ce mémoire se rapportent 

plus particulièrement à l'intégration des composants passifs pour les alimentations à 

découpage. Ils ont été menés dans le cadre du Groupement de Recherche (GdR) «Intégration 

des Systèmes de Puissance» et s'inscrivent dans la suite de ceux initiés lors de la thèse de K 

LAOUAMRl [5][6][7][8]. Les composants passifs, en particulier les composants magnétiques, 

représentent déjà, à l'heure actuelle, une butée importante tant en terme de volume occupé et 

de pertes qu'en terme de faisabilité de l'intégration du dispositif. Même si l'intégration ne 

résoudra pas certains problèmes tels que ceux liés à la qualité des matériaux, de nouvelles 

structures électromagnétiques peuvent sans aucun doute être imaginées afin d'améliorer la 

compacité et le rendement des structures de conversion. 

Ainsi l'équipe de J.A. Ferreira (Energy Laboratory de l'Université de Rand en Afrique 

du Sud) [9][10][11][12] a proposé au début des années 90 de marier les trois composants 

habituellement rencontrés dans les structures de conversion sous la forme d'un seul et unique 

composant électromagnétique baptisé LCT, ce nom permettant de rendre compte des trois 

fonctionnalités assurées simultanément, à savoir inductance-condensateur-transformateur. 

Cette équipe a initialement développé des composants LC (inductance-condensateur 

uniquement) bobinés associés à un diélectrique. Ces composants, dont le comportement 

s'apparente à celui d'une ligne de transmission, peuvent être utilisés comme circuits résonants 

ou comme filtres selon le mode de connexion choisi [10]. C'est sur ces phénomènes de lignes 

de transmissions que s'appuie l'équipe de F. Costa (Satie-ENS de Cachan) dans leurs actions 

de recherche dans le cadre du GDR ISP [13]. 

A partir de ces concepts, les travaux de thèse présentés dans ce mémoire ont eu pour objectif 

de concevoir un prototype LCT destiné à fonctionner au sein d'une alimentation à résonance 

d'une puissance de 60 W, dont le cahier des charges avait été défini en commun au sein du 

GdR précité. 

La première partie de ce mémoire pose les bases de l'étude en rappelant en guise 

d'introduction les principes de l'intégration de condensateurs et de composants magnétiques. 

Ensuite, une première approche, basée sur de simples considérations de dimensionnement, 

permet de déterminer de manière analytique le gain théorique que nous pouvons attendre de 

ces pnnClpes. 
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Dans le deuxième chapitre, nous présentons l'environnement matériel, à saVOIr 

l'alimentation à découpage où le composant LCT sera mis en oeuvre. Il s'agit en l'occurrence 

d'un convertisseur quasi résonant symétrique qui présente l'avantage d'être bien adapté à 

l'emploi d'un LCT intégré. 

C'est ensuite au cours de la troisième partie que sont présentées et dimensionnées 

deux structures intégrées de prototypes LCT, la première étant qualifiée de LCT bobiné et la 

seconde, quant à elle, de LCT planar. Cette technologie, s'avérant prometteuse en terme de 

réduction de volume, est employée et une nouvelle topologie de circuit magnétique est aussi 

envisagée. 

Enfin, c'est dans le chapitre IV que nous nous attardons à valider expérimentalement 

les concepts précédemment étudiés et développés. En nous basant sur plusieurs réalisations de 

composants passifs (à savoir trois prototypes LCT, respectivement appelés discret, bobiné et 

planar) diverses approches sont proposées pour mieux estimer les pertes respectives dans ces 

composants, de manière à réaliser une étude comparative sur les pertes de chacun des 

dispositifs. En particulier, la caractérisation fine des éléments d'un schéma équivalent apparaît 

comme étant un moyen d'atteindre ce résultat. 
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CHAPITRE I.     INTEGRATION DES COMPOSANTS PASSIFS

ELECTRONIQUE DE PUISSANCE





Dans ce premier chapitre, nous allons tout d'abord décrire le principe d'un composant 

LeT qui va nous permettre d'obtenir en un seul élément les trois fonctions suivantes 

simultanément: inductance, capacité et transformateur. La mise en place d'un schéma 

électrique simplifié rendant compte du comportement de la structure nous montre la 

possibilité de réaliser avec ce dispositif aussi bien de la résonance parallèle que de la 

résonance série. Ensuite, le choix de la structure magnétique ainsi que celui de la forme du 

bobinage nous permettent d'estimer de manière analytique l'inductance et la capacité du LeT 

obtenu. Enfin, en supposant que notre composant est inséré au sein d'une structure à 

résonance série en demi-pont et en prenant quelques hypothèses judicieuses supplémentaires, 

nous montrerons que, théoriquement, le LCT est susceptible d'offrir de bonnes perspectives 

quant aux gains en volume et en rendement pouvant être obtenus avec cette démarche 

d'intégration par rapport aux résultats obtenus avec une structure discrète comportant trois 

éléments distincts. 

li.2. CaolJre «lie n'éhll«lle : ne Le]' 

I.2.1. Principe 

Un transformateur permet d'obtenir naturellement l'effet inductif recherché pour une 

structure de type LCT. Le schéma de principe et la modélisation du couplage magnétique de 

ce transformateur sont présentés sur la Figure 1-1. Bien que, compte tenu de sa relative 

simplicité, ce modèle ne tienne compte ni des pertes, ni des effets capacitifs, il représente 

néanmoins l'avantage de traduire parfaitement le couplage à travers l'inductance L (dite 

inductance de fuite). Nous pouvons écrire les équations suivantes: 

L= (1-k2 } L I 

LIl = k 2 
• L I = inductance magnétisante 

Dans ces expressions, le terme k correspond au coefficient de couplage, et vérifie la 

relation suivante: 
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où M correspond à la mutuelle inductance entre LI et L2, qui sont respectivement l' inductance 

propre du bobinage primaire et celle du bobinage secondaire. 

Compte tenu des expressions précédentes, il apparaît que le réglage du couplage nous 

permettra, dans une certaine mesure, de fixer la valeur de l'inductance L à celle correspondant 

au cahier des charges imposé. 

L 

Pl 51 
Pl 

P2 
SI P 2 -------'-- 52 

S2 

Figure 1-1 : schéma de principe de notre transformateur, et modélisation de ce dernier, 
faisant apparaître l'inductance de fuite et l'inductance magnétisante 

Afin de compléter la fonction LCT, il nous faut ajouter un effet capacitif à ce système 

actuellement constitué d'un simple transformateur. Pour cela, nous allons remplacer le 

primaire de ce dernier par deux primaires ayant des surfaces isolées en regard. La Figure 1-2, 

qui présente le schéma de principe et la modélisation de cette nouvelle structure, met en 

évidence la différence par rapport à un transformateur classique. Nous constatons que la 

capacité créée entre les deux primaires est en réalité une capacité à valeur répartie. 

Cependant, en regardant plus attentivement cette topologie, il apparaît possible de 

séparer l'effet inductif de l'effet capacitif. En conséquence, cette séparation permet d'obtenir 

un schéma à constantes localisées, dont chacun des termes correspond à une des fonctions du 

composant LeT. 

Pl P2 
P'l 

P2 52 
P'2 

Figure 1-2 : transformateur à deux primaires isolés, schéma de principe et modélisation 
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En effet, si nous considérons l'enroulement primaire situé entre Pl et P2, nous 

retrouvons un transformateur « classique », avec une inductance de fuite. Par contre, si nous 

choisissons de prendre l'enroulement primaire entre P2 et P'2 nous avons la possibilité 

d'annuler l'effet magnétique : en effet, dans ce cas, le courant va circuler dans le premier 

primaire en tournant dans le sens horaire, et donc être ainsi à l'origine d'ampères-tours. 

Simultanément, comptç tenu de la répartition de la capacité, ce courant va progressivement 

passer par effet capacitif dans l'autre enroulement primaire pour revenir en tournant cette fois­

ci dans le sens trigonométrique, ce qui aura pour conséquence globale l'annulation des 

ampères-tours précédemment créés par la circulation de ce même courant. Cette analyse 

qualitative nous ·permet, en première approximation, de dire que l'effet capacitif du dispositif 

est isolé de l'effet magnétique. Cette modélisation à constantes localisées, est illustrée sur la 

Figure 1-3 [14]. Elle sera ultérieurement confirmée par des mesures d ' impédance effectuées 

dans une large gamme de fréquences lors des premières analyses des prototypes. Ces résultats 

seront présentés de manière plus détaillée dans le chapitre III. 

IL 
11"1 

1?'2 ____ .....J 

Figure 1-3 : Schéma simplifié équivalent de la modélisation à constantes localisées 

En conséquence, il apparaît donc possible de réaliser, à l'aide de conneXIons 

adéquates, une résonance parallèle entre P l et P2, et ce en reliant les points Pl et P' 2. De 

manière similaire, nous pouvons aussi privilégier la résonance série, qui apparaîtra cette fois­

ci entre les terminaisons P l et P' 2 si nous faisons le choix de laisser les points P ' l et P2 en 

absence totale de connexion (points « en l'air ») [15]. 

1.2.2. Réalisation du primaire 

Deux types de réalisation de primaire peuvent être envisagées pour notre structure 

L e T : soit bobiné, soit de type planar, comme l 'illustre la Figure 1-4[9]. 
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bobiné Planar 

Figure 1-4 : Primaire bifilaire d'un LeT, solutions bobinée et planar 

Dans le premier cas, le bobinage sera simplement réalisé en utilisant des bandes de 

cuivre isolées qu'il nous suffira de bobiner deux 'fils' en main. Dans le second cas, il sera 

possible d'utiliser les techniques telles que celles qui sont classiquement mises en œuvre pour 

la réalisation de circuit imprimé multicouche. 

1.3. Disposition des bobinages 

Nous avons vu précédemment (Cf. Figure 1-3) que l'effet capacitif de la structure LCT 

peut, tout du moins au niveau de la modélisation (et donc à celui du dimensionnement), être 

séparé de l'effet magnétique. Ainsi, le dimensionnement du LCT va être effectué en deux 

temps, dans la mesure où chaque effet peut être découplé de l'autre. Ce dimensionnement 

comportera successivement une étude sur l'inductance d'une part, et une étude sur la capacité 

d'autre part. 

L'inductance série du LCT sera, comme nous l'avons explicité dans le paragraphe 

I.3.1, l'inductance de fuite du transformateur. Suivant l'application désirée (calibres en 

courant et en tension, fréquence d'utilisation), il est possible d'avoir besoin de fortes valeurs 

d'inductances de fuite pour notre structure LCT. En conséquence, il est donc nécessaire de 

prendre une disposition de bobinage adaptée, permettant la faisabilité de telles valeurs. 

Il faut savoir qu'à surface donnée de fenêtre de bobinage, il existe plusieurs configurations 

pour les dispositions des bobinages primaire et secondaire. En effet, le noyau peut être de type 

planar ou non; les bobinages, quant à eux, peuvent être empilés concentriques ou bien en 

galettes. Les quatre possibilités résultantes sont présentées de manière schématique sur la 

Figure 1-5. 
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Figure 1-5 :Différentes possibilités d'agencement des bobinages d'un LeT 

Bien évidemment, toutes ces possibilités ne sont pas équivalentes en ce qui concerne 

les inductances de fuite. Certaines solutions permettent de favoriser une forte valeur de 

l'inductance en réduisant la réluctance des chemins de fuite, comme ce sera le cas pour les 

Figure 1-5 a et c. En effet, le flux des fuites non canalisées par le fer sera plus important dans 

ces structures car la distance à parcourir dans l'air est plus courte. Les bobinages des Figure 

1-5 b et d ont, au contraire, tendance à coupler fortement primaire et secondaire, car la 

longueur du trajet dans l'air constitue un obstacle pour les lignes de fuite. 

Il nous faut donc choisir entre les configurations a et c si nous désirons obtenir une 

valeur importante pour l'inductance de fuite L. Comme nous sommes dans une optique de 

diminution du volume des composants passifs, afin d'aboutir à une certaine miniaturisation, la 

solution d'un noyau magnétique planar (i.e. structure c) semble plus compacte et plus 

avantageuse, tout du moins en terme de volume occupé. Pour la suite, nous allons nous 

intéresser au dimensionnement d'un tel dispositif. 
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1.4. Dimensionnement pour un primaire bobiné 

1.4.1. Dimensionnement de la capacité C 

Le pnnCIpe de dimensionnement de C ne sera pas éloigné de celui d'un 

dimensionnement classique de condensateur. Il dépend essentiellement des surfaces en regard, 

de l'ép(!jsseur et de la permittivité de l'isolant, l'ensemble de ces paramètres étant lié par la 

formule: C = E'~' 
e 

Cependant, étant donné que nous avons retenu une forme du bobinage en spirale pour 

le primaire bobiné, un coefficient va intervenir dans cette formule; celui-ci va dépendre du 

nombre de spires [16] [1 7]. 

Pour tenir compte de cet effet, une hypothèse est nécessaire : celle-ci consiste à considérer 

que l'épaisseur d'isolant entre deux feuilles de cuivre est la même que celle entre deux 

couches. 

En statique, le champ électrique va se répartir de l'armature chargée négativement à 

l'armature chargée positivement, comme représenté sur la Figure 1-6. 

Î Champ 
électrique 

+ 

Figure 1-6 : répartition du champ électrique dans un primaire de LeT bobiné. 

La simple observation de ce schéma de répartition du champ électrique dans la structure 

en spirale permet d'effectuer les constats suivants: 

• l'armature négative va contribuer à l'effet capacitif avec les couches positives 

supérieures et inférieures; excepté pour le dernier tour où celle-ci n'a qu'une couche 

positive en regard. 
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• il en est de même avec l'armature positive, mais cette fois-ci, c'est la première spire 

qui n'admet qu'une surface en regard. 

En considérant 'S' comme la surface d'une spire moyenne, la surface totale d'un primaire sera 

supposé égale à N·S toutefois, en conséquence des deux remarques précédentes, dans une telle 

structure à N spires, nous avons au total 2N -1 surfaces en regard [5] [16]. Donc si en appelant 

'e' l'épaisseur d'isolant (de permittivité e) entre chaque couche, nous obtenons pour la 

capacité répartie la valeur suivante: 

C=(2.N-l).E.~ 
e 

éq.I-1 

I.4.2. Dimensionnement des inductances du LCT 

a) inductance magnétisante 

Le primaire de notre structure LCT, comme nous l'avons déjà précédemment 

mentionné, est composé de deux conducteurs situés face à face, et bobinés en spirales; nous 

nommerons respectivement ces deux conducteurs le primaire 1 et le primaire 2, comme 

indiqué sur la Figure 1-7 ci -dessous. 

Le fait d'imposer, comme précisé sur cette figure, une différence de potentiel entre 

une borne d'un primaire et la borne opposée de l'autre primaire, aura pour conséquence 

l'établissement d'un courant. Nous allons maintenant déterminer le profil de ce courant le 

long des deux conducteurs. 

~ E 
champ 

électrique 

Primaire] 
~ 

+) 
1 

~AT 

Figure 1-7 : établissement du courant entre le primaire 1 et 2 
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Soit 1 la valeur initiale du courant dans le primaire 1. Lors du premier tour, ce courant 

va passer par effet capacitif sur le primaire 2 au niveau de la couche inférieure. En 

conséquence, le courant le long du primaire 1 va diminuer avec une pente P [5]. Au deuxième 

tour, le primaire 1 est alors entouré par deux couches de primaire 2, et le courant va donc 

diminuer deux fois plus rapidement (c'est-à-dire avec une pente 2P). En raisonnant de 

manière similaire pour le courant dans le primaire 2, nous pouvons déduire le profil du 

courant le long des deux conducteurs, comme le montre la Figure 1-8 ci-dessous. En appelant 

lA le courant dans le primaire 1 à la fin du premier tour, il nous est possible de déduire que 

l'expression analytique de la pente P considérée : 

éq.I-2 

Il 12 

I ""~M::':"""" " :~"U; 
1." 1 " 

~~~~~~~~~) Nb 
Tour 1 2 N 

Figure 1-8 : profils de courant le long des conducteurs 1 et 2 

Si nous observons, toujours sur la Figure 1-8, la somme des courants (notée LI) dans 

les primaires 1 et 2, nous constatons que celle-ci va, lors du premier tour, croître à partir de la 

valeur 1 jusqu'à la valeur maximale lM, puis ensuite décroître lors du dernier tour pour revenir 

à cette même valeur 1. Nous pouvons dès lors en déduire la valeur de lM, donnée par la 

relation suivante: 

2·N·I 
I M =---

2·N-I 
éq.I-3 

Nous allons maintenant mettre en application le théorème d'Ampère sur une ligne de 

champ de notre système au niveau indiqué LAT (à mis tour) sur la Figure 1-7. Soit 1 la 

longueur de cette ligne de champ. Nous obtenons alors la relation suivante: 

H"I=2f+;M )+(N-2)"IM éq. I-4 
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En remplaçant lM par l'expression obtenue précédemment, nous obtenons pour la ligne 

de champ de notre système au niveau LAT: 

2 
H.l=2.N -1. 1 

2· N-1 
éq. 1-5 

L'interprétation de ce dernier résultat pennet de faire l'approximation suivante, à 

savoir que les deux enroulements primaires en spirale peuvent être considérés comme étant 

équivalents à un seul enroulement primaire classique qui a un nombre de spires équivalent 

Néq, défini par l'équation [5]: 

2· N 2 -1 
N· =---

eq 2.N-1 
éq.1-6 

En conséquence immédiate de cette approximation, nous déduisons la valeur de 

. , . 2·N -1 1 .. , . 
[ 

2 J2 l'Inductance magnetIsante : LI! = . -. Un sImple raIsonnement sur les equIvalents 
2·N-1 91 

montre alors que cette expression de l'inductance magnétisante tend rapidement vers la valeur 

N2 

-, pour N suffisamment grand. (l'erreur est de 100/0 pour N= 1 0, et continue de décroître 
91 

avec l'augmentation de N). 

b) inductance de fuite 

Nous avons vu au paragraphe I.3.1 que l'inductance équivalente série avec la capacité 

et le transformateur du LCT correspondait en fait à l'inductance de fuite représentant le 

couplage entre le primaire bifilaire et le secondaire. Pour détenniner sa valeur, ou tout du 

moins son expression analytique, il est nécessaire d'effectuer le calcul de l'énergie 

électromagnétique lors d'un essai en court-circuit sur l'enroulement secondaire [18]. Pour 

cette étude, le transformateur que nous allons considérer sera un transfonnateur classique avec 

un pot en E de profondeur L. Compte tenu des résultats obtenus précédemment, nous ferons 

1 'hypothèse que l'enroulement primaire est un bobinage simple admettant un nombre de 

spires égal à Néq • Par ailleurs, le secondaire est aussi constitué d'un bobinage simple avec N2 

spires. Entre ces deux bobinages, il existe dans la fenêtre un espace libre appelé B, où il nous 

est possible de mettre un matériau magnétique de perméabilité }lr. L'insertion de ce matériau 

magnétique entre les deux enroulements nous permet ainsi de réaliser un court circuit 

magnétique pour notre essai de détermination de l'inductance de fuite [19][20]. La Figure 1-9 

illustre ces considérations, en précisant les cotations respectives pour l'enroulement primaire 
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P, l'enroulement secondaire S et l'espace inter-bobinage B où sera inséré le barreau de fuite 

de perméabilité ~r. 

ro 

H 

r 

ro 

P= primaire, S= secondaire, B= barreau de fuite de perméabilité Jlr 

Figure 1-9 : représentation du transformateur et répartition du champ dans la fenêtre de 
bobinage pour cet essai 

En faisant l 'hypothèse que le champ est vertical dans la fenêtre et nul dans le ferrite 

(c'est-à-dire Jlferrite (0), nous en déduisons que toute l'énergie de fuite est stockée uniquement 

dans la fenêtre de bobinage. Premièrement, nous obtenons les trois relations suivantes, qui 

correspondent respectivement au champs dans l'enroulement primaire P (rO<r<rI), dans le 

barreau de fuite B (rI <r<r2) et dans l'enroulement secondaire S (r2<r<r3) : 

N éq . Il . (f - fO) 
fO < f < f} : H = ( ) 

h · f} - fO 

éq.I-7 
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Ensuite, compte tenu de 1 'hypothèse sur la nullité du champ dans le ferrite, nous 

pouvons traduire le fait que l'énergie de l'inductance de fuite est représentée par l'énergie 

électromagnétique comprise dans la fenêtre, en écrivant la relation suivante : 

Wern = If tH ~ (r) dV = ~ If.! 12 
éq.I-8 

V 

Suivant notre géométrie dont les côtes sont indiquées Figure 1-9 et en considérant les 

deux fenêtres de bobinage (puisque nous avons fait le choix d'un pot en E, donc symétrique), 

l'élément de volume pour l'intégrale triple s'écrit sous la forme: dV = 2.L x h x dr, ce qui 

permet de ramener le problème à une intégrale simple. Nous en déduisons alors l'expression 

de l'inductance de fuite If: 

2·1l0·L.h.Néq 
2 

[rRI r - ro J2 rf2 rK
3 

r3 - r J2 ] If = -------'- --- dr + IlLdr + -- dr 
h2 ri-rO r3- r2 

rO rI r2 

éq.I-9 

Etant données les hypothèses précédemment faites, l'inductance de fuite d'un tel 

transformateur est donnée par la formule suivante: 

éq.1-10 

En cas d'absence de barreau de fuite entre les enroulements primaire et secondaire, 

nous remplacerons Jlr par la valeur 1. 

Cette formulation de If nous permet de constater que l'inductance de fuite dépend 

notamment de l'espacement entre les enroulements primaire et secondaire, ce qui implique en 

conséquence une mauvaise utilisation de la fenêtre de bobinage pour une forte valeur désirée. 

1.5. Etude du volume du LeT 

Nous allons à présent nous intéresser dans cette partie au gaIn en volume qu'est 

susceptible d'apporter le LCT par rapport à une structure discrète du même type et 

remplissant des fonctionnalités identiques. Avant toute chose, il est nécessaire de fixer les 

volumes de la structure discrète. C'est à partir de ces volumes ainsi que de leur mutualisation 

que nous pourrons effectuer le calcul du volume du LCT [21]. 

Notre composant est conçu de manière à fonctionner dans une structure à résonance 

comme nous le verrons ultérieurement au chapitre II. Dans de telles structures, et plus 

particulièrement dans le cas des structures à résonance série, c'est à la fréquence de résonance 
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que la puissance maximale est transitée; en conséquence, c'est à ce point de fonctionnement 

qu'est classiquement effectué le dimensionnement. 

1.5.1. Dimensionnement du transformateur. 

A la fréquence de résonance, nous avons les relations suivantes pour la puissance et la 

tension de sortie: P=Pmax et Vs=m·E/2, où m est le rapport de transformation et E la tension 

d'entrée de l' onduleur en demi pont sur le circuit LC en série avec le transformateur, comme 

l'illustre la Figure 1-10. 

F: fréquence 
de découpage 

c 

Œ 
v 

1 E 
2-+------, 

cp max ... ...... \ .................... :.. ':", 

E 
2 

l ' , , , , , 

\ 
\ 

\ 

, , 

Figure 1-10 : résonance série en demipont avec quelques formes d'ondes. 

Dans une telle structure, le courant l est sinusoïdal, comme nous le constatons sur les 

formes d'onde de la Figure 1-10, et nous pouvons donc écrire pour la puissance maximale la 

relation suivante: 

éq.1-11 

D'autre part, le flux maximal dans le circuit magnétique du transformateur peut être 

V T 
déterminé via la relation: m.~ ."2 = 2· l~max où L~ est l'inductance magnétisante et 1~ le 

~ 

courant magnétisant. Ce flux maximal <Dmax s'exprime de manière analytique comme suit: 

~ = L . l = Vs· T = Vs 
max ~ ~max 4 4 F ·m ·m· 

éq. 1-12 

Comme nous avons aussi la relation: <Dmax=Bmax·Sf"Nl, nous déterminons ainsi la 

surface de fer Sr du transformateur: 
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éq. 1-13 

La deuxième grandeur à détenniner est la surface de bobinage, donnée par la relation: . 

Sb=Kb(N1·S1+ N2·S2) avec: 

Kb coefficient de bobinage 

NI et N 2 les nombres respectifs de spires au primaire et au secondaire 

SI et S2 les sections respectives des enroulements primaires et secondaires. 

Si nous considérons que les densités de courant dans les bobinages primaire et secondaire sont 

identiques et égales à J, alors, nous obtenons la relation suivante: 

éq.I-14 

Des équations précédentes (c'est-à-dire éq. 1-11, éq. 1-13 et éq. 1-14) nous déduisons 

facilement l'expression du produit SbSf du transfonnateur : 

S S - Kb· .fi . Tt P 
b f - . 

8· F· Bmax . J 
éq.I-15 

I.5.2. Dimensionnement de l'inductance. 

En partant de l'expression du flux maximal <I>max=L·lmax nous obtenons la surface de 

fer nécessaire : 

~ max = B max . S f . N => S - L·Imax 
f -

Bmax . N 
éq.I-16 

La surface de bobinage de l'inductance est quant à elle obtenue grâce à l'expression 

suivante, semblable à celle de l'éq. 1-14 : 

S K Ieff 
b= b· N ·-

J 
éq.I-17 

Le produit des aIres SbSf de l'inductance se déduit une nouvelle fois des deux 

équations précédentes et vaut en conséquence: 

éq.I-18 

Le choix de la valeur de l'inductance L est relié à la valeur de la fréquence F et de la 

tension Vc maximale admissible aux bornes du condensateur C, via la relation sur la valeur 

efficace: 
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~ v - -·1 
Ceff - C eff éq. I-19 

Les produits respectifs SbSf du transformateur et de l'inductance sont directement liés 

au volume de ces composants. Afin de comparer l'encombrement relatif de chacun de ces 

composants, nous allons calculer le rapport entre les deux produits des aires SbSf. Nous 

noterons respectivement ce produit (SbSf)T pour le transformateur et (SbSf)L pour l'inductance. 

Des équations éq. I-11 et éq. I-15 nous déduisons pour le transformateur: 

éq. I-20 

En considérant Kb, Bmax et J identiques pour les deux composants, et en reprenant les 

équations précédentes, le rapport des produits SbSf s'écrit: 

(SbSf )T E 
-,--...,....=-=--==-----
(SbSf )L .fi. F· L· Ieff 

éq. I-21 

Nous avons précédemment précisé que nous effectuions le dimensionnement en nous 

1 
plaçant à la fréquence de résonance, c'est-à-dire F = ~ . De plus, avec l'éq. I- 19, 

2 ·1t ·"L ·C 

nous pouvons alors écrire : 

(SbSf )T 1t E 
(SbSf)L - 4.fi· V

Ceff 

éq. I-22 

1t 
Si, par exemple, nous admettons pour la tension V c un facteur de surtension de 2 par 

E 
rapport à la valeur "2 ' nous constatons alors que le rapport des produits des aires SbS[ est 

unitaire, ce qui signifie simplement que les volumes d'inductance et de transformateur seront 

comparables avec le facteur de surtension choisi. 

Nous partirons de cette constatation pour construire le reste de notre raisonnement. 

Nous définissons V T comme étant le volume du transformateur. Ce volume peut se 

décomposer en deux volumes, respectivement un volume de fer VFT et un volume de 

bobinage VBT. Si nous considérons les pertes fer comme étant égales aux pertes cuivre (point 

de rendement maximal) et les densités volumiques de pertes identiques pour les deux 

matériaux, il vient, d'une part : 
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VT 
V pT =VBT =-

2 
éq.I-23 

D'autre part, les pertes pour les enroulements primaire et secondaire étant identiques, 

les volumes de ces deux bobinages V BpT et V BsT sont identiques et 

VT 
valent: V BpT = V BsT = 4. 

Les mêmes raisonnements effectués cette fois-ci pour l' inductance conduisent au résultat 

suivant: 

VL V pL =VBL = -
2 

éq.I-24 

Le volume total de composants passifs pour réaliser le circuit résonant plus le 

transformateur sera pour une réalisation discrète la somme de ces volumes à laquelle nous 

ajoutons celui du condensateur V c. 

VTotal discret = V T + V L + V c éq. I-25 

Nous allons maintenant voir quel sera ce volume pour une réalisation intégrée dans le 

cadre de notre étude du LCT. Regardons dans un premier temps l'évolution de ces volumes 

dans le cas d'une intégration de L et T dans un seul composant: 

Nous noterons respectivement: 

VLT le volume total du composant LT 

VBpLT le volume de l'enroulement primaire du composant LT 

V BsLT le volume de l'enroulement secondaire du composant LT 

VPLT le volume du circuit magnétique du composant LT. 

Ainsi, le volume total du L T peut s'écrire: 

V LT = V BpLT + V BsLT + V pLT éq.I-26 

Lorsque nous intégrons une inductance et un transformateur au seIn d'un même 

composant, l'inductance représente en réalité l'inductance de fuite du transformateur. Cette 

intégration présente donc l'avantage de se faire sans accroissement du volume de 

l'enroulement primaire. Le bobinage secondaire, lui aussi ne sera pas modifié, nous en 

déduisons les relations suivantes: 

VT 
VBLT=VBT=-

P P 4 

VT 
V BsLT =VBsT =4 
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Il faut à ce niveau noter que seule la taille du circuit magnétique sera augmentée d'un 

facteur k, terme qui sera fonction de l'énergie à stocker (énergie qui s'exprime o,s·Lrf avec 

Lf inductance de fuite) d'où la relation suivante : 

Des trois équations précédentes, nous déduisons: 

VLT = VBpLT + VBsLT + VFLT = (1 + k) VT 

2 

éq.I-28 

éq.I-29 

Dans le cas du LCT discret, vient se rajouter à ce volume celui qui correspond au 

condensateur VCLCT à intégrer dans le composant LT. Afin de rajouter la fonction C dans 

notre composant, l'enroulement primaire est réalisé par deux feuilles de cuivre bobinées 

concentriquement et isolées par un diélectrique à forte perméabilité, comme cela a été 

précédemment expliqué en début de chapitre, et comme l'illustre la Figure 1-11. 

Secondaire 
Primaire! Primaire 2 

Isolant 

Figure 1-11 : vue en coupe de la topologie d'un LeT intégré 

Le volume du condensateur dans le LCT (que nous noterons V CLC) est donc pris en 

compte dans le volume du bobinage primaire de ce LCT (V BpLCT). De plus, en faisant 

l'hypothèse consistant à dire que les volumes de le ferrite et de l'enroulement secondaire ne 

changent pas par rapport à celui du composant LT, nous pouvons écrire la relation suivante 

pour déterminer le volume du LCT: 

VLCT = VBPLCf + VBsLT + VFLT éq.I-30 

Comme il a été expliqué en début de chapitre, le courant circulant entre les deux 

enroulements primaires est un courant capacitif. Pour le calcul suivant, nous allons simplifier 

le profil de courant le long des primaires donné précédemment sur la Figure 1-8 et considérer, 

pour ces courants, le profil suivant: 
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Figure 1-12 : profil du courant simplifié le long des deux enroulements primaires 

Pour avoir les mêmes pertes volumiques dans les bobinages du composant LCT 

intégré que dans le composant L T, il faut nécessairement que la densité surfacique de courant 

soit la même dans les deux cas. 

La Figure 1-12 nous permet de calculer les courants efficaces équivalents au primaire Ipefféq 

dans le cas du LCT. 

1 JL( 1 J2 1 1 Pleff = 1 P2eff = - - . t dt = r::; 
eq eq L L --v 3 

o 

éq. 1-31 

La surface de cuivre SBpLCT d'un enroulement primaire du composant LCT intégré doit 

donc en conséquence être 13 fois plus faible que la surface du cuivre SBpLT de primaire du 

composant LT. Comme nous avons deux enroulements primaires, cela implique une 

2 
augmentation d ' un facteur J3 de la surface de bobinage des primaires par rapport au 

composant LT. Le volume de ce bobinage sera donc augmenté dans les mêmes proportions si 

nous jouons sur sa hauteur, ce qui nous permet d'écrire la relation: 

2 
VBpLCT = J3. VBpT éq. 1-32 

Ce volume V BpLCT prend aUSSI en compte le volume du condensateur à réaliser. 

Considérant que ce condensateur est réalisé avec les mêmes matériaux que le condensateur 

discret que nous aurions utilisé, ce volume représente aussi le volume du composant discret, 

ce qui se traduit donc par: VC=VBpLCT. 

Nous établissons maintenant un bilan comparatif des volumes pour la solution discrète et pour 

la solution intégrée. 

Pour la solution intégrée, l'éq. 1-30 nous donne: 

33 

1· :. 

1 

1· 
1 



2 (2+-/3 kJ V LeT = r;;' V BpT + V BsT + k . V TF = -/3 + - V T 
v3 4· 3 2 

éq.I-33 

En ce qui concerne le volume de la solution discrète, il peut être déduit des équations 

éq. 1-25 et éq. 1-23, ce qui nous conduit à : 

V Total discret = 2· V T + VBpLCT = (2 + 2~ )VT éq.I-34 

Ces résultats impliquent un rapport de volume s'exprimant analytiquement de la façon 

suivante: 

V LCT 2 + .J3 + 2.J3 . k 
-----=:;;~- = -------
V Total discret 8.J3 + 2 

éq.I-35 

Si nous considérons que l'accroissement du volume du circuit magnétique pour 

stocker l'énergie 0,5LfI2 est de un quart, nous fixons alors k=1,25, ce qui nous donne 

numériquement: 

V LCT -----'-'-':....::.....--=0,51 
V Total discret 

éq.I-36 

Nous voyons ici qu'il est théoriquement possible de gagner un facteur 2 sur le volume 

des composants passifs en passant d'une solution discrète à une solution intégrée. De plus, 

tous ces raisonnements ayant été conduits en considérant les pertes volumiques constantes, le 

même facteur peut raisonnablement être espéré pour les pertes. 

Ce premier chapitre nous a permIS de définir plus précisément la notion de 

composant LeT notamment au niveau du fonctionnement inhérent à un tel dispositif. De cette 

analyse a découlé un schéma électrique comportemental simplifié, schéma qui sera vérifié 

ultérieurement au chapitre III. Nous avons également pu effectuer un pré-dimensionnement 

des valeurs caractéristiques du LeT après avoir choisi une disposition adéquate de bobinage 

dans un circuit magnétique adapté. Enfin, une étude théorique analytique a montré les 

probables avantages d'un composant LeT par rapport à des composants discrets tant du point 

de vue volume que du point de vue des pertes énergétiques. 
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Le schéma simplifié, quant à lui, nous a montré qu'il était possible d'utiliser un 

même composant au sein d'une structure fonctionnant soit en résonance série soit en 

résonance parallèle. Ce constat nous permet de passer à la suite de l'étude, à savoir 

l'exploitation et la mise en œuvre d'un dispositifLCT dans un convertisseur. Dans le chapitre 

suivant, nous allons utiliser le LCT dans une structure particulière à résonance série. Le mode 

de fonctionnement de cette dernière sera expliqué avec précision ce qui nous permettra de 

calculer les valeurs de L et C nécessaires pour répondre à un cahier des charges fixé. Le 

dimensionnement de tous les composants de la structure sera également explicité. 
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CHAPITRE II. STRUCTURE QUASI-RESONANTE SERIE 

37 

CHAPITRE II.       STRUCTURE QUASI-RESONANTE SERIE





ILL Introduction 

Dans le chapitre précédent, nous avons expliqué le principe de fonctionnement d'un 

LCT et défini son schéma électrique simplifié. Nous avons également pré dimensionné ses 

valeurs caractéristiques après avoir choisi un circuit magnétique et une disposition de 

bobinage appropriée. 

Afin de valider notre approche analytique sur le dimensionnement et la conception 

d'un composant intégré LCT, nous avons fait le choix de l'insérer dans la structure d'une 

alimentation d'une puissance de 60W. Pour cela, compte tenu du composant obtenu, il nous 

est apparu naturel de vouloir le placer au sein d'une alimentation fonctionnant sur le principe 

bien connu de la résonance. 

Dans cette seconde partie, nous allons tout d'abord détailler le principe de la résonance 

série en pont complet, pour ensuite expliquer notre choix de la structure quasi résonante par 

rapport à cette dernière, en soulignant ses avantages, notamment dans le cadre de l'étude 

envisagée. Enfin, une étude approfondie de la structure choisie sera faite ainsi qu'un 

dimensionnement analytique de tous les composants (interrupteurs commandés, diodes, 

composants passifs) la constituant. Il s'en suivra une application numérique basée sur les 

exigences du cahier des charges, permettant ainsi de choisir les interrupteurs appropriés. 

Pour cette étude, le cahier des charges nous a été proposé par le GDR ISP 

(Groupement De Recherche Intégration des Systèmes de Puissance). Il s'agit en l'occurrence 

d'une alimentation d'une puissance de 60W, avec une tension en sortie Vs de 5V, pour une 

tension d'entrée E d'environ 300V. Cette alimentation est destinée à un fonctionnement à une 

fréquence de 250kHz. 

11.2. Résonance série en pont complet 

Nous présentons sur la Figure II-l ci-dessous la structure complète pour la résonance 

série en pont complet: 
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Vs 

E 

Figure 11-1 : schéma de la résonance série en pont complet 

Pour un tel montage, nous savons que la puissance maximale est transitée pour une 

fréquence de travail proche de la fréquence de résonance F 0, donnée par la formule suivante 

[18] : 

1 
Fo =--="""-

2 ·Tt·~L·C 
éq. II-l 

Pour cette fréquence de travail, nous avons, en première approxin1ation, la relation 

entre tensions d'entrée et de sortie: Vs#m.Ve . 

Ce résultat nous permet de fixer le rapport de transformation m du transformateur. D ' autre 

part, il est possible de montrer que le transformateur et l'étage redresseur avec la charge sont 

équivalents, au premier harmonique, à une résistance ramenée au primaire. La valeur de cette 

dernière est donnée par l'équation éq. II-2 : 

8 
Req = 2 2' Rs 

Tt ·m 
éq. II-2 

Ainsi, en se plaçant à la fréquence de résonance, nous déduisons l'expression du 

courant maximum dans le primaire: 

1 =i. Ve 
max R 

Tt eq 
éq. II-3 

Dans ces conditions, la tension maximale aux bornes de la capacité C est alors donnée par 

l'éq. II-4 : 

v = Imax 
cmax C 2 F . Tt· 0 

éq. II-4 

En se fixant arbitrairement une tension maximale admissible par cette capacité (300V par 

exemple), nous obtenons une autre relation entre L et C : 

iL =.3... vcmax 

~c Tt m·ls 
éq. II-5 
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La résolution de ce système à deux inconnues (C & L) nous permet de déterminer pour 

le cahier des charges détaillé ci-dessus les valeurs nécessaires respectives pour la capacité et 

l'inductance. L'application numérique correspondant à ce cahier des charges montre qu'il 

nous faut, pour une structure à résonance série en pont complet, une capacité et une 

inductance vérifiant: C=0,67nF et L=610~H. Cette dernière valeur est relativement élevée 

pour une inductance de fuite de transformateur et, comme nous l'avons fait remarquer au 

chapitre précédent, peut entraîner un dimensionnement du LCT mettant en œuvre une 

mauvaise utilisation de la fenêtre de bobinage. 

De plus, il apparaît que le rapport de transformation m pour une telle structure serait 

de 1/60, ce qui pourrait causer des problèmes de réalisation pratique des bobinages dans le 

cadre de notre étude. 

Cependant, une structure classique à résonance série en demi-pont aurait pu être 

préférable à cette structure en pont complet. Elle présente en effet l'avantage non négligeable 

de n'avoir que deux interrupteurs commandés contre quatre pour la structure à résonance série 

en pont complet. De plus, elle aurait nécessité, pour le même cahier des charges, une 

inductance L de 270~H et une capacité C de 1,5nF; ces résultats s'avèrent être moins 

limitants que ceux obtenus pour la structure en pont complet au niveau de la valeur de 

l'inductance de fuite. Toutefois, une telle structure aurait nécessairement fait intervenir un 

point milieu capacitif avec deux condensateurs supplémentaires à intégrer, condensateurs par 

ailleurs de forte valeur. En conséquence, et dans la mesure où notre étude s'inscrit dans une 

optique de diminution du volume occupé par les composants passifs, cette solution d'une 

structure à résonance série en demi-pont n'a pas été retenue. 

11.3. Quasi résonance série 

La structure quasi résonante série, comme les structures précédentes, se prête bien à 

l'intégration des composants passifs sous forme de composants LCT. De plus, elle présente, 

tout comme la structure résonante série en demi pont, l'avantage de ne nécessiter qu'un 

nombre réduit d'interrupteurs commandés (deux contre quatre pour la structure résonante 

série en pont complet). 

Nous allons maintenant expliquer plus en détail le principe de cette structure, en 

distinguant les différentes phases de fonctionnement. 
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II.3.1. Fonctionnement de la structure 

La Figure II-2 ci-dessous présente la structure quaSI résonante série dans son 

ensemble, telle que nous l'avons envisagée: 

E 

Cs 

Ds 

Figure 11-2 : schéma de la structure 

Au niveau de la capacité C et de l'inductance L, les conditions initiales pour l'étude 

fonctionnelle de cette structure sont les suivantes: Vc=O et IL =0. 

Il est possible de séparer le fonctionnement en deux fois trois phases, c'est-à-dire que nous 

distinguons l'alternance positive et l'alternance négative. Nous allons ici analyser uniquement 

les trois phases de l'alternance positive, l'alternance négative pouvant être aisément déduite 

par symétrie de la précédente. 

a) Première phase: 

Nous fermons l'interrupteur SI; l'interrupteur S2 est ouvert, et la diode Dl reste 

bloquée car nous avons initialement la relation O<Vc<E. La diode D2 quant à elle est 

également bloquée. En conséquence, un courant IL>O s'établit dans l'inductance L ; ce qui 

entraîne un courant h>O au niveau du secondaire, et les diodes D3 et Ds entrent donc en 

conduction. 

Nous en déduisons la relation suivante : 

V2=Vs+2,VD 

Nous obtenons ainsi pour cette première phase de fonctionnement le schéma équivalent de la 

Figure II-3: 
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Vs 
E 

Cs 

Ds 

Figure 11-3 : schéma équivalent de la première phase 

Il nous est alors facile de déduire les équations électriques gérant le "fonctionnement de 

ce circuit résonant série, résumées par l' éq. II-6 : 

éq. II-6 

La résolution de ce système et de l'équation différentielle du second degré qui en 

découle, en tenant compte des conditions initiales du circuit, nous pennet de trouver les 

expressions des tensions et des courants qui nous intéressent, à savoir V c et IL : 

Vc =(E- ~}(l-COS(ûl.t)) éq. II-7 

IL=(E- ~}~.sin(ûl.t) 

Cette première phase prend fin lorsque la tension V c devient supérieure à E. En effet, à 

cet instant tl, la diode Dl se met en conduction (puisque VDl=Vc-E), et intervient alors un 

phénomène de roue libre. En conséquence, la valeur maximale de la tension aux bornes de la 

capacité sera donc écrêtée à la valeur de la tension d'alimentation E. Pour atteindre ce 

changement de phase, il est nécessaire d'avoir une condition sur les niveaux de tension, 

traduite par l'inégalité suivante: 

( 
V2 ) " d" V2 2" E - ~ > E , c est-a- 1re E > 2" ~ . 
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b) Deuxième phase: 

Une fois la première phase terminée la diode D l se met en conduction. Nous obtenons, 

compte tenu du phénomène de roue libre, un nouveau schéma équivalent pour la structure 

quasi résonante série (Figure II-4). 

Vs 
E 

Ds 

Figure 11-4 : schéma équivalent de la deuxième phase 

Ce schéma équivalent permet d 'affirmer que la tension Vc reste donc égale à E tout au 

long de cette seconde phase; l ' inductance L, quant à elle, se décharge à tension constante 

V 2/m. En conséquence, la nouvelle équation gérant le courant IL durant cette phase de 

fonctionnement est la suivante: 

éq. II-8 

Dans cette expression, Il correspond à la valeur du courant dans L à l'instant t l. Ces 

deux valeurs significatives, à savoir Il et tl, peuvent être déterminées de manière analytique à 

partir de l'équation II -7. 

et 

cos(w . t}) = __ 1_ 
I __ m_' _E 

V2 
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Soit, pour la détennination de la valeur du courant Il : 

éq. II-IO 

Le courant dans l'inductance L diminue alors que celle-ci se décharge; cette deuxième 

phase prend fin lorsque IL devient égal à 0 car en effet, à cet instant t2, la diode Dl se bloque. 

A partir de l'éq. II-8, nous détenninons l'expression analytique du temps t2 (en prenant la 

nouvelle origine des temps au début de la phase 2) : 

éq. II-Il 

c) Troisième phase: 

Une fois la diode Dl bloquée, le courant IL reste nul et la tension V c est toujours égale 

à E. C'est la phase durant laquelle l'interrupteur S2 doit être commandé; en conséquence, 

cette phase prend fin à l'instant Td/2, lorsque l'interrupteur S2 se fenne. Nous obtenons ainsi 

une deuxième condition sur le fonctionnement de la structure, qui se traduit par une inégalité 

sur les temps correspondant aux différentes phases de fonctionnement, à savoir: 

t1+t2< Td/2. 

Pour la demi-période suivante (alternance négative), nous retrouvons un 

fonctionnement similaire en trois phases, avec premièrement une phase de résonance où le 

courant dans l'inductance possède une alternance négative (les diodes D4 et D6 conduisent, et 

nous avons donc la relation suivante: V2=-Vs-2·VD) alors que la tension aux bornes de la 

capacité va décroître jusqu'à s'annuler. S'en suit une seconde phase où intervient un 

phénomène de roue libre avec la diode D2; phase durant laquelle le courant IL négatif va 

croître linéairement jusqu'à s'annuler. Pour la troisième phase, nous nous retrouvons dans les 

conditions initiales précédant la première phase de la première demi période (alternance 

positive), où la structure est en attente d'une nouvelle commande sur l'interrupteur SI. 

Les fonnes d'ondes obtenues pour le courant IL et la tension Vc sur une période TD 

sont représentées sur la Figure II-5, où sont mentionnées quelques valeurs caractéristiques, 

telles que les temps séparant les différentes phases de fonctionnement, ainsi que les valeurs de 

tension et de courant correspondantes: 
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Figure //-5 :formes d'onde de tension et de courant 

II.3.2. Evaluation de L et e 

Avec la condition que nous avons trouvée précédemment (c'est-à-dire t1+h< Td/2), et 

avec les deux expressions respectives de t1 et h, nous allons pouvoir déterminer une relation 

entre l'inductance L et la capacité e. 

[] [ ]

2 

~ . Ar cos 1 + m· L (E _ V 2) fc. 1- 1 < T d 
co 1- m·E V2 m ~L 1- m·E 2 

V2 V2 

éq. II-12 

En effectuant, afin de faciliter l'étude, le changement de variable défini par 

y = m . E , et en introduisant la pulsation co = ~, nous obtenons l'inéquation suivante qui 
V2 vL·C 

donne un majorant au produit Le. 

-JGC < _T d . __ --:-------:1 ___ _ 

2 Arcos(_l_J + ~y(y - 2) 
1- Y 

éq. II-13 

Une deuxième condition sur la capacité e nous est donnée par le calcul de la valeur 

moyenne du courant en sortie. Il nous faut simplement pour cela écrire l'expression du 

courant Is en remarquant qu'il s'agit de la valeur moyenne du courant IL redressé, au facteur 

de transformation m près: 
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éq. II-14 

Soit après avoir effectué le calcul des deux intégrales temporelles: 

éq. II-15 

Enfin, en remplaçant le courant Il par son expression, et après avoir effectué quelque~ 

simplifications sur cette formule, nous pouvons aisément exprimer le courant moyen en sortie 

Is en fonction de. la capacité C : 

éq. II-16 

En conséquence, la puissance de sortie, bien évidemment égale au produit P=Vs *Is, 

peut s'exprimer également en fonction de la capacité C : 

C*E 2 

P=---2*VD *Is 
Td 

éq. II-1 7 

Avec les données du cahier des charges détaillé précédemment, nous déterminons la 

valeur de la capacité C nécessaire. 

Les diodes situées sur le pont redresseur en sortie sont des diodes de type Schottky, portant la 

référence MBR 2045. Celles-ci admettent, d'après les données des constructeurs, une chute de 

tension VD à l'état passant de 0,65V. 

Si nous effectuons une application numérique, pour une puissance P=60W, un courant 

de sortie Is=12A, une tension d'entrée E=300V, une période de découpage Td=4~s et une 

chute de tension dans les diodes VD=0,65V, nous obtenons alors un dimensionnement de la 

capacité: 

éq. II-18 

Nous voyons que la chute de tension aux bornes des diodes du redresseur va influer 

sur la valeur de cette capacité. Le choix de la tension VD à 0.65V, à vérifier en fin de chapitre, 

nous fournit cependant un ordre de grandeur pour l'estimation de cette capacité. 
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Nous déterminons ensuite l'inductance L avec la formule précédente qui donne le 

produit LC en fonction de la variable y (éq. 11-13). 

Pour optimiser le dimensionnement de notre système, il faudrait obtenir l'égalité V2=m·E, 

c'est-à-dire y=1. Or nous avons pu voir dans la résolution des équations que ce terme y devait 

être strictement supérieur à 2, soit : 

éq. II-19 

La Figure 11-6 montre l'évolution de ce majorant de l'inductance L en fonction de 

celle du paramètre y, avec pour les termes Td et C les valeurs précédemment obtenues à l 'aide 

du cahier des charges susmentionné : 

1.6 .10-4 

1.4. 10- 4 

1.2. 10- 4 

1. 10- 4 

L(y ) 8 .10- 5 

6.10- 5 

4 .10- 5 

2.10- 5 

1 1 l '1 1 l'l 1 ----i-----i----r----,---f---+----+----' 
! ! 1 1 1 

! i 1 1 
1 i - 1 
, 1 i ! 

, 1 : ! ! ! 1 i i i 
-'---4------l---j-1 --!f-----f----------"1c----1 

1 i : : il! 
: 1 ! ! Iii 
1 i i i--~----+----+--

! ! 1 1 1 

! ! ! Il! I--t---~·r----I 1 i . ï------
l ' 1 1 1 1 
1 !! 1 

____ --L L_-1-- i i 
1 1 ; I! 1 

Il! ' : --l--it- 1 ! 

o~--~: --~, --~I --~--~--~--~--~ 
2 3 4 5 6 7 8 9 10 

y 

Figure 11-6 : valeur de L max pour un y donné 

Nous voyons qu'en choisissant la valeur y=2.1, il nous faut pour l'inductance vérifier 

la condition L<117~H. 

Après avoir fixé la valeur de y, nous pouvons aisément déterminer le rapport de 

transformation ID (puisque y=m·EN2). 

V 13 23 Nous avons donc: m = y. _2 = -' - = 0,044 ( i.e 
E 300 

~ = 22,7) 
m 
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L'inductance L est définie par une valeur majorante, cependant le calcul de la valeur 

efficace du courant dans l'inductance, effectué ci-dessous, va nous permettre de choisir une 

valeur de L avantageuse vis-à-vis du circuit. 

Les équations du courant IL ont été précédemment calculées au paragraphe 11.3.1; 

l'expression de sa valeur efficace se déduit donc de l'équation : 

éq.II-20 

Après résolution des deux intégrales temporelles, l'éq. 11-20 nous donne: 

éq.II-21 

Pour que ce courant efficace dans l'inductance L ne soit pas trop important, il nous faut donc 

choisir une inductance de valeur relativement élevée. Aussi, dans les limites des conditions 

données précédemment, nous prendrons la valeur suivante: 

!L= 110!!H1 

II.3.3. Simulation de la structure 

Ayant maintenant dimensionné les composants passifs, nous allons vérifier le bon 

fonctionnement de cette structure quasi résonante, et ce à l'aide d'une première simulation 

effectuée sous Pspice. Pour cette simulation, nous avons choisi de remplacer les interrupteurs 

commandables par des Sbreak, interrupteurs qui admettent une faible résistance à l'état 

passant. De même, nous avons fait le choix de remplacer les diodes par des DBreak. Compte 

tenu des précédents résultats de dimensionnement, l'inductance L est choisie à 110JlH et la 

capacité C à 3,4nF. Le transformateur, quant à lui, est remplacé par un coupleur parfait, 

réalisé à l'aide de sources contrôlées. L'ensemble de ces considérations pour cette simulation 

est résumé et illustré sur le schematic de Pspice de la Figure II -7. 
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06 05 break 

Figure 11-7: Schéma PSpice de la Structure 

A l' aide de cette simulation, nous vérifions facilement les formes d'onde trouvées 

Figure II-5 en observant l'évolution de la tension Vc aux bornes de la capacité et celle du 

courant IL dans l'inductance. Sur la figure suivante, le temps Îl, correspondant à la décharge 

linéaire de la capacité, est assez faible et la fréquence de résonance est proche de la fréquence 

de découpage (qui est ici de 250 kHz). Pour des raisons de facilité de visualisation, le courant 

dans l'inductance a été multiplié par 200. 

200 ----J 
Vc 

20011 
O ~-------I~--~---~------~--~~ 

-200 ~----~~--~~~------~----~ 

1.96.10-4 1.97 .1 0- 4 1.98.10-4 1.99.10-4 2.10-4 

Figure 11-8 :formes d'onde de tension et de courant 
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Les résultats de cette première simulation et le bon accord existant entre les courbes 

théoriques et celles obtenues en simulation permettent de confirmer et de valider l'étude 

analytique théorique précédemment effectuée sur ce convertisseur. Ceci permet en outre de 

vérifier l'ordre de grandeur de certains signaux. Par exemple, nous obtenons ainsi un courant 

efficace dans l'inductance d'une valeur de O.56A, pour un courant maximum de O.88A. La 

tension aux bornes de la capacité est, quant à elle, bien limitée à 300V pour une valeur 

moyenne de 150V. 

II.3.4. Dimensionnement des éléments du convertisseur 

Nous allons maintenant voir ici les différents calibres des courants et tensions dans les 

différents composants du circuit. 

a) Interrupteurs SI et S2 

Compte tenu des résultats de l'étude précédente, l'expression analytique de la valeur 

du courant maximum circulant dans ces interrupteurs est de : 

ISlm" =(E~ ~}~ 
Le calcul du courant efficace dans l'inductance ayant déjà été précédemment effectué, 

la valeur efficace du courant dans les interrupteurs s'en déduit facilement. En effet, SI est 

passant pour l'alternance positive et S2 pour l'alternance négative; ainsi donc, chaque 

interrupteur ne voit qu'une alternance sur deux. En conséquence, le calcul du courant efficace 

dans les interrupteurs correspond à l'équation suivante: 

Le courant efficace s'écrit alors: 

l ff 
_ 1Leff 

sIe ---
12 

éq. II-22 

éq. II-23 

Le courant moyen en sortie du redresseur est, quant à lui, fourni par l'éq. II-16 , dont 

1 C*E 2 

nous rappelons ici la formule: 1s = - * -- . 
Td v2 
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Par conséquent, le courant moyen dans un interrupteur vaut donc la moitié de ce 

dernier, au rapport de transformation près. Ainsi, nous écrivons: 

m C*E 2 

1 ---*--
Simoy - 2 T V 

. d 2 
éq. II-24 

Enfin, il est facile de montrer que la tension directe maximale admise aux bornes d'un 

interrupteur se déduit rapidement de l'étude de la structure précédemment effectuée et vaut 

VSI max= E. 

b) Diodes de roue libre Dl et D2 

Nous avons vu dans les paragraphes précédents que ces diodes se mettent en 

conduction respectivement lorsque la tension aux bornes de la capacité C' vaut E pour Dl et 

o V pour D2 . A cet instant appelé tl (pour la diode D l), le courant dans la diode D l vaut Il 

puis décroît jusqu'à s'annuler. 

En conséquence, la valeur du courant maximum dans ces diodes est : IDmax=I I. 

Le calcul de l'aire du triangle de hauteur I l et de base t2 permet de déduire la valeur du 

courant moyen dans une diode: 

1 - .!.L.:.2 
Dmoy - 2 . T

D 
éq. II-25 

Le courant efficace est lui de : 

~ 
I Deff = I l . V~ éq. II-26 

Enfin, la tension inverse maximale aux bornes des diodes vaut également VDinv_max=E, 

comme pour les interrupteurs Slet S2. 

c) Diodes de redressement 

De manière évidente, nous trouvons pour ces diodes une valeur de tension inverse 

maximale égale à la tension de sortie, c'est-à-dire: VDinv_max=VS. 

De même, il est facilement démontrable que le courant maximum dans une diode de 

redressement possède la même valeur que le courant maximum dans l'inductance, au rapport 

de transformation m près. 
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éq. II-27 

La valeur du courant moyen dans les diodes est quant à elle égale à la moitié de celle 

du courant moyen en sortie du pont redresseur, valeur précédemment trouvée. Ce qui donne 

pour l'expression de ce courant: 

1 C*E 2 

1 --- *--
Dred moy - 2 . T d V 2 

éq. II-28 

Enfin, en ce qui concerne la valeur du courant efficace dans ces diodes de 

redressement, nous pouvons faire le même raisonnement que pour celle du courant dans les 

interrupteurs, toujours en tenant compte du rapport de transformation m. nous obtenons en 

conséquence l'équation suivante: 

ILeff 
1 Dred eff = ----;=:; 

m ' v 2 

d) Condensateur de sortie Cs 

éq. II-29 

La tension aux bornes de ce condensateur sera bien évidemment d'une valeur de Vs; 

par contre, il nous faut calculer le courant efficace qui le traverse. Pour ce faire, nous écrivons 

la loi des noeuds suivante: ired=ic+is [18]. 

Où ired désigne le courant en sortie du redresseur, ic le courant dans le condensateur et is le 

courant dans la charge. Nous écrivons par ailleurs: 

l''d'ff' = ;d fi,,/dt = ;d f(i, + i,)' dt = ;d l fi, ~dt + f2' i, . i,dt + fi, 'dt] = ;d l fic 2dt + fis 2dt] 
Td Td Td Td Td Td Td 

L 'hypothèse que nous avons prise ici consiste à dire que le courant is est constant. En 

conséquence, comme le courant moyen dans le condensateur est nul, la moyenne du double 

produit (2isic) est bien nulle. Nous obtenons donc l'égalité suivante: 

2 2 2 
I red eff = le eff + Is eff 

Ainsi, compte tenu de ce résultat, nous écrivons que la valeur du courant efficace dans 

le condensateur est de : 
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le eff = ~lred eff 
2 

- ls eff 
2 éq. II-30 

Notons que Is efF Is moy, puisque, d'après notre hypothèse, le courant Is est supposé 

1 1 Leff continu ; notons aussi que: red eff = -- . 
m 

Avec les contraintes du cahier des charges fixé, et en tenant compte des précédents résultats 

de dimensionnement de la structure, l'application numérique conduit aux valeurs suivantes : 

1LefFO.6A et Is moy=12A. En conséquence, la valeur du courant efficace supporté par la 

capacité de sortie est donc de : 

leeff = 6.5A éq. II-31 

Ensuite, pour déterminer la valeur de l'ondulation de tension en sortie du 

condensateur, nous choisissons de faire une approximation, celle-ci consiste à assimiler le 

courant ic à une sinusoïde de période T d/2 et de valeur maximale IDred max (Cf. éq. II-27). Ceci 
2 

se traduit par l'expression suivante: 

. 1 Dred max . [ 4 . n ) 
1 = ·sm _·t 

e 2 T 
d 

En effectuant le calcul de l'intégrale de ce courant pour retrouver la valeur de 

l'ondulation de la tension aux bornes du condensateur, nous trouvons comme résultat: 

v _ IDred max· Td 
and - C s ·n · 4 

éq. II-32 

Ainsi, en limitant l'ondulation à 1 % de la tension de sortie, soit O.5V, l'application 

numérique nous montre qu'il nous faut choisir une capacité de sortie Cs d'une valeur au 

moins égale à 130~F et supportant un courant efficace de 6.8A. 

e) Choix des éléments du convertisseur 

Le tableau II -1 montre un récapitulatif des différentes valeurs caractéristiques 

(courants moyens, efficaces, maximaux, tensions maximales en direct et en inverse) des 

composants de notre structure quasi résonante série. 
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Interrupteurs Diodes de roue libre Diodes de redressement 

Imoy m C*E 2 
1 -~ 1 C *E 2 

1 ---*-- 1 ---*- -
Slmoy - 2. T

d V2 
Dmoy - 2 . T

D 
Dredmoy - 2 . T

d V2 

Ieff 1 ff _ ILeff ~ 
I Le ff 

SIe - I Deff = Il' -- I Dredeff =~ J2 2·TD m· 2 

Imax 

ISlm" =(E- ~}~ llliodmax = ~ -( E -~ }~ IDmax=I l 

Vdirmax VS1 max= E 0 0 

Vinvmax 0 V Dinv _ max= E VDinv_max=VS 

Tableau 11-1 : Valeurs caractéristiques analytiques des composants 

Le tableau II-2 explicite l'ensemble de ces valeurs dimensionnantes dans le cadre de 

l'application numérique envisagée, ce qui va nous permettre de choisir les composants pour 

les différents interrupteurs et diodes de la structure : 

Diodes de 
Interrupteurs Diodes de roue libre 

redressement 

Imoy (A) 0,26 12.10-J 6 

Ieff(A) 0.42 66.10-3 9.6 

Imax (A) 0.87 0.36 19.8 

Vdir max (V) 300 0 0 

Viny max (V) 0 300 5 

Tableau 11-2 : Valeurs caractéristiques numériques des composants 

Au vu de ces résultats, notre choix pour les interrupteurs s'est porté sur un MOS IRF 

740 isolé de chez International Rectifier. La documentation constructeur donne une tenue en 

tension VDss=400V, une résistance à l'état passant RDson=0.550, un calibre en courant 

ID=5.4A et des temps de commutation tr # tf# 25ns. Il correspond donc relativement bien à nos 

attentes pour les interrupteurs SI et S2. 

En ce qui concerne les diodes de redressement, les diodes MBR 2045 admettent, 

d'après les données constructeur, une tenue en tension inverse VRmax=45V, un courant 

maximal par puce de 20A et une chute de tension à l'état passant de 0.57V. 
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Les diodes de roue libre, quant à elles, seront des BYT 03/400 qui supportent une 

tension à leurs bornes de 400V et disposent d'un calibre en courant de 3A. Ce calibre peut 

paraître trop grand par rapport à la valeur du courant efficace qui les traverse, mais les diodes 

BYT 01/400 (qui correspondent au calibre en courant inférieur dans cette gamme de tenue en 

tension) présentent l'inconvénient d'avoir une résistance à l'état passant trois fois plus 

importante que celle des diodes choisies. 

Les documentations de ces différents composants sont données en annexe 1 pour de plus 

amples détails. 

1) Vérification de la chute de tension des Schottky 

La documentation des diodes MBR 2045 donne, pour une jonction à 125°C, des chutes 

de tension d'une valeur de 0.57V pour un courant de 10A, et d'une valeur de 0.72V pour 20A. 

En supposant que la loi de la chute de tension est linéaire et varie selon une relation du type 

~n·I+Vo, nous trouvons par régression linéaire les valeurs suivantes : 

~n=0.015Q et Vo=0.42V. 

Les valeurs efficaces et moyennes des courants dans les diodes permettent alors de 

déterminer la puissance dissipée dans le redresseur à l'aide de la formule suivante: 

Pertes red = 4 · (Ron ·1 Dred eff 2 + Va ·1 Dred moy ) éq. II-33 

Nous considérons que ces pertes ramenées en sortie du redresseur sont équivalentes à 

une chute de tension V éq parcourue par le courant Is. En conséquence, cette chute de tension 

équivalente vaut : 

Pertes red V· =--~ 
eq 1s 

4 . (R on . 1 Dred eff 2 + Va . 1 Dred moy ) 

Is 
éq. II-34 

Numériquement, nous trouvons avec les résultats précédents, une valeur de: 

V éq= 1.31 V. Cette chute de tension correspond bien à deux fois la chute de tension des MBR 

2045 considérée lors du dimensionnement effectuée au paragraphe II.3.2. 

II.4. Conclusion 

Dans ce second chapitre, nous avons justifié le choix de la structure quasi-résonante 

parmi d'autres plus classiques par les valeurs de L et C qu ' elle nécessite pour le cahier des 

charges fixé par le GDR ISP. Cette structure a ensuite été étudiée en détail afin de déterminer 
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les valeurs caractéristiques du LCT (c'est-à-dire L, C, et rapport de transformation) ainsi que 

les calibres des autres composants constituant la structure. L'étude, menée de manière 

analytique, présente l'avantage de ne nécessiter aucun nouveau dimensionnement notable en 

cas de modification des exigences du cahier des charges. 

Le chapitre suivant va nous permettre de calculer, grâce à l'étude précédente, les 

dimensions du circuit magnétique nécessaire. L'estimation de la valeur de l'inductance de 

fuite effectuée au chapitre l montre que la topologie magnétique n'est pas optimisée pour la 

valeur de L requise. En conséquence, il va nous falloir imaginer un autre circuit magnétique 

plus adapté à notre application. 
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CHAPCHAPITRE III. DIMENSIONNEMENT ET REALISATION DU 

LCT 
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CHAPITRE III.      DIMENSIONNEMENT ET REALISATION DU LCT





111.l. Introduction 

Le chapitre précédent a pennis de choisir une structure afin de valider notre approche 

sur le dimensionnement et la conception d'un composant LCT intégré. Une fois le choix de la 

structure justifié, nous avons effectué un dimensionnement complet de la structure quasi­

résonante série, qui nous a semblé la mieux adaptée à notre étude. 

Grâce à ce dimensionnement, nous allons pouvoir calculer les dimensions du circuit 

magnétique nécessaire à notre application. 

Après avoir constaté que, pour le noyau magnétique choisi, la valeur de l' inductance 

désirée est trop importante par rapport à l'estimation de l'inductance de fuite précédemment 

effectuée au chapitre l, une nouvelle topologie plus appropriée a été imaginée. Nous avons 

ensuite dimensionné, réalisé et effectué une première caractérisation sur deux prototypes 

utilisant cette nouvelle structure magnétique 

111.2. Calcul du circuit magnétique: 

Nous allons aborder dans cette partie le dimensionnement du circuit magnétique. 

Celui-ci va être effectué de manière similaire à un dimensionnement de transfonnateur 

classique, en ne tenant cependant pas compte de la capacité C en série. Nous faisons à ce 

niveau l'approximation qui consiste à considérer cette capacité comme étant un composant 

extérieur à la structure. 

III.2. 1. Calcul de la section de fer 

Il nous faut dans un premier temps calculer la valeur de l'induction maximale Bmax 

dans le transfonnateur. Pour ce faire, l'équation II-7 pennet de calculer l'expression de la 

tension VI aux bornes du transfonnateur (avec son inductance de fuite). Nous rappelons sur la 

Figure III-I le schéma équivalent lors de la première phase de fonctionnement de la structure 

quasi résonante série, dont le principe a précédemment été abordé plus en détail. 
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Vs 
E 

Rs 
Cs 

Ds 

Figure 111-1 : le schéma équivalent de la première phase 

L'expression de la tension en entrée du transformateur est donnée par l' éq. III -1 : 

VI =(E- ~}cos(wt)+ ~ éq. III-I 

D'autre part, en choisissant d'appeler <D le flux dans le noyau magnétique, nous 

écrivons la relation suivante: VI = NI· dd~' où NI désigne le nombre de spires pour 

l'enroulement primaire. L'expression du flux <D s'obtient après une intégration simple de celle 

de la tension d'entrée VI à une constante d'intégration prés. Ainsi, en nous obtenons: 

NI . <])(t) = V, .t+ (E-~) 'sin(w.t)+Cste 
m 2·n·F 

éq. III-2 

Cette première phase de fonctionnement prend fin à l'instant t1 ; la phase de roue libre 

qui suit impose une tension nulle aux bornes du transformateur, le flux <D sera alors constant 

durant cette seconde phase de fonctionnement. Ensuite, lors de la phase symétrique 

(alternance négative), le flux va décroître jusqu'à sa valeur initiale <Dmin. La variation du flux 

lors de cette première phase, déterminée par l'expression analytique précédente, est indiquée 

sur la figure suivante sans considérer la constante d'intégration. Le flux maximum dans le 

noyau magnétique sera donc le flux à l'instant t1 : <D(t1). De plus, il est possible de montrer 

que, comme nous pouvons le constater graphiquement sur la Figure III-2, le terme en sinus à 

l'instant t1 est négligeable par rapport au terme linéaire. Il faut aussi noter que la valeur 

moyenne du flux dans le transformateur, pour une telle structure, est nulle. Cette 

considération nous permet de trouver la valeur de la constante d'intégration (-<D(t1)/2). En 

conséquence, nous évaluons le flux maximal en négligeant le terme sinusoïdal et en centrant 

la courbe sur zéro, l'approximation consistant à écrire que: <l> max = _1_. V2 . t l • 
2·N I m 
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0.001 

tl 

(E-~) 
V2 m . 
-oH ·sin (2·p.·F·t) 
m 2·pi·F 5.10-4 .' 
V2 
-·t " 

m .' 

.0.. 0 &.;.----'----'-------'----'-------' 

o 1. 10- 6 2 . 10- 6 3 .10- 6 4. 10- 6 

.0.. 5.10- 6 

Figure 111-2 : image du flux enfonction du temps 

Avec l'expression analytique du temps t1 déduite du chapitre précédent (Cf. éq 11-9) 

nous déduisons de la valeur du flux maximal <I>max, l' expression analytique de la section du 

noyau magnétique Ae, puisque nous avons à ce niveau la relation suivante : 

<l> max = Ae . B max. 

Nous en déduisons ainsi, compte tenu des hypothèses précédemment mentionnées, 

l'expression de la section du noyau magnétique : 

1 V2 {1 1 Ae = '-arcco 
N} ·Bmax· 4·n · F m m·E 1---

V2 

éq. III-3 

111.2.2. Calcul de la fenêtre de bobinage pour le LCT bobiné: 

Ayant dimensionné analytiquement la section du noyau magnétique, il nous faut 

maintenant calculer la dimension de la fenêtre de bobinage nécessaire afin de pouvoir y placer 

les deux enroulements primaires ainsi que l'enroulement secondaire. Les deux primaires sont 

identiques et seront bobinés « deux fils en main ». Ils sont constitués d'une bande de Kapton 

et d'une bande de cuivre, comme l'illustre schématiquement la vue en coupe présentée sur la 

Figure 111-3. 

Si NI et SI représentent respectivement le nombre de spires et la section d'un primaire, 

et si N2 et S2 correspondent aux mêmes données pour l'enroulement secondaire, la surface de 

bobinage sera alors, en tenant compte des deux enroulements primaires : 

Sb = 2· N} . S} . K} + N 2 . S2 . K2' où KI et K2 sont les coefficients de foisonnement respectifs de 

ces bobinages. 
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Remarque: il faut noter qu'étant données les petites dimensions de la structure et 

l'aspect prototype de cette dernière, nous n'avons pas à tenir compte de la place prévue pour 

la navette de bobinage comme dans le cas général de transformateurs. 

50f.1m 

+ colle 

Figure 111-3 : coupe d'une feuille de Kaplon 

Sachant qu'il y a deux primaires et que pour chacun d'eux, l'épaisseur du Kapton est 

1,5 fois plus importante que celle du cuivre, nous obtenons en conséquence l'équation 

suivante pour la surface de bobinage: 

Sb=NI.lIeff.[2.(1+1.5).~+ K2] 
JI J2 

éq.III-4 

Dans cette expression, J désigne la densité de courant dans le cuivre, ce qui se traduit 

donc par la relation SI = Ileff 
(aussi valable au secondaire). De plus, l'égalité des Ampère-tour 

JI 

Remarque: il faut préciser qu'à ce niveau, le terme de foisonnement KI tiendra compte 

uniquement de la place perdue sur les bords pour la tenue en tension (Cf. chapitre 111.4.2). 

III.2.3. Evaluation du produit AeSb 

En regroupant les équations 1II-3 et III-4, nous déterminons le produit AeSb (éq. 

III-5). La détermination de la valeur de ce produit des aires, qui consiste en une méthode 

assez classique de dimensionnement de transformateur, va maintenant nous permettre de 

choisir un noyau pour notre structure LCT. 
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Il effl V 2 [1 1 [( ) KI K 2 ] AeSb= '-arccos . 2· 1+1.5 ._+-
Bmax·4·1t·F m 1- m·E JI J2 

V2 

éq. III-5 

Les différentes valeurs des paramètres de cette équation sont fixées de la manière 

suivante: 

I1eff=0.6A 

Bmax=0.2 T 

K 1=2 

E=300V m=0.044 F=250000 Hz 

Les quatre premières valeurs ont été déterminées lors de l'étude de dimensionnement 

menée dans le chapitre précédent. Le noyau utilisé est un noyau ferrite, nous fixons donc une 

induction maximale dans ce noyau à une valeur de 0,2 Tesla. L'enroulement primaire est 

réalisé en feuillard, et l'enroulement secondaire réalisé, quant à lui, en fils de Litz, nous 

fixons la densité de courant à 5A1mm2
• Les coefficients de foisonnement sont respectivement 

choisis à une valeur de 3 pour le fil de Litz et une valeur de 2 pour le Kapton cuivré pour des 

raisons de claquage par le ferrite (Cf. paragraphe III.4.2). 

Avec l'ensemble de ces valeurs numériques, nous obtenons une valeur théorique pour le 

produit AeSb égale à : 10-9 m4. 

III.2.4. Choix du ferrite 

Il nous faut maintenant choisir un noyau magnétique ayant un produit AeSb supérieur 

à celui trouvé précédemment. Pour les raisons expliquées dans le chapitre 1, nous nous 

sommes orientés vers le choix de ferrites Planar. 

Le noyau magnétique retenu correspond au ferrite Philips portant la référence E 32-6-

20, dont les dimensions reprises ci-dessous sont tirées de la documentation Philips (Cf. Figure 

1II-4 et annexe 2) [22]. 

Largeur noyau =6,35mm 

Largeur fenêtre = 9,3mm 

Longueur noyau =20,3 mm 

Pour ces deux noyaux magnétiques en E face à face, nous obtenons la valeur suivante: 

Hauteur fenêtre = 6,4mm 
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Avec l'ensemble de ces grandeurs, le calcul de chacune des surfaces Ae et Sb 

s'effectue facilement, et est donné par les relations : 

Ae = Largeur noyau * Longueur noyau 

Ae =128,9 mm2 

Sb = hauteur fenêtre* largeur fenêtre 

Sb = 59,5 mm2 

En conséquence, nous obtenons pour ce noyau de type Planar une valeur du produit AeSb qui 

est 8 fois supérieure à celle déterminée auparavant (c'est-à-dire numériquement un produit 

AeSb=7.7·10-9 m4 contre une valeur théorique de 10-9 m4
). 

RO.25 typo . 

l 
20.32±(1.4 1 

;'~-------L--)J 
CUW.Ol 

RÜ.64 rel. typo 

Dime.nsions ln mm. 

E32/6J2 0. 

~ 

Figure 111-4 : dimension du noyau Philips E32/6/20 

Cependant, ce noyau magnétique n 'est pas pour autant surdimensionné. En effet, le 

coefficient de bobinage du primaire Kl a été sous-estimé. L'explication vient d'une part des 

considérations relatives à la tenue en tension et au danger de claquage par le ferrite, comme 

nous allons le démontrer ultérieurement au paragraphe IIL4.2, et d'autre part, de la section 

rectangulaire de la jambe centrale qui ne facilite pas vraiment d'un point de vue pratique le 

bobinage des feuillards primaires. 

IIL2.5. Détermination du nombre de spires 

Avec le noyau précédemment choisi et les données numériques mentionnées 

auparavant, nous pouvons maintenant écrire, en faisant référence aux expressions éq. 1II-3 et 
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éq. 1II-4, les équations numériques donnant les aires Ae et Sb en fonction du nombre de spires 

NI: 

1.24.10-3 

Ae=----
NI 

éq.III-6 

Ainsi, nous calculons avec ces expressions les valeurs extrêmes du nombre de spires 

au primaire. La première relation nous donne le nombre de spires minimal nécessaire pour ne 

pas saturer le noyau, soit numériquement: Ninf=9. 

La deuxième relation quant à elle nous donne le nombre de spires maximal que peut accueillir 

la fenêtre, c'est-à-dire dans notre cas: Nsup=39. 

Nous avons vu précédemment qu'il fallait garantir, pour assurer le bon fonctionnement 

de la structure, la condition y>2 (Cf Chapitre II), c'est-à-dire pour le transformateur une 

valeur minimale de rapport de transformation m égale à 0.042. 

Ainsi, si nous faisons le choix de prendre NI =20 et N2= l, nous obtenons en 

conséquence un rapport de transformation d'une valeur m=0.05. 

III.2.6. Estimation de l' inductance de fuite 

Sachant qu'il y a deux enroulements primaires de 125 ).lm d'épaisseur chacun et de 20 

spires, la largeur totale correspondant à l' occupation du primaire dans la fenêtre de bobinage 

est d'une valeur de 5mm. 

Pour utiliser la formule de l 'équation 1-10 qui nous donne la valeur de l'inductance de 

fuite dans une telle structure, il nous manque la donnée correspondante à la largeur du 

secondaire. Nous rappelons ici cette expression pour l'évaluation de l'inductance de fuite: 

éq.III-7 

Suivant le cahier des charges établi, il passe dans le secondaire un courant d'une 

valeur de 12A efficace. Par ailleurs, nous avons précédemment fixé dans l'enroulement 

secondaire la densité de courant à une valeur de 5A1mm2
, il nous faut donc disposer d'une 

section de 2,4mm2 de cuivre. En mettant en parallèle 5 fils de Litz, comprenant chacun 80 

brins de O.lmm de diamètre, nous obtenons pour la surface de cuivre totale sur l'enroulement 

secondaire une valeur de 3,1 mm2
. 

67 



Dans le cadre de notre application, et d'après ce qui a été mentionné précédemment, la 

largeur correspondant aux enroulements primaires est de 5mm. Si nous prenons un secondaire 

occupant dans la fenêtre de bobinage une largeur de lmm, il reste dans la fenêtre un espace de 

3,3mm disponible pour insérer le barreau de fuite. En l'absence de court-circuit magnétique, 

c'est-à-dire si nous laissons de l'air entre les enroulements primaires et l'enroulement 

secondaire (~r=l), nous obtenons, d'après nos calculs, une inductance de fuite d'une valeur 

de 17,7~H . 

Cette valeur sera insuffisante pour notre application et, pour atteindre une valeur de 

IIO~H, nos calculs nous permettent d'affirmer qu'il faudrait un espacement de 3cm entre 

primaires et secondaire, toute chose étant égale par ailleurs. 

Ces résultats conduisent à une mauvaise utilisation de la fenêtre de bobinage, et ainsi à une 

limitation de la grandeur de l'inductance de fuite If. 

Une solution pour augmenter cette inductance de fuite consisterait en l'insertion d'un 

matériau magnétique de perméabilité ~r adaptée afin de contrôler la valeur de l'inductance de 

fuite. Par exemple, pour obtenir une valeur de 1 OO~H, il faut mettre entre les enroulements 

primaires et l'enroulement secondaire un barreau magnétique de 3mm de large ayant une 

perméabilité de 10. 

111.3. Nouvelle topologie pour le circuit magnétique 

L' insertion d 'un barreau de fuite magnétique entre enroulements pnmaIres et 

secondaire afin d ' augmenter l ' inductance de fuite impose en contrepartie l 'usinage d'un 

nouveau matériau que nous aurons à assembler avec un noyau magnétique plus classique. La 

mise en œuvre et la réalisation d'un tel dispositif s'en trouvent alors complexifiées, non 

seulement du point de vue du dimensionnement, mais aussi au niveau de la conception 

effective du prototype proprement dite. 

Afin d' obtenir des valeurs d'inductance de fuite plus élevées sans pour autant 

compliquer le mode de construction de notre structure, il est nécessaire de trouver une 

nouvelle disposition plus appropriée des bobinages dans le circuit magnétique. Nous avons 

envisagé pour cela de canaliser les fuites sur une jambe différente de celle du circuit 

magnétique principal, contrairement à ce qui était envisagé auparavant. Dans une telle 

éventualité, la jambe de fuite jouera le rôle d'un court-circuit magnétique, et la réluctance de 

fuite sera réglée avec un entrefer de dimension adéquate. Pour cette nouvelle topologie, nous 

avons choisi d'utiliser un circuit magnétique en E sur lequel nous avons usiné une jambe 
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latérale afin de créer un entrefer, l'autre jambe latérale recevant l'enroulement secondaire. La 

figure suivante illustre schématiquement cette nouvelle topologie. 

Lignes de fuites 

Figure 111-5 : LeT àjambe defuite 

Pour calculer la valeur de l'inductance de fuite dans ce nouveau dispositif, nous allons, 

comme précédemment, considérer un essai en court-circuit. Pour cet essai, nous allons aussi 

émettre plusieurs hypothèses : 

• Le champ dans l'entrefer est bien vertical (Cf. Figure 111-5), 

• le champ magnétique dans le matériau est supposé nul, ce qui implique donc que toute 

l'énergie de l'essai en court-circuit est stockée dans l'entrefer. 

Nous exprimons cette énergie de la manière suivante: 

1 2 1 2 W = - . L . I = - . !-la . H . V 
2 2 

éq.1I1-8 

Avec W désignant l'énergie de court-circuit, L l'inductance de fuite, 1 étant le courant 

dans l'enroulement primaire, H le champ dans l'entrefer, et V correspondant au volume de 

l'entrefer. 

De plus, en utilisant le théorème d'Ampère le long d'une ligne de fuite, nous obtenons 

l'expression du champ H dans l'entrefer d'épaisseur e : 

H= NI·I 
e 

NI étant, bien sûr, le nombre de spires d'un enroulement primaire. 

éq.1I1-9 

En reliant ces deux équations, il est très facile d'exprimer l'expression de l'inductance 

de fuite en fonction des autres paramètres dimensionnels de l'entrefer, comme le montre la 

formule explicitée éq. 111-10 : 

N 2 

L=!-la-I ·d·l 
e 

Avec 1 désignant la largeur de l'entrefer, et d la profondeur de ce dernier. 
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111.4. Prototype LeT bobiné 

111.4.1. Calcul de l'inductance de fuite 

Avec cette nouvelle topologie avec entrefer, les calculs précédemment effectués au 

paragraphe 111.2 pour le dimensionnement du noyau restent dans leur intégralité inchangés. 

Nous pouvons en conséquence utiliser le noyau E32-6-20 dont toutes les cotations sont 

données Figure 111-4 et plus particulièrement, la profondeur d=20.3mm et la largeur 

1=3.18mm. Nous rappelons également que le nombre de spires au primaire est de N 1=20 (pour 

un seul enrouleinent) et que l'inductance de fuite désirée pour cette étude doit être d'une 

valeur de 110/J-H. 

En mettant en application l'éq. 111-10, nous arrivons au résultat suivant, à savoir que 

l'entrefer à usiner sur la jambe latérale du noyau pour avoir cette valeur d'inductance de fuite 

doit être d'une hauteur e=O.4mm. 

111.4.2. Calcul de la capacité 

La valeur de la capacité peut maintenant se déterminer en calculant les surfaces en 

regard pour une spire moyenne et en supposant un nombre de spires équivalentes de (2N1-l) 

comme nous l'avons précédemment montré lors de l'étude effectuée au paragraphe 1.3. 

Spire 
moye nne 

~ 

Larg 
pnm 
Lp 

e~~ aIr 

noyau 

l ' 

, 

Lp/2 Largeur Lp/2 
noyau 

Lp/2 

Longueur 
noyau 

t Lp/2 

Figure 111-6 : enroulement primaire vue de dessus 
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A l'aide de la Figure 111-6, nous déterminons facilement, par de simples considérations 

géométriques, la longueur de la spire moyenne (que nous noterons longueur_moyenne). 

L'épaisseur de l'isolant (c'est-à-dire kapton+colle) est d'une valeur de 75J.lm comme indiqué 

plus haut, et présente une permittivité relative d'une valeur de 2.2 [23]. 

Le noyau E32/6/20 retenu précédemment admet une largeur du noyau égale à 6,35mm alors 

que sa longueur vaut 20,3mm. De plus comme expliqué au chapitre 111.2.6 l'occupation du 

primaire, appelé largeur-primaire sur la Figure 111-6, est de 5mm. 

C'est la largeur de bande qui va nous permettre de régler la capacité à la valeur 

calculée au paragraphe 11.3 à savoir 3 .4nF. Conserver cette valeur pour la capacité permet en 

outre d'éviter d'avoir à refaire bon nombre de points de dimensionnement de l'ensemble de la 

structure quasi résonante série. 

Nous rappelons ici que la hauteur de la fenêtre pour deux noyaux E 32/6/20 est d' une 

valeur de 6,4mm; toutefois, comme le montre la Figure 111-7, il faut laisser un espace 

d'isolement entre le cuivre et le ferrite afin d'assurer la tenue en tension et garantir ainsi le 

bon fonctionnement de la structure. La tension de claquage de l'air étant d'environ de 

lkV/mm, et étant donné que nous travaillons sous une tension de 300V, il nous faut en 

conséquence un isolement d'une épaisseur au moins égale à O.3mm de manière à éviter un 

claquage (par champ électrique trop intense) via le ferrite. 

kapton Secondaire 

1 

· .. ········ .. J.······_· .. ·· ........................ H 

Espace ... ~ ..... .. : ........... .L....-. ______ ---:::....:::;.,.j 

d'isolement 

Figure 111-7 : primaire vue de coupe 

Compte tenu de ces valeurs, nous en déduisons que la largeur de bande maximale 

pouvant tenir dans la fenêtre de bobinage est donc de 5.4mm. La formule estimant la capacité 

pour notre primaire en spirale est donnée par l'éq. III-Il, obtenue par simple application de la 

formule C = E . ~. Nous obtenons ainsi : 
e 
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avec 

C = (2 . NI -1) larg eur - band~.long _ moyenne· 2.2· Ea 

epalsseur _ kapton 

long _ moyenne = 2 . (longueur _ noyau + 1 arg eur _ noyau + 2 . 1 arg eur _ primaire) 

éq. III-Il 

En prenant une bande de cuivre au primaire d'une largeur de 5nlID, nous obtenons par 

la formule précédente une capacité d'une valeur de 3.7nF qui correspond, à peu de choses 

près, à la valeur prédéterminée au chapitre II. 

III.4.3. Simulation Flux 2D 

Les principales dimensions de notre structure ayant été déterminées, une simulation 

sous le logiciel éléments finis Flux 2D peut être envisagée. Elle va nous permettre de 

visualiser les niveaux d'induction dans le ferrite et d'évaluer la puissance réactive dans le 

système. La géométrie de notre dispositif est saisie en 2D plan d'une profondeur de 20.3mm 

(ce qui correspond à la taille du noyau). Les effets des têtes de bobine dans une telle 

simulation ne sont pas pris en compte pour des raisons liées au fonctionnement même du 

logiciel de simulation éléments finis Flux 2D. L'entrefer modélisé mesure O.8mm (cet écart 

par rapport à la valeur précédemment utilisée dans notre dimensionnement analytique sera 

expliqué ultérieurement). Cette géométrie et les résultats de simulation pour la répartition de 

l'induction sont représentés Figure III-8. 

L'essai est effectué en court-circuit en imposant dans un des enroulements primaires 

un courant sinusoïdal de O.5Aeff à 250kHz, l'autre enroulement primaire étant laissé ouvert. 

Pour le court-circuit, le matériau est loin de sa zone de saturation, avec un champ maximal 

d'une valeur de Bmax=O.1 T. 

En ce qui concerne la puissance réactive (que nous noterons Q) stockée dans toutes les 

régions, la simulation nous donne un résultat de 27. 7Var. En considérant la relation donnée 

par l'éq. III-12 ci-dessous, nous en déduisons que l'inductance du système présente une 

valeur de 71flH. 

éq. III-12 
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Etant donné que dans un essai en court-circuit, il n'y a que des fuites, l'inductance 

calculée d'après cette formule représente l'inductance de fuite du transformateur. 

La simulation montre que toute l'énergie n'est pas stockée dans l'entrefer, comme il a été 

supposé au paragraphe II1.3. Nous en déduisons que l'entrefer déterminé précédemment lors 

de l'étude analytique a été sous-estimé. De plus, dans cette simulation, il faut rappeler que les 

fuites par les têtes de bobines n'ont pas été prises en compte. En conséquence, la valeur de 

l'inductance de fuite pratique pour un entrefer de 0.8mm sera donc supérieure à 71/lH, 

comme nous le constaterons ultérieurement après la réalisation d'un prototype. 

Figure 111-8 : simulation Flux 2D 

IIIAA. Elaboration du LCT bobiné 

Réalisation du primaire: 

Ré~llltat~ dégradés 
Gruv:!eur : IInduclio~ Tesla ~ 
Phase (Deg): 0 
InieMllle 1 Couleur 
3,27044e-006 1 0,00690095 
0,00690095 1 0,0137986 
0,0131986 1 0,0206963 
0,0206963 1 0,027594 
0,027594 1 0,0344917 
0,0344917 1 0,0413893 
0,0413893 1 0,048287 
0,048287 1 0,0551847 
0,0551847 1 0,0620824 
0,0620824 1 0,0689801 
0,0689801 1 0,0758777 
0,0758777 1 0,0827754 
0,0827754 1 0,0896731 
0,0896731 1 0,0965708 
0,0965708 1 0,103468 
0,103468 1 0,110366 

Comme cela a été précédemment mentionné, le double enroulement primaire a été 

réalisé avec des bandes de Kapton cuivré. A l'aide de la Figure 1II-6, nous calculons 

facilement la longueur de la spire moyenne ; celle-ci vaut : 

2*(longueur noyau+largeur noyau+2*largeur primaire). 

En choisissant de faire l'approximation consistant à dire que cette longueur multipliée 

par le nombre de spires (20) nous donne la longueur totale du primaire, il faut des bandes de 

1.5m de long. D'un point de vue pratique, nous ne disposions que de plaques de 90cm de 

coté; il nous a donc fallu faire des raccords pour atteindre la longueur désirée. Ensuite, pour 

les problèmes de tenue en tension évoqués ci-dessus, les bandes ont été passées au 

perchlorure de fer, tout en ayant pris le soin de protéger une bande centrale de cuivre de 

73 



largeur 5mm. Le résultat obtenu donne des bandes de Kapton cuivré identiques à la Figure 

III-9. 

kapton 

d'isolement 

Figure 111-9 : bande de Kapton cuivré 

Réalisation du circuit magnétique: 

Une fois les bandes des deux enroulements primaires réalisées, celles-ci ont ensuite été 

bobinées deux 'fils' en main sur deux noyaux ferrites E32-6-20 en 3F3 de chez Philips 

(Cf. annexe 2). Un des deux noyaux aura par ailleurs été préalablement retaillé au niveau 

d'une jambe latérale sur une hauteur de O.8mm afin d'obtenir, une fois le circuit magnétique 

fermé, un entrefer de hauteur correspondante. 

Secondaire 
Primaire Ferrite usiné 

H+I-I-H-l-H-I-H 1-----1. --------
Ferrite normal 

Figure III-la: LeT bobiné vue de coupe 

Réalisation du secondaire: 

Nous avons fait le choix de réaliser l'enroulement secondaire avec du fil de Litz, dans 

le but de réduire l'effet de peau. A la fréquence de 250kHz, le calcul de l'épaisseur de peau 

dans le cuivre conduit à une valeur de 1351-Lm. Compte tenu de ce choix, nous devons vérifier 

que la densité de courant dans le secondaire reste inférieure à 5 Almm2
• 
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Nous avons prévu de faire passer dans l'enroulement secondaire un courant d'une 

valeur efficace de 12A, si nous choisissons une densité de 5A/mm2
, il nous faut alors 2,4mm2 

de cuivre. Par ailleurs, 5 fils de Litz composés chacun de 80 brins de O.lmm de diamètre (ce 

qui nous donne 0.6mm2 de cuivre par fil) mis en parallèle présentent une surface équivalente 

de 3mm2
• 

En associant ainsi en parallèle ces 5 fils de Litz (4 fils auraient été trop juste et nous 

avons préféré garder une certaine marge de sécurité), la densité de courant obtenue dans 

chaque fil est de 4A/mm2
, valeur qui correspond à nos attentes. 

Figure 111-11 : Prototype réalisé au LEG 

III.4.5. Caractérisation du LCT bobiné 

Il nous faut à présent déterminer les valeurs de l'inductance L et de la capacité C qui 

caractérisent ce prototype. Pour ce faire, nous allons encore une fois considérer que l'effet 

capacitif et l'effet inductif peuvent être découplés. Nous considérons donc qu'il s'agit d'une 

capacité C mise en série avec un transformateur. Une première caractérisation sur le pont 

d'impédance/gainlphase HP 4194A nous donne l'impédance de ce prototype pour deux essais 

(en court-circuit et à vide, cf. Figure III-12). La forme générale obtenue pour cette impédance 

nous montre bien une première résonance série accompagnée d'une résonance parallèle située 

à une fréquence plus élevée que la précédente. 
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impedance_cct 
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essai en court-circuit 
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1 .10
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1 .10
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1.107 1.108 

Freq 

essai à vide 

Figure 111-12 : Impédance du LeT bobiné 

La valeur de la capacité C peut être déduite de l'impédance du LCT mesurée en basse 

fréquence, impédance qui ne change pas quel que soit l'essai. A 1kHz, les relevés indiquent 

que l'impédance vaut 40kO. Nous déduisons donc aisément que la valeur de la capacité C est 

de 4nF, ce qui représente un écart de moins de 10% par rapport à la valeur de 3, 7nF que nous 

supposions avoir en théorie (Cf.III.4.2). 

Il nous reste maintenant à identifier les différents paramètres constitutifs du modèle 

utilisé pour le transformateur de la structure, à savoir un transformateur à deux enroulements 

et trois capacités, comme cela est illustré sur la Figure 1II-13 [24] [25][26][27]. 

C3 

A -~--t-' 

:l_i --L---L---...../ 

Figure 111-13 : modèle du transformateur. 

a) couplage magnétique: 

Dans cette première partie, nous n'allons prendre en compte que les effets 

magnétiques. Trois mesures d'inductance vont être effectuées à l'aide du pont d'impédance 
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HP 4194 A pour identifier de manière indirecte les trois paramètres Lp, Ls et 11. Les trois 

mesures envisagées sont les suivantes [28] : 

- l'inductance Lt se déduit de la mesure de l'impédance vue du primaire, avec le secondaire à 

vide. 

- ensuite, l'inductance Ls vient de la mesure de l'impédance vue du primaire, avec cette fois-ci 

le secondaire en court circuit. 

- enfin, l'inductance L02 est tirée de la mesure de l'impédance vue du secondaire, avec pour ce 

dernier essai le primaire à vide. 

Le pont d'impédance nous donne les résultats suivants pour ces trois essais: . 

Lt = 886 ·lO-6 H Ls = 97 ·lO-6 H L02 = 2.7 ·lO-6 H 

Les grandeurs intéressantes seront déduites de ces mesures à l'aide des relations 

mentionnées ci-après dans éq. III-13 : 

éq.III-13 

Ces formules nous permettent donc de déterminer les trois paramètres Lp, Ls et 11 de 

notre modèle de transformateur, ce qui nous donne les résultats numériques suivants, 

permettant de rendre compte du couplage magnétique: 

b) couplage électrostatique: 

Dans cette deuxième partie, nous allons cette fois-ci faire intervenir les effets 

capacitifs. Encore une fois, trois mesures vont permettre de déterminer de manière indirecte 

les paramètres du modèle Cl, C2 et C3 pour le couplage capacitif. Ces essais sont 

essentiellement des essais en court-circuit, à savoir: 

- En court-circuitant les points A et B d'une part et les points C et D d'autre part, la capacité 

Cml se trouve à partir de l'impédance entre AB et CD. Cette capacité Cml est équivalente à la 

mise en parallèle des capacités C2 et C3 . 

- La capacité Cm2 quant à elle se détermine en court-circuitant les points B et C, puis en 

observant une résonance parallèle de l'impédance entre les points A et BC, cette résonance 

apparaissant entre Cm2 et l'inductance résultant de la mise en série Lp+Ls. la capacité Cm2 

représente en fait Cl en parallèle avec C3 . 
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- Enfin, la capacité Cm3 vient en effectuant un court-circuit entre les points A et C puis en 

observant une résonance parallèle, cette fois-ci entre Cm3 et l'inductance totale Lp+Ls, de 

l'impédance entre les points AC et B. Cm3 représente en fait la capacité résultant de la mise en 

parallèle de Cl avec C2• 

Les mesures effectuées au pont d'impédance donnent les résultats suivants pour ces 

essais en court-circuit: 

C ml = 4,SpF Cm2 = S,9pF C m3 =.9,3pF 

Les explications ci-dessus permettent de trouver T la matrice de passage entre les 

capacités CIC2C3 et les capacités CmICm2Cm3 à savoir: 

T=[; ~ ~] 
Nous en déduisons facilement la relation inverse entre ces deux triplets de· capacités, puisque 

la matrice T est inversible : 

Avec l'expression suivante pour T- I la matrice de passage inverse: 

1 1 1 -- - -
2 2 2 

T-1 = 
1 1 1 

--
2 2 2 
1 1 1 

2 2 2 

Les valeurs des trois capacités du modèle présenté sur la Figure III -13 se déduisent alors 

facilement avec cette relation. Nous résumons ces valeurs dans l'éq. 1II-14 : 

L-___ C_l_=_S,_SP_F ___ --L-___ C_2_=_4,_lP_F ___ --L-___ C_3_=_O_'_4P_F ___ --.J1 éq. III -14 

Une fois l'ensemble de ces valeurs implantées dans notre schéma électrique sous le logiciel 

PSpice, le diagramme de Bode de l'impédance peut être comparé à celui obtenu 

expérimentalement à l'aide du pont d'impédance (Cf. Figure 1II-14). 
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Figure 111-14 : Comparaison fréquentielle des impédances entre notre modèle et les mesures 
expérimentales sur le prototype pour l'essai en court-circuit. 

Nous constatons qu'il existe, du point de vue de l'impédance, une bonne 

correspondance entre notre modèle et les mesures effectuées sur notre prototype. Ces résultats 

nous permettent de valider notre démarche, tant du point de vue de la modélisation que de 

celui du dimensionnement du dispositif en vue d'une conception de prototype. Le LCT bobiné 

réalisé admet donc, en résumé, une capacité de 4nF, une inductance de 97J..lH et un rapport de 

transformation de 0.058. 

111.5. Prototype LeT pl anar 

Pour ce second prototype, le double enroulement primaire n'est plus constitué de 

bandes de kapton cuivré bobinées autour de la jambe centrale, mais est réalisé en structure 

Planar avec une technologie de circuit imprimé multicouche identique à celle couramment 

utilisée en micro-électronique [29]. 

III.5.l. Calcul de l'inductance de fuite 

D'après les hypothèses formulées au paragraphe III.3, la forme de l'enroulement 

primaire n'influe pas sur la valeur de l'inductance de fuite, qui est uniquement contrôlée par 
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la hauteur de l'entrefer. Cependant, en ne négligeant pas les têtes de bobine, il semble que la 

disposition du primaire joue un rôle non négligeable dans les fuites. 

111.5.2. Calcul de la capacité 

Pour calculer la capacité, il faut tout d'abord déterminer la forme du bobinage [30] . 

Une fois que nous avons déterminé le motif des spires sur une couche, nous alternons les 

couches entre les deux enroulements primaires. Le motif initial comporte trois spires par 

couche; il est représenté sur la Figure 111-15. 

Largeur 
grande 
bande 

cuivre 

\ 

claquage 

Figure 111-15 : motif d'une couche. 

Il est nécessaire de bien connaître en détaille processus de réalisation d'un tel primaire 

afin de dimensionner les pistes de cuivre de manière adéquate de façon à obtenir la valeur de 

capacité désirée. 

Dans le cas présent, les couches superposées doivent nécessairement être isolées deux 

à deux, et toutes les couches paires sont mises en série grâce à des vias, il en est de même 

pour les couches impaires. La Figure 111-16, ci-dessous, montre une vue éclatée sur un 

exemple d'un total de 6 couches. 
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VIAS 
enterrés 

Les couches 
grisesd 
turquoises 
doivent être 
isolées. 

Couche 4 

Couche 5 

Couche 6 

PasulJe!>de 
connO;lon 

Figure 111-16 : vue éclatée de l'empilement des couches paires et impaires, présentant les 
via permettant les connexions des différents niveaux. 

Pour obtenir une vingtaine de spires, à raison de trois spires par couche, il nous faut 7 

couches par primaire soit un total de 14 couches, auxquelles il est nécessaire d' aj outer 2 

couches destinées aux connexions. 

Il faut savoir que lorsqu'un grand nombre de couches est nécessaire, le Kapton est 

généralement préféré à l'époxy, et ce pour ses performances mécaniques plus avantageuses. 

Aussi, nous avons fait le choix d'utiliser du Kapton cuivré double face entre les couches 1 et 

2, puis entre les couches 3 et 4, etc. 

Ensuite, pour stratifier ces groupes de deux couches, nous les plaçons sous presse en 

insérant un isolant (appelé preg) entre eux. Le Kapton a une épaisseur de 50llm pour une 

permittivité de 3,3 et le preg a une épaisseur de 140llm pour une permittivité de 4,5. Une fois 

les épaisseurs de diélectrique déterminées, la valeur de la capacité peut être ajustée en 

modifiant de manière adéquate les diverses dimensions du motif présenté Figure 1II-15. Ainsi, 

en prenant une largeur de petite bande de 3.5mm, une largeur de grande bande de 1.5mm, un 

écartement de O.5mm, une distance de claquage de Imm et une distance d'ajustement de 

4mm, nous obtenons une capacité dont la valeur, calculée avec la formule ci-dessous, est 

théoriquement de 3,9nF (Cf. Annexe 3). 

C =3.3.(Nb_couche). ~urface.eo +4.5.(Nb_couche-l). s~rface.eo 
epalsseur _ kapton epalsseur _preg 

éq. III-15 
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Le détail de toutes les couches avec leurs côtes est donné en annexe avec une vue de coupe de 

l'empilement. 

111.5.3. Elaboration du LCT Planar 

Réalisation de l'enroulement primaire : 

La réalisation de cet enroulement primaire multicouche a été sous-traitée par une 

société spécialisée dans les circuits imprimés, à savoir TECHCi Rhône-Alpes. Le prototype 

réalisé comporte 16 couches Kapton avec ce qu'il convient communément d'appeler des trous 

borgnes séquentiels pour la prise de contact au niveau des vias entre couches alternées 

(Cf. annexe 4). 

Réalisation du circuit magnétique: 

Pour l'enroulement primaire réalisé en technologie Planar, le coefficient de bobinage 

est plus faible que pour le prototype précédemment étudié, car le cuivre du circuit imprimé se 

trouve être noyé dans de l'isolant. En conséquence, il n'est pas nécessaire de laisser le même 

espace entre le cuivre et le ferrite que pour le dispositif bobiné. La hauteur totale des 16 

couches de primaire est de 2.8mm. Le circuit magnétique peut alors être constitué d'un noyau 

ferrite de référence E 32-6-20 usiné sur une seule jambe latérale, associé à une plaque portant 

la référence PLT 32-6-20, comme le montre la Figure 111-17. 

Secondaire 
Primaire Ferrite usiné 

E 32-6-20 

Ferrite PLT 32-6-20 

Figure 111-17 : LeT planar vue de coupe 

L'entrefer obtenu par usinage sur le noyau en E mesure Imm de hauteur; cette valeur 

est plus importante que celle utilisée pour le prototype de LeT bobiné, car les têtes de bobines 

sont dans ce cas plus importantes et les fuites qui en découle également. Il a donc fallu 

augmenter l'entrefer par rapport au prototype bobiné pour compenser cet effet. 
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Réalisation de l'enroulement secondaire: 

Comme pour le prototype LCT bobiné, l'enroulement secondaire est parcouru par un 

courant de 12A efficace à une fréquence de 250kHz. 

Un seul et unique fil de Litz comportant 250 brins de 100f-lm de diamètre est 

largement satisfaisant au niveau de l'effet de peau. En ce qui concerne la densité de courant, 

~lle atteint une valeur de 6.1 Almm2
, puisque, en effet, la surface de cuivre effective 

correspondante est de 1.96mm2 pour un courant de 12A. Cependant, cette valeur, légèrement 

supérieure aux 5 Almm2 préconisés, n'est pas critique pour notre application où le secondaire 

est placé dans un environnement thermique favorable et devrait donc bénéficier de bonnes 

conditions de refroidissement. 

Figure 111-18 : Prototype réalisé au LEG (la photographie présentée ne montre que 
l 'enroulement primaire) 

III.S .4. Caractérisation du LCT Planar 

Il nous faut maintenant déterminer les valeurs de l'inductance L et de la capacité C qui 

caractérisent ce prototype LCT Planar. Comme pour le dispositif LCT bobiné, nous faisons 

l'hypothèse que nous pouvons considérer une capacité C en série avec un transformateur. Une 

première caractérisation effectuée sur le pont de mesures HP 4194A nous donne l'évolution 

fréquentielle de l'impédance de ce prototype Planar pour deux essais (en court-circuit et à 

vide) : (cf. Figure 1II-19) 
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Figure 111-19 : Impédance du LeT planar 

La capacité C peut facilement être déterminée à partir de la valeur de l'impédance du 

LCT mesurée en basse fréquence, impédance qui ne change pas, qu'il s'agisse de l'essai à 

vide ou de celui en court-circuit. A la fréquence de 1kHz, ces mesures montrent que 

l' impédance vaut 39kn. Nous en déduisons que la valeur de la capacité C est de 4.1nF, pour 

une valeur théorique de 3.9nF d'après notre modélisation. 

a) couplage magnétique: 

De la même manière que dans la partie précédente, nous allons effectuer trois mesures 

d'inductance afin d'identifier les éléments utilisés pour décrire le couplage magnétique dans 

notre modèle de transformateur, à savoir Lp, Ls et 11. 

Les mesures effectuées à l'aide du pont d'impédance, en tous points similaires à celles 

précédemment réalisées pour le dispositif bobiné, nous donnent les résultats suivants pour le 

prototype de LCT Planar: 

Avec les relations données dans éq. III-13, nous accédons aux valeurs des éléments 

constitutifs du schéma électrique équivalent pour le transformateur: 

11 = 0.049 

b) couplage électrostatique: 

Comme pour le couplage magnétique, nous effectuons de nouveau trois mesures, 

identiques à celles réalisées pour le dispositif LCT bobiné, nous permettant de déterminer de 
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manière indirecte les valeurs des paramètres du modèle CI, C2 et C3. Ces mesures indirectes 

conduisent aux valeurs suivantes: 

C ml = 4,5pF Cm2 = 44,7pF Cm3 = 43,8pF 

La matrice de passage T entre les capacités précédemment explicitée au paragraphe 

III. 4.5 ne change pas, d'où la relation : 

Les valeurs des trois capacités du modèle explicité Figure III-13 pour le prototype 

Planar se déduisent alors facilement à l'aide de cette relation; les valeurs de ces paramètres 

sont résumées dans l' éq. III -16: 

Cl = 42pF C2 = 1,8pF C3 = 2,7pF 1 éq. III-16 

Une fois l'ensemble de ces valeurs implanté dans le schéma électrique sous le logiciel 

PSpice, nous effectuons la comparaison entre le diagramme de Bode de l'impédance issu de 

la simulation et celui obtenu de manière expérimentale à l'aide du pont d'impédance 

HP4194A (Cf. éq. III-14). 

impedance _ cct 
3 

. . < 1)1 ·10 
sim _ splce _ cct 

Figure 111-20 : Comparaison fréquentielle des impédances entre notre modèle et les mesures 
expérimentales sur le prototype pour l'essai en court-circuit. 

Encore une fois, nous constatons qu'il existe une bonne correspondance entre le 

modèle et le prototype, du point de vue de l'impédance en court circuit. Le dispositif LCT 

Planar réalisé admet donc en résumé une capacité de 4.1nF, une inductance de 124!J.H et un 

rapport de transformation de 0.049. 
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111.6. Vérification du schéma électrique simplifié 

Avec ce prototype de LCT Planar maintenant réalisé, nous sommes en mesure 

d'effectuer des tests afin de valider le schéma électrique simplifié que nous avons 

précédemment introduit chapitre 1 (Cf. Figure 1-3). Ces tests vont nous permettre de savoir si 

les effets capacitifs et inductifs peuvent, dans la gamme de fréquence qui nous intéresse, être 

réellement isolés l'un de l'autre, comme nous en avons fait l'hypothèse à plusieurs niveaux 

lors de cette étude. Ces .tests vont consister à observer l'évolution fréquentielle de 

l'impédance au niveau de la partie capacitive, par exemple, et d'étudier l' influence d'un 

court-circuit au niveau du transformateur (Figure 111-21). 

4 
Zc 11·1 0 

Zc 3 1 00 ~--~-----+----~~~~r-----r---~ 

Zc 4 

0.1 
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100 1.103 1.104 1 .105 1.106 1.107 1.108 

Freq 
Hz 

Figure 111-21 : Impédance au niveau de la capacité relevée pour les différentes 
configurations de connexion envisagées 

L' impédance relevée entre P2 et P' 2 présente un comportement équivalent à celui 

d'une capacité jusqu'à une fréquence de 600kHz, et ce quelles que soient les connexions sur 

les autres bornes. Nous pouvons donc conclure, au vu de ces résultats, que l'ensemble des 

éléments capacitifs peut être modélisé par une capacité ramenée entre ces deux bornes. 

Cette analyse sur l'évolution fréquentielle a également été effectuée du point de vue de 

la partie inductive, comme le montre Figure 111-22 . 
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Figure 111-22 : Impédance au niveau de Z 'inductance relevée pour les différentes 
configurations de connexion envisagées 

Nous constatons sur ces relevés que l'impédance entre Pl et P2, que ce soit dans la 

configuration où le secondaire est à vide ou bien dans celle ou le secondaire est en court­

circuit, n'est pas influencée par la partie capacitive jusqu'à une fréquence de 6 MHz. Nous en 

déduisons que les effets inductifs peuvent donc être représentés par un transformateur dont le 

primaire serait ramené entre ces deux bornes. 

Ainsi, l 'hypothèse que nous avions prise au chapitre l, et qui consistait à séparer les 

effets capacitifs des effets inductifs, afin de faciliter la modélisation et le dimensionnement de 

la structure LCT, se trouve confortée et validée par les mesures précédentes. Ceci permet 

d'affirmer que notre modèle est une représentation satisfaisante du comportement du 

prototype à la fréquence de travail considérée. 

111.7. Conclusion 

Pour obtenir une valeur d'inductance de fuite nécessaire à la structure quasi-résonante 

étudiée, nous avons été amenés à envisager, dans ce chapitre, une nouvelle topologie pour le 

circuit magnétique. Ensuite, deux prototypes, un bobiné et un planar, ont été entièrement 
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dimensionnés et réalisés. Une première caractérisation a permis de constater une bonne 

correspondance entre les valeurs de L et C obtenues avec celle désirée. 

Enfin, le schéma simplifié introduit au chapitre 1 a été vérifié avec succès grâce à des 

mesures réalisées sur un pont d'impédance. 

Ces deux prototypes étant maintenant réalisés, nous allons dans le prochain chapitre 

les tester au sein de la structure à résonance pour en étudier les pertes et les rendements. 

Ceux-ci seront comparés à une solution discrète préalablement dimensionnée pour répondre 

au même cahier des charges. 
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CHAPITRE IV. VALIDATION EXPERIMENTALE 
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CHAPITRE IV.     VALIDATION EXPERIMENTALE





IV.1. IntroductioDJ. 

Dans le chapitre précédent, nous avons été amenés à réaliser deux prototypes, un 

bobiné et un planar, utilisant une nouvelle topologie pour le circuit magnétique. 

Ces deux prototypes vont être testés, dans ce chapitre, au sein de la structure quasi­

résonante série, d'une part pour en étudier les pertes et les rendements, et d'autre part pour les 

comparer à une solution discrète composée d'une capacité, d'une inductance et d'un 

transformateur. Le dimensionnement de ces trois composants passifs sera également détaillé 

au cours du chapitre. 

Pour cela, des essais directs et indirects ont été effectués pour les trois solutions afin 

de comparer les pertes obtenues. Ces mesures étant délicates, une caractérisation complète 

donnant un modèle précis pour chaque type de pertes a été élaborée, tant pour le LCT planar 

que pour les composants discrets. Ce modèle une fois implanté dans la structure sous PSpice 

va nous permettre de déterminer en simulation la provenance respective des pertes et de les 

comparer aux mesures obtenues de manière expérimentale. 

IV.2. Fmmctiol!D.lmemelmt du LeT aM sein de la structure 

Les deux prototypes de LCT bobiné et Planar ayant été réalisés et en partie 

caractérisés (tout du moins en ce qui concerne les valeurs des éléments constitutifs du schéma 

équivalent simplifié), nous pouvons désormais les insérer dans la structure quasi-résonante 

que nous avons introduite au chapitre II, et dont le schéma électrique est rappelé Figure IV -1. 

D 

Dl 

E Rs 
Cs 

Ds 

Figure IV-l : schéma de la structure quasi résonante série 
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Les résultats des mesures effectuées sur la maquette sont présentés Figure IV-2 et 

permettent de constater le bon fonctionnement du dispositif LeT bobiné au sein de la 

structure quasi résonante série[31]. Les formes d'onde obtenues de manière expérimentale, 

tant au niveau du courant iL que de la tension vc, montrent une concordance relativement 

bonne avec ce que nous avions prévu lors de l'étude théorique menée au préalable. 

400 ,-------------..,.------, 
2~-------------------~ 

300 

~ VIn 
"ô --_. 200 -
> VCn 

100 · + -----· \ · · . . . . 

1 · 

.t Iln 

go ---' 0 I~--; 
..;;: Icn 

. 
\ 

---- -- -- ---

OL-_~~~_~~ __ --_;-_--~~-_-~· 
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seconde 

Figure IV-2 : Formes d'ondes expérimentales des courants et tensions pour le LeT bobiné. 

Des essais identiques pour le LCT planar, non présentés ici, ont également montré un 

bon comportement du prototype planar sous tension et courant nominaux. 

Ayant validé le bon fonctionnement de l'ensemble de la structure, nous allons 

maintenant nous intéresser à l'évaluation des pertes dans les prototypes de LCT, et ce afin de 

comparer ces pertes avec celles d'une structure susceptible de remplir le même triplet de 

fonctionnalités, mais en utilisant pour cela des composants discrets. Pour effectuer cette 

comparaison, nous avons réalisé plusieurs essais, dont les principes de mesure et les résultats 

obtenus sont présentés dans les paragraphes suivants. 
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IV.3. Mesure directe des Pertes 

Nous allons tout d'abord rappeler le schéma simplifié utilisé pour le dispositif LCT, 

afin d'introduire les différentes grandeurs visualisées (courants et tensions) lors du 

fonctionnement de la structure quasi résonante série sous puissance nominale . 

... ...... ............... ... .... , 
L 

l .... I)~ ___ --.T [}2 
V) --'---_____ ----le T 

••••••••••••••••••••••••••••• .1 

Figure IV-3 : Schéma simplifié du LeT, indiquant les différents courants et tensions pour 
l'étude des pertes. 

Nous définissons respectivement les puissances d'entrées Pe et de sortie Ps de ce 

composant LCT à l'aide des formules suivantes : 

Pe = ~ f(v) oI )}it + ~ f(vc o Ic}it 

Ps = ~ f (V2
0 12 }it 

éq.IV- l 

La méthode dite de mesure directe consiste à réaliser de manière aussi soignée que 

possible une acquisition sur oscilloscope de l' ensemble des grandeurs nécessaires, pour 

ensuite en faire l' exploitation sous le logiciel Mathcad de manière à obtenir les valeurs des 

puissances P e et P s. Les pertes du dispositif LCT seront alors déduites en effectuant la 

différence entre ces deux puissances [32]. 

La technique de mesure que nous avons utilisée est celle dite de la double pesée. Cette 

technique permet en effet de diminuer les erreurs de mesure qui peuvent trouver leurs origines 

à plusieurs niveaux: il peut s'agir de décalages d'offset des amplificateurs d'entrée de 

l'oscilloscope, et/ou des problèmes de décalage sur les sondes de courant. Toujours dans ce 

souci de métrologie soignée au maximum, nous avons également pris soin d'utiliser la même 

sonde pour mesurer tous les courants; nous avons fait de même pour les mesures des 

tensions, en plaçant des sondes leurres sur tous les points de mesure de potentiel non utilisés 

lors d'une acquisition. 
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IV.3 .1. LCT bobiné 

Pour les mesures sur ce premier dispositif, nous avons dû ajuster la fréquence afin 

d'avoir la tension de sortie nominale à la valeur imposée par le cahier des charges, à savoir 

SV. Cette fréquence vaut, pour le LCT bobiné, 160kHz. 

Les précautions de mesure précédemment mentionnées ayant été prises, nous obtenons, après 

traitement des signaux sous Mathcad, une valeur pour la puissance d'entrée mesurée de 

Pe=66W et une valeur pour la puissance en sortie du LCT de Ps=63,6W. 

En conséquence, nous en déduisons que la puissance dissipée dans le prototype LCT bobiné 

est de Pe-Ps=2,4W. Le calcul du rendement du LCT bobiné pour ce point de fonctionnement 

conduit à une valeur de 96,4%. 

IV.3.2. LCT planar 

Un second essai, effectué cette fois-ci avec le prototype LCT Planar a été réalisé dans 

les mêmes conditions de tension en sortie que précédemment. Avec ce dispositif, nous avons 

dû régler la fréquence de fonctionnement à 180kHz pour obtenir une tension nominale de SV 

en sortie. 

Les puissances d'entrée et de sortie que nous obtenons après mesures et exploitation de ces 

dernières sont en l'occurrence Pe=6S,4W et Ps=63,3W ce qui nous donne pour le rendement 

une valeur de 96,8%, légèrement supérieure au rendement obtenu avec la structure incluant le 

dispositif LCT bobiné. 

Les pertes obtenues par différence entre puissances de sortie et d'entrée dans le prototype 

LCT Planar s'élèvent à Pe-Ps=2,lW. 

IV.3.3. Composants discrets 

Le but étant de comparer le composant LCT intégré à une solution plus classique, à 

savoir trois éléments distincts, il nous faut dimensionner ces composants afin de les choisir de 

manière adéquate vis-à-vis du cahier des charges imposé. Nous allons essayer de garder des 

valeurs aussi proches que possible de celles que nous avons obtenues lors du 

dimensionnement du prototype LCT Planar. 
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Le condensateur doit avoir une valeur de 4.1nF, supporter à ses bornes une tension 

maximale de 300V et admettre un courant efficace de O,6A. Pour répondre à ces exigences, 

notre choix s'est porté sur deux condensateurs films polypropylène EFD RA 14 enrobé 

polyester d'une valeur de 2,2nF que nous mettrons en parallèle. 

En ce qui concerne l'inductance, Nous avons fait le choix d'utiliser une Sesi 15M10 de chez 

Microspire d'une valeur de 100J-lH. Celle-ci peut supporter, d'après les données constructeur, 

un courant moyen de 1,3A. 

Le dimensionnement du transformateur se fait, quant à lui, de façon quasi-identique au 

dimensionnement du circuit magnétique du LCT que nous avons précédemment présenté au 

paragraphe III-1-3. La seule différence notable à ce niveau concerne l'estimation de la surface 

de la fenêtre de bobinage, puisqu'il n'y a plus qu'un seul primaire dans le cas de la structure 

LCT à composants discrets. L'expression du produit des aires AeSb obtenue dans ce cas est 

celle présentée éq. IV -2 : 

I l
effl v2 [ 1 1 [K'I K'2] AeSb = ' - arccos . -+-

B max· 2 . 'Tt . Fm I _ m · E JI J 2 

V2 

éq.IV-2 

Les valeurs des différents paramètres donnant le produit des aIres AeSb restent 

inchangées par rapport à celles indiquées dans le Chapitre III. Nous rappelons à titre 

d' information ces valeurs ci-dessous : 

I1eff=O,6A 

Bmax=O,2 T 

K 1=2 

E=300V V2=6,3V 

J2=5 Nmm2 

m=O,044 F=250000 Hz 

Le calcul du produit AeSb nous donne la valeur suivante: AeSb=6·10-1o m4
• 

Pour le transformateur, le circuit magnétique est composé par deux noyaux ferrites de 

référence E 18/4/1 0 de chez Philips, dont les cotes sont indiquées Figure IV -4 (Cf. annexe 2 

pour plus d'indications sur les données constructeur de ces noyaux), et offre un produit AeSb 

d'une valeur de 8·1 O-lOm4
, ce qui correspond aux attentes de notre application [22]. 
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Figure IV-4 : Dimensions du noyau E 18/4/10 (en mm). 

En choisissant un nombre de spires NI de 20, l'aire Ae du noyau retenu étant de 

40mm2
, l'équation III-3 permet de déterminer la valeur de l'induction maximale dans le 

ferrite: nous obtenons ici Bmax=0,3T. 

Nous avons fait le choix de réaliser les bobinages de ce transformateur en circuits 

imprimés multicouches. Le bobinage primaire comporte quatre couches de cinq spires 

chacune, et le bobinage secondaire comporte quant à lui deux couches de une spire chacune, 

ces deux couches étant mises en parallèle. 

Nous avons fait le choix d'un transformateur de type Planar en tenant compte de son 

volume réduit par rapport à un transformateur classique avec un primaire filaire et un 

secondaire en fil de Litz. En effet , le calcul du produit des aires AeSb pour un tel 

transformateur s'effectue de manière identique, il change uniquement au niveau du coefficient 

de foisonnement K2 (égal à 3 pour du fil de Litz) et donne une valeur de AeSb=7,S·10- 1om4
. 

Le noyau choisi serait dans ce cas un noyau ferrite de référence RM6S/I, présentant un 

produit des aires AeSb d'une valeur d'environ 8·10-IOm4
; mais le volume de ce noyau serait 

deux fois plus important que celui du noyau retenu pour le transformateur Planar. 

Comme le but de ces travaux est de contribuer à une démarche d' intégration des 

composants passifs afin de gagner en volume et en rendement dans le cadre de certaines 

applications, nous devons justifier l'utilisation d'un composant LCT en le comparant à une 

solution discrète de volume optimal. C'est dans cette optique que l'inductance (une Sesi 

lSM10) a été choisie sachant qu'il s'agit d'un composant miniaturisé pouvant être monté en 

surface. Toujours dans cette perspective de volume minimal, le noyau magnétique retenu (de 

référence E 18/4/1 0) a été choisi pour sa taille réduite. 
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Concernant les condensateurs, il faut noter que leur dimensionnement, notamment au 

niveau de la technologie mise en œuvre (calibre en tension et courant, mise en boîtier), n'a 

pas pu être mené de manière optimale pour des raisons de disponibilité. Un choix plus 

judicieux aurait été un condensateur polypropylène boîtier thermoplastique PS 03 de 3,9nF 

plus compact de part son packaging que l'enrobé polyester. Cependant les performances entre 

ces deux condensateurs sont similaires. 

La Figure IV -5 montre une photo de ces différents composants, afin de permettre une 

comparaison des volumes occupés par chacune des solutions. __ 

a) inductance b) transformateur c) capacité 

Figure IV-5 : photo des composants discrets L, C et T 

Une fois ces composants insérés dans la structure quasi résonante série, nous 

effectuons les mêmes mesures que celles que nous avons réalisées pour le prototype LeT 

bobiné et le prototype LCT Planar. La fréquence de fonctionnement, pour obtenir une tension 

nominale de 5V en sortie, est réglée à la valeur de 187kHz. 

Les puissances d'entrée et de sortie, obtenues après exploitation des mesures des 

courants et tensions (mesures effectuées avec les mêmes précautions que pour l'étude des 

prototypes LCT), sont respectivement Pe=67,2W et Ps=63W; ces valeurs conduisent à un 

rendement de 93,70/0, ce qui est inférieur aux résultats obtenus sur les deux prototypes LCT. 

Les pertes pour les composants discrets s'élèvent dans ce cas à Pe-Ps=4,2W. 

IV.3.4. Conclusion sur les mesures directes 

Ces mesures directes sont, compte tenu des précautions qu'elles nécessitent, difficiles 

à réaliser et peuvent être sujettes à discussion, notamment pour le calcul des pertes qui est 

obtenu par différence. Cependant, nous constatons à l'issue de ces .lnesures que les 

composants discrets présentent plus de pertes que les deux LeT intégrés, résultat qui est de 
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bon augure pour la suite de cette étude. Néanmoins, même si les valeurs obtenues pour les 

puissances d'entrée et de sortie sont représentatives, l'évaluation des pertes et donc celle du 

rendement peuvent être entachées d'erreur. 

En effet, si nous supposons que l'incertitude reste la même sur les puissances et 

vaut: ~ = ~ = M , alors la mesure des pertes obtenue par différence (comme cela a été 
~ ~ P 

fait au paragraphe V-2) en écrivant Pertes= Pe-Ps présente l'incertitude calculée ci-après dans 

l'éq. IV-3 : 

Mertes Mertes IMel Pe IMSI Ps M Pe+Ps M 1+1] 
Pertes = Pe-Ps = Pe . Pe-Ps + Ps . Pe-Ps =p' Pe-Ps =P'l-1] éq. IV-3 

L'incertitude initiale est donc multipliée par un facteur 1 + 11 , soit dans le cas présent 
1-11 

par 40, si nous considérons un rendement mesuré 11 d'une valeur de 95%. Bien que nous 

ayons pris soin de mesurer P e et P s avec le même appareil, tout en faisant attention aux 

problèmes d'offset, la mesure directe des pertes paraît trop délicate dans notre cas. En 

conséquence, nous allons envisager des mesures indirectes de ces pertes, mesures, dont nous 

allons à présent détailler le principe. 

Des essais en court-circuit ont été effectués dans le but de mesurer directement les 

pertes séries avec un courant voisin de celui du point nominal: IL = 0.5Aeff. Les fréquences 

de fonctionnement sont ajustées pour être identiques à celles des mesures directes. Cet essai 

ne fait pas intervenir le point P2 (Cf. Chapitre 1) et il utilise une simple résonance série comme 

le montre la Figure IV -6. 

IÎ\ 

E 

Figure IV-6 : essai en court circuit. 

98 



Les mesures qui vont suivre devraient être plus précises que celles précédemment 

effectuées; elles seront réalisées sur les deux prototypes de LCT et sur l'ensemble L-C-T de 

la solution discrète. Cependant, il s'agit d'un essai en court-circuit, à tension réduite, qui 

devrait en l'occurrence entraîner des pertes fer plus faibles. En conséquence, nous supposons 

que les pertes mesurées seront majoritairement les pertes cuivre associées aux pertes 

diélectriques. 

Pour le prototype LCT bobiné, nous obtenons pour la puissance mesurée en court 

circuit une valeur de 1,7 Watt à 160kHz, alors que pour le LCT Planar nous obtenons une 

valeur légèrement inférieure, à savoir 1,6 Watt à 180kHz. L'ensemble des trois éléments 

séparés montre, à une fréquence de 187kHz, des pertes séries de l'ordre de 2,4 Watt. 

IV.5. Méthode d'opposition 

Comme nous l'avons fait pour l'essai en court-circuit, nous utilisons cette méthode 

afin de nous affranchir du problème d'incertitude rencontré pour la mesure directe des pertes. 

Par contre, le fait que la tension d'alimentation soit égale à la tension nominale constitue un 

avantage non négligeable par rapport à la mesure précédente, puisque dans ces conditions, les 

pertes mesurées sont maintenant celle du point de fonctionnement nominal. 

Le schéma de principe de la méthode d'opposition est présenté Figure IV -7. 

12 L' 

E A i[:D~'· 
C C' IV'C 

Figure IV-7 .' méthode d'opposition. 

Le principe consiste à mettre deux dispositifs LCT identiques en parallèle, afin de 

réinjecter la puissance de sortie du deuxième sur le réseau. Ainsi, la puissance mesurée entre 

les points A et B représentera la puissance dissipée dans l'ensemble du système, soit deux fois 

les pertes d'un seul LCT. 
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Pour cette méthode, il nous faut bien évidemment deux LCT Planar identiques. 

Cependant, il est nécessaire d'avoir un léger déséquilibre entre les valeurs des triplets L, C, m 

et L', C', m' de manière à avoir un courant présent dans le secondaire. Dans le cas contraire 

(c'est-à-dire deux LCT strictement identiques en tout point), cet essai ne correspondrait ni 

plus ni moins qu'à un simple essai à vide. 

Une fois la tension d'entrée fixée à 300V, un réglage de la fréquence de découpage est 

nécessaire afin d'ajuster le courant à une valeur proche du courant nominal. Lors de cet essai, 

la fréquence est ainsi réglée à la valeur de 236kHz. L'étude sous Mathcad des différents 

signaux relevés au niveau des points de mesure A et B conduit à une puissance globale (c'est­

à-dire dissipée par l'ensemble des deux dispositifs) d'une valeur de 5.3W, soit pour un seul 

LCT, des pertes estimées à 2.65W. 

Pour des raisons pratiques, cette méthode d'opposition a été exploitée uniquement 

avec le LCT Planar, car nous n'avons pu réaliser qu'un seul LCT bobine, ainsi qu'un seul 

transformateur pour la solution discrète. 

IV.6. Conclusion sur les mesures 

Un récapitulatif des pertes mesurées pour les deux prototypes LCT et la solution 

discrète correspondante est donné dans le tableau IV -1. 

Mesure des Pertes Bobiné Planar Discret 

Directes (Point nominal) 2.4W 2. 1W 4,2W 

Indirecte (Court circuit) 1. 7W 1.6W 2,4W 

Méthode d'opposition -------- 2.65W --------Tableau IV-l : Récapitulatif des mesures des pertes. 

Les deux LCT, bobiné et planar, ont des niveaux de pertes semblables, que l'on peut 

constater sur les mesures directes ainsi que sur les mesures en court circuit. La mesure par la 

méthode d'opposition confirme ce point de vue. Cependant, en tenant compte la difficulté 

d' avoir des mesures précises, nous ne pouvons conclure sur l'avantage de l'un ou de l'autre 

en ce qui concerne les pertes. Par contre, bien qu'il existe des incertitudes sur les mesures, il 

apparaît que la solution discrète présente des pertes supérieures aux deux prototypes et la 

mesure directe donne des pertes environ deux fois plus importante pour cette solution. Cette 
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mesure étant à prendre avec précaution; toutefois la mesure indirecte en court-circuit, plus 

précise, confirme cette tendance. 

Ces premières mesures, bien que délicates, sont rassurantes quant à nos attentes. Pour 

confirmer cet atout des composants LeT vis-à-vis de la solution discrète au niveau du 

rendement, nous envisageons une caractérisation plus précise au niveau des pertes du LCT 

planar et des composants séparés. Le LCT bobiné est mis de côté pour sa réalisation difficile 

et sa probable non reproductibilité au niveau industriel. 

Cette caractérisation va également permettre de localiser plus précisément l ' origine 

des pertes en vue d'améliorer telle ou telle partie du composant intégré. 

IV.7. Caractérisationn complète dluLe]' Plannar 

A ----L-""t""' 

Vi r 
B----~--------~~ 

Figure I V-8 : modèle du LeT. 

Si on se réfère au modèle des impédances (Figure IV -9) le modèle de LCT que nous 

avons présenté et paramétré au paragraphe 111.5.4 (et que nous rappelons sur la Figure IV-8) 

semble correct. 

Cependant, afin de s'assurer de la validité de notre modèle au niveau des pertes, il 

nous faut, dans un premier temps, faire intervenir les résistances fondamentales que nous 

n'avions pas encore prises en compte dans notre modélisation, comme la résistance des 

bobinages vue du primaire ainsi que la résistance qui correspond aux pertes fer. 
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impedance _ cct 
3 

. . (\)1 ·10 
Slffi_splce_cct 

Figure IV-9 : Comparaison entre notre modèle et les mesures expérimentales pour le 
prototype Planar pour l'essai en court-circuit. 

IV.7.l. Résistance des bobinages vue du primaire 

Cette résistance RI peut être déduite de la mesure de l'impédance en court-circuit à la 

fréquence de résonance série (c'est-à-dire 230kHz) qui vaut: 

Ri =7,10 

IV. 7.2. Résistance des pertes fer 

Cette seconde résistance correspond à la valeur pnse par l'impédance lors de la 

mesure à vide à la fréquence de résonance parallèle (c'est-à-dire 740kHz) et vaut 100kn, 

d'après le relevé de la Figure 1II-19. 

IV.7.3. Introduction des différentes pertes 

Ensuite, afin d'évaluer la justesse et la validité de notre modèle au niveau des pertes, il 

nous faut recourir à une autre représentation que celle du module de l'impédance illustrée sur 

la Figure IV-9. Nous avons choisi en l'occurrence d'adopter une représentation série Ls-Rs 

pour l'impédance en court-circuit et une représentation parallèle Lp-Rp pour l'impédance à 

vide[33]. Nous constatons alors sur les deux relevés (qui correspondent respectivement à 

l'essai en court-circuit et à l'essai à vide) de la Figure IV-10 que l'accord n'est pas aussi bon 

qu'il ne semblait l'être initialement. 
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Figure IV-10 : Comparaison pour les représentations série et parallèle entre notre modèle 
et les mesures expérimentales effectuées sur le prototype LeT planar. 

Aussi, afin d'améliorer notre modèle au niveau des pertes, il nous faut compléter sa 

représentation au niveau des tennes résistifs Rs et Rp. 

IV.7.4. Introduction des pertes diélectriques 

D'après le relevé de la Figure IV-9, l' impédance visible en basse fréquence semble 

être purement capacitive, et correspond en fait à la capacité série du composant LeT. La 

variation en lIf de la résistance Rs à ces basses fréquences nous pennet d'affinner que ce 

phénomène est dû aux pertes diélectriques de cette capacité. En effet, le facteur de dissipation 

(noté tan(8)) donné pour le Kapton dans les documents constructeur est constant sur une large 

bande de fréquence. En considérant la résistance série équivalente du condensateur (notée en 

anglais ESR: equivalent seriaI resistor), nous pouvons, à l'aide de la représentation 

vectorielle présentée sur la Figure IV-Il, montrer que le facteur de dissipation tan(8) est égal 

au produit (ESR·C·2n·f). 

Ainsi, si ce facteur de dissipation tan(8) est indépendant de la fréquence f, nous 

pouvons alors en déduire que l'ESR est proportionnel à .!, ce qui se traduit par la relation 
f 

. tan(8) 
sUIvante: ESR = . 

C· 2n· f 
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C ESR tan( 8) = V ESR 
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<1 <1 

Ve VESR Ve V 

Figure IV-ii : schéma équivalent du condensateur avec l'ESR. 

Nous cherchons maintenant à représenter précisément, par un circuit à constantes 

localisées, les pertes dues au diélectrique. Ainsi pour disposer d'un modèle qui soit 

susceptible de présenter une résistance série Rs identique à celle visualisée Figure IV -10, dans 

la gamme de fréquence située entre 200Hz et 200kHz, nous avons été amenés à ajouter une 

résistance R: ainsi que trois cellules R -C en parallèle avec la capacité de résonance de notre 

LCT, comme l'illustre la Figure IV-12. 

c 

Figure I V- i2 : Modèle complet du condensateur C permettant de prendre en compte les 
pertes dues au diélectrique. 

L'idée directrice de ce choix de modélisation est que, pour des fréquences de coupure 

successives (fixés par les couple Re i-Cc i) réparties régulièrement sur une échelle 

logarithmique, le diagramme asymptotique associé au module de Rs de ce modèle présente, 

dans un domaine de fréquence adapté, une pente égale à 1/f. Le nombre de cellules R -C en 

parallèles dépend de l'étendue de ce domaine, dans notre cas trois cellules ont été nécessaires 

pour avoir une bonne correspondance entre 200Hz et 200kHz. 

Les valeurs des sept composants permettant d'avoir une erreur inférieure à 15% entre ce 

modèle et les mesures effectuées sur notre prototype dans la bande de fréquence considérée 
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ont été trouvées par itérations successives, à l'aide du logiciel Mathcad [32]. Ces valeurs sont 

consignées dans le tableau suivant. 

Composants Valeurs 

Capacité (nF) C=4.l Cc1 =0.04 Cc2=0.04 Cc3=0.046 

Résistance (MO) Rc=30 RcI=0.012 Rc2=0.15 Rc3=1.5 

Tableau IV-2 : Récapitulatif des valeurs du modèle de C 

Il est important de noter qu'à ce niveau de l'étude la résistance RI du primaire a été 

corrigée, elle était auparavant de 7,10, et nous lui avons attribué la nouvelle valeur de 5,10. 

Cette nouvelle valeur est la conséquence de l'étude de la variation de Rs en 1 If , qui montre 

qu'à la fréquence de résonance, le modèle de la capacité rapporte une résistance série d'une 

valeur égale à 20. 

Après avoir pris soin de vérifier que l'impédance en court-circuit reste inchangée par 

rapport à celle présentée sur la Figure IV -9, nous avons validé ce nouveau modèle tenant 

compte des modifications susmentionnées, comme le montre la Figure IV -1 3 où sont 

représentées les courbes des résistances série et parallèle. 
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] -
S Rs_spice_dielec 

~ Rp-prototype 1 .105 I-:-:-:-~-:-:=~~~~~~~~ 
] -
S .~p:-spice_dieieci .104 ~,..:....;:;,j,""';"';":~~i+-=~~~~~ 

l " • ••• , 

... 
• '.01 ,." ... 

0.1 1---+-.-, ,-.o..t--. -. -+-, -:--t--, ,-" .o.;. ~,~,,--i. 
: ~.:: : 

0.01 1---:....!.' ' ':'':'''' !.4-' --'-'-=.,,~: -'-.:'''~''....:..;.''='''~: ::..:...:.: .. ~ . ....,;:~: ..:...:.:j:':, 
.. , .: " . : . : " " : ~:: ~ ::: ... : " 

1 ·10 -) f---'-'-'-'+---:....:...:.--+-~:, .":"';;::;-+-,"':"';', ,=".,+--~. ::"+-':::,,'~ ••• ,.~:, :,:,: 
1 .10-4 ~. ' .!.!!"'!!L" -'--!...!.=.L-~""'---'-"":":"=.J.........!...~---'-'~ 

100 1·10) 1. 104 1 .105 1 .106 \.107 \ .108 

freq,freql 
Hz 

Figure IV-13 : Comparaison pour les représentations série et parallèle entre notre modèle 
tenant compte des pertes diélectriques et les mesures expérimentales effectuées sur le 

prototype LCT Planar. 

L'objectif que nous nous étions fixé pour ce modèle est atteint: la représentation des 

pertes dues au diélectrique est cette fois-ci nettement meilleure dans la gamme de fréquence 

200Hz-200kHz. L' imperfection que nous observons pour ce modèle à très basse fréquence 

n'affecte en rien l'évaluation des pertes, puisque le fondamental du signal se situe en effet à 

une fréquence beaucoup plus élevée. 
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IV.7.5. Introduction des pertes par courants induits 

Au delà de l'amélioration apportée par le modèle des pertes diélectriques, il apparaît 

sur les relevés expérimentaux une zone fréquentielle située entre 200kHz et 2MHz où la 

résistance série semble croître en f. Nous pouvons donc raisonnablement penser qu' il s'agit 

de pertes qui seraient dues à des courants induits dans les conducteurs. Des travaux ont déjà 

été effectués à ce sujet au laboratoire; ils permettent de rendre compte grossièrement de ce 

phénomène de variation en fractionnant l'inductance de fuite en deux termes dont l'un destiné 

aux hautes fréquences (noté Lf-HF), et en shuntant l'autre partie par une résistance r comme 

ceci est présenté sur la Figure IV -14. 

r 

Lf-HF 

Lr-Lf-HF 

Figure IV-14 : Modèle de l'inductance permettant de tenir compte des pertes par courants 
induits. 

Un affinage des valeurs respectives de r et Lf-HF, données dans le tableau ci-dessous, a 

été réalisé à l'aide du logiciel de simulation PSpice [34]. Les valeurs obtenues permettent de 

tracer les courbes des résistances série et parallèle pour lesquels le modèle des pertes par 

courant induit a été rajouté à celui des pertes diélectriques; les résultats obtenus avec ce 

modèle sont comparés aux relevés expérimentaux sur la Figure IV -15. 

Composants Lf-HF r Lr-Lf-HF 

Valeurs 104JlH 1kQ 20JlH 

Tableau IV-3 : Récapitulatif des valeurs du modèle des pertes par courant induit. 
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Figure IV-15 : Comparaison pour les représentations Rs et Rp entre notre modèle tenant 
compte des pertes diélectriques et induites et les mesures expérimentales effectuées sur le 

prototype LeT Planar. 

Toutefois, il faut noter que le modèle de ces pertes par courants induits apporte à la 

fréquence de résonance une résistance d'une valeur de 0.90. La résistance du bobinage 

primaire déjà précédemment modifiée pour le modèle des pertes diélectrique (5.10) doit donc 

être diminuée d'autant et vaut alors 4.20. 

IV.7.6. Amélioration du modèle des pertes fer 

Les pertes fer ont déjà été introduites au paragraphe IV.7.2 avec l'ajout de la résistance 

de 100kO en parallèle à l'inductance magnétisante Lm. C'est une représentation fréquente qui 

repose sur l'hypothèse consistant à dire que les pertes fer peuvent être considérées comme 

étant indépendantes de la fréquence pour une tension d'alimentation donnée. Cependant, la 

courbe expérimentale de représentation de la résistance parallèle Rp du prototype (Figure 

IV-15) montre qu'elle décroît à partir d'une certaine valeur de fréquence (environ 300kHz). 

Cette décroissance est due à la constante diélectrique du ferrite, que nous prendrons en 

compte grâce à l'adjonction d'une cellule R-C en parallèle avec une résistance Rf comme le 

montre la Figure IV-16. 
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Rn Cn 

Rf 

Figure IV-i6 : Modèle pour tenir compte des pertes fer. 

Comme précédemment pour le modèle des pertes par courants induits, un ajustage de 

l'ensemble des paramètres a été réalisé sous PSpice en observant la résistance parallèle de la 

structure. Les valeurs retenues sont consignées dans le tableau ci -dessous : 

Composant Rf Rn Cn 

Valeur 100kQ 10kn 5,2pF 

Tableau IV-4 : Récapitulatif des valeurs du modèle des pertes fer. 
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Figure I V-i7 : : Comparaison pour les représentations Rs et Rp entre notre modèle (tenant 
compte des pertes diélectriques, induites et pertes fer) et les mesures expérimentales 

effectuées sur le prototype LCT Planar. 

Le modèle final prenant en compte tous les modèles additionnels définis auparavant 

(modèle pour les pertes dues au diélectrique, modèle pour les pertes par courants induits, et 

modèle pour les pertes fer) donne les courbes de représentation Rs et Rp de la Figure IV -17. 

108 



f .. ····~··· · .... · .. ··· .. ·· .......... ·· .. · .... ·lr 1 Modèle des pertes diélectrique 

1 ''03 CC3 1 
1 1 Modèle des pertes par courants induits 

i cl l 
~ ~ 

i ............................................. 1 r~·· ··· ··· · · ····m· ··· ··r····· · · · · · ··· ·1 
A l f-HF l c 
__ ~ __ ~~ __ ~ __ ~: :/VV·V~~~~--~~ 

Modèle des pertes fer 
B D 

Figure I V-18 : modèle complet du LeT, tenant compte des trois types de pertes (pertes 
diélectriques, pertes par courants induits et pertes fer). 

Ce modèle complet est bien entendu plus précis mais aussi plus fiable que le modèle 

simplifié de la Figure III-13 ; il pennet ainsi d'envisager des simulations relativement fidèles 

sur une large gamme de fréquence et une estimation réaliste des pertes de notre dispositif 

LCT depuis 200Hz jusqu'à 3MHz. 

A l'issue de l'ensemble de ces compléments additionnels au modèle initial, nous 

constatons sur la comparaison entre courbes expérimentales et simulées (Cf. Figure IV -19) 

que ce modèle montre une très bonne concordance jusqu'à 20MHz en ce qui concerne les 

impédances à vide et en court-circuit. 
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Figure IV-19 : Comparaison entre notre modèle complet et les mesures expérimentales sur 
le prototype Planar (essai en court-circuit et essai à vide). 
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IV.8. Estimation des différentes pertes 

IV. 8 .1. Simulation de l'essai direct 

L'étude du modèle complet précédemment effectuée nous a conduit à l'obtention d'un 

schéma de plus en plus complexe, mais aussi de plus en plus précis. Ce schéma, une fois 

implanté dans un logiciel de simulation électronique, nous permet d'obtenir une estimation 

acceptable ainsi qu'une localisation des différentes pertes présentes dans ce prototype LeT 

Planar. Le logiciel utilisé pour effectuer ces simulations est une nouvelle fois PSpice, où nous 

avons implanté le schéma suivant. 

VJ 

-=-300V 

Rl 
0.000 1 C3 

Rl 

os 
MBR2004 T 

R'O S1 
'00 

05 
MBR20045C 

Figure IV-20 .' Schéma PSpice de la structure quasi résonante série avec le modèle complet. 

Pour cette simulation, la fréquence de fonctionnement a été choisie à 180kHz afin de 

comparer les résultats obtenus avec ceux des mesures précédentes. 

Après acquisition des courbes obtenues par simulation, les pertes sont déterminées en 

calculant avec le logiciel Mathcad la moyenne sur une période de l'expression de R· Iefl pour 

chaque résistance du modèle. 

Ainsi, l'évaluation des pertes diélectriques correspond au total des pUIssances 

dissipées dans les résistances Re, Rel, Re2 et Re3. La puissance dissipée dans r correspond 

quant à elle aux pertes par courants induits. Enfin, les pertes fer sont représentées par Rf et 

Rf} ; RI dissipera l'équivalent des pertes dans le bobinage. 

Le tableau suivant montre un récapitulatif de ces diverses sources de pertes, 

permettant ainsi de visualiser la répartition des pertes dans le dispositif. 
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Diélectriques 
par courants 

Cuivre Totales Pertes Fer 
induits 

Valeur (W) 0.38 0.3 0.23 1.45 2.36 

Tableau IV-4 : Séparation des pertes obtenue grâce à la simulation de l'essai direct. 

Nous constatons que les pertes totales (2,36W) sont proches de la valeur 

expérimentale trouvée précédemment (2,1 W pour la mesure directe et 2,65W pour la méthode 

d'opposition). 

IV.8.2. Simulation de l'essai en court circuit. 

Le schéma de l'essai en court circuit de la Figure IV -6 a été simulé sous PSpice tout 

comme l'essai direct. Après traitement des signaux et séparation des pertes, nous obtenons les 

résultats détaillés dans le tableau IV -5 : 

Pertes Diélectriques 
par courants 

Cuivre Totales Fer 
induits 

Valeur (W) 0.35 0.2 0 1.35 1.9 

Tableau IV-5 : Séparation des pertes obtenue grâce à la simulation de l'essai en court circuit. 

Ces valeurs semblent en accord avec la simulation de l'essai direct et les pertes totales 

(1,9W) rappellent celle obtenues expérimentalement lors de l'essai en court circuit (1,6W). 

IV.9. Caractérisation complète du LCT discret 

Nous allons, dans ce sous-chapitre, caractériser les trois composants discrets 

séparément avant d'effectuer une estimation de leurs pertes respectives dans la structure grâce 

à une simulation menée sous Pspice pour ensuite comparer ces pertes avec celles du LCT 

planar trouvées précédemment. 
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IV.9.1. Modèle du condensateur 

De façon similaire à celle que nous avons envisagée pour rendre compte des pertes 

diélectriques du LCT, nous utilisons une modélisation basée sur des cellules R-C en parallèle 

comme le montre la Figure IV-21. De plus, nous complétons ce modèle en y ajoutant des 

inductances de manière à représenter l'effet inductif en haute fréquence [35] . 

Res 

Figure IV-2i : Modèle du condensateur C pour le LCT discret. 

Une analyse de ce schéma équivalent sous Mathcad permet d'obtenir les valeurs 

adéquates pour retrouver avec ce modèle les allures de courbes obtenues de manière 

expérimentale avec le pont d'impédance. L'ensemble de ces valeurs est consigné dans le 

tableau v-s. Celles-ci permettent d'obtenir une bonne approximation tant au niveau de 

l'impédance qu'à celui de la résistance série du condensateur. 

Composants Valeurs 

Capacité (nF) C=4.2 Cc1=O.OO45 Cc2=O.OO95 Cc3=O.OO95 

Re=30.106 Rel=100k Re2=4000k Re3=35000k 
Résistance (n) 

Re4=O.028 Res=150 

Inductance (nR) Lc1 =25 Lc2=40 

Tableau IV-6 : Récapitulatif des valeurs retenues pour le modèle de C du LCT discret 

La Figure IV -22 montre que le modèle choisi, une fois implanté sous PSpice, offre une 

impédance très proche des courbes observées en réalité. En ce qui concerne la résistance série, 

nous remarquons cependant une perturbation mesurée par le pont aux environs de 10kHz. Cet 

ordre de grandeur pourrait correspondre à une fréquence propre au condensateur 

polypropylène choisi. Aussi, nous avons décidé de ne pas en tenir compte dans le choix des 
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fréquences de coupure successives réparties régulièrement sur l'échelle logarithmique pour 

notre modélisation. Ce choix a été effectué de manière à obtenir, pour le module de la 

résistance série Rs, un diagramme asymptotique de pente égale à lIf sur une gamme de 

fréquences allant de 300Hz à une centaine de kHz. 

Les valeurs choisies pour les différents composants constitutifs du modèle permettent 

d'avoir une erreur inférieure à 15% sur la résistance série entre le modèle · et le condensateur 

dans la bande de fréquence 300Hz-10MHz. 
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Figure IV-22 : Comparaison entre notre modèle pour le condensateur du LCT discret et les 
courbes expérimentales relevées au pont d'impédance. 

Les résultats obtenus permettent d'affirmer que ce modèle sera à même de nous 

fournir une bonne estimation des pertes dans le condensateur pour un fonctionnement situé 

dans cette gamme de fréquence. 

IV.9.2. Modèle de l'inductance 

Le modèle choisi pour l'inductance du LCT discret est celui présenté Figure IV-23 

rappelant le modèle que nous avons précédemment introduit de manière à rendre compte des 

pertes par courant induit dans notre prototype de LCT Planar. Cependant, il faut noter à ce 

niveau qu'une cellule R-L a été rajoutée ainsi qu'une capacité parallèle, afin de se rapprocher 

au mieux de l'impédance de L observée de manière expérimentale sur les relevés effectués à 

l'aide du pont d'impédance. 
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Ru 

• 
Lu LL3 

RIA 

Figure IV-23 : Modèle de l'inductance L pour le LeT discret. 

Les valeurs des composants, déduits d'essais successifs effectués à l'aide des logiciels 

Pspice et Mathcad, sont répertoriées dans le tableau V -6 : 

Composants LLl LL2 LL3 CL 

Valeurs 91JlH 9JlH 12JlH 10pF 

Composants RLl RL2 RL3 RL4 

Valeurs 0,140 33Q lIOn 2000 

Tableau IV-7 : Récapitulatif des valeurs retenues pour le modèle de l'inductance du LeT 

discret. 

De nouveau, une étude comparative, tant au niveau de l'impédance qu'à celui de la 

résistance série du modèle, permet de constater une très bonne correspondance entre notre 

modélisation et les relevés expérimentaux effectués sur l'inductance, pour une gamme de 

fréquence allant de 100Hz à 10MHz, comme nous le constatons sur la Figure IV-24. 
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Figure IV-24 : Comparaison entre notre modèle pour l'inductance du LCT discret et les 
courbes expérimentales relevées au pont d'impédance. 

IV.9.3. Modèle du transformateur. 

De manière analogue à celle retenue pour l'étude de notre prototype LCT Pl anar, nous 

avons choisi pour le transformateur du LCT discret un modèle simplifié à 3 capacités 

(Cf. paragraphe 111.4.5). La méthode de caractérisation ne change pas par rapport à celle du 

LCT Planar. La seule différence notable au niveau du modèle réside dans l'absence de 

capacité en tête, puisque celle-ci a déjà été précédemment modélisée au paragraphe IV.9.1. Le 

schéma pour le modèle simplifié du transformateur est présenté Figure IV -25 : 
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Ln 

Figure IV-26 : Modélisation des pertes au niveau de l'inductance defuite pour l'étude du 
transformateur du LeT discret. 

• • Rf 
~-----~~------~ 

Figure IV-27 : Modélisation des pertes fer pour l'étude du transformateur du LeT discret. 

L'ensemble des valeurs du modèle final pour le transformateur (obtenues comme 

précédemment par ajustements successifs des courbes d'impédance obtenues sous Pspice et 

exploitées sous Mathcad) est récapitulé ci-après dans les tableaux V -7 à V -8. 

Cl=-5,8pF C2=24pF C3=56pF 

LF2SJlF Lm=868JlF 1/11=19.6 

Tableau IV-8 : Récapitulatif des valeurs du modèle simplifié pour le transformateur du LeT 

discret 

Composants Ln rI LT2 LT3 r2 

Valeurs 2SJlH 30 960JlH 9JlH 10000 

Tableau IV-9 : Récapitulatif des valeurs du modèle des pertes dans l'inductance de fuite 

pour le transformateur du LeT discret. 

Composant Rf Rn Cn 

Valeur 190kO 18kO SpF 

Tableau V-10 : Récapitulatif des valeurs du modèle des pertes fer pour le transformateur du 

LeT discret. 
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Pour les mêmes raisons que celles que nous avons détaillées au paragraphe IV.7, nous 

avons dû diminuer la valeur de la résistance RI du schéma simplifié du transformateur pour la 

passer à la valeur de 1,2.0. 

Une fois la totalité de ces valeurs rentrées dans le schéma implanté sous PSpice, nous 

obtenons une bonne estimation de l'impédance et de la résistance série en court-circuit sur 

une large bande de fréquence allant de 100Hz à 10MHz comme nous le constatons sur la 

Figure IV -28. 
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Figure lV-28 : Comparaison entre notre modèle pour le transformateur du LCT discret et 
les courbes expérimentales relevées au pont d'impédance, pour la mesure en court-circuit. 

IV.9.4. Regroupement des 3 modèles 

Les modèles des trois composants discrets ayant été déterminés, nous allons 

maintenant vérifier la bonne concordance de leur association. Une fois ces trois éléments mis 

en série, des mesures effectuées à l'aide du pont d'impédance nous permettent d'obtenir 

l'allure de la résistance série du LCT discret en court-circuit, l'allure de la résistance parallèle 

à vide ainsi que celles des impédances respectives pour ces deux essais. Ces quatre courbes, 

présentées sur la Figure IV-29, sont comparées aux résultats issus de la simulation effectuée 

sous PSpice à l'aide des trois modèles regroupés. 

Dans les deux cas (c'est-à-dire test à vide et test en court-circuit), nous vérifions que 

l'impédance trouvée par la simulation est extrêmement proche de l'impédance réelle fournie 

par le pont HP. 

Pour les résistances série et parallèle, nous retrouvons aux alentours de la fréquence de 

10kHz la perturbation liée au condensateur dont nous avions déjà précédemment parlé. 
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Cependant, en dehors de cette légère divergence, nous constatons également une bonne 

concordance entre les mesures et les simulations, ce qui va nous permettre d'estimer les 

différentes pertes avec précision. 
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Figure IV-29 : Comparaison entre nos trois modèles regroupés et les résultats 
expérimentaux de mesure du LCT discret. 

IV.IO. Séparation des pertes pour le LeT discret 

IV.10.l. Simulation de l'essai direct 

Le modèle des trois composants discrets est implanté sous PSpice au seIn de la 

structure quasi-résonante série, comme le précise la Figure IV-30. La simulation est réalisée à 

une fréquence de fonctionnement de 187kHz, comme l'essai effectué pour la mesure directe 

des pertes (Cf. paragraphe IV.3.3), de manière à comparer les résultats expérimentaux et ceux 

issus de la simulation. 
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Grâce à cette étude, nous estimons les pertes dans le condensateur en calculant la 

somme des puissances dissipées dans chacune des résistances du modèle (Re à Res). 

C3 
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RU 

01' 

01 

150 

Re2 Rel 4.2n 

lOOk 

Figure IV-3 0 : Insertion des trois modèles pour le LeT discret au sein de la structure sous 
PSpice. 

De la même manière, nous accédons aux pertes dans l' inductance. Les pertes dans le 

transfonnateur sont séparées en trois tennes correspondant respectivement aux pertes induites 

dissipées dans les résistances rl et r2, aux pertes fer dissipées dans les résistances Rf et Rn et 

aux pertes cuivre dissipées dans la résistance Rl . 

L'étude des pertes avec cette simulation permet une séparation de celles-ci suivant leur 

source. Les résultats de cette étude sont reportés dans le tableau suivant. 

Transformateur 
Pertes Condensateur Inductance Totales 

induite Fer Cuivre 

Valeur 
0,05 1 1,25 

(W) 
0,2 0,5 3 

Tableau IV-Il: Séparation des pertes obtenue grâce à la simulation de l'essai direct pour la 

solution discrète. 

119 



L'ordre de grandeur des pertes totales est plus faible que celui obtenu par la mesure 

directe. En effet, nous avions 4.2W de pertes lors de la mesure directe, pour 3W en 

simulation. 

IV.lO.2. Simulation de l'essai en court circuit 

Comme pour le prototype planar, le modèle complet des trois éléments a été inséré 

sous PSpice dans la structure de l'essai en court circuit défini Figure IV -6. 

L'analyse de cette simulation nous permet de séparer les différents types de pertes répertoriés 

dans le tableau suivant: 

Transformateur 
Pertes Condensateur Inductance Totales 

induite Fer Cuivre 

Valeur 

(W) 
0,04 0,7 0,9 ° 0,36 2 

Tableau IV-i2 : Séparation des pertes obtenue grâce à la simulation de l'essai en 

court circuit pour la solution discrète. 

Les pertes totales de cette simulation de l'essai en court-circuit (2W) présentent un 

écart de 16% par rapport celles obtenus expérimentalement au paragraphe IVA (2,4W). 

L'analyse de ces résultats montre que la mesure directe pour le montage à composants 

discrets pose problème (4,2W au lieu de 3W en simulation). Afin de résoudre ce problème, 

nous mettons actuellement en place la méthode par opposition pour améliorer la précision sur 

ce point particulier. 

IV.Il. Conclusion 

Ce chapitre nous a permiS de tester dans la structure quasi-résonante série, les 

prototypes bobinés et planar. Après nous être assurés de leur bon fonctionnement, des 

mesures directes et indirectes ont été effectuées ce qui nous a permis, malgré des mesures 

délicates, d'avoir un ordre de grandeur des pertes dans les prototypes LCT. Une solution 

discrète a également été dimensionnée de manière à avoir des valeurs caractéristiques proches 

de celles du composant planar. Les mesures faites avec ces trois composants (une capacité, 
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une inductance et un transformateur) ont permis de montrer que l'intégration a été bénéfique 

en ce qui concerne le rendement du LeT. 

Les mesures ayant été délicates, une caractérisation complète donnant un modèle 

précis pour chaque type de pertes a été effectuée pour le LeT planar et pour les composants 

discrets. Des simulations réalisées à l'aide de PSpice ont confirmé le fait que le LeT planar 

présente moins de pertes que la solution discrète. 
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Dans ce mémoire de thèse, nous nous sommes intéressés à la réalisation et à 

l'intégration de composants passifs pour les alimentations à découpage. En effet, force est de 

constater que, depuis quelques années, l'intégration en électronique de puissance est un thème 

d'actualité, cette dernière suivant la voie de la microélectronique dans cette démarche. Cette 

volonté de progresser vers des convertisseurs statiques de plus en plus fiables et de plus en 

plus compacts est motivée par la course à la miniaturisation des systèmes et l'abaissement des 

coûts; l'augmentation de la fréquence de fonctionnement des convertisseurs est 

intrinsèquement liée à la diminution du volume des éléments passifs. De manière générale (les 

champs d'application de ces convertisseurs s'étendant sur de multiples domaines de puissance 

et couvrant de larges gammes de fréquence), les performances attendues pour ces dispositifs 

se situent au niveau de leur rendement, de leur autonomie (pour les systèmes portables) et de 

leur discrétion électromagnétique (respect des normes CEM en vigueur). 

Partant de ce constat sur cette prospective d'intégration, nous nous sommes concentrés 

sur un des aspects de celle-ci, à savoir la macro-intégration des composants passifs. Par ce 

terme, nous entendons l'intégration en un seul composant de plusieurs fonctionnalités; dans 

le cas des composants passifs, il s'agit d'une intégration dite hybride (par opposition à 

l'intégration monolithique sur silicium), démarche qui n'est pas dénuée de problèmes, ces 

derniers étant souvent liés aux natures différentes des matériaux requis. Une telle entreprise 

ne se limite pas à l'aspect technologique du système, mais nécessite aussi réflexion, tant au 

niveau de la conception qu 'à celui de la modélisation de la structure, de manière à assurer le 

dimensionnement et la réalisation effective de prototypes. 

Pour ces travaux, le cahier des charges que nous avons suivi a été élaboré dans le 

cadre du Groupement de Recherche Intégration des Systèmes de Puissance: s'il est en effet 

aisé de constater que l'intégration des composants magnétiques en particulier constitue un 

obstacle majeur, tant en terme de faisabilité (problèmes liées aux matériaux) qu'en terme de 

pertes et de volume, il est alors facile de comprendre que cette démarche doit nécessairement 

passer par la conception et la mise en place de nouvelles structures électromagnétiques 

permettant d'augmenter simultanément rendement et compacité du convertisseur. 

L'objet de ces travaux, le LeT, constitue une de ces nouvelles structures 

électromagnétiques à l'avenir prometteur, puisque ce composant permet d'assurer 

simultanément trois fonctionnalités : inductance, condensateur et transformateur. 
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Pour concevoir un tel dispositif, nous avons, dans le premier chapitre, rappelé les 

principes d'intégration des composants magnétiques et des condensateurs; nous avons ensuite 

élaboré une structure du dispositif LCT permettant d'appréhender son fonctionnement. Cette . 

analyse a donné lieu à un schéma électrique comportemental simplifié, ce qui a permis, après 

que nous ayons choisi une disposition adéquate des bobinages, d'entreprendre un pré­

dimensionnement des valeurs caractéristiques (inductance, capacité et rapport de 

transformation) du LCT. En outre, cette analyse nous a permis d'entrevoir les avantages 

qu'était susceptible de présenter un tel dispositif par rapport à une réalisation en composants 

discrets, notamment en terme de rendement et de volume occupé. 

Dans le second chapitre, nous avons choisi la structure du convertisseur où notre LCT 

serait mis en œuvre. Après réflexion, il est apparu que la structure quasi résonante série 

semblait la plus avantageuse. S'en est suivi un dimensionnement analytique complet au 

niveau des différents interrupteurs de ce convertisseur basé sur l'étude des formes d'onde du 

courant dans l'inductance et de la tension aux bornes du condensateur, puis une application 

numérique afin de répondre au cahier des charges fixé. 

Le troisième chapitre a été consacré au dimensionnement proprement dit du circuit 

magnétique de notre prototype de LCT, ce dimensionnement s'appuyant sur les résultats 

obtenus lors du chapitre précédent. Il est alors apparu que la valeur obtenue pour l'inductance 

de la structure présentée au chapitre 1 n'était pas adaptée à ces exigences. Nous avons, en 

conséquence, imaginé une nouvelle topologie du circuit magnétique plus adaptée, ce qui nous 

a permis de dimensionner et de concevoir deux prototypes, l'un avec un primaire bobiné et 

l'autre avec un primaire Planar, pour lesquels l'analyse des courbes fréquentielles 

d'impédance montre un bon accord avec les valeurs théoriques issues de notre 

dimensionnement. 

Confortés par ces résultats, nous avons ensuite, dans le quatrième et dernier chapitre, 

testé ces deux prototypes au sein de la structure quasi résonante série élaborée au second 

chapitre, en vue d'en déterminer les pertes et le rendement, mais aussi pour comparer ces 

dispositifs à une solution en composants discrets insérée dans le même convertisseur quasi 

résonant. Plusieurs méthodes de mesure, directes et indirectes, ont à ce niveau été mises en 

œuvre. Malgré la complexité de ces dernières, les résultats obtenus montrent que le LCT 

intégré présente un rendement relativement meilleur que la solution en composants discrets. 

Enfin, ayant constaté quelques écarts entre notre modèle et les mesures lors de ces tests, nous 

avons affiné notre modélisation du LCT Planar et de la solution discrète, en tenant compte des 

différents types de pertes ; ce nouveau modèle, plus précis que le précédent, nous a permis, à 
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l'aide de simulations effectuées sous Pspice, de localiser la répartition et l'origine de ces 

différentes pertes. 

Les perspectives d'une telle étude sont multiples : 

Avec la nouvelle topologie du circuit magnétique, il s'est avéré que la réalisation 

d'une inductance de fuite de forte valeur ne constituait pas un problème comparé à la 

topologie initiale sans barreaux de fuite. Par contre la réalisation de la capacité à l'aide 

de Kapton multicouche de faible permittivité semble être plus contraignante pour le 

volume du LCT. Il serait alors avantageux de choisir, pour le cahier des charges 

donné, une structure nécessitant une capacité plus faible pour une inductance de fuites 

plus élevée; 

d'autres configurations de bobinages de LCT que celles présentées dans ce mémoire, 

ayant éventuellement recours à d'autres technologies voire d'autres ·matériaux (comme 

un diélectrique de plus grande permittivité) sont elles aussi envisageables; 

de même, d'autres topologies magnétiques de LCT peuvent être étudiées; 

Une simulation 3D avec couplage électromagnétique-électrostatique permettrait un 

dimensionnement plus rigoureux de l'entrefer afin d'avoir la valeur de l'inductance de 

fuite désiré. En effet elle tiendrait compte simultanément de l'épanouissement des 

lignes de champ au niveau de l'entrefer et de la répartition du courant dans les deux 

primaires et des têtes de bobine qui n'avait pas pu être considérées lors de la 

simulation 2D plan. 

l'élaboration du modèle fin de notre prototype LCT permet d'envisager une démarche 

de dimensionnement par résolution du problème inverse, à savoir envisager le 

dimensionnement et la réalisation de nouveaux prototypes après avoir ajusté les 

paramètres du schéma électrique sous PSpice afin de valider le cahier des charges. 

Cette étude a montré que l'avantage du composant LCT intégré par rapport à une solution 

discrète se situait à la fois au niveau du gain en volume et au niveau de la diminution des 

pertes dans la structure. En effet, pour un composant LCT intégré, le nombre de connexions et 

la quantité de cuivre sont grandement diminués. De plus, le fait de regrouper trois composants 

en un seul constitue un véritable atout, tant en terme de compatibilité électromagnétique qu'en 

terme d'encombrement. Cet aspect pourrait présenter des avantages non négligeables pour de 

nombreuses applications de l'électronique de puissance et pour les concepteurs de ces 

composants pouvant alors offrir trois fonctions en un seul dispositif. L'intégration pourra 
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alors atteindre un niveau très élevé, puisqu'un tel composant pourrait alors être réalisé sur un 

circuit imprimé, en même temps que le reste du circuit. 

Il est en conséquence possible d'imaginer les perspectives à long terme d'une telle étude, 

qui se situeraient au niveau d'un « convertisseur tout intégré ». En effet, de manière générale, 

les efforts d'intégration menés jusqu'à présent ont permis d'obtenir des prototypes aux 

performances intéressantes, tant du point de vue des composants actifs que des passifs, sans 

pour autant oublier les systèmes de refroidissement intégrés (tels que les caloducs). Ces 

résultats ne restent pourtant qu'au stade de prototypes, et il existe une différence significative 

entre un prototype de démonstration et un produit économiquement viable commercialement 

parlant. La commercialisation et la réalisation de tels organes nécessitent non seulement un 

approfondissement mais aussi une amélioration des procédés technologiques de réalisation, 

condition sine qua none pour envisager l'exploitation à grande échelle de' telles solutions. Il 

faut de plus noter que ces prototypes (actifs, passifs, refroidisseurs) sont actuellement 

développés séparément. Il est impossible à l 'heure actuelle d'assurer la compatibilité des 

différentes filières technologiques. Cette étape nécessitera une importante réflexion, 

notamment au niveau de l'ordre chronologique des différents processus de réalisation. Une 

synergie et une volonté collective des différents laboratoires de recherche et industriels 

constituent la clé de voûte d'un projet aussi ambitieux, fort heureusement soutenus par les 

groupements de recherche travaillant sur ce sujet. Outre cet aspect technologique, un obstacle 

majeur au développement du « convertisseur tout intégré» risque d'être le prix d'une telle 

réalisation et des investissements qu'elle nécessite, somme qu'il est impossible de chiffrer 

aujourd'hui. Quel industriel sera prêt à tenter le pari d'investir dans de nouvelles chaînes de 

réalisation pour un « convertisseur tout intégré », alors que des solutions discrètes bon marché 

existent déjà? Quelle garantie de retour sur investissement pouvons-nous lui offrir pour un 

dispositif qui n'a pas encore réellement fait ses preuves? Ce problème d'ordre financier reste 

souvent un frein au développement de nouvelles solutions technologiques, qui paraissent 

souvent utopiques aux yeux des investisseurs. Enfin, la solution du convertisseur en 

composants discrets garde un avantage crucial sur la solution toute intégré: la modularité. 

Chaque élément constitutif est dimensionné, choisi et réalisé successivement, alors qu'une 

solution toute intégrée nécessite de connaître a priori l'ensemble du convertisseur et donc son 

cahier des charges. Le convertisseur intégré ne sera donc une solution que dans le cas 

d'applications spécifiques et bien déterminées, et son développement passera sans doute par 

128 



la réalisation de briques élémentaires de complexité croissante. En cela, la structure LeT 

constitue une perspective intéressante. 
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International 
IIORI Rectifier 
HEXFETV Power MOSFET 

• Isolated Package 
• High Voltage Isolation= 2.5KVRMS ® 
• Sink to Lead Creepage Dist.= 4.8mm 
• Dynamic dy/dt Rating 
• Low Thermal Resistance 

Description 

G~ 
Third Generation HEXFETs lrom International Rectifier provide Ihe designer 
with tl1e best combination 01 fast switching, ruggedized device design, low 
on-resistance and cost-effecliveness. 

The T0-220 Fullpak eliminates the nead for additlonal insulating hardware in 

commercial-industrial applications. The m oulding compound used provides a 
high isolation capability and a low thermal resis lance between Ihe tab and 

extemal heatsink. This Isolation is equivalent to using a 100 micron mica 

barrier with standard TO-220 product. The Fullpak is mounted to a heatsink 

using a single clip or by a single screw fixlng. 

PD-9.651A 

IRFI740G 

VDSS = 400V 

RDS(on) = o.ssn 
10 = 5AA 

, 
T0-220 FULLPAK 

Absolute Maximum Ratlngs ___ . 

1 ---!--__ _ Parameter ___ __ ~.~:__ ___ p;;~ 1 
10 ~ Tc::: 25°C~ Conlinuous Drai1 Current, VGS @ 10 V 5 .4 l 

1 iD ~ !~ 100ce] Contlnuous Drai1 ëurrent, VGS @ 10 V 3.4 lAI 

10M \ Pulsed Drain Currenl (j) 22 1 i 

Po @ Tc = 25°C ~:=:~i:-=- ·-~_=~=--~---(t~2 -_H- - ~- - -~-~-l w~c-
VGS 1 Gale-to-Source Voltage r :r20 1 V 

EAS \ !~~~en:~~S~:~~h~_S~_~r.~IL~ __ . ___ _ _ L --=_=='1~ ~. - -- ---~~-=I~'~~ 
§~R . Repetitive Avalanche Energy . (j) t _______ ~~ __ ____ 1 ~J_ ~ 
dv/dl ____ t.eak Diode Rec:overy dy/dt œ 1 4.0 1 _ .~~~ 1 

TJ OperalingJunctionand 1 -5510 +1 50 ~ 
TSTG Storage Temperature Range 1 oC 

1-____ . ____ .1~~de. rl~~~LTelT1peratu~!..!~~c:onds 1 300 (1.6mm from case) 1 
_____ _ _ __ _ _ ~ounling Torque, 6-32 or M3 screw 1 10 Ibf. in (1 .1 N.m) ----.l _ ___ J 

Thermal Resistance 

l - .-----If----...:....=:..==---i _R8Jc _ ____ Junction-to-Case 

! ~~A _ _ Junc1ion-to-Ambienl 

IRFI740G II~~R I 

~Iectrical Characteristlcs @ T J = 25°C (unless otherwise specified) 
Parameter Min. 1 Typ. 1 Max. Units Test Condilions 

V{EIR)Il SS 1 Drain-to-Source Breakdown Voltage 

ÔV(BR)Ossft.TJI Breakdown Voltage Temp. Coefficienl 

ROS(,,"I i Static Drain-to-Source On-Resistance 

VGS(In) ~ Gate Threshold Voltage 

gi. 1 Forward Transconductance 

loss 1 Drain-to-Source Leakage Currenl 

Gale-to-Source Forward Leakage 
IGSS 

Gate-Io-Source Reverse Leakage 

Qo Total Gate Charge 

QIl' Gate-Io-Source Charge 

Qqo Gale-Io-Drain ("Miller') Charge 

I.!~onl 1 T um·On Delay TIme 

RiseTIme 

~(o.~ 1 Turn-Ott Delay nme 

Ilf Fali TIme 

400 J 

2.0 

3.6 

=-i 
=-ï 

1 
- 1 

0.49 j 
- 1 0.55 

=--ï4.O 
- 1 -

25 

250 

100 

-100 

66 

10 

33 

14 

25 

54 

V Ves=OV, 10= 250llA 

Vi"C Reference to 25°C, 10= 1 mA 

n i VGs:ol0V, lo=3.2A ~ 
V Vos=Vus, 10= 250llA 

S Vos=50V, lo=3.2A 00 

Vos=400V, VGS=OV 
IlA ------

1 VDS=320V, Vr..s=OV, TJ=125°C 

nA 1 VGs=20V 
VGs=-20V 

lo=10A 

nC 1 Vos=320V 

VGS=10V See Fi~ . 6 and 13 '~ 

Vc;o=200V 

ns I lo=10A 

RG=9.1n 

- 1 24 1 Ro=20n See Figure 10 lE) 

1 -! 1 1 Between lead, ~ 
1 Lo Internai Drain Inductance - 1 4.::1 - ( 6 mm (0.25in.) ~ __ . . 

1 

1 1 1 nH , from package Q'" 
Ls Internai Source Inductance - 1 7.5 i - 1 1 and center of 1 ~ , 

1 

_ _ _ - - ---------- - _ _ +=-=-:_L-+ ____ ~ die ~~tacL _ ___ ' - -

CD' Input Capacitance - 1 1200 1 - 1 1 Vos-=OV 

1 C03S Output Capacilance - i 230 1 - 1 pF Vos= 25V 

t C,.. -- ~.:..v~~Tra~s!~~.eacita~ ___ --:--t ~ 1_.- .1 _ __ ! =1.0MHz Se.!_E!9.ure 5 _ _ 

C _ Dra~_to Si~~ Cepa~!.~nce - C~[=-L~_ [f =l .OMHZ 1 

Source-Drain Ratings and Characteristics 

1 ï~~= ::;~:::-::;~~:~~- -----'Tr
l 

Mi,. T: 1 ~:l~~ r:FE~'::~:~""';--:1 
(Body DIOde) ! A 1 shol'lJng the ~ 

ISM 1 Pulsed Source Current 1 1 22 integral reverse l1 i-l . 
(Body Diode) (i) i p-n juncllon diode. S 

Vsu ~e~rdVoltag;---- V 1 TJ=25°C, Is=5.4A, VGs=OV I!l 

1., 1 Reverse Recovery TIme T.1=25°C,IF10A 

Qrr 1 Reverse Recovery Charge dildt=l00Allls @) 

1100 1 Forward Tum-Qn TIme I Ir;tnrlsic tum-on lime is rleg legible (tum-on is dominated by Ls+Lü) 

Noies: 

CD Repetitive raling; pulse width limiled by 

max. junclion temperalure (See Rgure 11) 

œ VDD=50V, starting TJ=25' C, L=23mH 

RG=2Sfl, IAS=S.4A (See Figure 12) 

œ I SD~10A, di!dt ~l20Nlls , VOO~V(OR )OSS, 

TJ~l 50ec 

'd) Pulse width $ 300 !J.s; dut y cycle ~%. 

\S) t=6Os, j =60Hz 

If) 
('"f') 
..--1 
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International 
IvR Rectifier 
SCHOTTKY RECTIFIER 

Major Ratings and Characteristics 

Cha racteris tics 

IW,II) Rectangular wavelOim 

(Per Devlœ) 

IFR'" @Tc =135"C 
(PerLeg) 

V
RRM 

IFSI.\ @lp=5IJsslne 

VF 

T 

@10Apk.TJ =125"C 

range 

MBR20. CT 

~ .~ 
!1.><. 

CO~ , 1t.1.II 
ü!f':'~ 

rh 
JJ~ t 

A.= c.r.." .... ,,:, 
TO-220 

Values 

20 

20 

35/45 

1060 

0.57 

-6510150 

Units 

A 

A 

V 

A 

v 

.'C 

Bulletin PD-2320 rev. C 01103 

MBR2045CT 
MBRB2045CT 
MBR2045CT-1 

20 Amp 

Descriptionl Features 

This œnter tap SchOltky rectIfier has been optimlzed lor low 
reverse Jeakage al higtl tempecalure. The proprielary barner 
ledlnology aUows fO( reltable operaHon up 10 150" C junC1lon 
lemperatufe. Typical appllcalions are 10 SWIIchlf19 power 
supplIes. cOMerlefS. Iree-wh~hng dIodes. and reverse 
ballery prOlec~on . 

.150" C T
J 

operation 

• Cenler tap T0-220 and D2Pak pad<ages 

.low IO/Ward voltage drop 

• High punly. hlgh lemperalure epoxy encapsulahon lOf 
enhanced mechaOlcal strength and mOlslure res.stance 

• High Irequency opera~on 

• Guard nng lor enhanœd Nggedness and long term 
rehaOlhly 

Case Styles 

MBR20. S 

~ .~~ 

!!.., 
c.::r. ... ,.! 

;.(.""(0.);-

ru 1 
: : .. - - ...,., J 

À~ç :::"lIn /t...~ 

D2PAK 

MBR20 .. -1 

6 ; ...... 
~ 

!Uw 
~1'I",:!.a:!1'; 

~t~!. 

,ru, 
/0,'0:;, 1;.0, :. A.'~ 

TO-262 

MBR2045CT, MBRB2045CT. MBR2045CT-1 International 
IvR Reclifi.er BUlletin PD-2.320 rev. C 01103 

Voltage Ratings 

P arameters 

VR Max. DC Reverse VoIlage (V) 

V", •• 1o\ Max. 't.'oOOng Peak Reverse Voltage M 

Absolute Maximum Ratings 

Parameters Values 

I
flAYJ 

Max.AvelageFoewao (Pert..eg) 10 

CUITent (PerDevlœ) 20 
IFHM Peak Repetitive ForNard 20 

Current (perLeg) 

"'~ 
INon Repetitive Peak ,000 

Surge Current 

150 

E .. s Non-Repeb~veAvatand1e Energy T 8 

I~ RepelllJveAvalar.d)eCurrent 2 
(PerLeg) 

Electrical Specifications 

Parameters Values 

VFt.I Max FOI\ ... ard Vollage Drop 0.84 

(1) 057 

072 

I
RlJ 

Max. Instanlaneus Reverse Current 0.1 

(1) 15 

VF(lO) Threshold Voltage 0354 

rt FOr\\Iard SIOpe ReSIstance 17.6 

Cl Max JunC1ion Capaatanœ 600 

Ls 'TYPlcal Senes Inductance 8.0 

dv/dl Max VOltage RaIe 01 Change 1000 

(Raled VR) 

Thermal-Mechanical Specifications 

Parameters Values 

T
J 

Max. Juncbon Temperalure Range -6510150 

T,,_ Max. Slorage Temperalure Range -6510175 

R.ve Max. Thermal ReSIstance 2.0 
Junction 10 Case (Per Leg) 

RtflCS Typtcal Thermal ReSIstance 0.50 

Case 10 HeatSlnk 

wt Approxlmate WelQh! 2(0.07) 

T MOl.Jf1tJng TorqL.'e MIO. 6 (5) 

Max. 12(10) 

UnIIS 

A 

A 

A 

mJ 

A 

Unlts 

V 

V 

V 

mA 

mA 

V 

trtl 

pF 

nH 

V/lJs 

unltsl 

·c 
' C 

"C/W 

"CNJ 

g(oz.) 

MBR203SCT 
MBRB203SCT 
MBR2035CT -1 

35 

Conditions 

@Tc =·35"C.(Rale<lVIl) 

MBR204SCT 
U BRB204SCi 
MBR204SCT-l 

45 

RatedVI'(' squarewave . 20kHz 

Tc= 135'C 

5IJs Sine or 3~ 1 FOHOW1n~ any raled load condition 
Reet oulse and Wlt raled VRRM apphed 

&.Jfge apphed al raled load conditions IKIlfwave. 
smgle phase. 60Hz 

(PerLeg)T
J

= 25"C. lAS = 2 Amps. L=4mH 

Currentdecayiflgllnear1ytozeroin llJsec 
FrequeocyhmlledoyTJmax V .. = 1 5xVR Iypical 

Cond itions 

@20A 1 T , = 25 ' C 

@1OA ~ TJ = 125"C 
@20A 

TJ = 25"C 1 Raled OC voltage 
T = 125"C 

TJa TJtnal<. 

VR .::; 5Voc. (lest Signai range 100Khz 10 1Mnz) 25 ' C 

Measured (rom IOp o11erminal to mountlng plane 

(1) Pub6 \Mdth < 3OO1'S. Duty Cycle <2% 

Conditions 

OC ope(a~on 

Mounting surlaœ. smooth and greased 
On/y lor TO·220 

Kg-onl NorHubncaled \hreads 
(Iot-ln) 

\0 
('1") 
.....-. 
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~ BYT03-400 

HIGH EFFICIENCY ULTRAFAST DIODE 

MAIN PRODUCT CHARACTERISTICS 

IfIAV) 3A 

VRRM 400 V 

TJ(max) 150·C 

Vf (max) UV 

trr (max) 25 ns 

FEATURES AND BENEFITS 
• Very lOI'>' conduction losses 
• Negligible swilching losses D0-201AD 
• Low forward & reverse recovery limes BYT03-400 

DESCRIPTION 
The BYT03-400 which is using srs 400V planar 
technology, is specially su~ed for sWltching mode 
base drive & transistor circuits. 
The device, which is ilvailable in axial (00-201 AD) 
pacl\age. is also intended for use as a free 
wheeling diode in pOl~'er supplies <1nd other po· .... er 
swilching applications. 

ABSOLUTE RATINGS (liOliling values) 

Symbol Parémeter Value Unit 

VRRM Repdive peak reverse voltagt:: 400 V 

If l.AVI Average forward curren! TI = 55'C 1 Ù= 0.5 3 A 

IfS'" Surge non repelitive (cxwélrd curren! Ip = 1001S Sinusoïdal 60 A 

T~9 S!cxage lemperature range -65Io+1SO 'C 

TI Maximum operaling juncbon temperalt/re 150 C 
-- - -- --

BYT03-400 

THERMAL PARAMETERS 

Symbol Parameter 

R tllj ~1 ) Junctkm to ambienl' 

• On 1110 1,; ho..", ,~u l'ti lh 1Cmll ~ Ie~h. 

STATIC ELECTRICAL CHARACTERISnCS 

Symbol Parameters Test Conditions 

IR' Reverse le~kage current Ti = 25'C VR= VRRM 

Ti = 100"C 

VF" For.vard voilage drop Ti = 25 C If = 3A 

T) = 100'C 

Pulse test: ' tp = 5ms. ;, < 2% 

,. Ip = 380115. t') < 2~o 

T 0 eVêlluate the maximum conduction los ses use the follo· .... ing equation: 

P = 1.1 X If(A'.'\ t 0.08 IF2
(HMs) 

DYNAMIC ELECTRICAL CHARACTERISTICS 

Symbol Parameter T est Conditions 

trr Reverse (ecovery Tj = 25 C If = 0.5A IR= lA 
timé Ilr = O.25A 

If;:; 1A dlF/dt = - 15MIs 
VR;:; 30V 

Ifr Forward recovery Tj = 25 C IF = 3A dlf/dt;:; 50MIs 
lime VFR = 1.1 x 'IFmax 

VFP For.vard recovery Tj = 25 C If = 3A dlf/dt;:; 5OA.f~ls 

voilage 

Value 

20 

Min. Typ. Max. 

20 

0.2 0.5 

1.5 

1.0 1.4 

Min. Typ. Max. 

16 25 

55 

75 

7.0 

Unit 

°C!VY 

Unit 

pA 

mA 

V 

Unit 

ns 

ns 

V 

1:'­
~ ..--. 
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Planar E cores and accessories 

CORES 

Effective core para met ers or a set or E cores 

SYMBOL PARAMETER VALUE UNIT 

~\ I IA) oorl? f;;cle..- (C 1) iJ .'3n rmr ' 
V. -?n",cHv.;. yolume ~~8oj rnn'l 

1. -?n",cth'ê "'ngth 41.4 rml 

A. t-ffectl\'6' ::Ir;;.:! 130 m~r,2 

Arrill rnHmumO(;::! 130 rm~ 

Jl1 m~ss or cor€: h,:llf ~1.3 9 

Effecllve core paramelers or an EIPLT comblnatlon 

SYMBOL PARAMETER VALUE UNIT 

~( I IA ) 001': !.:.eIC( (C 1) 0,:278 n-m -
' 

v. t-fl.;,ct~·i': \.ÜluOH' 45{">O rrm; 

1. .:""ctl,-,:- I.:-"':Jth 35.1 n'Vll 

A. .:tl.:ctl ~~ .if",:! 130 nn,2 

Anw> m~)jmuRl ~"':l 130 rri'l~ 

III n1:I$$ vI plnli' ~ 10 <) 

OrderlnQ Informallon fOf plaies 

GRADE TYPE NUMBER 

K 90 PLT32120r3-3C9ü 
3C94 C Pl T32;200 -3C94 
3C96 Q PLT32r20i3·3C&~ 

3n PL T32i20i3-3F 3-

3F.J C PlT32120t3-3F4 

E32J6/20 
Planar E cores and accessories E32/6/20 

Core halves for use ln comblnatlOl1 wlth an E core IF "".," =ïl At m~::lsur~d in cNl1bin3ticfl wi \t1 ::l non'~Jppê;j cor~ h~~r. cl~ll1piOtJ fOfC~ lor Al mo:,lslr~ment$. 30 ;. 10 N. r2.l·9min. ti.3:i lInl~ss st8t~d oth~lVI~se. 
'1.w\3r •• r--{L 'l.lB<02 6.35 GRADE Al AIR GAP 

TYPE NUMBER ~I~ l :,0, 13 (nH) (flm) 
1 , 

ROn"J"9. 3C90 160 ..:.3%(\) ~ 41 ~ 12(~) Ej2J6·3C90·E 160·E 

250 l ?%{1i '" 64 .. 700 E32J6.JC90-E250·E 

l 315ü% ~ 81 ~ S50 E32r6·3C90-A315-E 

<0.32 ~O.41 40015% .. 103 .450 E32J6·3C90-A400·E 

J 630 'ô% .. 162 ~ 260 E32/6·3C90-A630·E 

6425 !25% ., 1650 .. 0 E32J6/20-2.CW 

RO Col ,.1, typo 
c.r,~ ',," 3C94 l:l 160 ~ 3%!1) ~ 41 ~ 1200 E3216·3C94·E 160·E 

250 .!3%(1) ~ 64 dOO E32J6·3C94 ·E250·E 

Domt<>u-.'M in mm. 315 !3% .. 81 .SSO E3216·3C9.j-A315-E .......-

FI \), l E32iô r20. 41)0 ;S% ~ 103 ~ 450 E 32/6·3CÇ4 ·A4C~)· E -:::t 
.......-

630 !$% .. 162 ~ 2w E32J6·3CS4 ·Aô30-E 

6425 ~ 25% ~ 1650 >\i 0 E 32/6r20·3C94 

Je% Cl 6425 !25% \ 1050 1; 0 E 32/6120-3C% 

3F3 160 !3%!li <-41 ~ 120CI E32f6·3F3·E 16ù·E r- 31 . 7 5'0.6-I~--*: 
2~O ~ 3%[1) ~ 64 ~ 7('0) E32It).3F3-E25ù·E 1 1 ).18 . 0 .13 ---. ~15 :3% ~ $1 ~ 550 E3216-3F3-A;.15-E 

400 ~ S% ~ 103 ~ 450 E32/6·3F3-A4ùù·E 

J 
630 !e% ~ 1152 l 21iO E32;6·3F 3·A630·E 

5900 125% ~ 1520 ~O E32f6120·3F3 
20 .32 :vJ\ 3F4 0 160 ~ 3%[1i ., ..11 " 1200 E32f6·3F4-E 160·E 

U 250 !3~{.(1) " 64 dûO E32/6·3F4-E250·E 

315 13% ~ 81 .~ 550 E32f6·3F 4·A315-E 
,~ 

($" • ...., ... "d 400 .!.5% ~ 103 d50 E32/6-3FU·.400-E RO ~ ,of, t,p. 

630 -"8% ~ 1132 ~ 200 E32/6-3F4-A630·E 

3200 ~ 25~~ ~ $20 .. 0 E3216r2MF4 

~"-,,,,~inmm. Note 

Ft],2 PL B 2!20'3 1. 'deMur~d in cvm1;ln:.uc·/l wlO\ r~1 ~Qu;'J19.)~~ E CV~ 1\111. cl:1I1plrrJ 'orc~ kif Aj, ~a:su(~menl$. 30 : lü N. 
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Planar E cores and accessories 

CORES 

Effective core parameters of a set of E cores 

SYMBOL PARAMETER VALUE UNIT 

~(\fA) core factor (C 1) 0.616 mm-1 

VQ effective volume 960 mm3 

IQ effective length 24.3 mm 
AQ effective area 39.3 mn~ 

Amin minimum area 39.3 mm2 

m mass of core half ~ 2.4 9 

Effective core parameters of an ElPLT combination 

SYMBOL PARAMETER VALUE UNIT 

~( I /A) core factor (C 1) 0.514 mnr 1 

VQ effective volume 800 mm3 

I~ effective 1ength 20.3 mm 

AQ effective araa 39.5 mn~ 

Am ... minimum area 39.5 mll~ 

III mass of plate " 1.7 9 

Ordering information for plates 

GRADE TYPE NUMBER 

3C90 PLT18/10i2-3C90 

3C94 I:!l PLT18i l0i2-3C94 

3COO G PLT18i l0i2-3C96 
3F3 PLT18110/2-3F3 

3F35 Q) PLT18/10!2-3F35 

3F4 t:I PLT18110/2-3F4 

3E6 PLT18/10/2-3E6 

E18/4/10 

1 i='~'~~=i 1 i ,,:o.l r 

~F" " . 0.1 
~ 

l 
10 : 0.2 

l 
l' aH~7)V R08j1Z-j 

~Ilmm 

Fig.1 EI8/4/10 core hait. 

r-- 18 :0.35 _ 1 

• 
1 1 2 !0.05 ---, 

l 
10 ,0.2 

J 
,~ 

RO S aHC~ 

()rn.Î~ in mm. 

Fig.2 PL T1 8110/2. 

Planar E cores and accessories E18/4/10 

Core h~ves for use in combinai ion wilh an non-gapped E core 
AL mensure<! in combin81~n \'.ilh a non·g~p~d core haH. ctamping forCé br ~ rneasurernenls. 20 i 10 N . lI~ing d PCB 
coil conlaÎnÎng 41ayers 018 tracks eaçh.lolnllr:~hll ,6 mm. 

Al AIR GAP 
GRADE TYPE NUMBER )I~ (nH) Ulm) 

3C90 l00 i3% ~ 49 ~ 800 EI8!4·3COO·A l00·E 
160 i3% dS ~420 E 18/4·3C90·A 160·E 
250 ±5% ~ 123 ~ 220 E 18/4·3C90·A250·E 
315 1S% ll54 ~ 170 E 18/4·3C90·A315·E 

3200125% ~ 1560 ~O E 18/4/1 O·3C90 

3C94 r:I 100 13% ~ 49 ~ 800 E 18/4·3C94·A l00·E 
160 i3% d8 ~ 420 E 18i4·3C94·A 160·E 
~5O 15% ~ 123 ~ 220 E 18!4·3C94·A250·E 
315 18% l 154 ~ 170 E 18/0C94·A315·E 

32OO i25% ~ 15PvO ~O EI8J4M3C94 

3C% 0 2900 i25% ~ 1410 ~O E 18/4/1 O·3C96 
3F3 looi3% ~ 49 ~ 800 E 18/4·3F3·A 100·E 

160 13% d8 ~ 420 E 18/4·3F3-A 160·E 
250 15% ~ 123 ~ 220 E 18!4·3F3·A250·E 
315 i8% ~ 154 ~ 170 E 18/4·3FJ.A315·E 

27oo i25% ~ 1320 ~O E 18/4/1 O·3F3 
3F35 Ql 2200 i2Ôo/. ~ 1070 ~O EI8i411o.3F35 

3F4 r:J 100 !310 ~ 49 ~ 800 EI8/4·3F4·A lÛO·E 
160 ±3% d8 d20 E 18!4·3F4·A 160·E 
250 15% ~ 123 ~ 220 E 18i4·3F 4·A250·E 
315 18% ~ 1&l ~ 170 E 18i4·3F4·A315·E 

1550 125% d60 ~O EI8/4i10·3F4 
3E6 13500 +40;·30% ~ 6600 ~O E 18i4/1 O·3E6 

(".l 
~ 
........ 



Ferroxcube 

Material specification 

3F3 SPECIFICATIONS 

A medium frequency power mate rial for use in power 
and general purpose transformers at frequencies of 
0.2 - 0.5 MHz. 

SYMBOL CONDITIONS VALUE UNIT 

Il-i 25 oC; :::;10 kHz; 2000 ±20% 
0.1 mT 

Il-a 100 oC; 25 kHz; ",,4000 
200 mT 

B 25 oC; 10kHz; ~400 mT 
250 A/m 

100 oC; 10 kHz; ~330 

250 A/m 

Pv 100 oC; 100 kHz; :::;80 kW/m3 

100 mT 

100 oC; 400 kHz; :::;150 
50 mT 

p OC; 25 oC "",2 nm 

Tc ~200 oC 

density "",4750 kg/m3 

3F3 

.' 
10~~-'~~~--~~~~~~~~~ 

10-1 
10 f (MHz) 10

2 

Fig .1 Complex permeability as 
a function of frequency. 

CBW455 MBW015 
5000 .-

3F3 

/ 
~ .... Y 

4000 

/f/ 

1/ 
3000 

V 
/V 

2000 

V 
1000 

o 
- 50 

2002 Feb 01 

\.. 

50 150 T (oC) 250 

Fig.2 Initial permeability as a 
function of temperature. 

110 

500 

B 
(mT) 

400 

300 

200 

100 

,--

;: 
Il 
/1 

-2SoC " 

-100OC 

1/ 
../ lA 

/v/rf 
// v/ 

iI/ ~ 
/ IL 

Il 
( { 

o 
-25 o 25 50 

"-,--
3F3 

--==-
t; :/ 
p: ;::::::=" 

150 250 
H (A/m) 

Fig .3 Typical B-H loops. 
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SMD Power Inductors -SESI 15 R 

Electrical Data 
Part L 1,2 13.6 L 2.4 15 Rdc 

Number no load rated at rated 1 peak max at 25°C 
SESI15 IJH A IJH A mQ 

1K52WR 1.6 14.0 1.1 19.0 4.0 
1K81WR 2.1 10.0 1.2 14.0 4.0 
2K71WR 2.9 8.2 1.9 11.5 5.5 
4K91WR 4.9 6.1 3.3 8.5 8.8 
6K41WR 6.4 5.4 4.1 7.5 10 
8KO 1WR 7.9 4.8 5.1 6.5 10 
12K 1WR 11.7 4.0 8.1 5.5 19 
16K 1WR 16.0 3.4 10 4.5 22 
18K 1WR 18.5 3.1 12 4.2 24 
21K 1WR 21 2.9 17 4.0 30 
27K 1WR 27 2.6 17 3.5 36 
29K 2WR 29 2.6 24 3.5 60 

Notes 
1. Tolerance ± 10% for L > 20 fJH, ± 20% for L $20 fJH 

2. Inductance at 0.5V, 100kHz 

3.lrated (permanent OC) without heatsink ; 
with heatsink 1 = Irated x 1.4 

4. Typical inductance value at recommended full load 

5. Ipeak max= maximum peak value of current at 
+ 125°C; L value not guaranteed 

6. 40% admissible Iripple over Irated at f=200 kHz 

Packaging (mm) 
Tape and Reel: 400 pieces per reel of diameter 330 mm 

Ao: 16.4 F: 20.2 
Bo: 22.8 
Ko: 7.5 

P1 : 20.0 
Po: 4.0 

P1 

W:44.0 
80:28.4 

W Sa 

• Energy storage, smoothing, filtering 

• Low profile and light 

• Highly efficient 

• Materials meet UL 94-VO rating 

• 8uited for IR and vapor reflow soldering 

• Frequency range up to 1 MHz 

• Operating temperature range: -55 to + 125°C 

• Weight: 5 grams 

Part L1,2 13.6 L 2.4 15 Rdc 
Number no load rated at rated 1 peak max at 25°C 
SESI15 IJH A IJH A mQ 

33K 1WR 33 2.3 22 3.2 49 
48K 1WR 48 1.9 31 2.7 60 
56K 1WR 57 1.8 37 2.5 68 
71 K 1WR 71 1.6 50 2.2 92 
82K 1WR 82 1.5 70 2.1 98 
M101WR 99 1.3 65 1.9 135 
M121WR 123 1.2 81 1.7 155 
M151WR 152 1.0 98 1.5 200 
M221WR 225 0.9 145 1.3 310 
M331WR 332 0.70 268 1.0 550 
1MO 1WR 1000 0.4 800 0.6 1850 

Ta arder, please specify: SESI 15 xxx xW 

Connections lreS 

4 5 

-A+~~~,e 
1 raled t 

Dimensions (mm) Typical values 

16.3 ± 0.1 

1 16 max l ' 

'4 *r. SE 15 49K 

22.0 max 

RVY/WWP 

5 .8..J_ 

~ 
1.1 x 0.3 

113:[1-7.5 max 
. .. ...... 

Pad Layout 

ls(mmm]24 

--Lrdmr;J~ 
W ~J 2.1 2.54 

Tel: 33 3 82 59 13 33 - Fax: 33 3 82 51 00 49 Specifications may change without notice -Revised 7/2/2002 

www.microspire.com 
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Calcul de la capacité pour le prototype Planar 

3 spires par couche 7 couches 

-3 
largeur_bande := 15 10 

-3 
largeur _ bande2 := 35 10 

-3 
pastille:= 1.8-10 

-3 
ecartement := 05 10 

-3 
ajustement := 4· 10 

- 3 
claquage := 1·10 

-3 
largeur_noyau := 6.3510 

-3 
longeur_noyau := 20.3- 10 

largeur_spire := 3· largeur_bande + 2·ecartement + claquage 

largeur_spire = 6.5 x 10- 3 

11 := 2· largeur_noyau + 3·claquage + 151argeur_bande 
11 = 0.01 8 

L1:= 2·1ongeur_noyau + 4·ajustement + 3·1argeur_bande2 + 2·pastille + ecartement 

largeur_bande 
12:= 11 + 3·(largeur_bande + ecartement) + claquage + -"----=---

2 

L2 := LI + 4· (largeur _ bande2 + ecartement) 

13 := 12 + 4· (largeur_bande + ecartement) 

L3 := L2 + 4· (largeur _ bande2 + ecartement) 

14 := 25 largeur _bande + 2· ecartement + claquage 

ptit_cote := Il + 12 + l3 + 14 
ptit_ cote = 0.083 

grd cote := LI + L2 + L3 
grd_cote = 0.262 

surface := ptit_ cote . largeur _ bande2 + grd _cote . largeur _bande 

L I. = 0.071 

12 = 0.026 

L2 = 0.087 

l3 = 0.034 

L3 = 0.103 

- 3 
14 = 5.75x 10 

-4 
surface = 6.833 x 10 

-6 
epaisseur_K := 50·10 stratification := 140 10- 6 

nb couche := 7 

surface surface 
C:= 3.3-(nb_couche)· + 45(nb_couche - 1) ·--------

epaisseur _K· 3 6-n . 10
9 

stratification· 3 6-n . 10
9 

147 

-9 
C = 3.956 x 10 
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1 er bloc: 

2 

,----.. 

'------' 
[p5 000 

'--

o ~ 0 ~ 

[14 
84 

Couche 3 

151 

1'-=: 00000 

Couche 2 

--

---...J 

~ 

2J0 0 0 1) 

;::1,1 

141 

Couche 4 

~ -

1 



- -----. 

'-- --
°f'oO OO~ 

pJo 1»00 

-
~Joo ~ po 

~ 84 72 
141 

Couche 5 Couche 6 

-- -

~ ~ 

l!.Ja 00 l!.9 0 

i..--

~oo ~oo 1»0 Im o ~o 

.m 1)3 7; 
122 

Couche 7 Couche 8 

152 



2éme bloc: 

,....--- ,---. 

'--" "---' 

Ir~ ooor 

~o oJoo '--~oop 
~ "03 

1 1~ 
91 

Couche l' Couche 2' 

,---. ,---. 

"---' '--" 

15000 ~ 

opo ~ ~i2jooo~ 

M 84 91 
141 

Couche 3' Couche 4' 

153 



,....----, ,....----, 

~ 

'---

°r~ oOL~ 

oJo 00 

= 
100.-

00 ~o 

~ 1 84 
r 

72 111 
Couche 5' Couche 6' 

..---

"--

~o 

-
~o 0 0 ~o 

~ ~ 
16 

72 
Couche 7' Couche 8' 
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VUE ET COTES GENERALES 

1... 1 

115 025 

,("\ 

635 

181 6,85 

i---

4,85 1 

N 114 
} Vias 0 00 -9 

~ 14 1 I~~~~ 1'---- t---.. 

~7,CJ5 

1. 

r 

~~' }vias 
1· 

e IG1 ~ ~ 
1 T li 

E6 EIS E4 E3 E2 BI 
4:1 6{3 

2t35 

155 



Le trou central doit accueillir un noyau de 6,35 mm par 20,3mm 

les vias Il 12 13 14 E5 E2 traversent qu'un bloc 

les vias El E3 E4 E6 traversent les deux blocs 

Cuivre 

14 Il E2 E5 13 12 E3 E4 El E6 

1 er bloc 

2eme bloc 

14 Il E2 E5 13 12 E3 E4 El E6 

l : via à l'intérieur de la spire 

E : via à l'extérieur de la spire 

Epaisseur de cuivre: 7011m 

Epaisseur de Kapton : 5011m 

Epaisseur de Preg : 14011m 

\ 
Kapton 

/ ,.. 
/' 
~ 

• Présence d'une piste à l'endroit du via (sur la couche correspondante) 

156 

Co 
Co 
Co 
Co 
Co 
Co 
Co 
Co 
Co 
Co 
Co 
Co 
Co 
Co 
Co 
Co 

Preg 

uche 1 
uche 2 
uche 3 
uche 4 

uche 5 
uche 6 
uche 7 
uche 8 

uche l' 
uche 2' 
uche 3' 
uche 4' 
uche 5' 
uche 6' 

uche 7' 

uche 8' 



COUCHE Matiére 

KATON AP 
2 

Preg 
3 

KATON AP 
4 

Preg 
5 

KATON AP 
6 

Preg 
7 

KATON AP 
8 

Preg 

1 ' 
KATON AP 

2' 
Preg 

3' 
KATON AP 

4' 
Preg 

5' 
KATON AP 

6' 
Preg 

7' 
KATON AP 

8' 

coverlay 50/50 

ITOTAL Dielec. 

Epaisseurs 

50 

140 

50 

140 

50 

140 

50 

230 

50 

140 

50 

140 

50 

140 

50 

100 

14701 

, !, , 
.~' '., 

. . :-:. : .: : :-:::-: ... . 
; -, 

.... . .. ... . . . . ... . ...... 

"", 

~ .. :. 
.... . .. 

. '<::-:-
.. . . . ..... . .. 

. . . .. .. .. . : -:: :::: : :: . . . .. . :->:- :- :-' . 

. ...... .. . 

......... . 

..... ... . .. . . .. . . . ' . .. . .. ..... 

.. :: 
-:.; -: -: . ;.:-: :.;.; .'. 

. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . , . . . 

. . 

.... ... ... ..... ... .. . .. . ... . . . 

,' , ,', .... . ..... .; .;.; .; .:-:-:-;.;. ;. :-:.: ... . 

, 
.' 

:-:- :- :-:-:.;. : .; -:, ' 

. . 

.,. 

r:::J c::J c::=:J 
Perçage = 0,8 Perçage = 0,8 Perçage = 0,8 
Pastille = 1,43 Pastille = 1,43 Pastille = 1,43 

ITOTAL Cu 

1 Epaisseur totale théorique 

157 

Cuivre 1 ere 2eme 
Base recharge recharge 

35 
35 

70 

70 

70 
[. 

70 

70 

70 
35 

35 

70 

70 

70 

70 

70 

70 

70 

70 
35 

35 

1120 140 70 
13301 

2800 + ou -10% 
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