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Résumé xi

Modélisation des effets capacitifs des bobines simple couche et choix du matériau magnétique du
noyau pour le dimensionnement des filtres CEM

Résumé

Le sujet de thèse porte sur l’étude des composants magnétiques utilisés dans les filtres de perturbations
électromagnétiques des convertisseurs d’électronique de puissance. Il est bien connu que les convertisseurs
statiques sont des sources de perturbations conduites qu’il faut réduire afin de respecter les normes
de compatibilité électromagnétique (CEM). Une des solutions couramment utilisée pour réduire ces
perturbations est l’installation de filtres CEM entre le convertisseur et le réseau électrique. La première
partie du manuscrit est dédiée à la présentation du contexte de la thèse, avec la problématique de la CEM
et les solutions de filtrage. Dans la seconde partie, nous présentons la modélisation de l’impédance de la
bobine de mode commun du filtre CEM, avec la prise en compte des comportements à haute fréquence,
pour son dimensionnement. Ainsi, un modèle des propriétés magnétiques basé sur l’équation de Debye
est proposé, auquel est ajouté pour les ferrites, de type Mn-Zn, un modèle de capacité matériau d’ordre
fractionnaire. Dans la troisième partie, la capacité parallèle équivalente (CPE) est calculée à partir des
capacités élémentaires, tore-spire et inter-spires, déterminées par la méthode des éléments finis en deux
dimensions, en tenant compte de la courbure des spires. Dans la dernière partie, le modèle de l’impédance
de la bobine de mode commun est utilisé pour le dimensionnement d’un filtre de mode commun. Les
résultats obtenus montrent que la conception à l’aide des modèles proposés permet l’optimisation du volume
de la bobine. Finalement, l’application de cette méthode a permis de définir un indicateur permettant le
choix du matériau magnétique qui minimise le volume de la bobine.

Mots clés : électronique de puissance, compatibilité électromagnétique, filtre CEM, bobine de mode
commun, capacités parasites, optimisation du volume

Modelling of capacitive effects of single layer chokes and choice of magnetic core material for
EMC filter design

Abstract

This thesis is about the study of the magnetic components used in the electromagnetic interference filters of
power electronics converters. It is well known that static converters are sources of conducted disturbances
that must be reduced in order to comply with electromagnetic compatibility (EMC) standards. One of
the solutions commonly used to reduce these disturbances is the installation of EMI filters between the
converter and the power network. The first part of the manuscript is dedicated to the presentation of the
context of the thesis, with the EMI problematic and the filtering solutions. In the second part, we present
the modelling of the impedance of the common mode choke of the EMC filter, taking into account the high
frequency behaviour, for its sizing. Thus, a model of the magnetic properties based on the Debye equation
is proposed, to which a fractional order capacitance is added to model the material capacitance of Mn-Zn
ferrites. In the third part, the equivalent parallel capacitance (EPC) is calculated from the elementary
turn-core and inter-turns capacitances, determined by the two-dimensional Finite Element Method (FEM),
taking into account the turn curvature. In the last part, the common mode choke impedance model is used
to design a common mode filter. The results obtained show that the design using the proposed models
allows the optimisation of the choke volume. Finally, the application of this method has made it possible to
define indicators for the choice of magnetic material that minimises the choke volume.

Keywords: power electronics, electromagnetic compatibility, EMC filter, common mode choke, para-
sitic capacitances, volume optimization

Laboratoire d’Électrotechnique et d’Électronique de Puissance - L2EP
Bâtiment ESPRIT – Avenue Henri Poincaré – 59655 Villeneuve d’Ascq – France
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Acronymes

Nombres | A | B | C | D | E | F | G | H | I | L | M | N | O | P | Q | R | S | T | V

Nombres

1-D une dimension. 24

2-D deux dimensions. 2

3-D trois dimensions. 25

A

AVG moyenne (average). 12

B

BDD base de données. 2

BF basse fréquence. 14

BNC baïonnette Neill-Concelman. 11

C

CEM compatibilité électromagnétique. 1

CENELEC comité européen de normalisation en électronique et en électrotechnique. 9

CISPR comité international spécial des perturbations radioélectriques. 9

CPE capacité parallèle équivalente. 2

D

DC-DC continu-continu (direct current to direct current). 8

E

EF éléments finis. 25

EP électronique de puissance. 33

F

FFT transformation de Fourier rapide (Fast Fourier Transform). 139

G

GaN nitrure de gallium (gallium nitride). 5

GSE équation de Steinmetz généralisée (generalised Steinmetz equation). 24
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xvi Acronymes

H

HF haute fréquence. 6

I

IFFT transformation de Fourier rapide inverse (Inverse Fast Fourier Transform). 147

IGBT transistor bipolaire à grille isolée (insulated-gate bipolar transistor). 138

iGSE équation de Steinmetz généralisée améliorée (improved generalised Steinmetz equation).
24

L

LSE inductance série équivalente. 18

M

MC mode commun. 8

MD mode différentiel. 8

Mn-Zn manganèse-zinc. 2

MSE équation de Steinmetz modifiée (modified Steinmetz equation). 24

MTES sources équivalentes à topologies multiples (multi-topology equivalent sources). 33

N

Ni-Zn nickel-zinc. 30

NS non saturation. 28

O

OT un tour (one turn). 41

P

PEM perturbations électromagnétiques. 5

PEMC perturbations électromagnétiques conduites. 6

PK crête (peak). 13

PLA acide polylactique (poly-lactic acid). 124

PWM modulation de largeur d’impulsion (pulse width modulation). 13

Q

QP quasi-crête (quasi-peak). 13

R

RBW bande passante de résolution (resolution bandwidth). 143

RPE résistance parallèle équivalente. 18

RSE résistance série équivalente. 18

RSIL réseau stabilisateur d’impédance de ligne. 9

RTCA comité radio-rechnique pour l’aviation (radio technical committee for aeronautics). 9



Acronymes xvii

S

SiC carbure de silicium (silicon carbide). 5

SL simple couche (single layer). 28

T

TFCT transformée de Fourier à court terme. 13

V

VNA analyseur de réseau vectoriel (vector network analyzer). 41
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Symboles

A coefficient géométrique d’une bobine torique 21

Amin coefficient géométrique minimal d’une bobine pour passer la norme 150

β fraction de demi-périmètre interne couverte par un enroulement 146

Bmax champ d’induction maximale sur le rayon interne du noyau 147

Bsat induction magnétique à saturation 20

c épaisseur d’enrobage 89

ceq épaisseur d’enrobage équivalente en terme de capacité 97

Cf capacité tore-spire de frange 86

Cmax CPE maximale d’une bobine pour passer la norme 152

CRSIL capacité entre la ligne et la terre du RSIL 12

Ctc capacité tore-spire 25

Ctt capacité inter-spires 25

CX condensateur de classe X entre les conducteurs 16

CY condensateur de classe Y entre les conducteurs et la terre 15

d diamètre du conducteur à nu 89

dc diamètre du conducteur compensé 94

δh incrément de longueur de h pour compenser le coin de la spire 98

δs épaisseur de l’écarteur tore-spire pour le dimensionnement 144

δtc distance tore-spire en prenant en compte l’enrobage du tore 144

do diamètre du conducteur avec l’émail 89

e épaisseur d’enrobage en bord de face 92

ϵc permittivité relative de l’enrobage 89

ϵw permittivité relative de l’émail 89

es épaisseur de l’écarteur tore-spire 125

ew épaisseur de l’émail 89

frel fréquence de relaxation du matériau magnétique 56

f fréquence xxiii

fsw fréquence de commutation 147

Gµ fonction de conversion en dBµA ou dBµV 9

h hauteur du noyau sans enrobage 21
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xx Symboles

hc hauteur du noyau enrobé 92

ht hauteur du noyau bobiné 92

Imat courant spécifique au matériau magnétique 178

Imax courant de MC maximal à travers la bobine sans la contribution de la CPE 147

iMC courant de mode commun total 8

iMD courant de mode différentiel 12

j unité imaginaire 17

kB rapport de l’induction maximale sur l’induction à saturation 147

kV ol indicateur de volume de la bobine pour le choix du matériau magnétique 179

L inductance 21

LRSIL inductance de ligne du RSIL 12

µ0 perméabilité magnétique du vide 19

µr perméabilité magnétique relative 19

µr perméabilité magnétique relative complexe 22

µri perméabilité magnétique relative initiale 55

N nombre de tours d’un enroulement 21

Nor niveau de la norme en valeur en A 150

Norµ niveau de la norme en dBµA 145

ω pulsation 17

R rayon externe du noyau sans enrobage 21

r rayon interne du noyau sans enrobage 21

RRSIL résistance entre la ligne et la terre du RSIL 12

Rt rayon externe du noyau bobiné 91

rt rayon interne du noyau bobiné 91

s distance tore-spire 89

sc distance tore-spire compensée 94

se distance tore-spire en bord de face compensée 94

seq distance tore-spire équivalente en terme de capacité 97

s′eq distance tore-spire équivalente en terme de capacité avec écarteur tore-spire 169

θ angle de couverture du bobinage 91

Vb volume Bobiné 144

vMC tension de mode commun mesurée au RSIL 12

vMD tension de mode différentiel mesurée au RSIL 12

V volume d’encombrement du noyau 177

VP EM source de tension de MC du convertisseur 35

wc largeur de la section enrobée du noyau 92

wt largeur de la section enrobée et bobinée du noyau 92

ζ distance inter-spires 89

ζc distance inter-spires compensée 94



Symboles xxi

Zav impédance à vide du dispositif OT 40

Zcarac impédance caractéristique d’un noyau 63

Zch impédance de MC du câble chargé 35

Zcomp impédance compensée d’un noyau magnétique mesurée avec le dispositif OT 44

ZCY
impédance de MC des condensateurs Y 17

Ze impédance de MC à l’entrée du convertisseur 35

Zideal impédance idéale d’un noyau bobiné (sans la contribution de la CPE) 113

ZL impédance de MC d’une bobine parfaite 17

Zmod impédance modélisée d’un noyau bobiné 113

ZMUT impédance du dispositif OT chargé d’un noyau magnétique 40

Zouv impédance en circuit ouvert du dispositif OT 43

ZRSIL impédance de MC du RSIL 17

Zs impédance de MC à la sortie du convertisseur 35
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Notations

Sauf mention contraire, les notations suivantes seront utilisées dans la suite de ce manuscrit.
Les nombres réels positifs t et f sont réservés pour définir le temps et la fréquence. Pour les
tensions ou les potentiels et les courants, la notation en bas de casse (respectivement v, i) est
réservée pour la représentation temporelle et la notation en haut de casse (respectivement V ,I)
pour la représentation fréquentielle complexe. Pour les impédances complexes et les admittances
complexes la notation en haut de casse (respectivement Z,Y ) est préférée. Une fonte italique
est réservée au nombre à l’instant t, ou à la fréquence f , une fonte droite est réservée pour
dénommer la fonction associée, ainsi

IMC (f ) = k ·YMC (f ) ·VTh (f ) (1)

est équivalent à
IMC = k ·YMC ·VT h. (2)

à la fréquence f .
L’opérateur de mise en parallèle des impédances est représenté par le symbole ∥ . Par exemple,

la mise en parallèle des impédances Za et Zb peut s’écrire

Za ∥ Zb =
Za ·Zb

Za +Zb
. (3)
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Introduction

L’électrification massive des moyens de transport et des appareils en général, nécessaire à
la réduction de la pollution de l’air et à la diminution de leur impact environnemental,

entraîne un usage intensif des convertisseurs d’énergie électrique embarqués de type électronique
de puissance. L’unique objectif d’augmentation du rendement ne suffit plus. Il est en effet
attendu que ces convertisseurs soient compacts, fiables, bon marchés et aussi à faible impact
environnemental.

Pour répondre à cet impératif de miniaturisation, les transistors à base de matériaux semi-
conducteurs à large bande interdite, de type Nitrure de Gallium (GaN) ou Carbure de Silicium
(SiC), ont été adoptés massivement par les concepteurs de convertisseurs. Ils permettent des
fréquences de commutation plus grandes, ce qui facilite la miniaturisation des éléments passifs
du convertisseur tels que les condensateurs et bobines. Dans le même temps, ces transistors,
par leur découpage des grandeurs électriques, créent des perturbations électromagnétiques
qui circulent dans les réseaux électriques et qui interférent avec le bon fonctionnement des
autres appareils branchés sur ledit réseau. Les perturbations conduites qui se propagent par
le mode commun sont les plus difficiles à filtrer. Pour les réduire, des filtres de compatibilité
électromagnétique (CEM) sont donc installés en amont des convertisseurs. Ces filtres, la plupart
du temps passifs, ne sont pas directement utiles au fonctionnement des convertisseurs, mais
ils sont nécessaires pour respecter les normes de CEM en limitant l’émission des perturbations
électromagnétiques. Pour répondre aux objectifs énoncés plus tôt, le volume, le poids et le coût
des éléments passifs qui constituent ces filtres, et notamment les bobines, doivent donc être
optimisés. Les degrés de liberté sur la fabrication et la valeur des bobines de filtrage étant plus
importants que pour les condensateurs, les efforts d’optimisation sont généralement portés sur
ces dernières.

La problématique de cette thèse est alors double. Le premier volet consiste en l’extension vers
les hautes fréquences des modèles classiquement utilisés pour le dimensionnement des bobines
de filtrage. Le deuxième volet concerne le développement de méthodes de dimensionnement
utilisant ces nouveaux modèles, comme point de départ des réflexions sur le choix des matériaux
magnétiques utilisés dans la fabrication des bobines, avec pour objectif l’optimisation de leur
volume. Pour répondre à la problématique, cette thèse s’appuie sur les travaux de dimensionne-
ment des bobines de filtrage CEM réalisés précédemment au L2EP. Ce manuscrit se découpe en
quatre chapitres.

Le premier chapitre est dédié à la présentation de la CEM dans le contexte de l’électronique
de puissance ainsi qu’à l’état de l’art du dimensionnement des bobines de filtrage CEM, et en
particulier celle de mode commun. Les modèles d’impédance et les méthodes de dimensionne-
ment des bobines de mode commun, ainsi que les modèles de mode commun des chaînes de
conversion de la littérature, y sont détaillés.

Dans le deuxième chapitre, la contribution du noyau et de son matériau magnétique à
l’impédance de la bobine est étudiée. Un dispositif expérimental de caractérisation est alors
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2 Introduction

mis au point. Ces caractérisations permettent dans un premier temps d’appliquer le modèle
de Debye à la perméabilité du matériau magnétique, puis d’étudier le comportement haute
fréquence des noyaux de type ferrite au manganèse-zinc (Mn-Zn). Les éléments finis sont alors
employés pour comprendre les phénomènes physiques et proposer un premier modèle haute
fréquence.

Le comportement haute fréquence des bobines dû aux capacités parasites des bobinages est
étudié dans le troisième chapitre. La description du réseau capacitif et du couplage électroma-
gnétique entre le noyau et le bobinage permet ainsi dans un premier temps, de proposer une
expression de la capacité parallèle équivalente (CPE) en fonction des capacités élémentaires
tore-spire, inter-spires et de frange. Puis, dans un deuxième temps ces capacités sont modélisées
par les éléments finis à deux dimensions (2-D), en proposant une transformation vers une
représentation 2-D de la courbure des spires. Le modèle de la CPE et l’impact des hypothèses
de transformation 2-D sont détaillés dans une troisième partie. Enfin, le modèle est validé
expérimentalement, et un test non destructif simple est proposé afin de vérifier si un matériau
inconnu est compatible avec les hypothèses de modélisation.

Le dernier chapitre concerne l’usage des modèles développés dans les chapitres précédents
pour le dimensionnement de la bobine de mode commun à matériau connu. Le circuit équivalent
de mode commun de la chaîne de conversion retenue dans cette thèse est présenté dans un
premier temps. Puis il est utilisé pour définir l’impédance requise pour le dimensionnement
de la bobine. Grâce à cette information, la bobine est dimensionnée dans un premier temps
avec une méthode développée précédemment au L2EP, puis avec une méthode de type parcours
de base de données (BDD). Les deux méthodes sont ensuite étendues à la prise en compte des
effets capacitifs du bobinage. Les méthodes sont alors validées expérimentalement. Le matériau
étant une entrée de la procédure de dimensionnement, la question du matériau qui minimise
le volume pour une application donnée se pose. Il est alors proposé dans la dernière partie
de ce chapitre un indicateur du volume du noyau magnétique pour trier les matériaux avant
dimensionnement. Cet indicateur dépend des caractéristiques des matériaux magnétiques, et est
issu d’une approximation de la méthode de dimensionnement analytique développée au L2EP.
Il est comparé à d’autres indicateurs relevés dans la littérature.
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Ce chapitre a pour but de présenter la problématique de la compatibilité électromagnétique
en électronique de puissance et plus particulièrement des perturbations conduites. Après un

rappel du contexte technique de la conversion d’énergie embarquée, les phénomènes physiques
à l’origine de ces perturbations seront brièvement présentés. Puis les moyens de mesure et
de réduction de ces perturbations seront expliqués. Par la suite, un état de l’art concernant la
modélisation des bobines de mode commun, les méthodes de dimensionnement des filtres de
mode commun et les méthodes de modélisation de mode commun d’une chaîne de conversion
permettra de situer les travaux par rapport à la littérature sur le sujet.

1.1 Contexte technique et scientifique

Le contexte technique de la conversion embarquée à haute densité de puissance est rappelé,
puis les axes scientifiques qui seront développés dans ce chapitre sont brièvement présentés.

1.1.1 Convertisseurs embarqués à haute densité de puissance

L’électrification massive des moyens de transport demande des convertisseurs d’énergie
électrique fiables, à haut rendement et à haute densité de puissance. Classiquement, la montée
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en fréquence de fonctionnement des convertisseurs statiques de puissance a permis de réduire la
taille des éléments passifs, en diminuant la quantité d’énergie transmise sur un cycle et ainsi
d’augmenter la densité de puissance. L’avènement des transistors à large bande interdite, tel
que les transistors au nitrure de gallium (gallium nitride) (GaN) et au carbure de silicium (silicon
carbide) (SiC) a permis d’augmenter encore la fréquence de commutation [Mor19]. Néanmoins
cette approche semble montrer des limites [Kol10 ; Kol16]. Dans [Kol16] il est montré que
même avec un transistor idéal (pas de pertes en conduction, pas de pertes en commutation) le
rendement et la densité de puissance d’un système de type onduleur atteint une limite à cause
des pertes dans les composants magnétiques, du volume des composants passifs et des filtres
de CEM. Le défi est d’autant plus grand que la montée en fréquence crée des perturbations à
plus haute fréquence qui sont plus difficiles à filtrer [Han17 ; Mor19]. Une augmentation de la
fréquence, selon la norme CEM à respecter, n’est pas toujours synonyme de réduction du volume
de ces composants [Hel09 ; Zaï18].

Pour dépasser ces limitations, de nouveaux matériaux et de nouvelles technologies de rupture
sont nécessaires [Kol10]. Ainsi pour les composants magnétiques, de nouvelles techniques
de bobinage et une étude des limites théoriques pour le dimensionnement des composants
magnétiques sont à envisager.

1.1.2 Axes scientifiques développés

Les défis énoncés précédemment demandent de développer des axes de recherche qui mêlent
le requis des normes de CEM, la modélisation des perturbations électromagnétiques (PEM), les
moyens de les réduire et les matériaux utilisés dans la fabrication des composants. L’état de l’art
de ces travaux se découpe alors en quatre parties. La première concerne la définition des PEM
dans le cadre de la conversion statique de puissance et les moyens de les réduire avec notamment
les filtres passifs à bobine. La deuxième aborde naturellement la modélisation de ces bobines et
la traduction de ces modèles en circuits équivalents pour intégrer le requis des normes CEM
dans la conception des filtres. Ces modèles ont été conçus par leurs auteurs respectifs pour
dimensionner les filtres passifs avec pour objectif la réduction du poids ou du volume de ce
dernier. Ces méthodes de dimensionnement sont alors présentées dans une troisième partie.
Enfin, le filtre faisant partie d’une chaîne de conversion, les techniques de modélisation de
celle-ci seront abordées dans une quatrième partie.

1.2 Perturbations électromagnétiques conduites en électronique
de puissance

Les convertisseurs statiques de puissance créent du bruit électrique qui peut interférer avec
les autres appareils à proximité. Il est alors nécessaire de limiter les niveaux d’émission de
ce bruit (conduit ou rayonné) et de protéger les appareils qui y sont sensibles. Ces aspects
sont rassemblés dans l’étude de la CEM. Dans cette section les notions de la CEM utiles pour
l’électronique de puissance sont rappelées, puis les moyens de mesure et les normes associées
sont présentés et enfin les moyens de réduction des perturbations électromagnétiques sont
détaillés.
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1.2.1 Compatibilité électromagnétique en électronique de puissance

La CEM est la capacité d’un système électronique à fonctionner normalement dans le
voisinage électromagnétique pour lequel il a été conçu et à ne pas polluer électromagnéti-
quement ce même voisinage [Ott09].

Cette définition est recontextualisée avec le principe des PEM schématisé dans la figure 1.1,
avec la Source de perturbation, qui par l’intermédiaire de Chemins de propagation, impacte le
fonctionnement de la Victime (phénomène d’interférence). En électronique de puissance les
Sources et les Victimes peuvent être tout ou partie d’une chaîne de conversion (transistors de
puissances, circuits auxiliaires de contrôle-commande, charges ...) et les Chemins de propagation
peuvent être des conducteurs dans le cadre des perturbations conduites, ou un champ électro-
magnétique dans le cas des perturbations rayonnées. Les moyens de résoudre un problème de
CEM sont alors :

— de diminuer le niveau des émissions des perturbations à la source,
— de réduire les couplages entre la source et la victime,
— et d’augmenter le seuil d’immunité aux perturbations de la victime.

Source Victime
Chemins de propagation

Équipement
no 1

Équipement
no 2

Perturbations
conduites

Perturbations
rayonnées

Figure 1.1 – Schéma de principe des PEM.

Dans cette thèse seules les perturbations électromagnétiques conduites (PEMC) sont étudiées.
En effet en électronique de puissance, les systèmes de conversion découpent les tensions et
courants dans une plage de fréquence où les PEMC sont majoritaires. De plus ces convertisseurs
sont rarement connectés seuls à une même source d’alimentation (réseau domestique, ou de
véhicule), il est donc essentiel de maîtriser ces perturbations pour assurer la CEM de l’ensemble
des appareils d’un même réseau.

1.2.1.1 Sources de perturbation

La source des PEM en électronique de puissance est le découpage régulier des tensions et
des courants qui a lieu au niveau des semi-conducteurs de puissance (transistors, diodes, ...) par
commutation dures de ces derniers. Les commutations dures créent des créneaux avec des temps
de montée et de descente courts, qui sont assimilables à une forme d’onde de type trapèze. Les
variations rapides de la tension aux bornes des semi-conducteurs et du courant les traversant,
représentées respectivement par les dérivées dv/dt et di/dt, créent des signaux qui s’étalent sur une
large bande de fréquence, comme montré dans la figure 1.2. Ces harmoniques haute fréquence
(HF) sont susceptibles d’emprunter divers chemins de propagation.

1.2.1.2 Chemins de propagation

Les PEM produites au niveau de la source sont soit conduites, soit rayonnées vers la victime
comme montré dans la figure 1.1. Dans le cas du rayonné c’est la propagation d’une onde
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Figure 1.2 – Spectre d’une source de perturbations de type tension de forme d’onde trapézoïdale,
avec les paramètres suivants : amplitude de 200 V, fréquence de 20 kHz, rapport cyclique de
35 %, temps de montée de 115 ns et temps de descente de 32 ns.
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Figure 1.3 – Couplages capacitif (a) et inductif (b) entre deux conducteurs.

électromagnétique dans l’air qui sera le vecteur de la perturbation, dans le cas du conduit c’est
un ou des conducteurs. Enfin les couplages en champ proche sont de l’ordre du conduit car ils
sont modélisables par un élément circuit localisé. En effet, l’hypothèse de l’approximation des
régimes quasi-stationnaires s’applique, car la distance entre les éléments couplés est bien plus
faible que la longueur d’onde de la perturbation. Il n’y a donc pas de propagation. Ces couplages
sont capacitifs (champ électrique) et inductifs (champ magnétique).

Les couplages capacitifs : La figure 1.3(a) montre deux conducteurs proches, qui lorsqu’ils
sont soumis à une différence de potentiel v se comportent comme une capacité C. Lorsqu’une
variation de tension non désirée, représentée par dv/dt dans la figure 1.3(a), excite ces deux
conducteurs, un courant de perturbation Cdv/dt circule entre eux. Ce type de couplage apparaît
dans un convertisseur notamment au niveau du radiateur, des composants semi-conducteurs et
des câbles (blindés ou non).

Les couplages inductifs : La figure 1.3(b) montre deux conducteurs proches, qui sont modélisés
par une paire d’inductances L couplées à travers une inductance mutuelle M. Lorsqu’une
variation de courant, représentée par ∂i/∂t dans la figure 1.3(b), parcourt un des conducteurs, il y
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Source
DC

Câble blindé ChargeCâble blindé

Capacité
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Figure 1.4 – Modes de propagation des PEMC dans une chaîne de conversion avec un exemple
de hacheur.

a alors une chute de tension sur les deux conducteurs. Ce type de couplage apparaît dans un
convertisseur, entre les phases et entre les boucles de puissance et de commande par exemple.

Les couplages dits parasites : Ces couplages non désirés, mais inévitables (conducteurs en
regard, longueurs de conducteur . . .), sont qualifiés dans la suite de ces travaux de parasites.
Ils seront représentés par des éléments circuits L,C de faible valeur par rapport aux éléments
circuits conçus pour le fonctionnement d’une chaîne de conversion.

1.2.1.3 Modes de propagation des PEMC

Les PEMC présentées précédemment circulent depuis la cellule de commutation du conver-
tisseur jusqu’au réseau à travers toute la chaîne de conversion. Afin d’étudier et de réduire
le niveau des PEMC, deux modes de propagation sont identifiés : le mode commun (MC) et
le mode différentiel (MD). Ils sont expliqués ci-après avec l’exemple d’une chaîne de conver-
sion continu-continu (direct current to direct current) (DC-DC) de puissance présentée dans la
figure 1.4.

Mode Commun : Le MC apparaît lorsqu’une impédance commune à deux circuits est excitée.
Des courants circulent alors dans le même sens sur les deux circuits. Par exemple dans la
figure 1.4, il existe un couplage capacitif au niveau du radiateur entre la terre et les conducteurs
représentés par une capacité parasite. Lorsque ce couplage est excité par une variation de la
tension vP EM entre le point milieu du convertisseur et la terre, des courants iMC,1 et iMC,2
circulent sur les conducteurs. Ces courants parcourent les conducteurs dans le même sens et
reviennent ici par un couplage capacitif entre la terre et la source d’alimentation. Leur somme
donne le courant de mode commun total iMC .

Mode Différentiel : Le MD apparaît lorsqu’une tension est appliquée à un circuit à deux
conducteurs. Le courant circule et fait une boucle à travers le circuit. Par exemple dans la
figure 1.4, le mode différentiel est celui de la puissance. Les commutations créent des courants de
mode différentiel haute fréquence iP EM qui se superposent à la puissance et voyagent à travers
toute la chaîne.

Séparation des modes de propagation : Les modes de propagation présentés précédemment
peuvent être analysés séparément et indépendamment l’un de l’autre sous hypothèse que les
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perturbations d’un mode d’influent pas sur l’autre mode, ce qui nécessite que les impédances
de chacun des conducteurs soient identiques . La chaîne de conversion est alors qualifiée de
symétrique par rapport à la terre et il n’y a pas de transfert de mode.

1.2.2 Mesures et quantification des PEMC

Le niveau des PEMC est limité par les normes CEM. Une brève explication des normes de
CEM sera donnée et les moyens de mesure associés seront présentés dans les sous-sections
suivantes.

1.2.2.1 Normes de CEM

Les niveaux maximums d’émission et de susceptibilité en fonction de la bande de fréquence
considérée, ainsi que les moyens de mesure des PEM sont définis dans des normes de CEM par des
organismes, tels que le comité international spécial des perturbations radioélectriques (CISPR),
le comité radio-rechnique pour l’aviation (radio technical committee for aeronautics) (RTCA), ou
le comité européen de normalisation en électronique et en électrotechnique (CENELEC). Les
PEM sont alors mesurées à un endroit précis de la chaîne de conversion (en amont ou en aval
du convertisseur par exemple pour la DO160) et dans un environnement contrôlé. Les niveaux
limites maximaux définis pour chacune des fréquences de la plage considérée par la norme sont
exprimés en (dB µV) ou les (dB µA). La conversion vers les (dB µV) ou les (dB µA) à partir de la
valeur absolue des perturbations xP EM en (V) ou en (A) est réalisée grâce à la fonction Gµ définie
dans l’équation (1.1).

Gµ : R+
0 → R, xP EM 7→ 20 · log

(xP EM
10−6

)
(1.1)

Par exemple la norme EN55022 définit les niveaux d’émission en (dB µV) pour les PEMC
entre 150 kHz et 30 MHz. Deux classes sont définies en fonction du domaine d’application. La
classe A concerne les appareils en milieu industriel et la classe B concerne les appareils en
milieu résidentiel pour lequel les niveaux maximaux d’émission sont plus contraignants. Les
niveaux maximaux d’émission sont montrés dans la figure 1.5. Les deux types de niveau, moyen
et quasi-crête, dépendent du type de détecteur utilisé lors de la mesure (voir la section 1.2.2.3).

Un deuxième exemple issu du milieu aéronautique (norme DO-160G) est montré dans la
figure 1.6. Les niveaux maximaux d’émission sont définis pour deux catégories d’équipement :
la B pour des équipements situés dans une zone de l’avion où un niveau tolérable d’émission
est accepté et la H pour les équipements situés dans une zone de l’avion plus critique tel qu’à
proximité des moyens de communication ou des sondes de mesure [RTC10 ; Dos19].

1.2.2.2 Mesures des PEMC

Dans le but de réaliser des mesures comparables et répétables, les essais normatifs sont
réalisés avec un environnement maîtrisé (plan de masse, cage de Faraday et filtres passe-bas
avec l’alimentation). Le réseau stabilisateur d’impédance de ligne (RSIL) permet de découpler le
réseau d’alimentation de la chaîne de conversion sous test. Il est installé entre les deux, comme
cela est montré sur la figure 1.7. Ainsi les perturbations en amont du RSIL sont rejetées et les
perturbations en aval sont confinées dans la chaîne de conversion. Il permet en plus de mesurer
les PEMC sur une impédance de 50 Ω côté chaîne de conversion.
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Figure 1.5 – Niveau maximal d’émission des PEMC dans la norme EN55022 : (a) appareils de la
classe A, (b) appareils de la classe B.
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Figure 1.6 – Niveau maximal d’émission des PEMC dans la norme DO-160G.
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Figure 1.7 – Chaîne de conversion DC-DC équipée d’un RSIL pour la mesure des PEMC.
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Figure 1.8 – Circuit équivalent de deux RSIL monophasés : (a) NNBM 8126-A et (b) EMCO
3810/2.
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Figure 1.9 – Impédance entre la phase et la terre des RSIL EMCO 3810/2 et NNBM 8126-A.

Le RSIL : Chaque norme définit un RSIL particulier, par exemple le NNBM 8126-A (cf. fi-
gure 1.8(a)) pour la norme aéronautique DO-160G, ou le EMCO 3810/2 (cf. figure 1.8(b)) pour
la norme EN55022. Le RSIL est aussi équipé d’un port de mesure, la plupart du temps avec
un connecteur baïonnette Neill-Concelman (BNC), sur lequel le récepteur de mesure CEM est
branché (son impédance d’entrée est égale à 50 Ω). La figure 1.9 montre l’impédance entre la
phase et la terre des deux RSIL présentés précédemment. Leur impédance tend vers 50 Ω dans la
partie haute du spectre.

Il est important de noter que lors de la mesure des PEM une impédance de 50 Ω doit toujours
être présente sur le port de mesure du RSIL, qu’elle provienne de l’entrée d’un appareil de
mesure comme les receveurs CEM, ou d’un bouchon 50 Ω à défaut.

Séparation des modes de propagations à la mesure : Le niveau des perturbations (tension
ou courant selon les normes) mesuré sur chacun des conducteurs d’alimentation du système
est comparé à celui défini dans la norme. Les normes ne font pas la différence entre les modes
de propagation. La séparation des perturbations en mode de propagation est surtout utile au
concepteur pour proposer des solutions pour leur réduction. Par exemple, sur le système à



12 CHAPITRE 1. Perturbations conduites en électronique de puissance

Terre

RSIL

RSIL
So

ur
ce

d'
al

im
en

ta
tio

n

C
on

ve
rt

iss
eu

r
et

 c
ha

rg
e

(1)

(2)
BNC

Terre

Conducteur

Im
pé

da
nc

e 
de

 la
 s

ou
rc

e 
et

 d
u 

re
st

e 
du

 R
SI

L

RSIL

(a) (b)

Figure 1.10 – PEM mesurées au niveau des RSIL dans une chaîne de conversion DC-DC : (a)
séparation des modes de propagation, (b) détails au niveau des RSIL.

deux conducteurs avec deux RSIL monophasés présenté dans la figure 1.10(a), il est possible de
retrouver par le calcul l’expression du courant de mode commun iMC et du courant de mode
différentiel iMD , à partir de la mesure des courants i1 et i2 de chacun des conducteurs, grâce aux
équations  iMC = i1 + i2

iMD = i1−i2
2

. (1.2)

Il en est de même pour les tensions de mode commun vMC et de mode différentiel vMD , retrouvées
par le calcul dans l’équation (1.3) à partir de la mesure de la tension des perturbations vn de
chacun des conducteurs au travers du RSIL, avec n ∈ {1,2}. Cette tension vn est montrée dans la
figure 1.10(b), avec un RSIL représenté partiellement (par exemple LRSIL = 5µH, CRSIL = 0,1µF
et RRSIL = 1kΩ pour le RSIL de la figure 1.8(a)). La tension de mode commun est alors définie
comme la tension moyenne des tensions mesurées et la tension de mode différentiel par leur
demi-différence, soit  vMC = v1+v2

2
vMD = v1−v2

2
. (1.3)

Néanmoins dans la pratique, cela nécessiterait la mesure simultanée de deux signaux avec un
très faible décalage temporel pour reconstituer les spectres de MC et de MD de manière fidèle
en haute fréquence. C’est pourquoi des séparateurs de mode sont proposés dans la littérature
[Cap02 ; Wan05 ; Sch14].

D’autres moyens de séparation sont imposées par certaines normes, comme la DO-160G par
exemple. Cette norme oblige à l’utilisation de pinces de courant pour la mesure des PEMC par
mode de propagation. Dans ce cas, les connecteurs de mesure des RSIL sont fermés par des
bouchons 50 Ω et la pince de mesure est branchée directement au récepteur de mesure CEM.
Pour mesurer les PEMC de MC les deux câbles de phase sont passés dans le même sens afin
d’annuler le mode différentiel, pour le MD un des câbles voit son sens inversé pour annuler le
mode commun, comme cela est indiqué respectivement sur la figure 1.11(a) et (b).

1.2.2.3 Type de détection

La mesure des PEMC se fait grâce à un récepteur de mesure CEM, qui est en fait un analyseur
de spectre équipé de plusieurs détecteurs [Hör12 ; Vie21 ; Zaï18] : le détecteur de moyenne
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Figure 1.11 – Mesure des PEMC avec une pince de courant : (a) mode commun, (b) mode
différentiel.

(average) (AVG), le détecteur quasi-crête (quasi-peak) (QP) et le détecteur crête (peak) (PK). Selon
la fabrication de l’appareil, ces détecteurs sont complètement analogiques (comme le R&S ESPI
3GHz utilisé dans cette thèse), d’autres sont numériques et font appel à une transformée de
Fourier à court terme (TFCT).

Dans cette thèse la détection PK est utilisée pour simplifier les calculs et éviter de modéliser
le détecteur QP pour la validation des résultats de simulation. En effet la modélisation du
récepteur de mesure est complexe [Hör12 ; Kar15 ; Vie19 ; Vie21] et le niveau de bruit mesuré en
PK est toujours supérieur au niveau mesuré en QP. Ainsi un filtre dimensionné pour le respect
d’une norme exprimée en QP, mais avec un niveau de perturbation exprimé en PK, doit passer
la norme car le modèle surestime légèrement le niveau d’émission.

1.2.3 Moyens de réduction des PEMC

Afin de respecter les normes de CEM, des moyens de réductions des PEMC sont utilisés. Un
état de l’art rapide de ces moyens sera présenté, puis l’usage et le dimensionnement des filtres
passifs seront détaillés.

1.2.3.1 Etat de l’art

Il existe plusieurs techniques de réduction du niveau des PEMC qui sont classées en deux
grandes familles [Mai10] : les techniques de réduction à la source et les techniques de réduction
sur le chemin de propagation.

Les premières interviennent à la source des PEMC et concernent la conception du circuit, le
placement et la sélection des composants actifs, ainsi que la technique de contrôle-commande du
convertisseur et l’utilisation de commutations douces. Par exemple, dans [Vid17] une technique
de modulation de largeur d’impulsion (pulse width modulation) (PWM) permet de synchroniser les
commutations d’un onduleur avec celles de son étage redresseur, en vue d’annuler théoriquement
les PEM de MC. Un second exemple de réduction des PEM à la source est de contrôler la vitesse
de commutation des semi-conducteurs de manière active comme dans [Idi06].

Les secondes agissent sur les chemins de propagation avec pour but de contenir la circulation
des perturbations à l’intérieur du convertisseur. Parmi toutes ces techniques, seul l’ajout de
filtres externes actifs ou passifs est réalisable après la conception du convertisseur, les autres
techniques nécessitent des études dès la conception. De plus, l’usage des filtres externes est
commun en électronique de puissance car il est rare de parvenir à un niveau d’émission assez
bas pour le respect des normes en se limitant aux techniques de réduction à la source.
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Figure 1.12 – Classification des techniques de réductions des PEMC [Mai10] et positionnement
de la thèse en orange.

Dans ces travaux de thèse le convertisseur est considéré comme une donnée d’entrée du
problème de CEM, seuls les filtres externes sont alors étudiés. Trois types de filtre des PEMC
sont alors envisageables : les actifs, les passifs et les hybrides. Le filtrage actif des PEMC, externe
au convertisseur, fait appel à des composants tels que des amplificateurs opérationnels pour
compenser le niveau de bruit par une boucle de rétroaction. Néanmoins, à l’heure actuelle
leur bande passante et la stabilité de la boucle de rétroaction limitent leur usage [Mai10] à des
application à faible niveau de bruit. Les filtres passifs sont essentiellement une combinaison
de condensateurs et de bobines agencés de telle manière à former des filtres passe-bas. La
combinaison des filtres passifs et actifs forment des filtres hybrides [Ali12 ; Ali13].

Le positionnement de la thèse vis-à-vis des techniques de réduction des PEMC est résumé
dans la figure 1.12. En effet, dans les travaux présentés ici, seuls les filtres passifs sont étudiés
car ils peuvent représenter une part conséquente du volume du convertisseur [Kol10 ; Kol16] et
demandent donc à être optimiser en performance et en volume.

1.2.3.2 Filtrage passif des PEMC

Le but de ces filtres est de rediriger les PEMC vers le convertisseur (leur source), plutôt
que vers le réseau (leur victime), tout en laissant passer la puissance. Des filtres passe-bas sont
donc utilisés. Ils offrent typiquement un chemin de faible impédance, côté convertisseur, pour
le retour des PEM et les empêchent de se propager sur le réseau en y présentant une forte
impédance à haute fréquence. Le filtre le plus commun est un filtre de type LC, il est aussi
possible d’augmenter l’atténuation grâce à la mise en cascade de filtres LC.

La méthode la plus simple pour filtrer des PEMC serait donc d’ajouter un filtre LC sur
chacune des phases. Néanmoins cette approche, où les PEMC de MD et de MC sont filtrées en
même temps a quelques inconvénients. Les condensateurs utilisés dans les filtres de MC sont
connectés entre les phases et la terre. Ils doivent alors respectés des normes de sécurité qui
limitent leur valeur. De fait, l’inductance requise pour le filtrage des PEM est très grande. Cela
n’est pas compatible avec le niveau de courant de puissance en MD (saturation du noyau et donc
chute de l’impédance de la bobine, mais aussi impact sur le fonctionnement basse fréquence
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(a) (b)

Figure 1.13 – Schéma du flux magnétique à travers une bobine de mode commun : (a) excitée en
mode commun, (b) excitée en mode différentiel.

(BF) du convertisseur). C’est pour ces raisons que l’utilisation des bobines couplées est préférée.
Les bobines couplées tirent partie des modes de propagation des PEMC pour réaliser un filtrage
ciblé d’un mode de propagation sans être impactées (ou peu impactées) par l’autre mode.

Le principe de fonctionnement des bobines couplées est montré à la suite, ainsi que leur
usage dans les filtres de mode commun et de mode différentiel.

Bobines couplées : Les bobines couplées partagent le même noyau. Chacun des enroulements
peut contribuer au flux magnétique ou s’y opposer, selon le sens de bobinage. Les bobines de
mode commun sont ainsi conçues pour présenter une grande impédance au courant de mode
commun. La figure 1.13(a) montre que les flux s’additionnent, pour former le flux de MC ΦMC .
Au contraire, en MD, ces bobines présentent une très faible impédance. La figure 1.13(b) montre
que les flux opposés ΦMD se referment dans l’air, ce qui a pour effet d’empêcher la saturation du
noyau de la bobine par la puissance (MD). Les bobines de mode différentiel voient le sens d’un
de leurs bobinages inversé. Leur comportement par rapport aux modes d’excitation est alors
l’inverse de celui des bobines de MC.

La représentation circuit des ces bobines est montrée dans la figure 1.14, avec l’inductance L,
l’inductance mutuelle M et les traits sous les inductances pour montrer que les bobines partagent
le même noyau. Deux conventions de représentations sont possibles :

— avec les points en entrée des bobinages qui indiquent qu’un courant entrant par ces points
crée un flux dans le noyau orienté dans le même sens,

— avec un trait de connexion entre les bobines, le Z pour des bobines couplées en mode
commun et le U renversé pour des bobines couplées en mode différentiel.

C’est cette dernière convention qui sera utilisée dans la thèse.

Filtre de mode commun : Pour filtrer les PEM de MC, des bobines couplées en MC et des
condensateurs branchés entre les phases et la terre sont utilisés. Les condensateurs doivent
respecter les normes EN 60335-1 ou IEC 60384-14 et sont qualifiés de classe Y . En effet, afin de
garantir la fonction protectrice de la terre, ces condensateurs doivent défaillir en circuit ouvert
lors d’une surtension pour garder la terre isolée des conducteurs. De plus la valeur maximale
des condensateurs de classe Y est limitée à quelques dizaines de nF, car dans le cas d’une faute
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(a) (b)

Figure 1.14 – Conventions de représentation circuit des bobines couplées (a) de mode commun
et (b) de mode différentiel.
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Figure 1.15 – Circuit d’un filtre LC de mode commun avec sa représentation de MC.

de terre (rupture par exemple) le courant de fuite lorsqu’un être humain touche la carcasse de
l’appareil (et ferme ainsi le circuit avec la terre), est limité à 3,5 mA (seuil de perception). La
représentation circuit du filtre de MC est montrée dans la figure 1.15, avec sa représentation de
MC, sous les hypothèses que M = L et que iMC,1 = iMC,2 = iMC/2.

Filtre de mode différentiel : Pour filtrer les PEM de MD, des bobines couplées en MC et
des condensateurs branchés entre les phases sont utilisés. Les condensateurs doivent respectés
les normes comme la IEC 60384-14 et sont qualifiés de classe X. Leur défaillance doit par
exemple entraîner un circuit ouvert. La représentation circuit du filtre de MC est montrée dans
la figure 1.16.

Mode de propagation étudié en priorité dans la thèse : Le courant de MD est souvent moins
difficile à filtrer que le courant de MC car la plupart des applications de puissance possèdent un
condensateur en entrée, ou en sortie, du convertisseur qui participe au filtrage (cf. figure 1.4).
De plus, les condensateurs de classe Y étant de faible valeur, l’inductance de la bobine de MC
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Figure 1.16 – Circuit d’un filtre LC de mode différentiel.
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(a) (b)

Figure 1.17 – Circuit électrique équivalent d’un filtre de mode commun : (a) généralisé, (b) avec
des éléments de type RLC.

est donc proportionnellement plus grande pour une fréquence de coupure du filtre donnée.
De plus, la bobine doit présenter une grande impédance dans une large bande de fréquence
dans un environnement où les chemins de propagation de mode commun sont potentiellement
complexes. C’est pour cette raison que la réduction des PEMC de MC est étudiée en priorité
dans cette thèse.

1.2.3.3 Fonction de transfert d’un filtre de mode commun

Le principe de fonctionnement d’un filtre passe-bas idéal est expliqué ici grâce à la définition
de sa fonction de transfert. Puis l’effet sur la fonction de transfert des éléments parasites des
composants du filtre est montré. Dans ces travaux, les couplages inter-composants [Wan04 ;
Sto17 ; Sto19] seront négligés. Pour ce faire, lors de la réalisation, les composants seront séparés
d’au moins 1 cm.

Définition générale : Le circuit du filtre est représenté sur la figure 1.17(a), avec une bobine
de MC d’impédance complexe ZL, deux condensateurs CY en parallèle d’impédance complexe
ZCY

et il est branché sur un RSIL d’impédance complexe de MC ZRSIL. La fonction de transfert
en courant du filtre HI est définie ci-après dans l’équation (1.4) comme le ratio du courant de
MC complexe IMC mesuré au RSIL, avec le courant complexe IT h provenant de la chaîne de
conversion.

HI =
IMC

IT h
=

ZCY

ZCY
+ZL +ZRSIL

(1.4)

Dans le cas où les composants sont idéaux, ZL = jLω et ZCY
= 1/2jCYω, avec ω = 2πf et ZRSIL =

RRSIL/2. La fonction de transfert devient alors

HI =
1

1 + jω ·CyRRSIL + j2ω2 · 2CY L
. (1.5)

Soit un filtre passe bas amorti, avec une fréquence de coupure

fLCY
=

1
2π
√

2 ·L ·CY
, (1.6)
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Figure 1.18 – Gain de la fonction de transfert en courant du filtre avec les éléments parasite.
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Figure 1.19 – Spectre d’impédance de la bobine de MC et des condensateurs CY avec leurs
éléments parasites.

et un gain
GHI

= 20 · log(|HI |) , (1.7)

de −20 dB par décade après cette fréquence. Le gain pour un cas idéal est montré en pointillés
noirs dans la figure 1.18. Mais les composants sont rarement idéaux, leurs éléments parasites
ont un impact sur la fonction de transfert du filtre.

Effet des éléments parasites : Les composants d’un filtre de mode commun ne sont pas parfaits,
par exemple des couplages capacitifs existent entre le noyau et les spires des bobines et les pattes
d’un condensateur forment une boucle inductive. Classiquement, ces couplages sont représentés
par des éléments circuits de type RLC qualifiés de parasites. Le cas précédent est donc repris,
mais avec cette fois des éléments parallèles parasites pour la bobine et des éléments séries
parasites pour les condensateurs CY . La bobine est alors représentée dans la figure 1.17(b) par
une inductance L, une résistance parallèle équivalente (RPE) et une CPE ici multipliée par deux
pour rappeler les deux bobinages d’une bobine de MC. Les condensateurs CY sont représentés
eux par une capacitance CY (multipliée par deux, car en représentation de mode commun ils
sont en parallèle), une résistance série équivalente (RSE) et une inductance série équivalente
(LSE). Un exemple des impédances de la bobine et des condensateurs en parallèle sont alors
montrées dans la figure 1.19. Le comportement HF de ces composants est alors différent de celui
attendu. Pour le cas de la figure 1.19, au-delà de 1,8 MHz la bobine devient capacitive et au-delà
13,8 MHz les condensateurs deviennent inductif. La fonction de transfert obtenue est alors celle
d’un filtre coupe-bande comme cela est montré dans la figure 1.18 en bleu.

Il est donc important de mesurer, ou de modéliser ces éléments parasites dès la conception



1.3. Modélisation de la bobine de mode commun 19

du filtre afin d’assurer le respect de la norme CEM. Dans ces travaux, les condensateurs CY
seront considérés comme des données d’entrée et leur impédance sera mesurée. En effet les
condensateurs sont des composants issus des catalogues fournisseurs et il y a moins de degrés
de liberté dans leur conception en comparaison des bobines de mode commun (matériau, style
de bobinage, forme du noyau...). De plus la valeur des condensateurs CY étant limité par des
normes de sécurité, pour une même fréquence de coupure du filtre, il faut une plus grande
valeur d’inductance. Les efforts sont donc portés sur la modélisation circuit, le dimensionnement
et la conception de la bobine de mode commun.

1.3 Modélisation de la bobine de mode commun

Un modèle équivalent, de type circuit électrique, de l’impédance de la bobine de mode
commun, dans la bande de fréquence des PEMC, est nécessaire pour évaluer les performances
électriques du composant et le respect de la norme CEM. Dans le même temps, les éléments de
ce circuit équivalent doivent être directement liés aux paramètres géométriques et aux propriétés
des matériaux du composant afin de dimensionner et fabriquer ce dernier, avec pour objectif
la réduction de son volume. Des modèles physiques et si possible analytiques de la bobine de
mode commun sont donc nécessaires pour atteindre ce but. À cet effet, quelques notions sur les
propriétés des matériaux magnétiques sont rappelées, puis les modèles de pertes et d’élévation
de la température ainsi que les modèles du comportement capacitif du bobinage sont présentés
rapidement, pour terminer sur la représentation circuit d’une partie de ces phénomènes dans la
bande de fréquence d’intérêt.

1.3.1 Aspects magnétiques

Le comportement inductif des bobines de mode commun dépend des phénomènes magné-
tiques et des propriétés magnétiques des matériaux employés pour le noyau. Le lien entre ces
phénomènes et les modèles circuits du composant bobiné sont donc présentés ci-après.

1.3.1.1 Perméabilité magnétique

D’après les équations de Maxwell [Pér19], un matériau magnétique s’aimante lorsqu’il est
soumis à un champ d’excitation magnétique H . L’aimantation M est fonction du champ d’excita-
tion magnétique H et de la susceptibilité magnétique du matériau χm, soit M = χmH . Le champ
d’induction magnétique est alors

B = µ0 · (H +M) = µ0 · (1 +χm) ·H. (1.8)

avec µ0 la perméabilité magnétique du vide. Il vient alors que la perméabilité magnétique
relative est

µr = 1 +χm. (1.9)

Il en déduit la perméabilité magnétique absolue

µ = µ0 ·µr , (1.10)

qui mesure la capacité d’un matériau à conduire le champ d’induction B sous l’excitation du
champ magnétique H . Cette définition ne prend pas en compte les phénomènes d’hystérésis, de
saturation et de dispersion de l’énergie.
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Figure 1.20 – Cycle d’hystérésis du matériau N30, à 10 kHz et 25 °C [TDK17].

1.3.1.2 Cycle d’hystérésis

La réponse d’un matériau magnétique à un champ d’excitation magnétique H n’est pas
linéaire. Sous une excitation sinusoïdale de H , l’induction B suit un cycle d’hystérésis, comme
montré dans la figure 1.20, avec Bsat l’induction à saturation et Hc le champ magnétique coercitif
.

1.3.1.3 Induction à saturation

L’induction à saturation Bsat est la valeur maximale atteinte par B dans le matériau. Pour des
champs d’excitation H plus élevés, il n’y aura pas plus d’énergie stockée dans le matériau et donc
pas plus d’inductance. La valeur de Bsat dépend des matériaux considérés et de la température.
En effet Bsat diminue avec la température.

En réalité, l’induction à saturation est un abus de langage. En effet, c’est l’aimantation qui
atteint un niveau de saturation Msat à partir d’un certain H [Pér19]. D’après l’équation (1.8),
même en ayant atteint Msat , B est en effet toujours croissant avec H .

Pour des raisons pratiques, l’induction à saturation Bsat est donc définie à un champ magné-
tique donné, pour lequel l’aimantation à saturation est atteinte. Par exemple, Bsat = 380mT pour
H = 1200Am−1, pour le matériau N30. Cette approximation est suffisante pour le dimensionne-
ment. Dans le cas des filtres de MC, il est impératif de maintenir le champ d’induction maximal
Bmax de la bobine en dessous du champ à saturation Bsat .

1.3.1.4 Inductance

Tout circuit parcouru par un courant I crée un champ magnétique B. L’inductance de ce
circuit est alors définie dans l’équation (1.11) comme le flux magnétique total Φtot embrassé par
le circuit, divisé par le courant I [Pér19] qui le traverse, soit

L =
Φtot

I
, (1.11)

sous l’hypothèse que l’inductance est linéaire avec le courant. L’inductance d’une bobine dépend
alors de la forme du noyau magnétique et de son matériau.
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Les différentes formes de noyaux : Il existe de nombreuses formes de noyaux pour réaliser
des bobines, quelques-unes sont présentées dans le tableau 1.1. La plus utilisée pour les bobines
de mode commun est la forme torique. En effet, cette forme permet un grand couplage entre les
bobinages, un champ de fuite faible et les autres formes en deux parties présentent un entrefer
non désirable (chute d’impédance). De plus de nombreux matériaux sont disponible dans cette
forme [TDK13 ; Fer13]. Dans cette thèse, seules les formes toriques sont étudiées.

Tore E ER/ETD/EQ PQ

Tableau 1.1 – Formes des noyaux magnétiques [TDK22].

Inductance d’un noyau torique : En appliquant le théorème d’Ampère sur un noyau torique de
section rectangulaire (rayon interne r, rayon externe R, hauteur h) et bobiné de N tours traversés
par un courant I , il est possible de calculer le flux magnétique dans le noyau. Connaissant ce
flux et grâce à l’équation (1.11), l’inductance L en est déduite

L = µ0µr
h

2π
N2 ln

(R
r

)
. (1.12)

Le coefficient géométrique A est défini pour découpler la part de l’inductance due à la géométrie
du noyau, de la part due à la perméabilité relative du noyau, soit

A = µ0
h

2π
N2 ln

(R
r

)
. (1.13)

Inductance de fuite d’un noyau torique : Les bobines à noyau torique ne sont pas parfaites et
une partie du champ magnétique passe dans l’air autour du composant. Ce champ de fuite, à
l’origine de l’inductance de fuite, est la plupart du temps négligé pour les bobines fortement
couplées comme celles de MC. Mais l’inductance de fuite représente la part du champ magné-
tique de MD qui se ferme dans l’air autour du composant et qui peut se coupler avec d’autres
composants voisins. Des formulations analytiques présentées dans [Vol21a ; For09] existent pour
l’évaluer si nécessaire. Ici elle sera négligée.

1.3.1.5 Représentation complexe de type petits signaux

Afin de simplifier la modélisation des bobines, la représentation en petits signaux est souvent
utilisée. En effet, sous un faible champ d’excitation H sinusoïdal, il est possible de négliger la
saturation et de considérer la réponse du matériau linéaire (approximation de l’effet d’hystéréris).
Ainsi B est aussi sinusoïdal mais déphasé par rapport à H [Tré00, chap. 17]. Cette représentation
est compatible avec une représentation circuit.

La mesure de l’impédance ZL d’une bobine faite d’un noyau magnétique non parfait a une
partie réelle, la résistance R qui représente les pertes ; et une partie imaginaire, la réactance X
qui représente le comportement magnétique ici ; il vient alors que

ZL = R+ j ·X. (1.14)
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Partant de la définition de l’impédance d’une inductance de coefficient géométrique A, il est
alors possible de définir une perméabilité magnétique relative complexe µr , soit

ZL = j ·µ0µrAω. (1.15)

Il en est déduit que

µr =
X

µ0Aω
− j · R

µ0Aω
. (1.16)

Cette équation est généralisée à toutes les fréquences f mesurées, R et X n’étant pas constant
avec la fréquence, comme le montre l’impédance caractéristique (bobine à un tour) d’un noyau
de N30, référencé B64290L0045X830, dans la figure 1.21(a). Il vient alors la représentation série
de la perméabilité (car issue de la modélisation de l’impédance mesurée ZL comme un circuit
RL série), soit

µr (f ) = µ′r (f )− j ·µ′′r (f ), (1.17)

avec µ′r la perméabilité magnétique relative primaire (réelle) et µ′′r la perméabilité magnétique
relative secondaire (imaginaire), qui sont montrées dans la figure 1.21(b).

10 kHz 100 kHz 1 MHz
Fréquence

0

2000

4000
µ
r µ′r

µ′′r

(a) (b)

Figure 1.21 – Caractérisation d’un noyau dont le matériau est le N30 : (a) impédance complexe
caractéristique du noyau, (b) spectre de la perméabilité magnétique relative complexe du maté-
riau N30 [TDK17].

La perméabilité magnétique relative primaire est constante jusqu’à une certaine fréquence
au-delà de laquelle elle chute et la perméabilité secondaire augmente. Avant cette fréquence, le
composant est majoritairement inductif, après les pertes augmentent et le comportement est de
plus en plus résistif. Enfin en HF, les deux perméabilités tendent vers de très faibles valeurs, le
matériau a un comportement proche de l’air.

Le comportement magnétique d’une bobine de mode commun est donc représenté par
l’impédance complexe d’une bobine réalisé avec un matériau modélisé par une perméabilité
complexe. La saturation n’est pas modélisée, mais constitue une contrainte de dimensionnement.

1.3.2 Aspects électriques

Bien que la bobine de MC soit un composant magnétique, il existe des phénomènes électriques
qui sont concomitants et qui impactent son spectre d’impédance : les couplages capacitifs dus
aux enroulements et le comportement diélectrique de certains matériaux magnétiques.
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Figure 1.22 – Simulation EF électrostatique 2D du couplage capacitif tore-spire d’une paire de
spires.

1.3.2.1 Couplages capacitifs dus aux enroulements

Les enroulements sont faits de conducteurs de cuivre qui créent des couplages capacitifs entre
les spires et entre les spires et le noyau, comme cela est montré dans la figure 1.22. Ces couplages
modifient le comportement du composant bobiné à haute fréquence. Quelques modèles existent
dans la littérature [Mas97 ; Kov12 ; Li21], mais la plupart négligent les isolants et la géométrie des
spires. De plus l’impact du type de matériau magnétique du noyau sur les couplages capacitifs
n’est pas souvent étudié. Or un modèle fin est nécessaire pour évaluer les performances haute
fréquence du composant (pour rappel, voir les figures 1.17(b) et 1.18). Le modèle de la CPE sera
développé dans le chapitre 3.

1.3.2.2 Comportement diélectrique du matériau magnétique

Les matériaux de type ferrite sont des matériaux dissipatifs à haute permittivité relative
apparente [Fer13 ; Tan12], qui semble due à l’agencement dans le matériau magnétique de
grains de métal hautement conducteurs pris dans un matériau à haute résistivité [Fur17 ; Tak19].
Deux phénomènes arrivent alors dans la section de ces noyaux d’après [Sne69 ; Lin19] : le
champ électromagnétique se diffuse dans la section, il y a alors un effet de peau ; la vitesse v de
propagation du champ (v = c0/√µr ·ϵr , avec c0 la vitesse de la lumière dans le vide, voir [Sne69,
chap. 2]) est suffisamment faible, qu’à partir d’une certaine taille et d’une certaine fréquence un
phénomène de résonance apparaît dans la section du noyau. Selon les matériaux, la fréquence
considérée et la taille des noyaux, l’un ou l’autre des phénomènes est plus visible.

D’après [Cue13 ; Cue16 ; Tod18a ; Tak19] ces effets sont visibles sur l’impédance d’une bobine
de mode commun pour un faible nombre de tours et un noyau suffisamment gros. Ce phénomène
est modélisé la plupart du temps par une capacité parallèle qualifiée de capacité matériau. Il
apparaît aussi qu’elle est la plupart du temps masquée par la CPE du bobinage lorsque celui-ci
couvre une grande partie du noyau [Cue13 ; Cue16].

Dans cette thèse, l’hypothèse que la capacité matériau est masquée par le bobinage est
retenue. Mais cette hypothèse sera vérifiée dans le chapitre 2 avec la caractérisation de noyaux
de différentes tailles.
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1.3.3 Aspects thermiques

Certaines propriétés physiques de la bobine de MC dépendent de la température comme
la perméabilité et l’induction à la saturation. De plus si le composant atteint sa température
de Curie, il perd toutes ses propriétés magnétiques. En effet, la température de Curie Tc est la
température pour laquelle l’agitation thermique dans le matériau l’emporte sur le magnétisme
[Pér19]. Il est donc important de limiter l’augmentation de la température du composant à
quelques dizaines de degrés sous la température de Curie. L’échauffement du composant a
pour origine les pertes dans le matériau magnétique et les pertes dans les conducteurs des
enroulements. Les modèles de pertes et de transfert thermique sont présentés brièvement ci-
après, mais ils ne font pas l’objet de cette thèse.

1.3.3.1 Pertes

Les pertes du composant entraînent son échauffement, elles ont pour origine le matériau
magnétique du noyau excité par les courants de MC et la résistivité du cuivre des conducteurs
excités en grande partie par les courants de puissance (MD).

Dans le noyau Les pertes dans le noyau sont dues à plusieurs phénomènes physiques comme
le parcours du cycle d’hystérésis, les courants induits dans le matériau et les phénomènes
magnétiques à l’échelle mésoscopique [Leb05 ; Leb14 ; Leb22].

En électronique de puissance les pertes sont classiquement modélisées par l’équation (1.18)
dite de Steinmetz, avec Pv les pertes volumiques, f la fréquence d’excitation sinusoïdale, B̂ l’in-
duction crête et Cm,α,β des coefficients empiriques, disponible parfois dans les fiches techniques
des noyaux magnétiques.

Pv = Cm · f α · B̂β (1.18)

Afin de prendre en compte des excitations non sinusoïdales, des modèles dérivés ont été mis
au point dans la littérature [Rei01 ; Li01 ; Ven02]. L’équation de Steinmetz modifiée (modified
Steinmetz equation) (MSE) prend en compte un paramètre supplémentaire qui dépend de la forme
d’onde de l’excitation [Rei01]. L’équation de Steinmetz généralisée (generalised Steinmetz equation)
(GSE) est toujours compatible avec les coefficients de Steinmetz présentés précédemment, mais
est capable de prendre en compte une forme d’onde arbitraire grâce à un calcul sur le champ
B instantané dans le noyau [Li01]. L’équation de Steinmetz généralisée améliorée (improved
generalised Steinmetz equation) (iGSE), détaillée dans [Ven02], peut prendre en compte des cycles
mineurs créés par des harmoniques de rang 3 .

Il est aussi possible de modéliser les pertes grâce à leur cartographie indépendamment des
coefficients de Steinmetz [Müh11]. Mais cette dernière méthode demande une campagne de
mesure conséquente.

Dans le bobinage Les pertes dans les conducteurs des enroulements sont dues à la résistivité
des conducteurs, ainsi qu’à l’effet de peau et de proximité. Leur effet sur l’impédance de la
bobine MC est la plupart du temps masqué par l’impédance du noyau, mais ces pertes créées
par le courant de MD peuvent conduire à l’échauffement des conducteurs et du noyau.

Ces pertes sont classiquement modélisées avec un modèle à une dimension (1-D) de l’évolu-
tion de la résistance des conducteurs avec la fréquence [Dow66].
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1.3.3.2 Transfert thermique

Les différentes pertes décrites précédemment provoquent l’échauffement du matériau à
travers le transfert thermique du composant vers le milieu ambiant. Deux types de modèles
sont classiquement rencontrés dans la littérature pour modéliser les transferts thermiques d’un
composant bobiné : empirique et à résistances thermiques. Il est aussi possible de réaliser des
simulations éléments finis (EF) (mécanique des fluides et thermique) mais ces approches ne sont
pas présentées ici car elles sont gourmandes en calculs et moins adaptées au dimensionnement.

Modèle empirique Dans [Swi] et dans l’équation (1.19) un modèle empirique relie l’élévation
de température ∆T aux pertes totales Ptot et à la surface externe du noyau Sext . Ce modèle ne
prend pas en compte la géométrie du noyau ainsi que son orientation qui aura un effet sur
l’efficacité du refroidissement par convection (naturelle ou forcée).

∆T =
(
Ptot
Sext

)0.833

(1.19)

Modèle à résistances thermiques Des modèles plus précis permettent de prendre en compte
les échanges thermiques de type convection au niveau du noyau grâce à un réseau de résistances
à trois dimensions (3-D), ou à 2-D si le composant bobiné présente une symétrie de révolution
[Tou13 ; Cha21 ; Cha19a]. Les résistances thermiques pour chaque face du composant change
avec l’orientation de celui-ci [Inc07]. Certains modèles vont plus loin en intégrant les interactions
entre le bobinage et le noyau, ainsi que son enrobage, ou son boîtier en plastique [Bak16 ; Del18].

Ces modèles thermiques peuvent être intégrés aux modèles circuits qui traduisent déjà les
comportements magnétiques et électriques des bobines de mode commun, notamment en faisant
dépendre certains paramètres (comme Bsat , ou µr ) de la température. Mais dans ces travaux
le comportement thermique est négligé, car la plus grande partie du spectre de bruit à BF est
normalement filtré par la partie inductive du spectre d’impédance de la bobine, il y a donc peu
de pertes dans le noyau.

1.3.4 Circuits Équivalents

Les différents phénomènes physiques décrits précédemment peuvent être modélisés par des
circuits électriques équivalents. L’objectif de cette modélisation étant d’intégrer les phénomènes
physiques dans la représentation circuit classiquement utilisée en électronique de puissance,
aussi bien pour la simulation des systèmes que pour leur dimensionnement. Deux échelles sont
généralement considérées pour la représentation circuit du composant bobiné : l’échelle de la
spire et l’échelle du composant.

1.3.4.1 À l’échelle de la spire

Les interactions électromagnétiques entre chacune des spires et entre les spires et le noyau
sont décrites à l’échelle de la spire par des couplages inductifs et capacitifs [Kov12 ; Kov15a ;
Tra15]. Ces couplages sont modélisés de manière analytique [Kov12 ; Tra15] ou par les EF
[Kov15a]. La connexion de l’ensemble de ces cellules élémentaires permet de représenter l’impé-
dance du composant bobiné. La figure 1.23 représente le circuit équivalent d’une bobine à un
enroulement de 3 tours, avec Ln l’inductance de la spire n, Mij la mutuelle entre les spires i et
j, Ctc et Ctt les couplages capacitifs respectivement tore-spire et inter-spires, Rw la résistance
due à l’effet de peau et à l’effet de proximité dans le conducteur à l’échelle de la spire. Pour faire
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Figure 1.23 – Schéma électrique équivalent d’un composant bobiné à l’échelle de la spire, avec 3
tours.

Figure 1.24 – Schéma électrique équivalent d’un composant bobiné à l’échelle du composant.

apparaître les pertes, c’est-à-dire le comportement résistif dû au noyau (cf. section 1.3.1.5), une
version avec des paramètres L et M complexes est utilisé dans [Kov12].

Les modèles circuit à l’échelle de la spire sont dédiés à la simulation du composant dans
son environnement électrique. Leur usage en dimensionnement (ou optimisation) demande une
approche numérique car la mise en équation est laborieuse du fait des nombreux couplages.
Néanmoins, ces modèles sont capables de représenter l’évolution de l’impédance du composant
sur une grande gamme de fréquences avec les résonances dues au phénomène de propagation
dans les conducteurs et avec une certaine diversité dans les formes de noyau [Tra15].

1.3.4.2 A l’échelle du composant

Les modèles à l’échelle du composant sont plus simples d’un point de vue circuit car ils ne
possèdent qu’une cellule RLC. Leur usage est donc limité à la représentation de la première
résonance des composants. La difficulté de cette approche de modélisation est de conserver le
lien des éléments circuits du schéma équivalent avec les paramètres physiques et les propriétés
magnétiques du matériau pour réaliser son dimensionnement. La figure 1.24 montre un exemple
avec L l’inductance du composant, CPE la capacité parallèle équivalente d’un enroulement, RAC
la résistance due à l’effet de peau et l’effet de proximité dans le conducteur.

De même que précédemment, il est possible d’utiliser une version avec des éléments com-
plexes et notamment l’impédance complexe de la bobine ZL.

1.3.5 Modèles développés dans la thèse

Dans cette thèse les efforts de modélisation sont portés en priorité sur la détermination de
l’impédance du composant à partir des paramètres géométriques et des propriétés physiques
des matériaux, pour des fréquences autour de la première résonance. Les phénomènes de
résonances multiples à HF à cause de la propagation des ondes électromagnétiques ne sont pas
pris en compte dans ces travaux et font partie des perspectives. Un modèle circuit à l’échelle du
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composant sera développé. Le lien entre l’impédance caractéristique du noyau, sa géométrie et le
matériau considéré sera donc détaillé dans le chapitre 2. L’évaluation de la CPE sera elle détaillée
dans le chapitre 3. Ces modèles seront ensuite utilisés dans la procédure de dimensionnement
de la bobine de mode commun dans le chapitre 4. La modélisation thermique du composant ne
sera pas étudiée dans ces travaux

1.4 Méthodes de dimensionnement du filtre de mode commun

L’objectif du dimensionnement d’un filtre de mode commun est de minimiser le volume (ou
le poids) du filtre tout en respectant la norme CEM et les contraintes physiques des composants
(saturation, tension maximale, température maximale...). Les approches utilisées pour s’assurer
du respect de la norme de CEM grâce à la détermination de l’atténuation du filtre ou de la valeur
de son inductance seront abordées dans un premier temps, puis dans un deuxième temps les
méthodes de dimensionnement de la bobine de MC et les contraintes associées seront présentées.
Enfin, dans un troisième temps les coefficients de performances permettant de choisir le matériau
magnétique optimal pour la minimisation du volume de la bobine de MC seront illustrés. Et
finalement la méthode et le positionnement retenu dans cette thèse seront détaillés.

1.4.1 Détermination des paramètres circuits limites de la bobine de mode
commun

Le respect de la norme de CEM est atteint lorsque le filtre permet de respecter la limite
du niveau d’émission des PEM défini dans la norme. Si l’on considère le choix des valeurs
de condensateur CY imposé (cf. 1.2.3.2), alors la valeur minimale de l’inductance et la valeur
maximale autorisée de la CPE reste à déterminer. Les méthodes proposées dans la littérature
pour les déterminer seront abordées ci-après.

1.4.1.1 Détermination de l’inductance minimale requise

Pour assurer le respect de la norme CEM, la plupart des méthodes de la littérature [Hel09]
définissent le gabarit de la fonction de transfert d’un filtre passe-bas nécessaire pour atténuer
le niveau des PEM mesurées. La fréquence de coupure de ce gabarit permet de déterminer la
valeur du produit 2LCY (voir figure 1.15) et donc pour un CY donné de déterminer la valeur L
de l’inductance requise de la bobine de MC.

Mais plusieurs études ont montré l’importance de connaître les impédances en amont et
en aval du filtre [Cos05 ; Rev11 ; Cue14 ; Zai19 ; Zaï18]. En effet ces impédances ont un effet
sur les résonances de la chaîne de conversion équipée de son filtre et peuvent invalider un
dimensionnement qui n’en tiendrait pas compte. D’où la nécessité de modéliser la chaîne de
conversion dans son ensemble pour dimensionner correctement le filtre de MC. Cet aspect sera
présenté en détails dans la section 1.5.

Enfin, comme l’a montré la section 1.3.1.5 précédente sur le comportement HF des matériaux
magnétiques, la bobine de mode commun ne peut pas être modélisée par une simple inductance.
Le matériau est ainsi pris en compte dès la phase de calcul de l’inductance minimale dans[Zai19].

1.4.1.2 Prise en compte de la CPE

Pour réaliser le dimensionnement d’un filtre de MC sur la plage de fréquence complète des
normes, les valeurs limites des éléments parasites de ce dernier (cf. figure 1.18) doivent être
pris en compte. Pour ce faire, des méthodes à gabarit de type coupe-bande sont utilisées dans
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[Wan12 ; Kot14 ; Kot16] pour fixer notamment une valeur limite maximale sur la valeur de la
CPE. Lorsque le modèle de mode commun de la chaîne de conversion est disponible, il est aussi
possible de calculer analytiquement une valeur limite de CPE, comme cela est démontré dans
[Zaï18].

1.4.2 Dimensionnement de la bobine de mode commun

Une fois les requis en inductance minimale et en CPE maximale connus, le volume de la
bobine de MC est optimisé, sous les contraintes de non saturation (NS) du noyau magnétique et
de remplissage de la fenêtre de bobinage (ou de simple couche (single layer) (SL) de bobinage).
Plusieurs méthodes ont été développées en ce sens dans la littérature.

1.4.2.1 Par des méthodes d’optimisation numérique

Dans [Dos19] une approche globale de l’optimisation du poids à l’échelle de la chaîne de
conversion est utilisée, la contrainte est alors de respecter les caractéristiques des composants
comme la saturation du noyau et le remplissage de la fenêtre de bobinage et de minimiser l’écart
moyen du bruit à la norme en prenant en compte une marge de sécurité.

Dans [Ger10 ; Tou13 ; Del16], une approche similaire est utilisée, mais uniquement pour
l’optimisation du volume du filtre de mode commun. Les modèles des pertes, de la saturation et
du volume des composants sont rendus continus dérivables (par exemple le nombre de tours est
considéré comme un nombre réel) et traduits en composants logiciels intégrés à une plateforme
d’optimisation numérique. Celle-ci utilise la méthode du gradient pour trouver l’optimum. Puis
une discrétisation finale est employée pour obtenir un composant réalisable physiquement.

Les méthodes d’optimisation numériques permettent de prendre en compte de nombreuses
contraintes et degrés de libertés dans le dimensionnement du filtre de MC. Mais l’explicabilité
de l’optimum fait défaut. Et la proposition de résultats sub-optimaux très proches de l’optimum,
mais avec quelques degrés de libertés choisi par le concepteur, n’est pas toujours facile. Il est donc
difficile d’en tirer une compréhension du dimensionnement du filtre et des règles de conception.

1.4.2.2 Par la méthode du produit des aires

Une méthode très populaire pour le dimensionnement des bobines de lissage est la méthode
du produit des aires Ap [Hel09 ; Rev06 ; Sai18] dont l’équation principale est

Ap = Wa ·Ac =
L · I2

Ku · Jrms ·Bmax
. (1.20)

Les aires en question sont celles de la section Ac du noyau magnétique et de la surface de la
fenêtre de bobinage Aw. Le produit de ces aires Ap est fonction de l’énergie magnétique stockée
dans le noyau. Il est alors exprimé pour un courant I qui traverse la bobine d’inductance L, avec
une densité de courant efficace Jrms et à une induction maximale Bmax, Ku étant le facteur de
remplissage de la fenêtre de bobinage par les conducteurs. La connaissance du produit des aires
requis permet de choisir un noyau, parmi ceux disponibles sur le marché, au produit des aires
proche du requis.

Cette méthode s’appuie sur le fait que le volume du composant est proportionnel au produit
des aires, à une puissance près [Hel09]. Cette méthode a été adaptée dans le cadre du dimension-
nement des inductances mono-couche [Rev06]. Il a été montré dans [Zaï18] que cette méthode
sur-estime le volume de la bobine de MC et même en considérant une version adaptée pour le
dimensionnement des bobines de mode commun.
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1.4.2.3 Par des méthodes de résolution dédiées

De nombreuses méthodes dédiées ont aussi été mises au point pour le dimensionnement de
la bobine de mode commun. Une approche populaire est de passer en revue tous les noyaux
d’une BDD [Ala16 ; Sat20 ; Pia21 ; Khe21] et de sélectionner le premier en terme de volume ou de
poids, qui satisfait les contraintes comme la simple couche de bobinage et le niveau de saturation
magnétique.

Une autre approche consiste pour une famille de noyau (même fabricant et même matériau)
à définir une fonction d’ajustement du volume en fonction de la valeur de l’inductance [Rag10],
ou du produit des aires [Hel09].

Enfin, la méthode développée au L2EP dans [Zai17b ; Zai17c ; Zai17a ; Zaï18 ; Zai19] utilise
une résolution semi-analytique pour simplifier le problème d’optimisation du volume de la
bobine de MC à quatre variables (R,r,h et N ) en un problème de recherche du zéro à une
seule variable (N ), résolu numériquement. Les autres variables (R,r,h) en sont déduites. Cette
méthode, très peu gourmande en temps de calcul, prend en compte la contrainte de la saturation
et le spectre de la perméabilité magnétique du matériau. Mais la prise en compte de la CPE est
aussi possible d’après [Zaï18], sous réserve de disposer de son modèle. Le fait que l’inductance
minimale requise pour le passage de la norme ne soit pas l’inductance qui donne le volume
optimal de la bobine a aussi été étudié dans [Zaï18 ; Zai19]. En effet, dans ces travaux il a été
montré que, dans certains cas, augmenter la valeur de l’inductance permet de réduire le volume
de la bobine. Puisque la fréquence de résonance de la chaîne de conversion équipée de son
filtre est excitée par un des premiers harmoniques de la fréquence de commutation, en deçà
de la plage de fréquence de la norme, le courant de MC augmente fortement et pour éviter la
saturation de la bobine, le rayon de celle-ci est augmenté [Rev06 ; Luo10 ; Zai19]. Le volume n’est
donc pas optimal.

1.4.3 Sélection du matériau magnétique optimal

Les méthodes de dimensionnement présentées précédemment font le plus souvent le choix
d’un matériau magnétique avant l’optimisation du volume de la bobine, les autres le considèrent
de manière indirecte dans la base de données des noyaux considérée. Le choix d’un matériau
optimal, c’est-à-dire qui garantit un volume minimal, est assez peu abordé dans la littérature
[Roc09 ; Roc12b ; Hel11], à part dans le cas d’indicateurs de volume pour la comparaison
des matériaux, utilisés notamment dans le dimensionnement des bobines de lissage et des
transformateurs [Ryl11 ; Han16].

Quelques familles de matériaux magnétiques sont présentées dans un premier temps, puis
dans un second temps les indicateurs de volume pour le choix des matériaux magnétiques et
leur adéquation avec le dimensionnement des filtres de MC seront détaillés.

1.4.3.1 Matériaux magnétiques doux pour l’électronique de puissance

Parmi les matériaux magnétiques, deux grandes familles se distinguent : d’un côté les
matériaux magnétiques qualifiés de durs, car leur champ coercitif Hc est grand et de fait ils
demandent une grande excitation magnétique pour changer de sens d’aimantation et de l’autre
côté les matériaux magnétiques doux qui ont des champs coercitifs plus faibles. Ces derniers
sont utilisés en électronique de puissance à cause de leur tenue en fréquence et de leur niveau
de pertes magnétiques plus faibles [Leb05 ; Leb14 ; Leb22 ; Wae10]. Parmi ces matériaux, se
trouvent, entre autres, deux grandes familles qui seront présentées brièvement après :

— les ferrites,
— et les nanocristallins.
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Figure 1.25 – Comparaison des propriétés des matériaux magnétiques de quelques familles : (a)
spectres de la perméabilité magnétique complexe, (b) induction à saturation en fonction de la
température [Roc12b].

Ferrites : Les ferrites sont des matériaux céramiques de type oxydes magnétiques qui possèdent
des propriétés expliqués par le ferrimagnétisme [Tré00 ; Leb05]. Parmi ces matériaux se trouvent
les familles des Mn-Zn et des nickel-zinc (Ni-Zn). Ces matériaux sont caractérisés par des champ
d’unduction à saturation plutôt faibles en comparaison des aciers (environ 400 mT pour les
Mn-Zn et 300 mT pour les Ni-Zn), ainsi que des grandes résistivités qui limitent l’établissment de
courants de Foucault dans le matériau. Les pertes qualifiées de fer en sont d’autant réduites. Leur
tenue en fréquence est alors meilleure que pour les aciers, mais au détriment d’une perméabilité
relative plus faible.

Nanocristallins : Les matériaux de type nanocristallin, sont des matériaux avec des cristaux
répartis dans une phase amorphe [Wae10]. Ils ont des propriétés proches des amorphes (grand
champ à saturation et grande perméabilité) mais avec une perméabilité qui chute à plus haute
fréquence que les amorphes [Roc12a]. L’inconvénient majeur des nanocristallins est de présenter
des pertes plus importantes que pour les ferrites en haute fréquence.

Comparaison de quelques familles : Les propriétés magnétiques des familles présentées
précédemment sont comparées dans la figure 1.25. D’après la figure 1.25(a) les nanocristallins ont
une perméabilité relative initiale élevée, mais qui chute à plus basse fréquence que pour les autres
matériaux [Leb22 ; Wae10]. Et d’après la figure 1.25(b), ils possèdent aussi un champ d’induction
à saturation plus élevé et qui chute à plus haute température que pour les autres matériaux
[Roc12b ; Roc12a]. La figure 1.26 compare quelques familles de matériaux magnétiques dans le
plan perméabilité relative initiale µri et champ d’induction à saturation Bsat . Néanmoins, pour
des applications à HF les matériaux ferrites présentent moins de pertes malgré une perméabilité
initiale plus faible et un champ à saturation plus faible et qui chute plus vite avec la température.

Matériaux utilisés dans la thèse : Le filtrage des PEMC ayant lieu plutôt dans la bande de
fréquence 150 kHz-30 MHz, les matériaux étudiés en priorité sont les ferrites Mn-Zn et Ni-Zn
qui sont moins dissipatifs dans cette bande que les matériaux nanocristallins. De plus, avec la
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Figure 1.26 – Comparaison de quelques familles de matériaux magnétiques pour l’électronique
de puissance dans le plan µri −Bsat .

montée en fréquence des convertisseurs, il semble plus intéressant d’utiliser des ferrites que
des nanocristallins pour le filtrage. En effet, les nanocristallins à HF présente un comportement
résistif qui limite l’atténuation du filtre, demandant de fait une plus grande valeur d’inductance
qu’un ferrite pour la même atténuation.

1.4.3.2 Indicateur de volume

Au moins trois indicateurs de volume existent dans la littérature. Ils permettent avant
optimisation de choisir un matériau parmi un ensemble de matériaux, qui donnerait le volume
optimal de la bobine de MC.

L’indicateur γRoc : L’indicateur γRoc est défini dans l’équation (1.21), comme le produit de la
perméabilité initiale µi et de l’induction à saturation du matériau Bsat . Cet indicateur est le plus
simple à utiliser pour comparer les matériaux et vient des besoins :

— de garantir une grande impédance et donc d’avoir une grande perméabilité initiale µi ,
— et de disposer d’une marge avant l’induction à saturation Bsat .

γRoc = µi ·Bsat (1.21)

Plus cet indicateur est grand, plus le volume de la bobine de MC serait petit. Les meilleurs
matériaux seraient donc les nanocristallins [Roc09 ; Roc12b]. Néanmoins, le lien direct de cet
indicateur avec le volume de la bobine de MC ne semble pas avoir été démontré formellement.

L’indicateur γHel : L’indicateur γHel est défini dans l’équation (1.22) et dans [Hel11], comme le
rapport du champ à saturation Bsat par la racine carré du module de la perméabilité complexe µ,
à une fréquence f donnée.

γHel(f ) =
Bsat√
|µ(f )|

(1.22)

D’après [Hel11] pour éviter la saturation de la bobine de MC, l’inéquation K < γHel doit être
validée, avec K un coefficient pour un noyau donné, un courant donné et une impédance requise
donnée. D’après [Hel11] plus l’indicateur γHel est grand, plus le matériau considéré serait un
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bon candidat à la minimisation du volume de la bobine de MC. Comme précédemment, le lien
avec le volume du composant ne semble pas direct et n’a pas été démontré formellement.

L’indicateur γSE : Un indicateur de volume γSE, aussi appelé facteur de performance (Perfor-
mance Factor dans la littérature anglophone), est populaire dans les applications de type bobine
de lissage et transformateurs. Il est défini dans l’équation (1.23) comme le produit de l’induction
crête B̂ à la fréquence f et à une valeur de pertes volumiques données SE et de la fréquence
elle-même.

γSE(f ) = B̂(f ) · f (1.23)

Plus cet indicateur, qui dépend de la fréquence, est grand, plus le volume de la bobine sera
petit pour un niveau de pertes défini. En effet d’après [Pet96 ; Hur98 ; Hur18] cet indicateur γSE
semble relier les pertes dans le noyau définies par l’équation de Steinmetz [Ste84] avec le produit
des aires (cf. section 1.4.2.2). Cet indicateur et ses dérivés, conçus pour la prise en compte des
pertes hautes fréquences dans les bobinages, ont été utilisés dans [Ryl11 ; Han16] pour comparer
les performances de plusieurs matériaux magnétiques. Il semble que les meilleurs matériaux
soient ceux à faible perméabilité. Néanmoins ce résultat est à mettre en perspective. En effet,
pour les bobines de MC, l’objectif est d’atteindre une grande densité de puissance, puis si besoin
de réduire les pertes et l’échauffement. Donc cet indicateur de volume ne paraît pas adapté à
leur dimensionnement.

1.4.4 Méthode développée dans la thèse

Une méthode dé résolution dédiée sera employée dans la thèse pour répondre au problème de
dimensionnement de la bobine de mode commun. L’objectif est d’obtenir une solution explicable
et si possible analytique. Dans le chapitre 4, et à la suite des travaux développés au L2EP dans
[Zaï18 ; Zai19], l’inductance minimale pour le passage de la norme sera définie dans un premier
temps grâce à une connaissance fine des impédances en amont et en aval du filtre. Puis dans un
deuxième temps, une bobine sera dimensionnée pour ce cahier des charges de la même manière
que dans [Zaï18 ; Zai19], tout en garantissant les contraintes de NS du noyau et de bobinage SL.
Dans le cas où les géométries déterminées ne sont pas disponibles ou réalisables rapidement,
une approche de type BDD sera employée pour choisir un noyau proche de l’optimal et ainsi
réaliser le filtre. Le choix du matériau sera enfin évalué à travers cette méthode et un nouvel
indicateur de performance dédié aux applications de filtrage CEM pourra être proposé.

1.5 Modélisation de la chaîne de conversion

Comme vu précédemment dans 1.4.1, pour dimensionner un filtre de MC, il est nécessaire de
connaître les impédances en amont et en aval de celui-ci, ainsi que le niveau des perturbations
à filtrer. Un modèle circuit de mode commun de la chaîne de conversion est donc nécessaire.
Ici, la modélisation est réalisée après la conception du convertisseur, qui est pour rappel une
donnée d’entrée dans ces travaux de thèse. Les simulations de chaîne de conversion pour les
études de CEM sont réalisées soit dans le domaine temporel, soit dans le domaine fréquentiel.
Les modèles d’impédances utilisés dans chacune des ces approches sont soit physiques, soit
comportementaux. Les modèles physiques, bien que précis, demandent beaucoup de données
géométriques et de propriétés matériaux et sont relativement coûteux en calcul (modèles EF
par exemple). Les modèles comportementaux nécessitent des mesures sur le système réalisé.
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C’est pourquoi dans ces travaux, seuls les modèles comportementaux sont envisagés et détaillés
ci-après.

Dans un premier temps, les avantages et inconvénients des domaines de simulation dans le
cadre des études de CEM en électronique de puissance (EP) sont détaillées, puis dans un second
temps, les méthodes de modélisation des chemins de propagation sont présentées.

1.5.1 Domaine de simulation

Afin d’obtenir un modèle des PEM mesurées au niveau du RSIL, deux domaines de simulation
(ou de calcul) existent et sont au choix des concepteurs de convertisseurs statiques de puissance :
les domaines temporels ou fréquentiels.

1.5.1.1 Simulation temporelle

Les simulations temporelles sont principalement réalisées dans des simulateurs circuits,
grâce à une description circuit précise du convertisseur. L’ajout de l’ensemble des impédances
parasites modélisées de manière physique ou mesurées permet, en théorie, d’obtenir l’évolution
temporelle des PEM mesurée. Une transformée de Fourier permet alors la conversion dans le
domaine fréquentiel et la comparaison à un niveau limite défini dans une norme. Néanmoins,
les difficultés de cette approche sont multiples. En effet, les problèmes de non convergence de la
simulation rendent difficile l’exploration de plusieurs points de fonctionnement, ou la conception
de différents filtres, car chaque cas demande un ajustement des paramètres du simulateur. De
plus, les temps de simulation sont relativement longs à mesure que la complexité du circuit
augmente et que des non linéarités sont introduites dans la simulation.

1.5.1.2 Simulation Fréquentielle

Les simulations fréquentielles sont plus directes que les temporelles, car elles travaillent
dans le même domaine que les normes de CEM, ce qui permet une comparaison directe avec
les niveaux limites. De plus, la représentation harmonique du système autorise des temps de
simulation courts, ou une implémentation facile sous forme de calcul matriciel. Les inconvé-
nients de cette approche sont liés aux hypothèses sous-jacentes. La première hypothèse forte
est généralement la linéarité du système étudié, la deuxième hypothèse, courante mais pas
automatique, est la séparation des modes (cf. 1.2.2.2). Malgré ces inconvénients, le domaine
d’étude retenu dans cette thèse est le fréquentiel, pour sa facilité de mise en œuvre et son faible
coût de calcul.

1.5.2 Modélisation des chemins de propagation

Les chemins de propagation des PEMC dépendent en grande partie des impédances des
semi-conducteurs utilisés dans la chaîne de conversion. Or, ces impédances changent durant les
commutations et sont difficiles à définir. En effet, les composants semi-conducteurs d’une cellule
élémentaire de commutation (diode D et transistor T sur la figure 1.27(a)) voient leur impédance
changer en fonction de leur état (passant figure 1.27(b) ou bloqué figure 1.27(c), respectivement
RDon

≪ RDof f
et RDSon ≪ RDSof f ) et ils possèdent des capacités parasites (respectivement CAK et

Coss) dont les valeurs dépendent de la tension. Les impédances des composants actifs sont donc
difficiles à définir dans le domaine fréquentiel.

Afin de prendre en compte cette complexité, plusieurs approches ont été développées dans
la littérature. Parmi les plus connues, se trouvent : la sources équivalentes à topologies multiples
(multi-topology equivalent sources) (MTES) développée au L2EP dans [Vie21 ; Mar13b ; Mar12 ;
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Figure 1.27 – Chemins de propagation de MC dans une cellule de commutation transistor-diode :
(a) schéma de base, (b) transistor T passant, (c) diode D passante.

Mar13a], la modélisation par terminaux équivalents [Bai10 ; Sun15] et la modélisation par
identification des chemins de propagation [Zai19 ; Cos05 ; Rev11 ; Sat20].

1.5.2.1 Modélisation par Sources Équivalentes à Topologies Multiples

Pour résoudre ce problème de modélisation des composants actifs dans le domaine fréquen-
tiel, des travaux développés au laboratoire L2EP sous le nom de MTES et détaillés dans [Vie21 ;
Mar13b ; Mar12 ; Mar13a] font appel à des sources équivalentes qui dépendent de l’état des semi-
conducteurs de puissance (passant et bloqué). La difficulté est alors de passer d’une topologie à
l’autre pour prendre en compte dans le domaine temporel, puis dans le domaine fréquentiel, le
processus de commutation. Des fonctions de validité, choisies par l’utilisateur, sont définie dans
[Mar12], avec une étude sur l’impact de ce choix dans [Mar13a]. Plus récemment, dans [Vie20],
la décomposition des signaux trapézoïdaux en deux signaux périodiques a permis d’utiliser
les propriétés de superposition de la transformée de Fourier pour s’affranchir du choix de la
fonction de validité.

Cette méthode montre des résultats satisfaisants jusqu’à quelques dizaines de MHz, mais
elles est relativement complexe à mettre en place.

1.5.2.2 Modélisation par terminaux équivalents

Dans le cas où la chaîne de conversion est déjà réalisée, des méthodes de modélisation d’après
la mesure sont envisageables. Parmi ces méthodes, les modèles de type boîte noire à terminaux
équivalents, développés en partie au laboratoire CPES à l’université de Virginia Tech aux États-
Unis, sont populaires [Bai10 ; Sun15]. Ces méthodes font appel à des circuits équivalents de
Norton pourpour construire un modèle comportemental des PEM. Pour extraire les sources et
les impédances équivalentes de Norton, plusieurs mesures sont nécessaires sur la chaîne de
conversion autour des points de fonctionnement souhaités et avec des impédances étalons. Ces
méthodes ne permettent pas d’avoir accès aux différents chemins de propagation de la chaîne de
conversion, qui sont modélisés de manière globale par les impédances de Norton.

1.5.2.3 Modélisation par identification des chemins de propagation

Enfin, une dernière approche consiste à identifier les chemins de propagation et à les caracté-
riser [Zai19 ; Cos05 ; Rev11 ; Sat20]. La source des PEM de MC est modélisée en prenant la valeur
de la moyenne des tensions entre la sortie et l’entrée du convertisseur [Rev11 ; Vid17 ; Sat20 ;
Cos05]. Cette approche s’appuie sur l’hypothèse de la séparation des modes (cf. le section 1.2.2.2).
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Figure 1.29 – Modèle de mode commun de la chaîne de conversion avec son filtre.

Elle est relativement simple à mettre en œuvre et compatible avec une modélisation physique ou
comportementale des impédances. En outre, elle est précise jusqu’à environ 10 MHz.

1.5.3 Modèle retenu dans la thèse

L’objectif principal de ces travaux est le dimensionnement des bobines de mode commun.
La modélisation circuit de MC de la chaîne de conversion est donc le moyen d’obtenir le cahier
des charges de la bobine pour le respect des limites définies par les normes de CEM. Un modèle
simple à mettre en œuvre et dans le domaine fréquentiel est donc préféré. Dans ces travaux, une
approche fréquentielle est donc retenue, associée à une identification et une caractérisation des
chemins de propagation. Le schéma de la chaîne de conversion de la figure 1.7 est donc repris et
le filtre de MC y est ajouté dans la figure 1.28. Sur cette dernière figure, les différents chemins de
propagation sont identifiés et rassemblés par groupe, ces groupes permettent d’obtenir le circuit
équivalent de MC de la chaîne de conversion présenté dans la figure 1.29, avec ZRSIL l’impédance
de MC des RSIL, ZL l’impédance de la bobine de MC, ZCY

l’impédance des condensateurs de
classe Y en parallèle, Ze et Zs les impédances de MC d’entrée et de sortie du convertisseur, Zch
l’impédance de MC du câble et de la charge et enfin VP EM la source de tension équivalente
des PEM de MC calculée à partir de la moyenne des tensions entre l’entrée et la sortie du
convertisseur.

La caractérisation des chemins de propagation et la modélisation de la source de tension des
PEM de MC de la chaîne de conversion utilisée dans ces travaux seront abordés en début de
chapitre 4, avant le dimensionnement de la bobine de mode commun.
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1.6 Conclusions du chapitre

Ce chapitre a présenté l’état de l’art sur les perturbations électromagnétiques conduites en
électronique de puissance et les moyens de les réduire. Le filtrage passif de ces perturbations est la
solution retenue. La séparation des modes de propagation permet l’étude et le dimensionnement
des filtres. Les perturbations de mode différentiel étant généralement plus faibles et plus faciles
à filtrer, les efforts sont portés sur le mode commun. Un filtre de mode commun de type LC
est constitué d’une bobine de mode commun et de deux condensateurs de classe Y (pour un
système monophasé, ou continu). Dans cette thèse, seule la bobine de mode commun est étudiée
et dimensionnée.

La modélisation de mode commun de la chaîne de conversion, dans le domaine fréquentiel
avec le caractérisation des chemins de propagation de MC par la mesure, permettra de définir le
requis pour la bobine de mode commun. Cette modélisation sera abordée en début de chapitre 4.
Le requis exprimé sous forme de paramètres circuit limites, servira d’entrée à la procédure de
dimensionnement. Mais, avant de dimensionner le composant pour un cahier des charges, des
modèles de l’impédance de la bobine de mode commun sont nécessaires.

Ces modèles, à l’échelle du composant doivent permettre de relier les caractéristiques géo-
métriques et les propriétés physiques des matériaux aux éléments du circuit équivalent du
composant. C’est pour cette raison que la modélisation circuit du composant, avec l’effet du
matériau, sera abordée dans le chapitre 2, notamment à travers la caractérisation de l’impédance
caractéristique des noyaux. Quand à l’effet des couplages capacitifs parasites dus au bobinage, il
sera étudié en détail dans le chapitre 3.
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La modélisation de l’impédance la bobine de mode commun est une étape essentielle pour
son dimensionnement. L’objectif de ce chapitre est alors d’obtenir un modèle circuit de

l’impédance caractéristique du noyau grâce aux paramètres géométriques et aux propriétés
magnétiques du noyau. La caractérisation puis la modélisation de la perméabilité magnétique
sont donc abordées dans un premier temps. Le lien avec la représentation circuit est expliqué
dans un deuxième temps. Et enfin la caractérisation et la modélisation circuit du comportement
diélectrique à haute fréquence d’un matériau de type Mn-Zn est présentée.

2.1 Caractérisation petits signaux de la perméabilité

La caractérisation du composant magnétique est essentielle pour le modéliser et prédire
l’impédance caractéristique d’un noyau en fonction de sa taille, et cela dans l’optique du di-
mensionnement du composant bobiné. Cette section présente donc les points théoriques sur la
caractérisation petits signaux de la perméabilité magnétique, ainsi qu’un dispositif spécialement
conçu pour la caractérisation des noyaux de plus gros volume.

2.1.1 Perméabilité complexe

Comme vu précédemment dans la section 1.3.1.5, la perméabilité magnétique d’un matériau
avec pertes est représentable par un nombre complexe issu de la mesure de l’impédance complexe
d’une bobine. Pour rappel la perméabilité magnétique relative complexe dans sa représentation
série est

µr = µ′r − j ·µ′′r . (2.1)

La figure 2.1(a) est un rappel de cette représentation série pour le matériau N30.
Il est aussi possible d’utiliser une représentation parallèle. En effet l’impédance complexe de

la bobine mesurée est présentée de manière parallèle dans le circuit de la figure 2.1(b), soit

1
ZL

=
1
Rp

+
1

j ·Xp
, (2.2)

avec Rp et Xp respectivement la résistance parallèle et la réactance parallèle.
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(a) (b)

Figure 2.1 – Perméabilité magnétique relative complexe du matériau N30 : (a) représentation
série, représentation parallèle.

Il en est déduit, avec l’équation (1.15), la représentation parallèle de la perméabilité magné-
tique relative complexe, soit

1
µr

=
µ0Aω

Xp
− µ0Aω

j ·Rp
. (2.3)

Cette équation est généralisable à toutes les fréquences, il vient alors que

1

µr (f )
=

1
µ′rp(f )

− 1
j ·µ′′rp(f )

, (2.4)

avec µ′rp, µ′′rp les perméabilités magnétiques relatives parallèles, respectivement primaire et
secondaire. Dans le cas du matériau N30, la perméabilité magnétique relative parallèle primaire
est pratiquement constante et égale à la perméabilité relative initiale µri , la secondaire semble
évoluer selon l’inverse de la fréquence. Les relations de passage de la représentation série à la
représentation parallèle [Wat89] sont

µ′rp =
µ′r

2 +µ′′r
2

µ′r2 , µ′′rp =
µ′r

2 +µ′′r
2

µ′′r 2 . (2.5)

La mesure de l’impédance ZL nécessite quelques précautions, afin de limiter l’impact des
couplages capacitifs du bobinage notamment. Le principe de la mesure est expliqué dans la
sous-section suivante.

2.1.2 Principe de mesure

La mesure de la perméabilité est extraite de la mesure de l’impédance d’un noyau dont le
coefficient géométrique A est connu. La difficulté est alors de mesurer uniquement l’impédance
du noyau et pas celle du bobinage ou de l’air. Pour ce faire, un dispositif de type bobine primaire
à un seul tour est utilisé. Les mesures étant réalisées à l’analyseur d’impédance, un dispositif
commercial existe pour la caractérisation de la perméabilité magnétique. Le dispositif Magnetic
Material Test Fixture référencé 16454A de chez Keysight, présenté dans la figure 2.2(b) monté
sur l’adaptateur APC-7mm référencé 42942A, permet de mesurer la perméabilité sur l’analyseur
d’impédance HP4294A (voir la figure 2.2(a)). Le dispositif 16454A consiste en un cylindre avec
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42942A
16454A

(a) (b)

Figure 2.2 – Photographies de (a) l’analyseur d’impédance équipé du dispositif de caractérisation
de la perméabilité, et (b) d’un noyau chargé dans le 16454A.

un couvercle à visser équipé d’une tige centrale coaxiale. Un centreur en plastique permet de
charger et de centrer un noyau comme cela est montré dans la figure 2.2(b).

Deux mesures sont nécessaires, une à vide Zav pour compenser la partie due à l’air, et une
avec un noyau magnétique ZMUT . Connaissant la géométrie du noyau, ici un tore de rayon
externe R, de rayon interne r et de hauteur h, la perméabilité magnétique relative complexe µr
est déduite dans l’équation (2.6).

µr =
2π · (ZMUT −Zav)

j · 2πf · h · ln
(
R
r

) + 1 (2.6)

Ce dispositif ne permet pas de mesurer des noyaux dont le rayon externe serait plus grand
que 10 mm, ou dont la hauteur serait plus grande que 8,5 mm. Un dispositif pour des noyaux
plus grands et donc conçu ci-après.

2.1.3 Conception d’un dispositif de mesure pour les grands noyaux

Dans ces travaux il est nécessaire de pouvoir caractériser la perméabilité de noyaux plus
grands que ceux autorisés par le dispositif 16454A pour les raisons suivantes :

— la perméabilité de chaque noyau est légèrement différente de la valeur nominale donnée
dans la fiche technique constructeur :
— afin de caractériser la CPE d’un noyau bobiné en vue de valider le modèle de la CPE

(proposé dans le chapitre 3) une connaissance fine de cette valeur est donc nécessaire ;
— afin de prendre en compte la valeur de la perméabilité des noyaux utilisés lors des

essais, et ainsi d’investiguer plus finement les origines des écarts entre le modèle et la
mesure des PEM;

— et afin de vérifier l’existence et l’effet, selon la taille du noyau, de l’effet diélectrique décrit
dans la littérature et dans la section 1.3.2.2.
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2.1.3.1 Cahier des charges

Le dispositif qui est en fait une bobine à un tour (one turn) (OT), est conçu sur le modèle de
la version commerciale, mais avec le cahier des charges suivant :

— un diamètre externe utile de 40 mm,
— un diamètre interne utile inférieur à 5 mm,
— une hauteur utile de au moins 20 mm,
— la possibilité d’utiliser le dispositif sur deux appareils, à savoir l’analyseur d’impédance

(connecteurs de type BNC) et le analyseur de réseau vectoriel (vector network analyzer)
(VNA) (connecteurs de type N),

— la possibilité de réaliser la mesure en un port ou en deux ports,
— si possible simplifier l’opération de chargement/déchargement du noyau,
— et garantir la possibilité de mesurer une impédance en circuit ouvert et en court-circuit

pour compenser et corriger l’impédance du noyau sous test, et ainsi éviter de reporter sur
la perméabilité des couplages parasites à HF avec le dispositif.

2.1.3.2 Conception et fabrication

Le cahier des charges décrit précédemment permet de réaliser le dispositif de mesure de la
manière suivante. Le corps est usiné dans un tube en laiton d’épaisseur 4 mm, les couvercles
sont eux découpés dans un cylindre en laiton, et leur épaisseur est de 5 mm. Dans chacun des
couvercles trois trous de diamètre M3 sont réalisés. Ces trous serviront à visser les couvercles de
chaque côté du corps dans lequel des trous taraudés de type M3 sont réalisés. La version un port
est montrée dans la figure 2.3 et la version deux ports dans la figure 2.4.

Figure 2.3 – Plans du dispositif de mesure OT pour la mesure avec un port de la perméabilité
magnétique d’un tore.
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Figure 2.4 – Plans du dispositif de mesure OT pour la mesure avec deux ports de la perméabilité
magnétique d’un tore.

∅3mm
trou taraudé 
pour une vis 
de serrage M2

côté 
axe de laiton

côté 
connecteur N

méplat à braser 

Figure 2.5 – Plan en transparence du centreur.

Une bague de serrage et d’adaptation, appelée centreur et présentée dans la figure 2.5,
permet de monter un axe de laiton de 3 mm de diamètre sur les connecteurs N enchâssés dans
les couvercles. Deux trous de serrage dans le corps permettent de réaliser l’opération une fois
l’axe chargé du noyau.

Afin de maintenir les noyaux à caractériser centrés sur l’axe, des espaceurs en plastique,
réalisés par fabrication additive sont conçus et montrés dans la figure 2.6(a). Ces espaceurs sont
enfilés sur l’axe en laiton de chaque côté du noyau à caractériser, des joints toriques viennent
maintenir les espaceurs de chaque côté, comme cela est montré dans la figure 2.6(b). L’axe chargé
ainsi du noyau est alors inséré dans le centreur du couvercle, ou du fond de l’OT comme le
montre la figure 2.6(c).
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(a)

(b) (c)

Figure 2.6 – Photographies des (a) centreurs pour charger le noyau sur l’axe, (b) de l’axe chargé
d’un noyau maintenu grâce aux centreurs, et (c) de l’axe chargé inséré dans le dispositif OT.

(a) (b) (c)

Figure 2.7 – Schéma en coupe de l’OT en configuration un port pour la mesure des impédances
(a) en circuit ouvert Zouv , (b) à vide Zav , et (c) avec le tore ZMUT .

2.1.3.3 Configurations de mesure

Comme vu précédemment deux configurations de mesure sont possibles : une mesure un
port, ou une mesure deux ports. Mais dans les deux cas plusieurs impédances sont mesurables :

— la mesure en circuit ouvert Zouv (cf. figure 2.7(a)),
— la mesure à vide Zav (cf. figure 2.7(b)),
— et la mesure avec un tore ZMUT (cf. figure 2.7(c)).

2.1.4 Mesure à l’analyseur d’impédance

La mesure de l’impédance caractéristique du noyau peut se faire de deux manières à l’analy-
seur d’impédance : une mesure de type deux pointes et une mesure de type quatre pointes. Mais
les deux restent des mesures de type un port. La différence est dans la prise en compte ou non
des couplages avec le cylindre extérieur.
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2.1.4.1 Mesure à deux pointes

La mesure à deux pointes est réalisée avec le dispositif OT dans sa configuration un port.
Un adaptateur N vers BNC est alors utilisé pour faire la connexion entre l’OT et l’adaptateur
16047E de l’analyseur d’impédance comme cela est montré dans la figure 2.8.

Figure 2.8 – Photographie du dispositif OT monté sur l’analyseur d’impédance, pour une mesure
de type deux pointes.

Le protocole de mesure est le suivant :
— compensation du circuit ouvert et du court-circuit au niveau du socket 16047E,
— mesure de l’impédance à vide de l’OT Zav ,
— mesure de l’impédance caractéristique du noyau ZMUT ,
— application de l’équation (2.6) pour déterminer µr .

Paramètre Symbole Valeur

Rayon externe R 8 mm
Rayon interne r 4,8 mm
Hauteur h 6,3 mm

Matériau - N30
Perméabilité rel. initiale µri 4300

Référence fabricant - B64290L0045X830

Tableau 2.1 – Dimensions et propriétés magnétiques du noyau T1 utilisé pour les essais de
caractérisation.

Pour les essais le noyau magnétique torique T1 décrit dans le tableau 2.1 est utilisé. Les
impédances à vide et en circuit ouvert du OT sont montrées dans la figure 2.9, ainsi que
l’impédance ZMUT avant et après compensation du noyau T1. L’inductance à vide du dispositif est
d’environ 46 nH, et la capacité en ouvert d’environ 9 pF. Au-delà de 30 MHz l’impédance ZMUT
est masquée par Zav , la compensation permet alors d’obtenir Zcomp sans l’effet du masquage,
jusque 110 MHz.
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Figure 2.9 – Spectres d’impédance de la caractérisation du noyau magnétique T1, avec le disposi-
tif OT en configuration un port deux pointes sur l’analyseur d’impédance.

2.1.4.2 Mesure à quatre pointes

La mesure quatre pointes est réalisée avec le dispositif OT dans sa configuration deux ports.
Les quatres connecteurs de l’analyseur d’impédance sont branchés au dispositif OT via un câble
d’extension référencé 16048A . Des dérivations BNC de type T sont alors utilisées pour brancher
par paires les quatre pointes, puis un adaptateur BNC vers N fini la connexion avec l’OT, comme
cela est détaillé dans la figure 2.10.

Figure 2.10 – Photographie du dispositif OT monté sur l’analyseur d’impédance, pour une
mesure de type quatre pointes.

Le protocole de mesure est le suivant :
— compensation du circuit ouvert, du court-circuit et étalonnage en charge et en phase grâce

à une charge 100 Ω au niveau du 16048A (cf. [Key16]),



46 CHAPITRE 2. Caractérisation et modélisation du noyau magnétique torique

— mesure de l’impédance à vide de l’OT Zav ,
— mesure de l’impédance caractéristique du noyau ZMUT ,
— application de l’équation (2.6) pour déterminer µr .
Les impédances à vide et en circuit ouvert sont montrées dans la figure 2.11, ainsi que l’impé-

dance ZMUT avant et après compensation du même tore que précédemment. L’inductance à vide
du dispositif est d’environ 46 nH, et la capacité en circuit ouvert d’environ 15 fF, soit la limite
haute d’impédance qu’est capable d’atteindre l’appareil. Au-delà de 30 MHz l’impédance ZMUT
est masquée par Zav , la compensation permet alors d’obtenir Zcomp sans l’effet du masquage. La
mesure quatre pointes permet de réduire l’effet de la capacité du circuit ouvert sur la mesure,
néanmoins l’ajout de l’extension 16048A pour la connexion à l’OT rend les mesures moins
précises au-delà de 15 MHz. En effet la phase de Zouv n’est plus physique. C’est pour étendre la
plage de fréquences que le VNA sera utilisé dans la sous-section suivante.
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Figure 2.11 – Spectres d’impédance de la caractérisation du noyau magnétique T1, avec le
dispositif OT en configuration un port quatre pointes sur l’analyseur d’impédance.

2.1.5 Mesure à l’analyseur de réseau vectoriel

Le VNA est un appareil dédié à la caractérisation des circuits électriques à plusieurs ports (un
port est équivalent à deux terminaux). Ces circuits équivalents sont représentés par des matrices
de paramètres complexes qui dépendent de la fréquence. Dans les sous-sections suivantes, la
théorie des quadripôles sera donc rappelée brièvement, puis les configurations de mesure du
VNA seront présentées, et enfin elle seront appliquées à la caractérisation d’un noyau magnétique
grâce au dispositif OT.

2.1.5.1 Rappels sur la théorie des quadripôles

Un quadripôle est une représentation de type boîte noire d’un circuit électrique à deux ports.
Il est souvent représenté par une boîte comme dans la figure 2.12. Cette représentation permet
d’exprimer les grandeurs d’entrée (V1 et I1) et de sortie (V2 et I2) en fonction des paramètres
d’impédance du quadripôle, à savoir Z11, Z22, Z12 et Z21. L’ensemble de ces paramètre est
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Figure 2.12 – Représentation d’un circuit électrique à deux ports grâce à un quadripôle défini
par une matrice d’impédance {Z}.

rassemblé dans une matrice nommée {Z} et présentée dans l’équation (2.7). Il est intéressant de
noter que pour les réseaux passifs la relation suivante est vraie Z12 = Z21, et que pour les réseaux
symétriques la relation suivante est vraie et s’ajoute à la précédente Z11 = Z22[

V1
V2

]
=

[
Z11 Z12
Z21 Z22

][
I1
I2

]
(2.7)

Il est aussi possible d’exprimer le réseau sous la forme de sa matrice d’admittance {Y }, comme
dans l’équation (2.8) avec Y11, Y22, Y12 et Y21 les paramètres d’admittances.[

I1
I2

]
=

[
Y11 Y12
Y21 Y22

][
V1
V2

]
(2.8)

Enfin le VNA travaille par défaut avec les paramètres S (pour scattering, soit diffusion
en français). Dans ce cas les ondes réfléchies B1 et B2 sont exprimées en fonction des ondes
incidentes A1 et A2 comme dans l’équation (2.9) avec S11 et S22 les coefficients de réflexion et
S12 et S21 les coefficients de transmission.[

B1
B2

]
=

[
S11 S12
S21 S22

][
A1
A2

]
(2.9)

La matrice {S} est convertie vers les matrices {Z} pour l’impédance, et {Y } pour l’admittance
selon les besoins, et en prenant en compte l’impédance à vide de l’appareil, soit ici Z0 = 50Ω,
grâce aux équations présentées dans [Fri94]. Par exemple, dans la suite de la thèse l’opération de
transformation matricielle d’une matrice {S} vers la matrice {Z} est indiquée par

{S} z−−−−−−−→
Z0=50Ω

{Z}. (2.10)

2.1.5.2 Configurations de mesures à l’analyseur de réseau vectoriel

Le VNA référencé E5071C permet de faire la mesure des paramètres S dans la gamme des
fréquences radio (ici 9 kHz à 4,5 GHz). Les différentes configurations de mesure de l’impédance
Z d’un dipôle au VNA sont montrées dans la figure 2.13. Chaque port du VNA est représenté
par son impédance caractéristique Z0 ainsi que par une source d’excitation V0. Pour la mesure à
deux ports les deux configurations possibles sont : série et parallèle.

L’évolution des paramètres S pour chacun des cas en fonction de l’impédance caractéristique
Z0 des ports (ici 50 Ω) est définie dans les équations (2.11) à (2.13) pour respectivement le
paramètre de réflexion un port S111P

, le paramètre de transmission deux ports série S122S
, et

le paramètre de transmission deux ports parallèle S122P
, d’après [Cas12]. Les paramètres sont

tracés pour le cas d’une impédance Z purement résistive (Z −R) dans la figure 2.14. Chaque
type de mesure permet d’obtenir une certaine sensibilité à la valeur de Z. L’incertitude mesurée
sur les paramètres S étant propagée sur l’impédance Z calculée, la mesure de type parallèle est
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Port 1 Port 1 Port 2 Port 1 Port 2

Mesure Mesure série Mesure parallèle

Figure 2.13 – Configurations de mesure d’un dipôle au VNA.
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100
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S111P S122S Série S122P Parallèle

Figure 2.14 – Évolution des paramètres s en fonction de la valeur de l’impédance.

donc adaptée à la mesure des impédances faibles (< 50Ω), celle de type série à la mesure de
grandes impédances (> 50Ω), et la mesure à 1 port est adaptée à des impédances dont la valeur
est proche de la valeur de l’impédance caractéristique des ports de l’appareil. [Laf11 ; Vie21 ;
Key16]. Selon la taille du noyau à caractériser et la perméabilité de ce dernier l’une ou l’autre
des configurations de mesure deux ports sera donc plus indiquée. C’est pour cette raison que
les deux sont détaillées ci-après. La mesure à un port est délaissée car l’analyseur d’impédance
dédié à ce genre de mesure est plus performant que le VNA dans sa gamme de fréquence (la
gamme de fréquence de l’analyseur d’impédance HP4294A s’étend de 40 Hz à 110 MHz).

S111P
=

Z −Z0

Z +Z0
(2.11)

S122S
=

2 ·Z0

2 ·Z0 +Z
(2.12)

S122P
=

2 ·Z
2 ·Z +Z0

(2.13)

De la même manière que précédemment avec l’analyseur d’impédance, et pour les deux
configurations de mesure deux ports (en série et en parallèle), le protocole expérimental de
mesure implique :

— d’étalonner l’appareil au niveau des connecteurs N des extensions grâce au kit 85032E,
— de réaliser une mesure en circuit ouvert {SA}
— de réaliser une mesure à vide {SB},
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— et de réaliser une mesure avec le tore {SMUT }.

2.1.5.3 Mesure de type parallèle

Pour la mesure à deux ports de type parallèle, le dispositif OT est équipé d’un T de type N
comme cela est montré sur la figure 2.15. Le schéma équivalent du dispositif chargé avec un
noyau magnétique est de type T et montré dans la figure 2.16, avec Za les impédances d’accès,
Zav l’impédance à vide, Zouv l’impédance en ouvert, et Znoy l’impédance caractéristique du
noyau. Afin d’extraire Znoy plusieurs étapes de mesure et de calcul sont nécessaires.

Figure 2.15 – Photographie du dispositif OT branché sur le VNA en mesure de type parallèle.

Figure 2.16 – Schéma équivalent du dispositif OT chargé d’un noyau en configuration deux
ports parallèle.

Le circuit équivalent retenu pour étudier l’impédance de l’ensemble est donc de type T et
montré dans la figure 2.17, avec Za et ZOI respectivement les impédances d’accès et d’intérêt.
Connaissant la matrice {Z}mesurée, Za et ZOI sont exprimées en fonction des paramètres Z dans
l’équation (2.14).[

Za +ZOI ZOI
ZOI Za +ZOI

]
=

[
Z11 Z12
Z21 Z22

]
=⇒

 Za = Z11 −Z12

ZOI = Z12
(2.14)

Ainsi d’après le schéma équivalent de la mesure {SA} en circuit ouvert de la figure 2.18,
l’impédance Zouv est déduite dans les équations (2.15) à (2.16).
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Figure 2.17 – Quadripôle d’impédances de type T.

Figure 2.18 – Schéma équivalent de la mesure deux ports parallèle en configuration A ouvert.

{SA} z−−−−−−−→
Z0=50Ω

{ZA} (2.15)

Zouv = ZA,12 (2.16)

Puis d’après le schéma équivalent de la mesure {SB} à vide de la figure 2.19, l’impédance Zav
est déduite dans les équations (2.17) à (2.18).

Figure 2.19 – Schéma équivalent de la mesure deux ports parallèle en configuration B à vide.

{SB} z−−−−−−−→
Z0=50Ω

{ZB} (2.17)

Zav =
1

1
ZB,12

− 1
Zouv

(2.18)

Et enfin d’après le schéma équivalent de la mesure {SMUT } avec le noyau de la figure 2.16,
l’impédance Znoy est déduite dans les équations (2.19) à (2.20).

{SMUT } z−−−−−−−→
Z0=50Ω

{ZMUT } (2.19)
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Figure 2.20 – Spectre d’impédance de la caractérisation du noyau magnétique T1, avec le
dispositif OT en configuration deux ports de type parallèle sur le VNA.

Znoy =
1

1
ZMUT ,12

− 1
Zouv

−Zav (2.20)

Les spectres des impédances extraites précédemment sont montrés dans la figure 2.20 pour
le même tore que précédemment (voir section 2.1.4.1). L’impédance en circuit ouvert correspond
à une capacité d’environ 4,5 pF. Elle est très bruitée et constante à BF car l’impédance du circuit
ouvert de l’appareil est plus faible, et de fait la masque complètement. Et celle à vide correspond
à une inductance d’environ 30 nH. Le protocole de mesure détaillé précédemment permet bien
d’obtenir l’impédance du noyau Znoy sans le masquage du dispositif de mesure, visible sur
ZMUT ,12.

2.1.5.4 Mesure de type série

Pour la mesure à deux ports de type série, le dispositif OT est utilisé en configuration deux
ports, comme cela est montré sur la figure 2.21. Le schéma équivalent du dispositif chargé
avec un noyau magnétique est de type Π et montré dans la figure 2.22, avec Ya les admittances
d’accés, Zav l’impédance à vide, Zouv l’impédance en ouvert, et Znoy l’impédance caractéristique
du noyau. Ici le noyau étant centré sur l’axe de l’OT, les admittances d’accès sont considérées
identiques à gauche comme à droite. Afin d’extraire Znoy plusieurs étapes de mesure et de calcul
sont nécessaires.

Le circuit équivalent retenu pour étudier l’impédance de l’ensemble est donc de type Π et
montré dans la figure 2.23, avec Ya et YOI respectivement les admittances d’accès et d’intérêt.
Connaissant la matrice {Y }mesurée, Ya et YOI sont exprimées en fonction des paramètres Y dans
l’équation (2.21). [

Ya +YOI −YOI
−YOI Ya +YOI

]
=

[
Y11 Y12
Y21 Y22

]
=⇒

 Ya = Y11 +Y12

YOI = −Y12
(2.21)
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Figure 2.21 – Photographie du dispositif OT branché sur le VNA en mesure de type série.

Figure 2.22 – Schéma équivalent du dispositif OT chargé d’un noyau en configuration deux
ports série.

Figure 2.23 – Quadripôle d’admittances de type Π.
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Figure 2.24 – Schéma équivalent de la mesure deux ports série en configuration A open.

Figure 2.25 – Schéma équivalent de la mesure deux ports série en configuration B à vide.

Ainsi d’après le schéma équivalent de la mesure {SA} en circuit ouvert de la figure 2.24,
l’impédance Zouv est déduite dans les équations (2.22) à (2.23).

{SA}
y−−−−−−−→

Z0=50Ω
{YA} (2.22)

Zouv =
1

−YA,12
(2.23)

Puis d’après le schéma équivalent de la mesure {SB} à vide de la figure 2.25, l’impédance Zav
est déduite dans les équations (2.24) à (2.25).

{SB}
y−−−−−−−→

Z0=50Ω
{YB} (2.24)

Zav =
1

−YB,12 − 1
Zouv

(2.25)

Et enfin d’après le schéma équivalent de la mesure {SMUT } avec le noyau de la figure 2.22,
l’impédance Znoy est déduite dans les équations (2.26) à (2.27).

{SMUT }
y−−−−−−−→

Z0=50Ω
{YMUT } (2.26)

Znoy =
1

YMUT ,12 − 1
Zouv

−Zav (2.27)

Les spectres des impédances extraites précédemment sont montrés dans la figure 2.26 pour
le même tore que précédemment (voir section 2.1.4.1). L’impédance en circuit ouvert correspond
à une capacité d’environ 15 fF. Et celle à vide correspond à une inductance d’environ 30 nH. Le
protocole de mesure détaillé précédemment permet bien d’obtenir l’impédance du noyau Znoy
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Figure 2.26 – Spectre d’impédance de la caractérisation du noyau magnétique T1, avec le
dispositif OT en configuration deux ports série sur le VNA.

sans le masquage du dispositif de mesure, visible sur ZMUT ,12. De même que précédemment
Zouv est constante à BF, mais plus grande que dans la configuration parallèle. Ce résultat est
attendu car la configuration série est la plus adaptée pour mesurer les grandes impédances. La
partie constante est due au masquage de Zouv par l’impédance en circuit ouvert de l’appareil de
mesure.

2.1.6 Comparaison des moyens de mesure

Les différents moyens de mesure présentés précédemment sont comparés sur la caractérisa-
tion du noyau en matériau N30 référencé B64290L0045X830, dans la figure 2.27, avec comme
référence le dispositif commercial 16454A et la procédure de mesure associée. Les mesures réali-
sées à l’analyseur d’impédance sont nommées AI-2P et AI-4P pour respectivement les mesures à
deux et quatre pointes, celles au VNA sont appelées VNA P et VNA S pour respectivement les
mesures deux ports en parallèle et en série. La comparaison des spectres d’impédance dans la
figure 2.27(a) montre que les différents moyens de mesure ont des performance similaires autour
de l’impédance caractérisée (0,2 Ω à 10 Ω), et sur la plage de fréquences considérée (10 kHz à
100 MHz).

Le calcul de l’erreur relative sur le module de ces mêmes impédances montre dans la fi-
gure 2.27(b) que les écarts sont en effet très faibles (environ ±2%). Cela montre une bonne
cohérence des moyens de mesure. Cela pose aussi la question de l’origine du comportement de
type condensateur avec perte (la phase est à environ −20°) constaté sur le spectre d’impédance
dans la figure 2.27(a) à partir d’environ 4 MHz (cet effet est connu dans la littérature comme un
effet d’origine diélectrique, voir la section 1.3.2.2 pour plus de détails). En effet, quelque soit le
dispositif, la configuration ou l’appareil de mesure utilisé, ce comportement est similaire. À part
pour la mesure AI-4P dont la mesure en configuration A ouvert n’est pas physique et fausse les
mesures (voirsection 2.1.4.2). Mais cela est attendu lorsque les câbles d’extension 16048A sont
utilisés [Key16].

Les mesures réalisées au VNA sont bruitées en deçà de 100 kHz car l’appareil n’est pas dédié
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Figure 2.27 – Comparaison des moyens de mesure pour la caractérisation d’un noyau : (a) spectre
d’impédance, et (b) erreur relative sur le module.

à cette plage de fréquences. La mesure AI-2P est la meilleure jusque 30 MHz. Cette dernière sera
donc utilisée dans la suite pour caractériser des noyaux qui ont des côtés plus grands que ceux
imposés par les dimensions du 16454A, car la mesure est facile à réaliser, et la plage de fréquence
visée correspond à celle des applications de type électronique de puissance avec filtrage CEM.

2.1.7 Interprétation de l’impédance caractéristique d’un noyau de Mn-Zn

L’évolution de l’impédance caractéristique Zcarac des noyaux en matériau Mn-Zn a pour
origine plusieurs phénomènes physiques. Le premier purement magnétique sera modélisé grâce
à l’équation dite de Debye dans la section suivante. Cette équation s’applique aussi aux matériaux
de type Ni-Zn, mais pas aux matériaux de type nanocristallin. Le second phénomène physique
qui impacte l’impédance à HF d’un noyau de type Mn-Zn, est de type condensateur avec pertes.
Ce phénomène sera étudié en détail et modélisé dans la section 2.3.

2.2 Modèle de Debye de la perméabilité complexe

Afin d’étudier les choix de matériau magnétique pour la conception de la bobine de mode
commun, les spectres de perméabilité complexe extraits des caractérisations présentées précé-
demment sont modélisés par un modèle du premier ordre réductible à un circuit équivalent.

2.2.1 Description du modèle

Le modèle de Debye représente une relaxation du premier ordre de la perméabilité magné-
tique [Ham13]. Ce type de modèle décrit dans l’équation (2.28) permet de relier l’évolution de la
perméabilité à deux grandeurs typiques de chaque matériau : la perméabilité relative initiale
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Figure 2.28 – Spectre de la perméabilité complexe définit par le modèle de Debye pour le
matériau N30 : (a) représentation série, (b) représentation parallèle.

µri et la fréquence de relaxation frel qui correspond à la fréquence du maximum de la partie
imaginaire de la perméabilité relative complexe de Debye.

µrD =
µri

1 + j f
frel

(2.28)

Grâce à l’équation (2.1), la représentation série de la perméabilité de Debye est obtenue, soit

µrD = µ′rD − j ·µ′′rD =⇒ µ′rD =
µri

1 + (f/frel)
2 , µ′′rD =

µri · f/frel
1 + (f/frel)

2 . (2.29)

La perméabilité du matériau N30 est modélisée avec l’équation (2.28) (µri = 4300, frel = 1,5MHz),
et présentée sous sa forme série dans la figure 2.28(a).

La représentation parallèle de cette même perméabilité est donnée dans l’équation suivante

1
µrD

=
1

µ′rDp
− 1

j ·µ′′rDp
=⇒ µ′rDp = µri , µ′′rDp = µri

frel
f

. (2.30)

La figure 2.28(b) montre toujours la perméabilité magnétique du matériau N30, mais cette
fois dans sa représentation parallèle. Il est intéressant de remarquer que le changement de
représentation de la perméabilité simplifie son évolution avec la fréquence, aussi bien dans les
équations que dans sa représentation graphique, où deux droites qui se croisent à la fréquence
de relaxation frel sont obtenues. D’ailleurs ces deux droites multipliées par 2πf évolueraient en
fonction de la fréquence de la même manière qu’une inductance et une résistance en parallèle.
L’équivalence avec une représentation circuit RL parallèle est démontrée dans la sous-section
suivante.

2.2.2 Équivalence à un circuit RpLp parallèle

L’impédance ZLD d’une bobine de coefficient géométrique A, et réalisée avec un matériau
magnétique modélisé par une perméabilité magnétique relative complexe de Debye µrD est

ZLD = j · 2πf ·µrD ·A. (2.31)
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Avec la représentation complexe parallèle de la perméabilité de l’équation (2.30), il vient que

1
ZLD

=
1

j · 2πf ·µri ·A
+

1
2πfrel ·µri ·A

. (2.32)

Or l’admittance d’un circuit RpLp parallèle est

1
ZRpLP

=
1

j · 2πf ·Lp
+

1
Rp

. (2.33)

Il en est alors déduit par identification que

ZLD = ZRpLP =⇒
 Lp = µriA

Rp = 2πfrel ·µriA = 2πfrel ·Lp
(2.34)

Cela permet de représenter l’impédance dune bobine de coefficient géométrique A, dont le
matériau est modélisé par une perméabilité de Debye par un circuit RpLp parallèle comme cela
est montré dans la figure 2.29, pour plusieurs coefficients géométriques A.

L’évolution de l’impédance pour un matériau donné est alors dépendante du seul coefficient
géométrique A. Cette propriété sera utilisée dans le chapitre 4 pour définir l’inductance minimale
nécessaire au respect de la norme (voir section 1.4.1.1) indépendamment de la forme exacte du
noyau (voir section 4.2.2.1).
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Figure 2.29 – Spectres d’impédance d’une bobine de différents facteurs de forme A, réalisée avec
un matériau magnétique de type N30 modélisé par l’équation de Debye.

2.2.3 Application du modèle aux ferrites Mn-Zn et Ni-Zn

Le modèle de Debye est applicable aux matériaux magnétiques qui présentent une fréquence
de relaxation bien définie. Cela s’applique notamment aux ferrites Mn-Zn et Ni-Zn. La déter-
mination des paramètres µri et frel du modèle de Debye pour chaque matériau peut se faire
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Figure 2.30 – Modélisation de la perméabilité du matériau magnétique 4F1 pour le noyau T2 :
(a) comparaison des modèles de la perméabilité, (b) comparaison des modèles sur l’impédance
caractéristique du noyau T2.

respectivement par lecture graphique de la valeur de perméabilité basse fréquence sur la courbe
de µ′r , et de la fréquence du maximum de la courbe µ′′r .

Une seconde méthode, qui peut donner de meilleurs résultats compte tenu des écarts entre le
modèle de Debye et les caractéristiques propres à chaque matériau, est de procéder à l’ajustement
du modèle de Debye sur la courbe de perméabilité complexe. Des précautions sont prises pour
garantir la valeur de µri . Ainsi µri est lue, et seule frel est utilisée comme paramètre d’ajustement
du modèle de Debye sur la courbe de perméabilité complexe. La fonction d’ajustement de frel à
minimiser est alors définie dans l’équation (2.35), avec frel,aj la valeur ajustée, etM l’ensemble
discret des fréquences mesurées.

frel,aj = min
frel

∑
f ∈M

∣∣∣∣∣∣µr,mes(f )−µrD(f ,µri , frel)

µr,mes(f )

∣∣∣∣∣∣ (2.35)

Les deux approches décrites ci-dessus sont appliquées sur deux matériaux à titre d’essai : un
ferrite de type Mn-Zn le N30, et un autre de type Ni-Zn le 4F1.

2.2.3.1 Ajustement de la fréquence de relaxation sur le Ni-Zn 4F1

Les résultats de l’ajustement sur le spectre du module de la perméabilité relative complexe
sont montrés dans la figure 2.30(a). Les données constructeurs ne s’étendent pas sur toute la
plage de fréquence considérée ici, notamment dans la bande 10 kHz à 1 MHz. Ainsi à BF, la
perméabilité primaire µ′r est rappelée pour compléter la courbe, en effet à ces fréquences µ′′r est
négligeable devant µ′r .
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Paramètre Symbole Valeur

Rayon externe R 11 mm
Rayon interne r 7 mm
Hauteur h 13 mm

Matériau - 4F1
Perméabilité rel. initiale µri 80

Référence fabricant - TX22/14/13 4F1

Tableau 2.2 – Dimensions et propriétés magnétiques du noyau T2 utilisé pour les essais de
caractérisation.

L’erreur relative erel,µ sur le module entre le modèle |µr,mod | et la mesure |µr,mes | (ou ici la
donnée constructeur) est définie dans l’équation (2.36).

erel,µ =

∣∣∣µr,mod

∣∣∣− ∣∣∣µr,mes

∣∣∣∣∣∣µr,mes

∣∣∣ (2.36)

Pour le matériau 4F1 l’adéquation du modèle avec les données constructeurs est moins bonne
(erel,µ ≈ −45%) dans la zone de résonance-relaxation (aux alentours de 100 MHz). En effet le
modèle est de type relaxation, alors que le spectre de la perméabilité du 4F1 montre clairement
une résonance aux alentours de 100 MHz. Cela est attendu car le modèle de Debye ne prend
en compte qu’un seul type de phénomène physique, à savoir une relaxation dans la rotation de
l’aimantation, mais il est possible d’obtenir de meilleurs résultats en considérant l’ajout d’un
phénomène de type résonance du mouvement des parois de domaine [Nak00 ; Tsu03].

L’impact de cette écart est évalué sur l’impédance d’une bobine réalisée avec ce matériau.
Le tore T2 utilisé pour la mesure est décrit dans le tableau 2.2. Les spectres des impédances
mesurées et modélisées sont présentés dans la figure 2.30(b). La courbe mesurée, en orange,
tends vers 45 mΩ à BF, car la résistance à vide de l’OT ROT est de cette valeur. La compensation
n’a pas permis de retrouver la partie inductive masquée par la résistance, certainement car
l’impédance mesurée est trop proche de la limite basse des impédances mesurable avec cet
analyseur d’impédance.

L’erreur relative à la mesure erel,Z sur le module des impédances d’une bobine est identique à
l’erreur relative sur le module de la perméabilité relative complexe erel,µ. En effet pour une bobine
de coefficient géométrique A, et de perméabilité µr l’impédance est donnée par Z = jωµ0µrA.
Cette définition est appliquée dans l’équation (2.37) pour déterminer erel,Z , avec respectivement
Zmes l’impédance mesurée (ou issue de la fiche technique) et Zmod l’impédance modélisée.

erel,Z =
|Zmod | − |Zmes |
|Zmes |

=
|j ·ωµr,modA| − |j ·ωµr,mesA|

|j ·ωµr,mesA|
= erel,µ (2.37)

Dans cette thèse seuls le phénomène de relaxation et le modèle de Debye associé sont
considérés car ils permettent d’obtenir le bon ordre de grandeur pour l’impédance d’une bobine.
Même si dans la zone de relaxation elle est sous-estimée, l’ordre de grandeur est suffisant pour
le dimensionnement.
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Figure 2.31 – Modélisation de la perméabilité du matériau magnétique N30 pour le noyau T1 :
(a) comparaison des modèles de la perméabilité, (b) comparaison de l’impact des modèles sur
l’impédance caractéristique du noyau T1.

2.2.3.2 Ajustement de la fréquence de relaxation sur le Mn-Zn N30

La figure 2.31(a) montre les résultats de l’ajustement du modèle de Debye sur le module de
la perméabilité relative complexe, par rapport à celui de la fiche technique du matériau. L’erreur
relative erel,µ pour le matériau figure 2.31 montre que le modèle ajusté est meilleur que le modèle
issu de la lecture du maximum de µ′′. Le modèle ajusté donne une erreur relative de environ
−10 %. En comparaison au ferrite de type 4F1 la résonance est aussi plus faible en proportion
de la perméabilité initiale, ce qui est à l’avantage du modèle de Debye qui ne la prend pas en
compte.

Les impédances du noyau T1 (pour rappel les dimensions de T1 sont disponibles dans le
tableau 2.1) modélisée avec les différentes perméabilités sont montrées dans la figure 2.31(b).
À BF l’écart constaté avec la mesure est dû à la dispersion de la perméabilité relative initiale,
ici dans la plage définie par le constructeur, soit ±25%. À HF l’écart a pour origine la phase
de l’impédance mesurée du noyau qui tend vers environ −25°. Ce comportement de type
condensateur avec pertes, n’est pas modélisé par l’équation de Debye de la perméabilité. Les
conditions d’utilisation du modèle de Debye, ainsi que ses limites sont résumées dans la section
suivante.

2.2.3.3 Utilisation et limites du modèle de Debye

Les résultats de l’ajustement des valeurs de frel pour les deux matériaux précédents sont
résumés dans le tableau 2.3. Ce tableau montre qu’une lecture graphique de frel donne un bon
ordre de grandeur, mais l’ajustement de cette valeur sur la perméabilité de la fiche technique ou
sur une perméabilité mesurée, permet d’être plus précis. L’ajustement de frel sera donc utilisé
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Matériau µri frel,max frel,aj

N30 4300 1,07 MHz 1,50 MHz
4F1 80 89,13 MHz 141,90 MHz

Tableau 2.3 – Paramètres du modèle de Debye après ajustement pour deux ferrites, le N30 et le
4F1.

dans ces travaux.
Comme le modèle de Debye permet d’obtenir le bon ordre de grandeur de l’impédance

caractéristique d’un noyau, il sera utilisé dans cette thèse pour modéliser les perméabilités
complexes issues de la caractérisation ou des fiches techniques. En effet, la bobine de MC réalisée
aura une plus grande impédance que celle modélisée, la contrainte du respect de la norme
sera donc assurée. L’inconvénient majeur serait alors selon les cas une légère surestimation
du volume nécessaire du composant. Mais les écarts constatés sur le spectre d’impédance du
noyau de type N30, dans la figure 2.31(b), indiquent que le modèle de Debye surestime la
valeur de la perméabilité à HF. L’étude de ce comportement de type condensateur avec pertes, et
son impact sur la modélisation de l’impédance de la bobine seront étudiés dans la section 2.3.
D’après les valeurs du tableau 2.3, la fréquence de relaxation semble grossièrement inversement
proportionnelle à la perméabilité relative initiale. Cette relation est étudiée en détail dans la
section suivante.

2.2.4 Limite de Snoek pour une famille de matériaux

Lorsque les matériaux magnétiques sont disposés dans le plan µri − frel , il est intéressant de
remarquer qu’ils sont tous alignés selon une droite (en représentation log-log), comme cela est
montré dans la figure 2.32 pour deux familles de matériau. Cette limite a été découverte par

102 103 104

µri

100 kHz

1 MHz

10 MHz

100 MHz

f r
el MnZn

NiZn

Figure 2.32 – Évolution de la fréquence de relaxation frel en fonction de la perméabilité initiale
µi , pour deux familles de matériau, et comparaison avec la limite de Snoek.

Snoek [Sno48] . La limite de Snoek kS0 est définie dans l’équation (2.38) comme le produit de
la susceptibilité initiale (ou statique) χi par la pulsation de relaxation ωrel , lui même égal au
produit du ratio gyromagnétique γ (ratio entre le moment magnétique et le moment angulaire
d’une particule [Pér19]), de l’aimantation à saturation Ms, et K une constante [Bus88 ; Joh90 ;
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Famille kS,moy σkS

Ni-Zn 5,0 GHz 1,8 GHz
Mn-Zn 4,7 GHz 2,1 GHz

Tableau 2.4 – Limite de Snoek pour deux familles de ferrites, les Mn-Zn et les Ni-Zn.

Nak00].
kS0 = χiωrel = 4π ·K ·γ ·Ms (2.38)

Une version simplifiée de la limite de Snoek kS est utilisée dans cette thèse. Elle est définie dans
l’équation (2.39), en remarquant que µri = χi + 1 ≈ χi pour des χi ≫ 1.

kS = µri · frel ≈ kS0

2π
(2.39)

Cette version simplifiée est utilisée pour déterminer la limite de Snoek moyenne des n matériaux
de la figure 2.32, par type de matériau, soit

kS,moy =
1
n

n∑
i=1

µri,i · frel,i . (2.40)

Les valeurs obtenues sont présentées dans le tableau 2.4, avec σkS l’écart-type à la moyenne pour
la famille considérée. Les deux familles de matériaux ont à peu près les mêmes paramètres.
Les matériaux de type Ni-Zn ont en moyenne leur fréquence de relaxation plus grande que les
matériaux de type Mn-Zn pour un même muri . Néanmoins, les écarts-types, qui représentent
presque la moitié des valeurs nominales, montrent aussi que ce modèle donne un ordre de
grandeur, mais pas une relation précise. Mais cette approximation permet de représenter de
manière continue les propriétés magnétiques d’une famille de matériau, et donc d’en déduire les
tendances pour le choix du matériau optimal, tout en gardant un lien physique direct et simple
avec une représentation circuit du composant bobiné. Enfin l’évolution selon la limite de Snoek
justifie l’utilisation de ferrite de type Ni-Zn pour des applications à plus haute fréquence que les
ferrites Mn-Zn.

2.3 Comportement haute fréquence des noyaux en Mn-Zn

Dans la section 2.1.6 il a été constaté qu’un noyau de ferrite de type Mn-Zn peut avoir un
comportement capacitif à haute fréquence. Comme discuté avant dans la section 1.3.2.2, un
comportement capacitif sur le spectre d’impédance d’un noyau magnétique peut avoir pour
origine une résonance dimensionnelle ou une diffusion du champ magnétique dans un matériau
dissipatif à haute permittivité [Sne69 ; Sku96 ; Bro50]. Dans cette section le comportement
haute fréquence d’un matériau de type Mn-Zn sera étudié sur un noyau bobiné. Puis la part
de ce comportement due au matériau magnétique sera étudiée à la suite, l’autre part ayant
pour origine les couplages capacitifs à travers le bobinage sera étudiée dans le chapitre 3. Pour
étudier l’impact du matériau sur la partie HF de l’impédance caractéristique d’un noyau, les
éléments finis seront utilisés. La visualisation des champs magnétiques et électriques permettra
de proposer une première réponse approximative de l’origine de ce comportement, ainsi qu’une
première modélisation de l’effet de la taille du noyau sur ce comportement. Ensuite, l’effet de
la taille du noyau sur son impédance sera évalué. À la suite, une proposition de modélisation
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Paramètre Symbole Valeur

Rayon externe R 20 mm
Rayon interne r 12 mm
Hauteur h 8 mm

Matériau - N30
Perméabilité rel. initiale µri 4300

Référence fabricant - B64290L0659X830

Tableau 2.5 – Dimensions et propriétés magnétiques du noyau T3 utilisé pour les essais de
caractérisation.

Figure 2.33 – Photographie du noyau T3 mm bobiné.

circuit sera présentée, qui permettra finalement de préciser les conditions pour négliger ou non
ce comportement HF du noyau dans la modélisation de son impédance.

2.3.1 Caractérisation du comportement HF sur un noyau bobiné

Un noyau HF relativement grand est utilisé pour caractériser l’impact du matériau magné-
tique sur son impédance caractéristique. Les dimensions et le matériau de ce noyau T3 sont
présentées dans le tableau 2.5. Ce noyau est bobiné de N = 75 tours de fil de cuivre émaillé de
diamètre d = 0,56mm. La figure 2.33 montre une photographie dudit noyau bobiné.

Son impédance est mesurée à l’analyseur d’impédance HP4294A équipé de son adaptateur
16047E tous les 5 tours en débobinant et en coupant le surplus de fil. L’étude de son impédance
pour les différents nombres de tours permet de différencier deux phénomènes dans la partie
HF du spectre. Le premier phénomène a pour origine les couplages capacitifs du bobinage,
et le deuxième phénomène est lié à l’impédance caractéristique du noyau. ils sont présentés
respectivement dans les deux sous-sections 2.3.1.1 et 2.3.1.2 suivantes.

2.3.1.1 Couplages capacitifs dus au bobinage

Les spectres d’impédance pour un nombre de tours compris entre N = 30 et N = 75 sont
montrés dans la figure 2.34. A ces spectres sont superposés les spectres modélisés par N2 ·Zcarac,
avec Zcarac l’impédance caractéristique du même noyau mesurée grâce au dispositif OT sur
l’analyseur d’impédance en configuration deux pointes (voir section 2.1.4.1 pour plus de détails).
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Figure 2.34 – Spectres d’impédance d’un noyau bobiné de N=30 à 75 tours.

La partie BF est bien modélisée par N2 ·Zcarac. Ensuite l’impédance tend vers une capacité pure
à mesure que le nombre de tours augmente. Les fréquences de résonance et d’anti-résonance
diminuent avec le nombre de tours. La première fréquence de résonance est due à la capacité de
bobinage qui augmente à mesure que le nombre de spire augmente [Sne69, chap. 11], [Cue13 ;
Kov12 ; Li21]. Les suivantes sont dues au phénomène de propagation le long du conducteur de
la bobine.

La CPE du bobinage sera modélisée dans le chapitre 3. Les phénomènes de propagation ne
font pas partie des sujets étudiés dans cette thèse. En effet la priorité est de modéliser précisément
l’impédance de la bobine autour de la première fréquence de résonance, la modélisation des
phénomènes de propagation fait partie des perspectives de ces travaux.

2.3.1.2 Comportement diélectrique du matériau magnétique

Les spectres d’impédance pour un nombre de tours compris entre N = 5 et N = 25 sont
montrés dans la figure 2.35. Comme précédemment les impédances, issues du calcul de la
multiplication de l’impédance caractéristique du noyau Zcarac par le nombre de tours au carré,
sont superposées.

Pour un faible nombre de tour, ici 5, l’impédance du noyau bobiné suit jusqu’à 20 MHz
l’impédance issue de l’impédance caractéristique du noyau. Au-delà l’impédance redevient
inductive car le bobinage ne recouvrant pas beaucoup le noyau, l’inductance de fuite est élevée
[Lév14]. Ce comportement est encore visible à 10 tours. Pour un nombre de tours supérieur, le
champ de fuite est moins grand, et la contribution de la CPE commence à apparaître (la phase
tend vers −90°). Ainsi à 25 tours, le comportement à HF de la bobine résulte de la mise en
parallèle de la CPE et de l ’impédance caractéristique du noyau multipliée par N2.

Il est aussi intéressant de noter que la première fréquence de résonance, à 1 MHz, ne semble
pas changer avec le nombre de tours. Ce phénomène est expliqué par l’impédance caractéristique
du noyau. En effet, la résonance y est déjà présente, donc elle n’a pas de raison de changer si
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Figure 2.35 – Spectres d’impédance d’un noyau bobiné de N=5 à 25 tours.

aucune autre impédance du même ordre de grandeur est ajouté en parallèle (par exemple la
CPE).

La phase de l’impédance caractéristique du noyau, dans sa partie HF, semble tendre vers
environ −22°. Sans être totalement capacitive, l’impédance du noyau dans la partie HF est a priori
équivalente à celle d’un condensateur avec pertes diélectriques. Ce condensateur équivalent est
nommé de manière pragmatique Cmat , pour capacité matériau, même si le comportement n’est
pas purement capacitif, et même si Cmat n’est a priori pas constant avec la fréquence. Comme
l’impédance du noyau sans la contribution de la CPE évolue avec le carré du nombre de tours, il
est normal que cette Cmat évolue avec l’inverse du carré du nombre de tour [Cue16 ; Zha18 ; Li21].
Le phénomène diélectrique est donc purement lié au noyau, et de fait l’impact du paramètre N2

n’a pas besoin d’être étudié.

Le comportement diélectrique du noyau est étudié en détail dans la section suivante grâce aux
EF, avec pour objectif premier d’expliquer les phénomènes électromagnétiques macroscopiques
en jeu. La compréhension de ces phénomènes permettra de proposer une première modélisation
simple de Cmat en fonction des paramètres géométrique du noyau et des propriétés physique du
matériau.

2.3.2 Simulation EF de l’impédance caractéristique du noyau

Afin d’étudier la physique du phénomène observé, une simulation fréquentielle par la
méthode des éléments finis est réalisée. L’objectif est d’observer la cartographie des champs
électromagnétiques et d’en tirer des explications qui pourraient aider à la modélisation circuit
du phénomène. La géométrie et le maillage sont présentés, puis les cartographies des champs
obtenues sont détaillées.



66 CHAPITRE 2. Caractérisation et modélisation du noyau magnétique torique

Paramètre Symbole Valeur

Rayon externe R 18 mm
Rayon interne r 11,5 mm
Hauteur h 15 mm

Matériau - N30
Perméabilité rel. initiale, mesurée µri 3680

Référence fabricant - B64290L0674X830

Tableau 2.6 – Dimensions et propriétés magnétiques du noyau T4 utilisé pour les essais de
caractérisation.

2.3.2.1 Géométrie, maillage et matériau

Le logiciel utilisé pour la simulation est COMSOL 5.4. La géométrie simulée est présentée
dans la figure 2.36. L’ensemble du dispositif OT est simulé, avec un noyau à l’intérieur, ainsi
les conditions d’excitations sont proches des conditions de mesure, et l’influence de l’OT sera
présente, et son impédance à vide sera compensée comme pour la mesure. La simulation utilise
la symétrie de révolution intrinsèque à la géométrie. Cela permet de réaliser une simulation 2-D
de type axisymétrique. Il y a trois domaines de simulation : l’air, l’OT en laiton et le noyau en
ferrite. Le noyau T4 simulé est décrit dans le tableau 2.6. Chaque domaine se voit attribuer des
propriétés matériaux détaillées dans la figure 2.36. Pour le noyau, des propriétés générales sont
décrites et seront précisées par la suite. Les conditions aux frontières de la simulation sont les
suivantes. La condition d’isolation électrique définie par −→n · −→J = 0, avec

−→
J le vecteur densité de

courant et −→n la normale de la frontière, est imposée sur les frontières extérieures de l’OT pour
garantir qu’aucun courant ne sorte par les parois de l’OT (en bleu sur la figure 2.36). Un port
+/− est défini au niveau du connecteur N de l’OT, avec une excitation sinus d’amplitude 1 V. Le
+ est imposé sur l’axe de l’OT (en rouge sur la figure 2.36), et le − est imposé sur l’extérieur (en
vert sur la figure 2.36).

Le maillage est choisi plutôt fin, avec une contrainte d’épaisseur maximale des éléments
le long des surfaces extérieures du noyau, et intérieures de l’OT pour prendre en compte
correctement les effets de peau. La figure 2.37(a) montre le maillage pour l’ensemble de la
géométrie et la figure 2.37(b) montre le maillage pour la section du noyau uniquement. Le
laminage en périphérie du noyau est bien visible sur la figure 2.37(b).

Concernant le matériau du noyau deux cas sont définis : un de référence avec uniquement une
perméabilité magnétique complexe de type Debye (équation (2.28) avec µri = 3680, frel = 3MHz),
une conductivité σ = 2Sm−1 [Fer13], et une permittivité relative de 1. Le deuxième cas est
identique mais avec une très grande permittivité relative de 40 000 (calculée approximativement
d’après la mesure de l’impédance du noyau et l’expression de Cmat issue de [Zha18] ; la valeur est
dans l’ordre de grandeur des permittivités relatives constatées dans la littérature [Fer13 ; Tan12 ;
Kąc22]). Le solveur n’étant pas capable de combiner des pertes diélectriques (modélisées avec
une permittivité relative complexe) avec une conductivité électrique (car en théorie ϵ′′ = σ/2πf ),
seule la permittivité relative réelle est appliquée. Plusieurs pas de fréquence sont simulés afin
de reconstruire l’impédance d’après la simulation et la comparer au spectre mesuré.
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Figure 2.36 – Géométrie avec symétrie de révolution de l’OT chargé d’un noyau.

(a) (b)

Figure 2.37 – Maillage 2-D appliqué à la géométrie : (a) complète, (b) zoom sur la section du
noyau.
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2.3.2.2 Résultats de simulation

Les résultats de simulation sont présentés de deux manières ci-après. Les cartographies
du champ électrique et du champ d’induction magnétique sont étudiées pour comprendre les
phénomènes physiques. La simulation étant fréquentielle, les résultats sont complexes. Ici seule
la norme des champs B et E est étudiée, ce qui correspond aux valeurs crêtes des grandeurs
considérées. La comparaison de l’impédance simulée et mesurée est détaillée pour la validation
des simulations d’après la mesure.

Cartographie des champs d’induction magnétiques et électriques Les cartographies de la
section du noyau sont présentées dans le tableau 2.7, pour quatre fréquences (100 kHz, 1 MHz,
10 MHz et 100 MHz) différentes. À 100 kHz, il n’y a pas de différence entre le cas avec ou sans
permittivité relative élevée, le comportement est principalement inductif. À 1 MHz, pour le cas
à permittivité élevée, le champ B se courbe légèrement vers l’extérieur, ce qui pourrait être le
début d’une résonance. Enfin à 10 MHz et à 100 MHz l’effet de peau qui apparaît légèrement
pour le cas de référence est amplifié pour le cas à haute permittivité.

Les cartographies du champ E sont montrées dans le tableau 2.8, avec des flèches dont la
taille est normalisée, et dont le centre est aux coordonnées de la valeur représentée. À 100 kHz
et à 1 MHz il n’y a pas de différences majeures entre le cas de référence et le cas avec la grande
permittivité. Par contre à 10 MHz et à 100 MHz le champ E est lui aussi plutôt présent sur
la périphérie de la section à cause de l’effet de peau. Il semble y avoir une inversion dans le
sens de rotation de E dans la section. Ce phénomène semble être une résonance du champ
électromagnétique à travers la section.

La cartographie de la partie réelle de Ez, présentée dans le tableau 2.9, confirme la résonance
du champ à travers la section, qui apparaît dans la section pour des grandes permittivités.

Les cartographies des champs B et E montrent une diffusion du champ électromagnétique
dans la section du noyau. La dispersion du champ électromagnétique est amplifiée par la très
grande permittivité relative apparente des matériaux de type Mn-Zn. Cette diffusion masque et
atténue les phénomènes de résonance qui sont concomitants.

Impédance simulée La figure 2.38 montre le spectre de l’impédance mesurée du noyau T4,
comparé au spectre des impédances modélisées grâce aux simulations EF (l’impédance à vide de
l’OT a été compensée pour les deux). Le cas de référence à ϵr = 1 donne bien l’impédance comme
si elle était modélisée avec une perméabilité relative de Debye. Le cas avec ϵr = 4 · 104 fait bien
apparaître un comportement pseudo-capacitif au-delà de 1 MHz. Le phénomène de diffusion
constaté précédemment semble donc à l’origine de Cmat . Mais le comportement est différent de
la mesure. La permittivité relative ne semble pas suffisamment grande. La phase tends vers −45°,
et la pente du module vers −10 dB par décade. Cela est cohérent avec un phénomène d’effet de
peau. Des efforts supplémentaires sont donc nécessaires pour modéliser par la simulation les
champs électromagnétiques dans la section du noyau, ainsi que pour caractériser la permittivité
relative du matériau qui change certainement avec la fréquence. Néanmoins l’objectif premier
de la thèse n’étant pas cette simulation, un modèle approximatif de la pseudo-capacité (car la
phase n’est pas à −90°) Cmat en fonction des paramètres géométriques est proposé ci-après.
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|B| [T]

f ϵr = 1 ϵr = 40000

100 kHz

1 MHz

10 MHz

100 MHz

Tableau 2.7 – Comparaison des cartographies du champ B dans la section du noyau, avec et sans
permittivité relative.
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|E| [V/m]

f ϵr = 1 ϵr = 40000

100 kHz

1 MHz

10 MHz

100 MHz

Tableau 2.8 – Comparaison des cartographies du champ E dans la section du noyau, avec et sans
permittivité relative.
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ℜ(Ez) [V/m]

f ϵr = 1 ϵr = 40000

10 MHz

Tableau 2.9 – Comparaison des cartographies du champℜ(Ez) dans la section du noyau, avec
et sans permittivité relative.
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Figure 2.38 – Spectre d’impédance du noyau T4 mesuré et modélisé par les EF.



72 CHAPITRE 2. Caractérisation et modélisation du noyau magnétique torique

A
xe

 d
e 

ré
vo

lu
tio

n

A
xe

 d
e 

ré
vo

lu
tio

n

(a) (b)

Figure 2.39 – Schéma de la section d’un tore rond avec un champ magnétique homogène et
limité à une épaisseur δ proche de la surface.

2.3.3 Expression approchée de la pseudo-capacité matériau Cmat

Afin de déterminer une expression approchée de la pseudo-capacité Cmat , l’approche utilisée
dans [Zha18] est reprise et adaptée. Dans cette publication de conférence, un champ B uniforme
est considéré dans un tore de rayon moyen rm, de section ronde de rayon ρ0 et de périmètre
p, de perméabilité µ, et de permittivité ϵ. Le schéma de la section du tore est montré dans la
figure 2.39(a).

L’application de l’équation de Maxwell-Faraday, donne l’expression de E en fonction de B. En
y injectant B, exprimé en fonction de l’inductance du noyau bobiné de N tours, et excitée par
une différence de potentiel U , l’énergie électrique stockée par le noyau est calculée. Enfin, de
cette énergie et de U , est déduite la capacité du matériau Cmat,1 dans le cas où le champ B est
considéré homogène dans la section, soit

Cmat,1 =
1
4
· ϵ · rm
N2 . (2.41)

Or, le tableau 2.7 montre pour les cas à 10 et 100 MHz, et pour une grande permittivité relative,
que le champ B est confiné dans une épaisseur proche de la surface extérieure du noyau. La même
démarche que précédemment est alors appliquée, avec cette fois un B considéré homogène et
constant dans une épaisseur de peau δ proche de la surface du noyau, comme cela est schématisé
dans la figure 2.39(b). Il vient alors que la pseudo-capacité du matériau vaut

Cmat ≈ 1
3
· 2π · δ · ϵ · rm

N2p
∝ lmag

N2p
, (2.42)

avec lmag = 2πrm le périmètre moyen du tore. D’après cette expression la pseudo-capacité
matériau semble proportionnelle à l’inverse du nombre de tours au carré, comme cela a été
constaté de nombreuses fois dans la littérature [Cue13 ; Cue16 ; Li21 ; Zha18]. Une démonstration
plus détaillée de ce phénomène fait partie des perspectives de ces travaux.

2.3.4 Validation de l’effet de la taille du noyau sur Cmat

D’après la section précédente, la valeur de Cmat dépend de la taille du noyau. Approximati-
vement, pour un matériau donné, et pour la pseudo-capacité de l’impédance caractéristique du
noyau (N = 1) et d’après l’équation (2.42), il vient que

Cmat ∝
lmag

p
. (2.43)
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Figure 2.40 – Photographie d’une série de tores de matériau Mn-Zn N30.

Nom R [mm] r [mm] h [mm]

η1 5.00 3.00 4.00
η2 6.25 3.75 5.00
η3 8.00 4.80 6.30
η4 10.00 5.00 7.00
η5 12.65 7.40 10.00
η6 18.00 11.50 15.00
η7 20.00 12.00 16.00

Tableau 2.10 – Dimensions nominales sans enrobage d’une série de noyaux.

Afin de vérifier cette relation de proportionnalité expérimentalement, la série de tores de
matériau Mn-Zn N30 présentée dans la figure 2.40 est utilisée. Les dimensions nominales sans
l’enrobage de ces noyaux sont détaillées dans le tableau 2.10. L’impédance caractéristique de
chaque noyau est mesurée grâce au dispositif OT sur l’analyseur d’impédance en configuration
deux pointes de mesure (voir section 2.1.4.1 pour plus de détails).

Les spectres d’impédance présentés dans la figure 2.41 montrent tous un comportement de
type Cmat au-delà de 10 MHz pour le noyau le plus petit, ici η1, et au-delà de 1 MHz pour le noyau
le plus gros, ici η7. Comme précédemment les mesures montrent l’équivalence à un condensateur
avec perte car la phase est entre −15° et −24° et la pente du module est d’environ −5 dB par
décade. Au-delà de 40 MHz la phase tend à croître légèrement du fait de la compensation de
l’impédance à vide qui est beaucoup plus grande et qui masque l’information utile.

Pour vérifier la relation équation (2.43), le module de l’impédance |Z | de chacun des tores
est relevé à la fréquence de 20 MHz. En effet, à cette fréquence tous les noyaux voient leur
impédance atteindre une phase constante d’environ −22°, ce qui garantie que l’effet de Cmat est
bien présent. La pseudo-capacité Cmat à cette fréquence est déduite du module de l’impédance,
soit

Cmat =
1

2πf · |Z | . (2.44)

Ensuite le module de cette impédance est affiché dans la figure 2.42 en fonction du rapport
lmag /p. Malheureusement la relation est difficile à vérifier car les noyaux considérés sont tous
plus ou moins homothétiques les uns par rapport aux autres comme le montre les valeurs du
rapport lmag /p toutes comprises dans un intervalle de 2.06 ± 0.1, soit une variation de ±5%
par rapport à la valeur centrale. Les pseudo-capacités sont comprises dans un intervalle de
1,19nF± 0,16nF, soit une variation de ±13,5% par rapport à la valeur centrale. Il n’y a donc pas
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Figure 2.41 – Spectres d’impédance caractéristique d’une série de tores de matériau Mn-Zn de
type N30.
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de matériau N30.
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Figure 2.43 – Spectres de perméabilité d’une série de tores de matériau Mn-Zn de type N30.

Paramètre Symbole Valeur

Rayon externe R 25 mm
Rayon interne r 15 mm
Hauteur h 20 mm

Matériau - N30
Perméabilité rel. initiale µri 4300

Référence fabricant - B64290L0082X830

Tableau 2.11 – Dimensions et propriétés magnétiques du noyau T5 utilisé dans [Tak19].

de tendance claire qui se dégage de ces mesures qui viendrait conforter la relation équation (2.43).
De plus la dispersion des propriétés physiques de chacun des noyaux ne garantit pas que les
résultats précédents ne soient pas dus au hasard. Les spectres de perméabilité magnétique sont
montrés dans la figure 2.43. La dispersion de la perméabilité initiale est bien comprise dans
l’intervalle spécifié par le fournisseur. Il se peut donc que cette dispersion soit semblable pour
la permittivité relative de matériau, ce qui changerait de manière proportionnelle Cmat . Afin
de lever l’incertitude sur les résultats précédents, des mesures d’impédance de tores laminés
issues de [Tak19] sont utilisées. Dans [Tak19] les auteurs ont pris quatre tores T5 décrits dans
le tableau 2.11. Ces noyaux ont été laminés avec un nombre croissant de couches. Les schémas
en coupe des sections sont présentés dans la figure 2.44. La lamination a pour effet de mieux
répartir le champ électromagnétique dans la section, de la même manière que des fils de Litz
pour un conducteur multi-brin, ou que les tôles magnétiques utilisées pour construire le noyau
d’un transformateur de réseau, ou de puissance. Cet effet a notamment été étudié et simulé pour
des noyaux en ferrite Mn-Zn dans [Kąc19]. Le champ électrique dans la section suit alors les
périmètres des laminations. Les mesures d’impédances caractéristiques de ces tores laminés sont
présentées dans la figure 2.45, avec n le nombre de couches. De même que précédemment les
modules des impédances à 10 MHz sont extraits. La valeur absolue de la Cmat en est déduite et
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Figure 2.46 – Évolution de |Cmat | à 10 MHz en fonction du rapport lmag /p, pour la série de noyaux
laminés de matériau N30.

affichée en fonction du rapport lmag /pn dans la figure 2.46, avec pn la somme des périmètres
additionnés des n couches, soit

pn = 2 · (R− r + h) + 2 · (n− 1) · (R− r). (2.45)

Ici la somme des périmètres est considérée car chaque couche voit une pseudo-capacité en
parallèle de celle des autres couches. Les résultats montrent clairement une relation de linéarité
entre la valeur de |Cmat | et le coefficient lmag /p, avec un coefficient de détermination de 0.980.
L’évolution de |Cmat | est bien inversement proportionnelle au périmètre pn, autrement dit le
nombre de couches. Ces résultats valident ainsi l’approximation de l’équation (2.43).

L’évolution de Cmat avec les dimensions et la géométrie d’un noyau étant connue, cette
relation peut servir lors de la caractérisation et de la modélisation de Cmat pour un matériau
donné. En effet, une mesure de l’impédance caractéristique d’un noyau permet de déterminer
une bonne approximation de la Cmat pour des noyaux de taille et de forme différentes dans le
même matériau. Cette capacité ne peut pas être modélisée par un condensateur parfait, car sa
phase est constante et différente de −90◦. La modélisation circuit d’un tel élément est proposée
dans la section suivante.

2.3.5 Prise en compte du comportement capacitif dans le modèle circuit

La prise en compte du comportement pseudo-capacitif dans un modèle circuit est possible
grâce à un réseau RC de type Cauer ou de type Foster [Cue16]. Néanmoins l’inconvénient de
ces modèles est de perdre le lien avec la géométrie et les caractéristiques matériaux. Il est aussi
possible d’extraire la permittivité relative complexe du matériau [Tod18a ; Ker03 ; Kąc22] et de
créer une impédance dépendante de la fréquence. D’autres approches sont possibles comme
les capacités d’ordre fractionnaires. Ici l’utilisation d’une capacité d’ordre fractionnaire [Fre13 ;
Sem19 ; Kąc20 ; Kąc22] est proposée. Ces éléments circuits non-linéaires permettent d’obtenir
une phase constante comme c’est le cas pour la partie haute fréquence des mesures présentées
précédemment dans la figure 2.41. Ils sont faciles à utiliser dans une représentation fréquentielle,
et sont donc retenus ici.

Les propriétés de ces éléments circuits à phase constante sont présentées dans un premier
temps, puis un modèle circuit de l’impédance des noyaux de la série de la figure 2.41 en est
dérivé.
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Ordre de Cα Module de ZCα
Phase de ZCα

Élément éq. de Cα Unité de Cα

0 1
Cα

0 G = 1
R S

α 1
(2πf )α ·Cα

−α · π2 -
(
rads−1

)1−α ·F

1 1
2πf ·Cα

−π
2 C F

Tableau 2.12 – Propriétés d’une capacité d’ordre fractionnaire comparées aux éléments circuits
classiques R et C.

2.3.5.1 Capacité d’ordre fractionnaire

La pseudo-capacité Cmat mesurée précédemment a une impédance dont la phase est égale à
−22°, avec une pente proche des −5 dB par décade dans un diagramme de Bode. Or l’impédance
d’un condensateur C classique est

ZC =
1

j · 2πf ·C , (2.46)

avec une phase à −90°, et une pente à −20 dB par décade. En remarquant que

(j · 2πf )−α = (2πf )−α · e(−j·α π
2 ) = (2πf )−α ·

(
cos

(−απ
2

)
+ j · sin

(−απ
2

))
, (2.47)

il est alors possible d’obtenir une pseudo-capacité avec une phase constante égale à −απ/2.
Un tel élément à phase constante, mais différente de −π/2, est aussi appelée capacité d’ordre
fractionnaire. Elle est notée ici Cα (version fraktur du caractère C), pour une capacité d’ordre
fractionnaire à l’ordre α. Son impédance est alors

ZCα
=

1
(j · 2πf )α ·Cα

. (2.48)

Les propriétés d’une capacité d’ordre fractionnaire et de son impédance sont rassemblées dans le
tableau 2.12, et sont comparées à celle de la résistance et de la capacité. La capacité fractionnaire
Cα est ainsi équivalente, pour α = 0, à une conductance G, exprimée en Siemens de symbole
S. Pour α = 1, le comportement est celui d’une capacité C pure, en Farad de symbole F. Enfin
entre les deux, le comportement est intermédiaire et l’unité aussi (rads−1)1−α · F. Les spectres
d’impédance de capacités d’ordre fractionnaire avec Cα = 10 [(rads−1)1−α ·pF], pour différents α,
sont montrés dans la figure 2.47 à titre d’exemple. La variation d’α entraîne bien une variation
de la pente et de la phase de l’impédance entre les deux cas extrêmes, à savoir la résistance
et la capacité pure. La capacité d’ordre fractionnaire est utilisée dans la section suivante pour
modéliser la réponse haute fréquence d’un noyau, puis pour s’en servir comme modèle pour une
série entière.

2.3.5.2 Modèle circuit de l’impédance caractéristique d’une série de noyaux Mn-Zn

L’impédance d’un noyau de ferrite Znoy dépend des propriétés physiques du matériau, ainsi
que de ses dimensions. La partie à BF est représentable par une inductance L, comme cela a été
montré dans la section 2.2.2. Au-delà de la fréquence de relaxation frel , les matériaux de type Ni-
Zn sont généralement résistifs, le modèle de Debye de la section 2.2.3.1, et son équivalent circuit
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Figure 2.47 – Spectre d’impédance de capacités d’ordre fractionnaire pour différents ordres
fractionnaires α.

RpLp de la section 2.2.2 peuvent donc suffire. Par contre, pour les matériaux de type Mn-Zn le
comportement à HF est plutôt celui d’un condensateur avec perte, ou d’une pseudo-capacité,
comme cela a été vu dans la section 2.3.1.2. Cette pseudo-capacité masque complètement le
comportement résistif attendu. C’est pour cette raison que le modèle de l’impédance d’un
noyau de Mn-Zn, proposée ici, n’utilise pas le modèle de Debye pour la partie magnétique
de l’impédance, mais une simple inductance. Pour la partie à HF, l’approximation de Cmat de
l’équation (2.42) est utilisée. Cette définition est associée à une capacité d’ordre fractionnaire
de la section précédente pour modéliser l’évolution en fréquence de Cmat . Il vient alors que
l’admittance du noyau est

1
Znoy

=
1

j · 2πf ·µ0µriAN
+ (j · 2πf )α · lmag

p
· kCα

, (2.49)

avec le coefficient du noyau

AN =
h

2π
ln

(R
r

)
, (2.50)

et le coefficient kCα
de la capacité d’ordre fractionnaire issue de la mesure de l’impédance d’un

noyau, de paramètres l′mag et p′ , tel que

Cα = kCα
· l
′
mag

p′
. (2.51)

Il est intéressant de noter que l’équation (2.49) est un modèle analytique de l’impédance d’un
noyau de type Mn-Zn qui dépend directement des dimensions du noyau, ainsi que de trois
propriétés matériau µri , kCα

, et α, facilement extraites d’une caractérisation de l’impédance d’un
noyau. Autrement dit, connaissant l’impédance d’un noyau d’un matériau donné, il est possible
de modéliser l’impédance d’un autre noyau de taille et de proportions différentes.

A titre d’exemple, l’impédance du noyau η3 est utilisée pour retrouver les paramètres α
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Figure 2.48 – Comparaison des spectres d’impédance mesurés et modélisés avec une capacité
d’ordre fractionnaire empirique pour deux noyaux : (a) un petit noyau η1, (b) un grand noyau η7.

et kCα
du matériau N30 par ajustement du modèle décrit par l’équation (2.49). Les valeurs

extraites sont Cα = 7(rads−1)(1−α) ·mF, et α = 0,244. Le matériau étant du N30, une perméabilité
magnétique relative initiale de 4300 est utilisée. Les impédances des noyaux η1 et η7 sont ainsi
modélisées avec l’équation (2.49) et montrée dans la figure 2.48(a) et (b) respectivement. Ces
impédances nommées L || Cα , son comparées à la mesure. Les figures montrent aussi pour
référence l’impédance modélisée avec un simple modèle de Debye (en considérant la fréquence
de relaxation à 1,5 MHz) appelée LDb dans les figures. Les résultats montrent que le modèle avec
la capacité d’ordre fractionnaire est capable de modéliser l’impédance avec une erreur relative
moyenne de moins de 20 %, alors que le modèle de Debye produit une erreur relative moyenne
d’environ 150 % sur le noyau le plus gros, à savoir η7. Le modèle de Debye est suffisant pour
des noyaux de petite taille. Pour des noyaux plus gros le comportement pseudo-capacitif du
noyau apparaît à plus faible fréquence, et l’utlisation d’un modèle avec une capacité d’ordre
fractionnaire caractérisée expérimentalement semble plus indiquée. Néanmoins les noyaux une
fois bobinés voient la partie HF de leur spectre d’impédance masquée par l’impédance capacitive
du bobinage. Il y a alors moyen de négliger Cmat sous certaines conditions qui sont présentées
dans la section suivante.

2.3.6 Conditions pour négliger l’effet pseudo-capacitif du noyau

Comme le montrent les figures 2.35 et 2.34 le comportement capacitif du noyau est masqué
par la CPE pour un nombre de tours relativement faible comparé à la taille du noyau (ici 25
tours de fil de diamètre 0,56 mm représentent environ 1/5 du périmètres interne). Cela est du
majoritairement au fait que Cmat est inversement proportionnelle à N2 et que la CPE est a priori
proportionnelle à N [Cue16 ; Li21]. Il est alors possible de négliger le comportement capacitif du
noyau face au comportement capacitif du bobinage.

Cela revient à déterminer une valeur de CPElim qui assure le masquage de Cα . La figure 2.49
montre schématiquement les différentes impédances en parallèle qui composent l’impédance
d’une bobine faite avec un matériau de type Mn-Zn. Ces impédances sont N2 · Lcarac pour la
partie magnétique à BF avec N le nombre de tours, et Lcarac = µ0 · µri · h

2π · ln
(
R
r

)
l’inductance
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log-log

Figure 2.49 – Schéma des impédances en parallèle qui entrent en jeu dans l’impédance d’un
noyau de type Mn-Zn bobiné.

caractéristique du noyau, Cα pour l’effet pseudo-capacitif du noyau, et CPE pour la capacité
du bobinage. La CPElim représente la CPE minimale qui masque entièrement la Cα , et donc la
condition pour la négliger. Formellement cela se traduit par l’inégalité suivante,∣∣∣ZCα

∣∣∣ ≥ |ZCPE | . (2.52)

Puis il en déduit que
N2

(2πf )α ·Cα
≥ 1

2πf ·CPE . (2.53)

Or le pire cas se trouve à la fréquence remarquable frem (et non pas fréquence de résonance
car ici le croisement des modules n’indique pas forcément la fréquence de résonance, étant
donnée que Cα n’est pas complètement capacitive). Cette fréquence est le croisement entre
Cα/N

2 et l’inductance du noyau bobiné N2 ·Lcarac, et elle est définie par

2πfrem ·N2 ·Lcarac =
N2

(2πfrem)α ·Cα
=⇒ frem =

1

2π (Lcarac ·Cα)
1

α+1
. (2.54)

La capacité minimale du bobinage CPElim nécessaire pour négliger la contribution de Cα
dans l’impédance de la bobine est alors définie dans l’équation (2.55) en injectant (2.54) dans
(2.53) avec f = frem.

CPE ≥ CPElim =
1
N2

(Cα)
2

1+α

(Lcarac)
α−1
α+1

(2.55)

La figure 2.50 montre cette CPE minimale en fonction du nombre de tours pour chacun des
noyaux de la série considérée, et en limitant N au nombre de conducteurs de diamètre 0,56 mm
insérables sur le demi-périmètre interne de chaque noyau (la bobine de mode commun a deux
enroulements). Par exemple pour le noyau η3 à N = 20 tours la CPE totale des bobinages doit
être supérieure à 8,9 pF pour négliger la contribution de Cα et obtenir une impédance qui
présenterait un écart relatif à l’impédance avec Cα de moins de 20 % dans la partie haute
fréquence.
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Figure 2.50 – CPE minimale pour négliger la capacité matériau en fonction du nombre de tours
et du noyau.

2.4 Conclusion du chapitre

Le comportement du matériau magnétique est modélisé par la perméabilité relative complexe.
Cette représentation fréquentielle des propriétés magnétiques du matériau est caractérisée
par une mesure petits signaux sur un échantillon torique. Afin de mesurer des tores plus
gros, un dispositif de caractérisation nommé OT a été mis au point pour fonctionner sur deux
appareils de mesure différents. Les mesures réalisées avec ce dispositif sont cohérentes avec
celles du dispositif commercial. Un modèle de perméabilité magnétique relative complexe de
type relaxation de Debye est alors utilisé pour modéliser les propriétés magnétiques du matériau.
Ce modèle est équivalent à une représentation RL parallèle de l’impédance caractéristique du
noyau. Les mesures réalisées sur une série de tore de matériau Mn-Zn ont aussi permis de
montrer le comportement diélectrique des noyaux dans la partie haute fréquence du spectre. Les
simulations EF semblent confirmer que la diffusion du champ magnétique et la haute permittivité
relative apparente sont à l’origine de ce phénomène, néanmoins des études supplémentaires sont
nécessaires pour déterminer la permittivité relative complexe du matériau pour le modéliser
correctement. Une relation de proportionnalité entre la valeur de cette capacité et les dimensions
du noyau a permis de modéliser l’impédance d’une série de noyaux, grâce à la caractérisation
d’un seul. Le comportement capacitif est alors modélisé par une capacité d’ordre fractionnaire,
et est négligeable dans le modèle de l’impédance du noyau bobiné sous certaines conditions.
Le modèle circuit RL parallèle sera donc utilisé dans le chapitre 4 pour le dimensionnement
de la bobine de mode commun. La contribution du bobinage au comportement capacitif haute
fréquence du noyau sera étudié dans le chapitre suivant. La capacité matériau étant négligée,
son impact sera vérifié après dimensionnement.
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La modélisation de l’impédance caractéristique Zcarac du noyau de la bobine de MC, présentée
dans le chapitre précédent, n’est pas suffisante pour obtenir l’impédance du noyau bobiné.

En effet, le bobinage n’est pas parfait et provoque une chute de l’impédance dans la partie
HF du spectre, comme cela a été présenté dans la section 2.3.1.1, et rappelé dans la figure 3.1.
Cette chute est dues aux couplages capacitifs inter-spires et entre les spires et le noyau. Elle est
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Figure 3.1 – Comparaison de l’impédance idéale et mesurée d’une bobine de mode commun.

équivalente à une capacité appelée CPE, mise en parallèle de l’impédance caractéristique du
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Figure 3.2 – Schéma électrique monophasé équivalent d’une bobine de mode commun avec sa
CPE.

noyau bobiné, comme cela est montré dans le circuit de la figure 3.2. Cette chute d’impédance
nuit aux performances HF de filtrage de la bobine de MC, ici au-delà de 1 MHz, et doit donc être
modélisée finement pour prédire le plus précisément possible l’impédance de la bobine dès la
phase de conception.

L’objectif de ce chapitre est donc de prédire la valeur de la CPE en fonction des paramètres
géométriques de la bobine de MC, des paramètres matériaux et de connaître la réponse du filtre
à HF. La reproduction fidèle de la chute d’impédance permettra de dimensionner des filtres sur
une large bande de fréquence. Dans un premier temps, le réseau capacitif équivalent à l’échelle
des spires sera présenté et résolu. Le calcul des capacités élémentaires sera abordé dans un
deuxième temps. Puis le modèle sera validé expérimentalement sur différents matériaux magné-
tiques, avec notamment l’explication détaillée d’un test non-destructif pour mettre en évidence
le comportement conducteur du matériau. Enfin, dans un quatrième temps, la connaissance
apportée par le modèle permettra de proposer des actions sur le bobinage pour réduire les effets
capacitifs de ce dernier et augmenter les performances à haute fréquence du composant.

3.1 Réseau capacitif créée par l’enroulement

Dans cette section un modèle circuit à l’échelle des spires est d’abord présenté, puis le réseau
capacitif obtenu est résolu pour obtenir une expression analytique de la CPE de la bobine de MC
en fonction des capacités élémentaires inter-spires, tore-spires, et tore-spires sur les bords des
enroulements.

3.1.1 Identification des couplages capacitifs élémentaires

Des couplages capacitifs apparaissent entre deux surfaces conductrices à des potentiels
différents. Pour la bobine de mode commun ce sont les fils et le noyau. Ces couplages sont
modélisés par des capacités, qui sont qualifiées de parasites car elles sont autant de chemins de
faible impédance aux hautes fréquences pour les perturbations conduites. Elles impactent donc
les performances à HF du filtre CEM. Leur identification est alors nécessaire pour modéliser leur
effet sur l’impédance de la bobine de MC. Pour simplifier l’étude, le noyau magnétique torique
de la figure 3.3(a) est ouvert et mise à plat, car à l’échelle d’une paire de spires, la courbure
du noyau est négligeable. La figure 3.3(b) montre alors une paire de spires autour du noyau
déplié dans lequel un flux ϕ circule. Le noyau est considéré comme un conducteur parfait de
potentiel Vc, et les spires ont chacune un potentiel différent. La différence de potentiel Utc (tc
pour turn-core) crée un couplage capacitif tore-spire représenté par une capacité élémentaire
dCtc (voir section 1.2.1.2) entre les éléments de longueur dl des spires et la surface du noyau.
La différence de potentiel entre spires Utt (tt pour turn-turn) crée aussi un couplage capacitif
inter-spires modélisé par une capacité élémentaire dCtt .
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Figure 3.3 – Schéma (a) d’une bobine de mode commun, (b) d’une paire de spires autour du
noyau déplié et des couplages capacitifs élémentaires associés, et (c) de la simplification sous
forme de boucles fermées des spires.

Les couplages de rangs supérieurs entre les spires non adjacentes ne sont pas pris en compte,
car il sont négligeables sur des composants simple couche, comme expliqué dans [Dal07] et
vérifié plus loin dans la section 3.2.6.

Sur la plage de fréquence imposée par les normes de CEM dans le domaine du conduit (envi-
ron 150 kHz à 30 MHz), la modélisation de la première résonance de l’impédance de la bobine
semble suffisante pour dimensionner un filtre de MC. Les résonances dues au phénomène de
propagation des ondes électromagnétiques le long des conducteurs ne sont donc pas modélisées
dans ces travaux. Mais il est possible de les prendre en compte avec un circuit équivalent à
l’échelle de la spire qui couple le comportement magnétique et électrique du composant (voir
[Kov12] et la section 1.3.4.1).

L’objectif étant ici un modèle à l’échelle du composant, des simplifications supplémentaires
sont proposées. Les spires de la figure 3.3(b) sont alors considérées dans la figure 3.3(c) comme
des boucles fermées à un seul potentiel électrique.

3.1.2 Approche électrostatique à deux dimensions

Pour simplifier encore l’étude, chaque spire est alors considérée comme une boucle fermée à
un seul potentiel électrique, et le bobinage est considéré régulier, comme cela est montré dans la
figure 3.3(c), avec la paire de spires aux potentiels Vn et Vn+1. Il y a alors des capacités tore-spires
Ctc, et des capacités inter-spires Ctt , [Mas97 ; Kov12 ; Kov15b ; Don19b ; Zha21b ; Li21]. Ces
simplifications successives permettent d’étudier les couplages capacitifs avec une approche à
2-D. Le réseau capacitif d’un bobinage est montré sous sa forme à 2-D dans la figure 3.4, avec en
bordure du bobinage des couplages additionnels modélisé par des capacités Cf , là où le champ
électrique a davantage de place pour se développer. L’encadré en pointillé montre un domaine
de simulation, ou de calculs, à 2-D dont la profondeur est égale à la longueur de la spire. La
prise en compte de la courbure de la spire et des coins seront abordée respectivement dans les
sections 3.2.2 et 3.2.2.4 . Les couplages capacitifs seront ensuite déterminés par une méthode à
2-D dans la section 3.2.3.

Dans le cas où les potentiels des spires sont connus, il est possible d’employer une approche
électrostatique. Ce découplage entre la partie magnétique du composant et la partie électrique
peut simplifier le calcul de la CPE. La détermination des potentiels de chacune des spires est
alors abordée dans la section suivante.
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Figure 3.4 – Schéma électrique du réseau capacitif créé par un bobinage.

3.1.3 Couplage électromagnétique et répartition de la tension

Certaines publications [Mas97 ; Pas15 ; Don19b ; Don19a] ne considèrent pas la partie magné-
tique du composant. En effet, ces travaux considèrent les spires intermédiaires, et leur potentiel
respectif V2 à VN−1, flottants (ou libres). Sous cette hypothèse, la CPE est alors déterminée comme
étant la capacité équivalente vue entre les spires de potentiels V1 et VN . Le réseau capacitif est
alors réduit à la CPE grâce à des transformations ∆Y successives (théorème de Kennelly [Ken99]).
Cette approche, souvent citée en référence dans les publications se rapportant à l’effet capacitif
du bobinage, souffre de défauts, comme une faible robustesse du modèle avec le nombre de tours
[Sal21 ; Zha21a ; Zha21b].

En effet, le réseau capacitif présenté précédemment ne peut pas être découplé entièrement
de la partie magnétique du composant, comme expliqué dans [Zha21b ; Sal21]. D’après la loi
de Lenz-Faraday [Pér19], rappelée dans l’équation (3.1), chaque spire traversées par un flux
magnétique ϕ voit une chute de tension Utt proportionnelle à la variation du flux. Or toute les
spires étant traversées par le même flux, la chute de tension est donc linéaire et régulière le long
de l’enroulement. En considérant un enroulement de N spires avec une chute tension UL, Utt est
alors exprimée en fonction de ces deux paramètres dans l’équation (3.1).

Utt =
dϕ
dt

=
UL

N
(3.1)

... ...

Figure 3.5 – Schéma électrique du réseau capacitif créé par le bobinage, avec les inductances
couplées et les chutes de tension.



88 CHAPITRE 3. Modélisation circuit des effets capacitifs du bobinage

Tensio
n liné

aire (
loi de

 Lenz)

Potentiel moyen 

Figure 3.6 – Schéma de la répartition des potentiels sur les conducteur du bobinage.

Dans une représentation circuit cela se traduit par l’ajout d’inductances couplées Ln. Étant
donné que chaque spire est une boucle fermée à un seul potentiel, le point d’attache des capacités
élémentaires est placé au milieu de chaque spire, comme cela est décrit dans la figure 3.5. Le
potentiel Vn de la spire n est donc son potentiel moyen comme présenté dans l’équation (3.2)
avec V0 un potentiel de référence.

∀N ∈ N, 1 ≤ n ≤N, Vn =
Utt

2
+ (n− 1)Utt +V0 =

2n− 1
2N

UL +V0 (3.2)

Le potentiel du noyau Vc est égal au potentiel moyen du réseau capacitif, comme dans
l’équation (3.3). En effet le noyau est le plus souvent flottant dans les applications de filtrage.

Vc =
UL

2
+V0 (3.3)

L’évolution du potentiel le long du conducteur enroulé autour du noyau est alors présentée
dans la figure 3.6, avec l’approximation du potentiel moyen de chaque spire en surimpression.
Ici, le potentiel de référence V0 a été choisi égal à zéro pour simplifier la représentation, mais
sa valeur dépend de l’application considérée. La connaissance de la répartition de la tension
associée au réseau capacitif décrit précédemment permet de déterminer la CPE par le calcul de
l’énergie électrostatique stockée dans chacune des capacités élémentaires.

3.1.4 Calcul de la CPE par l’énergie électrostatique

En supposant connues les capacités élémentaires Ctc,Ctt et Cf , ainsi que la tension à leurs
bornes, il est possible en considérant la tension tore-spire de la n-ième spire

Un = Vn −Vc, (3.4)

de calculer l’énergie électrique totale stockée par le réseau capacitif, soit

Etot =
N∑
n=1

1
2
Ctc ·U2

n +
N−1∑
n=1

1
2
Ctt ·U2

tt +
1
2
Cf ·

(
U2

1 +U2
N

)
. (3.5)

En y injectant les équations (3.1) et (3.4), puis les équations (3.2) et (3.3), il vient que

Etot =
N∑
n=1

1
2
Ctc ·

(2n− 1−N
2N

UL

)2
+

N−1∑
n=1

1
2
Ctt ·

U2
L

N2 +
1
2
Cf

(
(N − 1)2

2N2 U2
L

)
. (3.6)
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En simplifiant les sommes, et en remarquant que l’énergie totale Etot peut être vue comme
l’énergie stockée par une unique capacité équivalente CPE, localisée en parallèle du bobinage et
supportant donc une tension UL à ses bornes, il en est déduit que

CPE =
2 ·Etot

U2
L

=
1

12
N2 − 1
N

Ctc +
N − 1
N2 Ctt +

1
2
·
(N − 1

N

)2
Cf . (3.7)

Il est intéressant de remarquer que pour un N ≫ 1,

CPE ≈ 1
12
·N ·Ctc +

1
N

Ctt +
1
2
Cf . (3.8)

Pour réduire la CPE, chercher à réduire Ctc est important. Les moyens de réduire Ctc, et la CPE
seront abordés dans la section 3.4.

La CPE totale d’une bobine de mode commun à deux enroulements, comme étudiée ici,
correspond à la mise en parallèle des CPE des deux enroulements, soit

CPEtot = 2 ·CPE. (3.9)

La CPE en fonction du nombre de tours est exprimée en fonction des capacités élémentaires
grâce à une approche énergétique et en imposant une répartition linéaire de la tension. La valeur
de ces capacités élémentaires est déterminée dans la section suivante.

3.2 Modélisation des capacités élémentaires

Dans la section précédente les isolants étaient négligés pour simplifier les représentation,
mais ils sont bien présents pour un composant utilisé dans un filtre de CEM. La figure 3.7
montre une paire de spires isolées en face de la surface d’un noyau enrobé. Le conducteur a un
diamètre à nu d et un diamètre émaillé do. L’émail des conducteurs, a alors une épaisseur ew,
et une permittivité relative ϵw. Les deux conducteurs sont séparés d’une distance ζ, et ils sont
séparés d’une distance s du noyau. L’enrobage du noyau a une épaisseur c et une permittivité
relative ϵc.

émail

noyau

air

enrobage

cuivre

Figure 3.7 – Schéma d’une paire de spires isolée en face d’un noyau enrobé.

Le cahier des charges pour la modélisation des capacités élémentaires Ctc, Ctt et Cf impose
donc :

— de prendre en compte l’épaisseur et la permittivité des isolants des conducteurs, et de
l’enrobage du noyau car ces couches de matériaux diélectriques ont un impact sur les
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capacités élémentaires,
— de prendre en compte les espaces inter-spires et tore-spire dans le calcul de Ctc et de Ctt ,

afin d’explorer les possibilités de réduire la CPE en jouant sur ces espaces.
Le choix de la méthode des EF à 2-D est expliqué après une revue de l’état de l’art. Et les
hypothèses nécessaires à l’application de la méthode retenue sont abondamment détaillées. Enfin
la méthode est comparée à des approches connues dans la littérature et à une approche EF à 3-D
pour la valider, la mesure directe de ces capacités élémentaires étant difficile.

3.2.1 État de l’art de la modélisation des capacités élémentaires

Les enroulements de transformateur à corps droit on la plupart du temps des bobinages
multicouche. Les couplages capacitifs sont étudiés par couche de bobinage entière, et considérés
comme des cylindres conducteurs, comme détaillé dans [Dal07 ; She19 ; Zha21a]. Cette approche
a été utilisée dans [Liu20] pour étudier les bobinages à mono-couche sur des noyaux toriques.
Néanmoins, la précision de cette approche n’est pas suffisante lorsque les spires sont espacées
les unes des autres et du noyau. À l’échelle de la paire de spires, d’autres méthodes de calcul des
couplages capacitifs ont été développées et appliquées :

— la théorie des images appliquée à l’électrostatique [Li21] ;
— l’intégration de capacités élémentaires de type segment ou arc de cercle entre la spire et

la surface du noyau [Mas97 ; Kov12 ; Cha19b ; Don19b] ;
— une combinaison de capacités élémentaires de type segment et arc de cercle [Mid14] ;
— la transformation conforme en électrostatique [Mas18] ;
— les éléments finis à 2-D en électrostatiques [Cue17 ; Cha19b ; Yu01].
Dans ce travail de thèse le cahier des charges pour le modèle des capacités Ctc,Ctt et Cf

impose de prendre en compte les bobinages lâches avec les espace tore-spires s, et inter-spires ζ,
l’isolant du conducteur, et l’enrobage du noyau.

Requis

Ctt Ctc

Référence Type s ζ s ζ Isolant Cond. Enrobage Noyau

[Li21] Th. Images ✓ ✓ ✓ ✓
[Mas97] Segments ✓
[Pas15] Segments ✓
[Kov12] Arcs ✓ ✓ ✓

[Don19b] Arcs ✓ ✓ ✓ ✓
[Mas18] Trans. Conf. ✓ ✓ ✓

[Cha19b] EF 2D ✓ ✓
[Cue17] EF 2D ✓ ✓ ✓ ✓

Tableau 3.1 – Comparaison des modèles de capacités élémentaires pour les tores bobinés.

Les méthodes de la littérature présentées précédemment sont comparées selon ce cahier des
charges dans le tableau 3.1. Aucune méthode ne prend en compte tous les requis. Néanmoins
la théorie des images et les EF 2D remplissent l’aspect bobinage lâche. La prise en compte
des isolants est aisée dans les EF 2D car il suffit d’ajouter des domaines avec des permittivités
différentes de celles de l’air. Ce qui en fait une très bonne technique de calcul, précise et simple à
mettre en place. Pour la théorie des images, l’ajout des isolants semble plus compliqué, mais sera
exploré dans la section 3.2.3.3 pour obtenir une comparaison analytique avec la méthode des EF
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Figure 3.8 – Schéma de la géométrie d’un tore bobiné : (a) coupe transversale, (b) détail des
espaces inter-spires, (c) coupe A : A.

2-D. Les autres méthodes sont délaissées car elles ne prennent pas en compte à la fois les espaces
tore-spires et inter-spires pour le calcul de Ctc et Ctt . Mais l’approche de [Don19b] est l’une
des seules à considérer les enrobages et isolants, elle sera donc retenue pour faire une seconde
comparaison analytique avec la théorie des images adaptée et les EF 2D dans la section 3.2.3.3.

Aucune méthode de la littérature n’explique comment prendre en compte la courbure des
spires et de l’enrobage du noyau, et comment en déduire une géométrie à 2-D. Pourtant un
examen visuel d’un tore bobiné démontre la présence de ces courbures. La sous-section suivante
est donc dédiée à la mise à plat de la courbure des spires et de l’enrobage.

3.2.2 Transformation de la géométrie pour un calcul 2D

Les méthodes présentées précédemment ont toutes en commun de travailler avec une géo-
métrie à 2-D de la paire de spire. Or, l’écart inter-spire ζ n’est pas constant sur le dessus et le
dessous du noyau comme cela est montré sur la géométrie d’un tore bobiné présentée dans la
figure 3.8(a), et en détail dans la figure 3.8(b). De plus les spires ne sont pas droites le long des
faces du noyau comme la coupe A : A de la figure 3.8(c) le montre, et elles sont en contact avec
le noyau aux quatre coins. Des transformations de la géométrie sont donc nécessaires avant de
pouvoir déterminer les capacités élémentaires avec une approche 2D.

3.2.2.1 Description de la géométrie d’une paire de spires

Les espaces inter-spires de la figure 3.8(b) sont calculés dans les équations (3.10a) et (3.10b),
avec ζr et ζR les espaces inter-spires respectivement sur l’intérieur, et l’extérieur du composant
bobiné, θ l’angle de couverture du bobinage, Rt et rt les rayons avec bobinage respectivement
externe et interne, et N le nombre de tours. L’hypothèse retenue pour les espaces inter-spires
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sur le dessus et le dessous ζh est de les considérer constants et égaux à la moyenne des espaces
inter-spires ζr et ζR dans l’équation (3.10c).

Le détail B de la figure 3.8(c) est montré dans la figure 3.9(a), avec w = R− r la largeur des
faces du dessus et du dessous du noyau nu, h sa hauteur. Ces grandeurs sont lues dans la fiche
technique du noyau. Les dimensions avec l’enrobage wc, hc sont mesurées sur le noyau sans
bobinage au milieu de chaque face grâce à un pied à coulisse. Enfin la mesure est répétée sur le
noyau bobiné pour obtenir les dimensions bobinés wt , ht .

ζR =
θ

N − 1
(Rt − do/2)− do (3.10a)

ζr =
θ

N − 1
(rt + do/2)− do (3.10b)

ζh =
1
2

(ζR + ζr ) (3.10c)

(a) (b)

noyau

enrobage

spire

cuivre

émail

air

Figure 3.9 – Schéma d’un quart de section du composant bobiné : (a) quart de section, (b) détail
de la face du dessus.

Le conducteur, de diamètre externe do, touche la surface du noyau enrobé au niveau du coin.
Il est alors séparé de la surface du matériau magnétique du noyau par une épaisseur e d’enrobage,
de permittivité relative ϵc. La zone délimitée par la surface du matériau magnétique du noyau et
la position où le fil se décolle de la surface de l’enrobage est retenue comme modèle pour les
transformations qui vont suivre, et qui sont à appliquer à chaque face. Cette zone est encadrée
en pointillés dans la figure 3.9(a). La figure 3.9(b) en montre le détail, avec les maximums de la
distance tore-spire s et de l’épaisseur d’enrobage c, déterminés d’après les mesures précédentes
dans (3.11a) et (3.11b) respectivement.



3.2. Modélisation des capacités élémentaires 93

s =
ht
2
− hc

2
− do (3.11a)

c =
hc
2
− h

2
(3.11b)

3.2.2.2 Simplification de l’isolant conducteur

La première simplification appliquée a pour objectifs :
— d’enlever une épaisseur de matériau très fine qui pourrait augmenter le nombre d’élements

en EF, et donc augmenter le temps de calcul,
— et de produire une géométrie équivalente dépourvue du point de contact entre le conduc-

teur et la surface du matériau magnétique du noyau, simplifiant l’analyse du comporte-
ment capacitif entre spires et noyaux (voir la section 3.2.2.3).

Pour atteindre ces objectifs l’isolant (de type émail) du fil conducteur sera retiré et remplacé par
une épaisseur supplémentaire de conducteur telle que la spire résultante (cuivre massif sans
isolant) présente un comportement capacitif similaire à celui produit par un conducteur réel
avec isolant.

(a) (b)

émail

noyau noyau

air air

enrobage enrobage

cuivre

Figure 3.10 – Schéma de la coupe transversale d’une paire de spires (a) avant compensation de
l’épaisseur d’émail et (b) après sa compensation.

La figure 3.10(a) montre la coupe transversale d’une paire de spire au voisinage de la surface
du noyau, avant simplification, avec d le diamètre du conducteur sans l’émail, ew l’épaisseur
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d’émail, et ϵw sa permittivité relative. Étant donné la petitesse du diamètre du fil face à celui du
noyau, la courbure du noyau est ici négligé. Les lignes de champ électriques sont considérées
perpendiculaires à la surface du fil dans l’épaisseur d’émail, du fait de la faible épaisseur d’émail
(ici 30 µm) en comparaison des espaces inter-spires et tore-spires (de l’ordre de 200 µm ou plus).
Une capacité élémentaire dCw de surface dS est alors définie dans l’équation (3.12). Elle est
en série avec une capacité élémentaire dCa faite de l’air entre la spire et la surface du noyau.
Dans le cas où l’émail est remplacé par une épaisseur supplémentaire δw de conducteur dans
la figure 3.10(b), la capacité dCw précédemment définie (dans l’émail) se trouve remplacée par
une capacité élémentaire de compensation dCwc. Cette capacité correspond à une lame d’air
occupant une fraction de l’épaisseur d’émail initiale et devant présenter le même comportement
capacitif. Cette capacité dCw est exprimée dans l’équation (3.13).

dCw = ϵ0ϵw
dS
ew

(3.12)

dCwc = ϵ0ϵw
dS

ew − δw
(3.13)

Pour obtenir, avant et après compensation de l’émail, le même résultat, les capacités élémen-
taires dCw et dCwc sont égalisées et l’épaisseur δw en est déduite dans l’équation (3.14).

dCw = dCwc =⇒ δw = ew

(
1− 1

ϵw

)
(3.14)

Le diamètre à nu d des conducteur est alors compensé (3.15a) et appelé dc. Il en est de même
pour les espaces inter-spires ζ, tore-spires au milieu sc et en bout de face se comme décrit dans les
équations (3.15b) à (3.15d). Ces grandeurs non compensées sont montrées dans la figure 3.11(a),
et les compensées dans la figure 3.11(b).

dc = d + 2δw (3.15a)

ζc = ζ + 2(ew − δw) = ζ + 2
ew
ϵw

(3.15b)

sc = s+ ew − δw = s+
ew
ϵw

(3.15c)

se = ew − δw =
ew
ϵw

(3.15d)
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ancienne frontière de cuivre

cuivre

émail

air

(a) (b)

Figure 3.11 – Schéma de la section de la face du dessus (a) avant compensation de l’émail et (b)
après sa compensation.

3.2.2.3 Simplification de la courbure de la spire et de l’enrobage

La distance tore-spires, et l’épaisseur d’enrobage ne sont pas constantes le long des faces du
noyau, comme illustré sur la figure 3.12(a). Ces courbures sont mises à plat dans la figure 3.12(b),
afin de simplifier la géométrie pour effectuer une simulation à 2-D des capacités Cair et Cenr .

air

air

cuivre

(a) (b)

Figure 3.12 – Schéma de la section de la face du dessus du composant bobiné : (a) avant, (b)
après mise à plat.

Hypothèse I : Pour ce faire, l’hypothèse la plus simple est de considérer les distances maximales
directement mesurables sc et c comme distances constantes équivalentes séparant les frontières
entre matériaux. Mais cette hypothèse majore les distances inter-couches, en particulier dans les
zones où la spire se rapproche du noyau à proximité du bord, et risque donc de sous-estimer de
beaucoup la capacité tore-spire.

Hypothèse II : Une deuxième hypothèse plus proche de la réalité serait de prendre la distance
moyenne sous la spire comme distance équivalente. Un modèle géométrique de la courbure de
la spire est alors nécessaire. Une approximation simple est obtenue en définissant, une parabole
S dans l’équation (3.16) pour décrire la courbure de la spire dessinée dans la figure 3.13(a) pour
la distance spire-enrobage.
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(b)(a)

Figure 3.13 – Schéma de mise à plat de : (a) la distance spire-enrobage, (b) la distance enrobage-
tore.

S :
[
0,

w
2

]
→ R+

x 7→ sc − (sc − se) x2

(w/2)2 (3.16)

La distance moyenne smoy sous la spire est alors calculée dans l’équation (3.17).

smoy =
1

w/2

∫ w/2

0
S(x)dx =

2
3
sc +

1
3
se (3.17)

Comme il y a deux domaines entre la spire et le noyau, soit l’air et l’enrobage, une capacité
équivalente pour chaque est considérée et la transformation est appliquée aux deux à la suite. Elle
est d’abord appliquée à l’épaisseur d’enrobage selon la figure 3.13(b), et ensuite à l’épaisseur d’air
selon la figure 3.13(a) en considérant l’épaisseur d’enrobage constante. Néanmoins, l’hypothèse
de distance équivalente moyenne entre les matériaux a le défaut de ne pas préserver a priori
l’énergie électrostatique, car les capacités sont plutôt proportionnelles à l’inverse de la distance
qui sépare les surfaces conductrices. Ces capacités risquent donc de ne pas être correctement
approximées par la moyenne de cette distance tore-spire.

Hypothèse III : Une troisième et dernière hypothèse est donc proposée pour conserver l’énergie
électrique lors de la transformation. En considérant que la courbure de la spire est bien plus petite
que la longueur de la demi-face, c’est-à-dire (sc − se)≪ w/2, les lignes de champs directement
sous la spire (là où le champ est le plus fort) sont considérées perpendiculaires à la surface du
noyau. Une capacité linéique infinitésimale dCS est alors définie dans l’équation (3.18), avec dx
la longueur infinitésimale dans le plan de la figure 3.13(a).

dCS =
ϵ0

S(x)
dx (3.18)

La même chose est réalisée lors de mise à plat de la structure présentée dans la figure 3.12(b)
avec dCP la capacité infinitésimale plan, soit

dCP =
ϵ0

seq
dx. (3.19)

Les capacités linéiques après intégration sont considérées égales,∫
dCS =

∫
dCP =⇒

∫ w/2

0

ϵ0

S(x)
dx =

ϵ0

seq

w
2
. (3.20)
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Il en est alors déduit la distance équivalente

seq =
2
√
sc (sc − se)

ln
(√

sc+
√
sc−se√

sc−√sc−se

) . (3.21)

L’explication concerne la couche d’air (voir figure 3.13(a)) mais la même approche est directe-
ment applicable pour l’enrobage si celui-ci n’est pas plat. Ainsi la figure 3.13(b) montre la mise à
plat de la distance enrobage-noyau, avec Senr la parabole décrite par la spire, soit

Senr :
[
0,

w
2

]
→ R+

x 7→ c − (c − e) x2

(w/2)2 . (3.22)

et avec les distances maximales et minimales de cette épaisseur respectivement c et e. Après
application de la même démarche que pour la couche d’air, il en est déduit la distance équivalente
d’enrobage

ceq =
2
√
c (c − e)

ln
(√

c+
√
c−e√

c−√c−e
) . (3.23)

L’effet de ces trois hypothèses sur la valeur finale de la CPE sera comparé et validé par la
mesure dans la section 3.3.2.4. Un aspect de la géométrie de la spire négligé jusqu’ici, ses coins,
est étudié dans la sous-section suivante.

3.2.2.4 Prise en compte du coin dans le modèle

La contribution du coin de la spire dans la valeur de la capacité tore-spires a été négligée
jusque maintenant, comme le montre la figure 3.14(a). En effet, les transformations de la sec-
tion précédente sont appliquées sur chaque face du noyau (domaines en dégradé bleu sur la
figure 3.14(a)), sans jamais prendre en compte le morceau de spire qui fait la jonction entre deux
faces et qui est susceptible de participer aux capacités élémentaires. Pour vérifier rapidement
cette hypothèse, des simulations EF à 2-D, réalisées avec le logiciel FEMM 4.2 [Mee19], sur une
spire équivalente sont conduites afin d’étudier qualitativement la contribution du coin.

Le résultat de simulation avec la répartition du potentiel électrique est montré dans la
figure 3.14(b), avec la surface du noyau excité à −1 V et la surface de la spire excitée à 1 V,
avec

−→
Et le champ électrique tangentiel aux frontières de la simulation égal au vecteur nul pour

tirer partie des symétries, et avec Ch,CR et Cc les capacités tore-spire extraites de la simulation
respectivement sur le dessus, le côté, et le coin.

La figure 3.15(a) montre l’évolution de la capacité totale CFEMM issue de la simulation pour
un noyau torique (de diamètre externe 20 mm, de diamètre interne 10 mm et de hauteur 7 mm),
avec une profondeur de simulation de d = 0,5mm en fonction de l’espace tore-spire s.
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Domaines 
étudiés

Coins

Simulation 
EF

su
rf
ac

e 
no

ya
u 

(-
1V

)

su
rf
ac

e 
sp

ire
 (

+
1V

)

(a) (b)

Figure 3.14 – Simulation d’un quart de spire avec prise en compte du coin : (a) rappel de la
géométrie transformée pour les simulations 2-D, (b) carte des potentiels issue de la simulation.
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Figure 3.15 – Impact de la capacité du coin Cc de la spire (a) sur la capacité tore-spire totale en
fonction de l’espace tore-spire s et (b) son impact relatif.

Dans le cas où la capacité du coin Cc est négligée, la courbe CR +Ch est obtenue. L’erreur
relative avec la capacité totale est montrée dans la figure 3.15(b). Comme attendu, la valeur
CFEMM est sous-estimée sans la contribution du coin. Cela est d’autant plus vrai pour les spires
espacées du noyau, ainsi pour un espace tore-spires supérieur à 0,5 mm l’erreur relative est
supérieure à −5 %. Afin de compenser cet écart pour les noyaux à spires espacées, tout en
conservant une approche à 2-D, une transformation 2-D du coin est réalisée. Pour ce faire la
demi-hauteur de la section, est augmentée d’une longueur δh. Cette longueur est égal au quart
du périmètre moyen de la distance sous la spire, soit ici

δh =
π
2
· s

2
. (3.24)

La nouvelle capacité Ch augmentée de cette longueur est C′h. La courbe CR +C′h présentée dans la
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figure 3.15(a) montre alors une réduction de l’écart avec CFEMM . La légère surestimation (< 5%)
montrée dans la figure 3.15(b) n’est pas un problème,

L’étude sur la spire simplifiée a permis d’évaluer l’impact du coin et de proposer une solution
pour le compenser. La méthode est légèrement adaptée pour les tores bobinés qui seront utilisées
dans la section 3.4. En effet, un tore bobiné possède une épaisseur d’enrobage et les écarts
tore-spire ne sont pas toujours égaux sur toutes les faces. La figure 3.16(a) montre un coin de
spire après compensation de l’isolant du conducteur (voir section 3.2.2.2) et de la courbure de la
spire et de l’enrobage (sur le dessus uniquement ici), avec ceqh et cR les épaisseurs d’enrobage sur
le dessus et l’extérieur, seqh et seqR les espaces enrobage-spire sur le dessus et l’extérieur.

ex
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Figure 3.16 – Schéma d’un coin de spire : (a) avant, (b) après compensation du coin par l’agran-
dissement du domaine de simulation extérieur.

Le rayon moyen de l’espace tore-spire, en comptant l’épaisseur d’enrobage équivalente, est

scoin =
seqR + cR + seqh + ceqh

2
. (3.25)

Il en est déduit une petite longueur

δh =
π
2
scoin

2
, (3.26)

qui viendra allonger le domaine de simulation extérieur de longueur h pour compenser le coin.
Ainsi il est obtenu des capacités élémentaires C′tc,h et C′tt,h qui prennent en compte le coin de la
spire, tout en étant toujours compatibles avec une approche purement 2-D. La compensation du
coin est alors appliquée dans la suite dès que la moyenne des espaces moyens équivalents entre
la surface du noyau et la spire, seqR, seqr et seqh pour respectivement l’esapce équivalent sur le
rayon externe, sur le rayon interne, et sur le dessus ou le dessous, est supérieure à 0,5 mm. La
moyenne en question est définie comme suit, soit

seqR + seqr + seqh
3

. (3.27)

La validation expérimentale sur un noyau bobiné sera montrée dans la section 3.4.2.3.
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3.2.3 Simulation grâce à la méthode des éléments finis 2D

Une fois toutes les compensations réalisées, la géométrie est prête pour les simulations EF
2D, qui seront réalisées avec le logiciel FEMM 4. [Mee19]. L’énergie électrostatique calculée
permettra d’extraire la valeur de la capacité équivalente.

3.2.3.1 Extraction des capacités élémentaires

Il y a trois capacités élémentaires à extraire (Ctc,Ctt et Cf ) pour chacune des 4 faces du noyau.
Néanmoins, la face du dessous et la face du dessus sont considérées identiques. L’explication se
fait ici avec une seule face mais la méthode est exactement la même pour les autres faces.

Pour déterminer ces trois capacités élémentaires, il faut trois simulations, appelées A,B
et C. La géométrie et les frontières de ces simulations sont montrées dans la figure 3.17. La
figure 3.17(a) détaille la géométrie utilisée dans la simulation A, avec la paire de spires excitée
à 1 V, et la surface du noyau excitée à −1 V. Une frontière périodique est utilisée à gauche et à
droite afin de tirer partie de la périodicité du bobinage et éviter le couplage avec les frontières.
Le potentiel de la frontière du dessus est imposé à 0 V. La distance à la frontière au dessus des
spire hbox est au moins dix fois supérieure à la distance inter-spire si elle est plus grande que
la distance tore-spire, ou vice-versa. Il en est de même pour la simulation B avec cette fois une
frontière anti-périodique pour éviter le couplage avec les frontières. Cette fois l’excitation des
spires est symétrique pour faire apparaître un couplage capacitif inter-spires modélisé par une
capacité Ctt . Enfin pour la simulation C, un large domaine rempli d’air est créé autour de la
spire afin de laisser le champ électrique se déployer pour extraire la capacité Cf , avec wbox la
distance entre la spire et les frontières de la simulation là aussi au moins supérieure à dix fois la
distance inter-spires, ou tore-spires si elle est plus grande que la première.

Pour chaque simulation (A,B, et C) l’énergie électrostatique totale est retrouvée et la capacité
équivalente totale (respectivement CA, CB et CC) calculée d’après la tension appliquée. Puis les
capacités élémentaires en sont déduites comme dans l’équation (3.28). La figure 3.17 montre
aussi les cartes de densité de champ électrique pour une géométrie particulière (dc = seq = ceq =
ζc = 0,5mm) pour les trois simulations présentées précédemment. La majeure partie du champ
électrique est concentré sous la spire pour la simulation CA figure 3.17(a), et entre les spires
pour la simulation CB figure 3.17(b). Enfin la figure 3.17(c) montre que le champ électrique se
déploie davantage autour d’une spire lorsque ses voisines sont fortement éloignées ou qu’elle se
trouve en début ou en fin de bobinage.

Ctc = CA
2

Ctt = CB − Ctc
2

Cf = CC−Ctc
2

(3.28)

Le calcul des capacités élémentaires réalisé avec la méthode des EF 2-D permet de prendre en
compte facilement l’enrobage du noyau, et les écarts tore-spires et inter-spires. Mais la relative
simplicité des géométries simulées semble compatible avec des méthodes analytiques, présentées
dans la section 3.2.1, et discutées dans la section suivante.

3.2.3.2 Évolution des capacités élémentaires en fonction des espaces tore-spires, et inter-
spires

La méthode décrite précédemment permet d’évaluer la sensibilité des capacités élémentaires
aux espaces tore-spires, et inter-spire, qui sont autant de degrés de liberté pour réduire la
valeur des capacité parasites. La figure 3.18 montre l’évolution de Ctc et de Ctt pour plusieurs
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Figure 3.17 – Schéma des simulations EF 2-D, cartographie du champ électrique et réseau de
capacités équivalentes associées : (a) CA pour l’extraction de Ctc, (b) CB pour l’extraction de Ctt
et (c) CC pour l’extraction de Cf . Les bords déchirés indiquent que le domaine de simulation
s’étend au-delà, mais n’a pas été dessiné à l’échelle pour des raisons de lisibilité.
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Figure 3.18 – Évolution des capacités élémentaires (a) Ctc et (b) Ctt en fonction de l’écart tore-
spires seq et de l’écart inter-spires ζc.

seq et pour plusieurs ζc, avec pour paramètres fixés dc = 0,545mm, ceq = 0,2mm, ϵc = 5, et
une profondeur du domaine de simulation de 10 mm. La figure 3.18(a) montre que Ctc est
inversement proportionnelle à l’espace tore-spire. Mais cette figure montre aussi que plus les
spires sont espacées entre elles, plus Ctc est grande. Cela s’explique par l’espace supplémentaire
offert au champ électrique pour se développer de la spire vers une plus grande surface de
noyau, augmentant ainsi le couplage entre la spire et ce dernier. La capacité Ctt , quant à elle,
est inversement proportionnelle à l’espace inter-spires, et assez peu dépendante de l’espace
tore-spires. Ces figures montrent que le modèle est capable de prendre en compte l’impact des
espaces tore-spires, et inter-spires sur toutes les capacités élémentaires. Cela est important pour
explorer les degrés de liberté pour réduire la CPE. C’est pourquoi dans la sous-section suivante
les méthodes analytiques de la littérature sont comparées pour différents espaces tore-spires
afin de vérifier leur robustesse, et de confirmer le choix de la méthode des EF 2-D.

3.2.3.3 Comparaison de la méthode EF 2-D aux approches analytiques

Les géométries décrites dans la section précédente sont simples et compatibles sous certaines
hypothèses avec les méthodes analytiques du calcul des capacités élémentaires de la littérature.
L’approche par les EF 2-D présentée précédemment est donc comparée dans cette section aux
méthodes analytiques issues de la littérature [Don19b ; Li21]. Ces travaux n’expliquent pas
comment déterminer des distances équivalentes entre matériaux (cf. figure 3.12(b)), étape
pourtant nécessaire à la résolution du problème, dès lors que les spires et l’enrobage présentent
une courbure. Afin de faire une comparaison juste, la géométrie transformée pour une approche
EF 2-D avec la compensation des courbures, présentée dans la section 3.2.2, est utilisée. La
géométrie est donc celle de la figure 3.10(b) mais en conservant l’isolant du conducteur avec seq
et ceq en lieu et place de respectivement s et c. La compensation du coin n’est pas appliquée dans
cette sous-section.

Méthode de [Don19b] : Cette méthode est dérivée de la publication [Kov12]. Dans les deux
articles les lignes du champ électrique sont approximées à des arcs de cercle qui partent perpen-
diculairement des surfaces conductrices en regard. Une intégration le long du demi-périmètre
de la spire permet d’obtenir la capacité équivalente. La démarche est appliquée à la capacité
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tore-spire Ctc,Kov (3.30), et à la capacité inter-spires Ctt,Kov (3.32). Ici les capacités sont linéiques
et exprimées en [pF/cm]. L’isolant du conducteur n’est pas pris en compte dans [Kov12], mais
son ajout (expliqué dans [Don19b]) est réalisé par la mise en série des capacités précédentes
avec une capacité cylindrique Ciso de permittivité relative ϵw définie dans équation (3.29). Il
vient alors les capacités tore-spire Ctc,Dong et inter-spire Ctt,Dong . Le calcul des capacités de ces
travaux est donc directement comparable à la méthode des EF 2-D proposée précédemment,
sous hypothèse que la compensation de la courbure des spires a été réalisée en amont.

Ciso =
ϵ0ϵwπ

ln dw
d

(3.29)

Ctc,Kov = ϵ0
dw
2
·
∫ π

2

− π
2

1(
seq + dw

2 (1− cosφ)
)

φ
sinφ +

ceq
ϵc

dφ (3.30)

Ctc,Dong =
Ctc,Kov · Ciso
Ctc,Kov + Ciso

(3.31)

Ctt,Kov = ϵ0
dw
2
·
∫ π

2

− π
2

sinφ

φ (ζ + dw(1− cosφ))
dφ (3.32)

Ctt,Dong =
Ctt,Kov · Ciso
Ctt,Kov + Ciso

(3.33)

Méthode de [Li21] : Cette méthode utilise la théorie des images pour définir les couplages
capacitifs linéiques tore-spire Ctc,Li (3.34) et inter-spires Ctt,Li (3.35). Les enrobages et isolants ne
sont pas pris en compte par cette méthode. De plus, les auteurs ne font aucune recommandation
sur la façon de les prendre en compte ou de les négliger. Pour faire une comparaison juste avec
les autres méthodes, trois hypothèses sont utilisées :

— Hypothèse 1 : L’approche la plus simple est de négliger purement et simplement les
isolants en les remplaçant par de l’air, ce qui donne lieu à un espace inter-spires augmenté
ζair , un espace tore-spire augmenté sair (3.36) et un diamètre de spire sans isolant d. Les
capacités linéiques correspondantes sont alors Ctc,Li(d,sair ,ζair ) et Ctt,Li(d,sair ,ζair ).

— Hypothèse 2 : L’approche intermédiaire est de compenser seulement une partie des iso-
lants pour conserver la capacité totale comme proposé dans section 3.2.2.2, ce qui donne
un espace tore-spire augmenté sinter (3.37), un espace inter-spires et un diamètre de spire
compensés, respectivement ζc (3.15b) et dc (3.15a). Les capacités linéiques correspon-
dantes sont alors Ctc,Li(dc, sinter ,ζc) et Ctt,Li(dc, sinter ,ζc).

— Hypothèse 3 : La dernière est de remplacer tous les diélectriques par du conducteur, que
ce soit du noyau ou de la spire. Il vient alors que l’espace tore-spire est égal à seq, l’espace
inter-spires reste ζ et le diamètre de cuivre de la spire devient dw. Les capacités linéiques
correspondantes sont alors Ctc,Li(dw, seq,ζ) et Ctt,Li(dw, seq,ζ).

Grâce à ces hypothèses cette méthode est comparable avec l’approche EF 2D proposée.

Ctc,Li : R3
+→ R+

d,s,ζ 7→ 2πϵ0

cosh−1
(

2s+d
d

)
+ 2ln

(√
1 +

(
2s+d
ζ+d

)2
) (3.34)
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Cas d’étude

Paramètre Symbole Serré Lâche ζ Lâche seq Lâche

Espace inter-spires ζ [mm] 0.1 1.0 0.1 1.0
Espace tore-spires seq [mm] 0.1 0.1 1.0 1.0

Schéma

Tableau 3.2 – Espaces tore-spires et inter-spires pour différents cas d’étude.

Ctt,Li R3
+→ R+

d,s,ζ 7→
2πϵ0 ln

(√
1 +

(
2s+d
ζ+d

)2
)

[
cosh−1

(
2s+d
d

)]2 − [
ln

(√
1 +

(
2s+d
ζ+d

)2
)]2 (3.35)

 sair = seq + ew + c

ζair = ζ + 2 · ew
(3.36)

sinter = seq +
ew
ϵw

+
c
ϵc

(3.37)

Comparaisons aux EF 2-D : Les deux méthodes analytiques présentées précédemment sont
utilisées sur les cas décrits dans le tableau 3.2, et avec les autres paramètres constants : d =
0,5mm, dw = 0,56mm, ϵw = 4, ceq = 0,2mm et ϵc = 3. Des écarts tore-spires conséquents (ici
1 mm) sont utilisés car la robustesse des modèles à ces paramètres doit être étudiée pour tirer
partie de l’augmentation des écarts tore-spires et inter-spires pour une éventuelle réduction de
la CPE (voir section 3.4). Le détail des comparaisons est présenté dans la figure 3.19 pour la
capacité linéique Ctc, et dans la figure 3.20 pour la capacité linéique Ctt , avec à chaque fois la
méthode EF 2-D proposée ici en pointillés verts comme référence, et les écarts relatifs à cette
méthode pour les deux approches analytiques.
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Figure 3.19 – Comparaison des méthodes analytiques de détermination de Ctc pour différents
cas, avec la méthode EF 2-D prise comme référence en verts, et pour chaque valeur l’écart relatif
à cette référence en pointillés vert.

Capacité linéique tore-spire Ctc : Les différentes méthodes donnent les bons ordres de
grandeur avec plus ou moins d’erreur selon les cas et les hypothèses considérées.

La méthode de [Don19b] donne des valeurs proches des EF (erreur relative < 5%) pour les
cas où l’espace inter-spires ζ est maintenu serré. Mais l’écart relatif augmente lorsque cet espace
est plus grand, car les EF montrent que cette capacité est plus grande pour des écarts inter-spires
plus grand. Cela est dû au champ électrique qui a davantage de place pour se déployer de part et
d’autre de la spire. La méthode de [Don19b] ne prenant pas en compte l’espace inter-spires dans
le calcul de Ctc, les valeurs sont les mêmes pour les cas Serré et Lâche ζ, et il en est de même pour
les cas Lâche seq et Lâche.

La méthode de [Li21] est performante lorsque l’espace tore-spires seq est faible. L’hypothèse
2 donne de meilleurs résultats pour la prise en compte des isolants et de l’enrobage. Dans le cas
où l’écart tore-spires augmente, la méthode est moins performante.

Capacité linéique inter-spires Ctt : Les différentes méthodes donnent là encore de bons
ordres de grandeur. Les écarts avec la méthode des EF 2-D sont relativement plus faibles.

La méthode de [Don19b] donne de bons résultats (écart relatif aux EF ≈ 15%) sauf pour le
cas Lâche. En effet l’hypothèse de lignes de champ de type arcs de cercle semble trop forte pour
une paire de spires éloignées l’une de l’autre.

La méthode de [Li21] est meilleure que [Don19b] pour l’hypothèse 2 dans le cas où les
spires sont proches du noyau. Mais lorsque l’espace tore-spire augmente, l’écart avec les EF 2D
augmente aussi. Ce qui semble encore une fois indiquer que la méthode des images n’est pas
compatible avec de grands écarts tore-spires.
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Figure 3.20 – Comparaison des méthodes analytiques de détermination de Ctt pour différents
cas, avec la méthode EF 2-D prise comme référence en verts, et pour chaque valeur l’écart relatif
à cette référence en pointillés vert.

Méthode retenue dans la thèse Les méthodes analytiques de la littérature donnent une
bonne approximation des capacités tore-spires et inter-spires dans le cas où le bobinage est
maintenu serré sur le noyau et que les spires sont serrées entre elles. Il a été montré qu’il est
possible de prendre en compte les isolants et enrobage de manière simple en les compensant par
un peu de conducteur. Mais la robustesse de ces méthodes analytiques n’est pas assurée dans le
cas où les écarts tore-spire s, et inter-spires ζ sont plus grands. Néanmoins dans ces travaux de
thèse, une méthode générale est souhaitée afin de proposer des méthodes de diminution de la
CPE en jouant notamment sur les espaces inter-spires et tore-spires. C’est pour cette raison que
la méthode EF sera conservée pour la suite de ces travaux.

3.2.4 Détermination des capacités élémentaires pour la géométrie complète

Les sections présentées précédemment permettent de calculer les capacités élémentaires
Ctc,i ,Ctt,i et Cf ,i pour une face i du composant (avec i ∈ {R,r,h} pour respectivement le rayon
externe, le rayon interne et le dessus et le dessous), à partir des données géométriques et maté-
riaux de cette dernière. L’ensemble de ces étapes sont alors appliquées de manière séquentielle à
chacune des faces afin d’obtenir les capacités élémentaires totales, et enfin en déduire la CPE
du bobinage grâce aux nombre de tours et à l’équation (3.7). La figure 3.21 résume la méthode
de détermination des capacités élémentaires. Des transformations 2-D, expliquées en détail
dans la section 3.2.2, sont d’abord appliquées à la géométrie d’une spire avec courbure. Puis,
si la moyenne des distances équivalentes

seqR+seqr+seqh
3 est supérieure à 0,5 mm, le coin de la

spire est compensé par l’ajout d’une petite longueur δh sur la hauteur, comme expliqué dans la
section 3.2.2.4. Cette géométrie transformée sert d’entrée aux simulations EF 2-D d’une paire
de spires pour chacune des faces du composant. De ces simulations sont extraites les capacités
élémentaires Ctc,Ctt et Cf , comme expliqué dans la section 3.2.3. Une comparaison à deux



3.2. Modélisation des capacités élémentaires 107

pour chaque face i faire
compenser l’isolant du conducteur, grâce à (3.14) et (3.15)

cuivre

émail

air

enrobage

noyau

compenser la courbure de la spire, grâce à (3.21)

si la surface de l’enrobage est courbe alors
compenser la courbure de l’enrobage, grâce à (3.23)

fin
fin
si l’écart tore-spire équivalent moyen

seqR+seqr+seqh
3 > 0,5mm alors

compenser les coins par l’ajout de 2 · δh à h, voir (3.26) et section 3.2.2.4
ex
té
rie
ur

ex
té
rie
ur

fin
pour chaque face i faire

simuler grâce aux EF 2D les capacités élémentaires Ctc,i ,Ctt,i et Cf ,i , voir section 3.2.3

fin
Ctc =

∑
i Ctc,i

Ctt =
∑

i Ctt,i
Cf =

∑
i Cf ,i

Figure 3.21 – Algorithme de la transformation 2-D de la géométrie, et du calcul des capacités
élémentaires.
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méthodes analytiques de la littérature a montré que les EF 2-D sont une méthode robuste pour
la simulation des capacités parasites pour des spires lâches. Mais les effets 3-D dus à la courbure
des spires et de l’enrobage et aux coins des spires n’ont pas été quantifiés. La méthodes EF 2-D
est donc comparée dans la section suivante à une modélisation 3-D d’une spire.

3.2.5 Comparaison à une simulation éléments finis 3D

La méthode EF 2-D proposée dans les sections précédentes et résumée dans figure 3.21 repose
sur l’hypothèse que les effets 3-D sont négligeables. Autrement dit que la majeure partie des
couplages capacitifs ont lieu dans les plans perpendiculaires aux spires. Une simulation EF 3-D
est donc proposée pour vérifier en partie cette hypothèse, et comparer les résultats à la méthode
EF 2-D proposée.

La simulation EF 3-D d’un tore bobiné complet n’est pas évidente à cause de la mise en
équation complexe de la géométrie du bobinage (spirale avec des espaces tore-spire paraboliques).
De plus, le nombre d’éléments requis dans la simulation pour un tore complet avec son bobinage
est grand. Une simulation plus simple est donc proposée et uniquement pour Ctc car c’est la
contribution majeure à la CPE :

— une portion de corps droit nu et à section rectangulaire pour le noyau,
— et une spire fermée équivalente avec sa courbure parabolique.

Pour cette simulation, étant donné que l’objectif est de simuler Ctc, une seule spire est modélisée.
Mais il est tout à fait possible de modéliser une paire de spires avec les conditions aux frontières
du domaine de simulation similaires à celles décrites dans la figure 3.17. La géométrie de la
spire est détaillée dans la figure 3.22, avec dans la figure 3.22(a) la vue 3-D isométrique du quart
de section et dans la figure 3.22(b) la description du domaine de simulation et des frontière
utilisées. Enfin, dans la figure 3.22(c), les vues de côté et de dessus de la spire sont montrées.
Sur ces dernières ont été définis l’espace tore-spire e au niveau du coin, les espaces tore-spire
maximum sh et sR respectivement sur le dessus et le côté du noyau. Les paraboles décrites par les
spires sont détaillées dans les équations (3.38) et (3.39), pour respectivement le dessus et le côté.
La géométrie maillée est montrée dans la figure 3.23(a), sur laquelle la courbure de la spire est
bien visible. Le résultat de la simulation est montré dans la figure 3.23(b) avec la cartographie du
champ électrique. La simulation est répétée pour les différents cas du tableau 3.3 afin d’évaluer
la robustesse de la méthode 2-D proposée dans l’algorithme de la figure 3.21 pour différentes
géométries.

Sh :
[
0,

R− r
2

]
→ R+

x 7→ sh − (sh − e) x2(
R−r

2

)2 (3.38)

SR :
[
0,

h
2

]
→ R+

x 7→ sR − (sR − e)
y2(
h
2

)2 (3.39)

La figure 3.24 compare les résultats issus de la simulation EF 3-D dans Comsol Multiphysic
5.4 et de la méthode EF 2-D proposée (avec FEMM4.2 [Mee19]), avec et sans la compensation
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Figure 3.22 – Schéma de simulation d’un quart de spire sur corps droit, en 3D : (a) vue isomé-
trique, (b) description des frontières de la simulation, (c) vues de côté et de dessus.
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Figure 3.23 – Simulation électrostatique d’un quart de spire en 3D : (a) géométrie maillée, (b)
cartographie du champ électrique.
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Cas R [mm] r [mm] h [mm] sh [mm] sR [mm] e [mm]

A 15 10 10 0.23 0.18 0.03
B | | | 0.23 0.18 0.1
C | | | 0.53 0.48 0.4

Tableau 3.3 – Paramètres géométriques pour la simulation du quart de spire en 3D.
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Figure 3.24 – Comparaison de la capacité tore-spire calculée avec une approche 3D et l’approche
2D proposée, pour différents cas d’espace tore-spire.

des coins. Les résultats sont très proches, avec des écarts relatifs à la simulation 3-D de moins
de 5 % pour la méthode EF 2-D sans compensation des coins. Cela valide la transformation de
la courbure de la spire. Pour le cas où la compensation des coins est ajoutée, l’écart relatif à la
simulation EF 2-D est 2,8 %. Cela valide la méthode proposée pour compenser les coins d’un
bobinage lâche, et la pré-validation présentée dans la section 3.2.2.4.

La comparaison à une méthode éléments finis 3-D illustre la justesse des hypothèses retenues
dans la section 3.2.2 pour simplifier la géométrie et la rendre compatible avec une approche 2-D.
Cette méthode entraîne une diminution conséquente du temps de calcul en comparaison d’une
simulation 3-D, avec un écart relatif sur la valeur de la capacité inférieur à 5 %.

3.2.6 Vérification de l’hypothèse des capacités inter-spires de rang 2 négli-
geables

Dans la section 3.1.1, l’hypothèse que les couplages inter-spires de deuxième rang sont
négligés a été retenue. Cette hypothèse est vérifiée ci-après grâce à l’approche EF 2-D proposée
précédemment.

Une simulation supplémentaire aux trois des capacités élémentaires Ctc, Ctt et Cf déjà
décrites dans la figure 3.17 est proposée dans la figure 3.25, avec les différents couplages
capacitifs permettant d’extraire la valeur de la capacité de deuxième rang, appelé ici Ctt2.

Pour simplifier l’étude aucun isolant n’est pris en compte. Afin de calculer Ctt2, il faut comme
précédemment connaître la valeur des capacités linéiques tore-spire Ctc extraite grâce à la
simulation de la figure 3.25(a), et inter-spire de premier rang Ctt extraite grâce à la simulation de
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Figure 3.25 – Cartographie du champ électrique et réseau capacitif équivalent pour l’évaluation
des capacités inter-spire de deuxième rang : (a) CA pour l’extraction de Ctc, (b) CB pour l’extrac-
tion de Ctt , (c) CD pour l’extraction de Ctt2.

la figure 3.25(b). Enfin la figure 3.25(c) permet d’obtenir la capacité linéique recherchée. Les
relations déduites des schémas capacitifs équivalents sont présentées dans l’équation (3.40).

Ctc = CA
2

Ctt = CB − Ctc
2

Ctt2 = CD − Ctc
2 − Ctt

2

(3.40)

Grâce à ces simulations, l’évolution des capacités linéiques élémentaires en fonction de
l’espace inter-spire ζ est montrée dans la figure 3.26. Les autres paramètres géométriques sont
maintenus constants : dc = 0,5mm, s = 0,5mm. La capacité linéique Ctc augmente avec l’espace
inter-spires, malgré l’espace tore-spires qui reste constant. En effet le champ électrique tore-spire
a plus d’espace de part et d’autre de la spire pour se déployer lorsque les spires sont éloignées
les unes des autres. Les capacités linéiques inter-spires Ctt et Ctt2 diminuent bien avec l’espace
inter-spires ζ, et Ctt2 est bien a minima 4,6 fois plus petite que Ctt pour les grands espaces
inter-spires (ζ > 1mm).

D’après l’équation (3.7), la contribution des capacités tore-spires, et inter-spires à la CPE
sont respectivement

CPEtc =
1

12
N2 − 1
N

Ctc, (3.41)

et
CPEtt =

N − 1
N2 Ctt , (3.42)

avec N le nombre de tours. La contribution des capacités inter-spires de deuxième rang CPEtt2 à
la CPE sont calculées de la même manière que dans section 3.1.4. Il vient alors que

CPEtt2 = 4 · N − 2
N2 Ctt2. (3.43)
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Figure 3.26 – Évolution des capacités linéiques élémentaires Ctc,Ctt et Ctt2 en fonction de l’espace
inter-spire ζ.
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Figure 3.27 – Évolution des contributions des capacités élémentaires dans la CPE en fonction du
nombre de tours, pour deux cas d’écart inter-spires.

Cette contribution est 4 fois plus élevée que pour les capacités Ctt . En effet la différence de
potentiel entre deux spires non adjacentes est de 2 ·Utt . Mais de la même manière que Ctt , cette
contribution est presque divisée par le nombre de tours (pour N suffisamment grand) comme
le montre l’équation (3.43). Cela est confirmé dans la figure 3.27 qui montre l’évolution des
contributions des capacités élémentaires dans la CPE en fonction du nombre de tours, pour deux
cas d’écart inter-spires. Pour le cas où les spires sont serrées (ζ = 100µm) la contribution des
capacités inter-spires de deuxième rang est masquée par celles du premier rang pour un faible
nombre de tours et par la capacité tore-spire pour les nombres de tours plus grands. Dans le cas
où les spires sont lâches la capacité tore-spire masque complètement les capacités inter-spires de
premier et de deuxième rang.

Les résultats obtenus montrent que les capacités inter-spires de deuxième rang sont bien
négligeables dans le calcul de la CPE pour un bobinage mono-couche, car leur contribution
dans le pire cas est du même ordre de grandeur que les capacités inter-spires de premier rang et
masquée en grande partie par la capacité tore-spire.
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3.3 Validation expérimentale du modèle de la capacité parallèle
équivalente

Le modèle de la CPE proposé précédemment est à présent comparé à des mesures réalisées
sur un tore bobiné, pour différents nombres de tours, et pour différents matériaux. L’extraction
de la CPE d’après la mesure d’impédance est d’abord expliquée, puis les comparaisons sur
un composant bobiné avec un seul enroulement et sur deux types de matériau, un de type
nanocristallin et un autre de type ferrite Mn-Zn, sont détaillées.

3.3.1 Mesure de la CPE d’un noyau bobiné

L’extraction de la CPE est réalisée d’après la mesure de l’impédance du composant bobiné
Zmes. En effet lorsque la capacité est suffisamment grande, et que la phase de l’impédance est à
−90° sur une large plage de fréquence, la valeur de la CPE mesurée CPEmes est calculée d’après
l’équation (3.44), avec foi la fréquence d’intérêt à laquelle est lue le module de l’impédance Zmes,
soit

CPEmes =
1

2πfoi · |Zmes(foi)|
. (3.44)

Cette méthode très simple n’est pas applicable lorsque la valeur de la capacité est faible, car alors
la phase n’est plus constante et égale à −90° sur une plage de fréquences suffisante pour réaliser
l’ajustement. Une méthode plus précise et plus générale est donc utilisée ici afin d’automatiser
l’extraction de la CPE quelle que soit sa valeur. Pour ce faire, un ajustement de l’impédance
du modèle construit à partir de la mise en parallèle de l’impédance caractéristique du noyau
et de la CPE est utilisé. L’impédance caractéristique Zcarac du noyau est utilisée pour obtenir
l’impédance idéale Zideal du noyau bobiné de N tours sans la contribution de la CPE, soit

∀f ∈ R+, Zideal(f ) = N2 ·Zcarac(f ). (3.45)

La mesure de l’impédance caractéristique est réalisée avec le dispositif OT présenté précé-
demment dans la section 2.1.3 du chapitre précédent, et avec un analyseur d’impédance en
configuration deux pointes (cf. section 2.1.4.1). Puis la mise en parallèle (symbolisé par l’opéra-
teur · ∥ ·) de Zideal avec l’impédance de la capacité CPE recherchée donne l’impédance modèle
de la bobine Zmod dans l’équation (3.46), qui est utilisée pour l’ajustement à la mesure.

∀f ∈ R+, Zmod(f ) = Zideal(f ) ∥ 1
j · 2πf ·CPE (3.46)

L’ajustement de Zmod à Zmes avec CPE comme variable d’ajustement permet de prendre en
compte la dispersion de la perméabilité du matériau magnétique et son évolution avec la
fréquence dans l’extraction de la CPE. Cela permet notamment de caractériser la CPE des
bobines de mode commun faites avec différents type de matériau. Les matériaux testés ci-après
sont un nanocristallin, et un ferrite de type Mn-Zn.

3.3.2 Validation pour un noyau conducteur, type Nanocristallin

Dans un premier temps un noyau à matériau de type nanocristallin est utilisé car il valide
l’hypothèse du noyau conducteur (voir la section 3.1.1). En effet, leur résistivité électrique est de
180 · 10−8Ωm [PER97] (a titre de comparaison celle du cuivre est d’environ 1,7 · 10−8Ωm). Le
modèle de la CPE est donc directement applicable. Pour réaliser la validation expérimentale,
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Paramètre Symbole Valeur Incertitude

Noyau DUT1

Rayon externe R 15 mm
Rayon interne r 10 mm
Hauteur h 10 mm
Largeur de la section enrobé wc 5,39 mm ±0,07mm
Hauteur enrobé hc 11,62 mm ±0,04mm

Bobinage

Nombre de tours N 30
Angle de couverture du bobinage θ 118°
Rayon externe bobiné Rt 16,22 mm ±0,1mm
Rayon interne bobiné rt 8,9 mm ±0,05mm
Hauteur bobiné ht 12,83 mm ±0,07mm
Diamètre de cuivre du conducteur d 0,50 mm
Épaisseur d’isolant du conducteur ew 0,03 mm
Permittivité rel. de l’isolant ϵw 4

Tableau 3.4 – Grandeurs d’entrée mesurées pour la modélisation de la CPE.

les dimensions du noyau, sans et avec bobinage, sont mesurées et les propriétés physiques
des isolants sont soit lues dans les fiches techniques, soit déterminer expérimentalement. Puis
les étapes décrites dans l’algorithme de la figure 3.21 sont appliquées pour déterminer les
capacités élémentaires à partir de ces données d’entrée. Enfin, la CPE modélisée avec ces capacités
élémentaires est comparée avec la CPE extraite grâce à la méthode décrite dans la section
précédente.

3.3.2.1 Données d’entrée mesurées et calculées

Le noyau choisi pour cette vérification, et appelé DUT1 (Device Under Test 1) ci-après, est un
noyau référencé T60004-L2030 W911 chez le fabricant Vacuumschmelze. Le bobinage est réalisé à
la main avec un fil de cuivre dont l’âme a pour diamètre 0,5 mm et dont l’isolant a une épaisseur
de 30 µm d’après la fiche technique et une permittivité de 4 (à 1 MHz et 60 °C d’après [Dia13]).
Pour appliquer le modèle de la CPE à DUT1, les dimensions du noyau sont mesurées au pied
à coulisse avant et après bobinage. Les mesures sont rassemblées dans le tableau 3.4 avec les
autres grandeurs d’entrée. Comme le bobinage comporte quelques irrégularités, chaque distance
est mesurée à plusieurs endroits du composant. Il en est déduit une valeur moyenne nominale,
et une incertitude de type écart-type.

L’épaisseur d’enrobage, présentée dans le tableau 3.5, est déduite de la soustraction des
dimensions du noyau à nu (R,r,h), lues dans sa fiche technique, aux dimensions enrobées
mesurées (Rc, rc,hc). Les épaisseurs sur les rayons internes et externes sont considérées constantes
et égales, car la mesure a été réalisée sur la largeur de la section du noyau w. La permittivité
relative de l’enrobage ϵc est déterminée par modélisation inverse (ici grâce aux EF 2-D dans le
logiciel FEMM 4.2 [Mee19] pour prendre en compte les effets de bord, mais cela est aussi possible
avec des formulations analytiques du type condensateur cylindrique). Pour ce faire les rayons
internes et externes du noyau sont recouverts d’électrodes faites de ruban adhésif de cuivre,
comme le montre la figure 3.28. L’épaisseur de l’adhésif (25 µm d’après la fiche technique) et sa
permittivité inconnue sont négligées. L’impédance du noyau ainsi équipé est mesurée et une
capacité équivalente de l’enrobage en est déduite. La même géométrie avec les mêmes électrodes
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Paramètre Symbole Valeur Incertitude

Noyau DUT1

Épaisseur crête d’enr.
| sur le dessus/dessous ch 0,81mm ±0,02mm
| sur les côtés cw = cR = cr 0,20 mm ±0,04mm

Épaisseur d’enr. sur l’arrête e = cw 0,20 mm ±0,04mm
Permittivité rel. de l’enr. ϵc 2,9 ±0,5

Bobinage

Espace tore-spire crête
| sur le rayon externe sR 0,51 mm ±0,10mm
| sur le rayon interne sr 0,25 mm ±0,05mm
| sur le dessus/dessous sh 0,045 mm ±0,035mm

Espace inter-spire
| sur le rayon externe ζR 0,57 mm ±0,01mm
| sur le rayon interne ζr 0,096 mm ±0,005mm
| sur le dessus/dessous ζh 0,335 mm ±0,005mm

Tableau 3.5 – Grandeurs d’entrée calculées pour la modélisation de la CPE.

est simulée dans le logiciel FEMM 4.2 en électrostatique. L’objectif est alors de réduire l’écart au
carré entre la valeur mesurée et la valeur simulée de la capacité en faisant varier par optimisation
numérique le paramètre recherché ϵc. Le résultat est alors ϵc = 2,9± 0,5. Les espaces inter-spires

V+ V-

Air

Conducteur
parfait

Électrodes

?

Figure 3.28 – Schéma de la simulation utilisée pour la modélisation inverse de la permittivité de
l’enrobage du noyau.

sont ensuite calculés respectivement grâce aux équations (3.10a) à (3.10c) et présentés dans le
tableau 3.5. De la mesure des dimensions du noyau avec et sans bobinage sont déduits les écarts
tore-spires crêtes. Les incertitudes de mesures sont propagées sur ces deux écarts. Celles sur les
écarts inter-spires seront négligés par la suite étant donné leur faible ordre de grandeur.

Ces grandeurs mesurées et déduites, sont utilisées ensuite pour compenser l’isolant des
conducteurs, et transformer en 2-D la géométrie courbe des spires.

3.3.2.2 Transformation 2-D de la géométrie

La compensation de l’isolant des spires est réalisée à l’aide de la démarche proposée dans
la section 3.2.2.2, et les résultats avec leur incertitude sont présentés dans le tableau 3.6. À la
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Paramètre Symbole Valeur Incertitude

Diamètre du conducteur compensé dc 0,545 mm
Espace tore-spire crête compensé

| sur le rayon externe scR 0,52 mm ±0,1mm
| sur le rayon interne scr 0,26 mm ±0,05mm
| sur le dessus/dessous sch 0,052 mm ±0,035mm

Espace inter-spire compensé
| sur le rayon externe ζcR 0,59 mm
| sur le rayon interne ζcr 0,11 mm
| sur le dessus/dessous ζch 0,35 mm

Espace tore-spire compensé sur l’arrête se 7,5 µm

Tableau 3.6 – Résultat de la compensation de l’isolant des spires.

Valeur [mm]

Paramètre Symbole min. nom. max

Espace tore-spire équivalent
| sur le rayon externe seqR 0,15 0,18 0,21
| sur le rayon interne seqr 0,09 0,11 0,12
| sur le dessus/dessous seqh 0,01 0,03 0,04

Épaisseur d’enrobage équivalente
| sur le dessus/dessous ceqh 0.49 0,53 0,56

Tableau 3.7 – Résultat de la mise à plat des spires et de l’enrobage.

suite de la compensation de l’isolant, la compensation de la courbure des spires est réalisée
grâce à la démarche expliquée dans l’hypothèse III de la section 3.2.2.3. Il en est de même pour
l’épaisseur courbée d’enrobage sur le dessus et le dessous du noyau. Les résultats avec leur
incertitude sont présentés dans le tableau 3.7. La moyenne des distances tore-spires équivalentes
étant inférieure à 0,5 mm, les coins des spires ne sont pas compensés ici. Les transformations
étant toutes appliquées, la géométrie est prête pour les simulations EF 2-D présentées dans
la section 3.2.3. Afin d’encadrer la valeur nominale modélisée de la CPE, des cas extrêmes
sont définis dans la sous-section suivante. Puis la CPE ainsi modélisée est comparée à la CPE
mesurée.

3.3.2.3 Comparaison de la CPE modélisée à la CPE mesurée sur l’impédance

Afin de proposer un encadrement de la valeur modélisée de la CPE qui prenne en compte
les incertitudes liées à l’irrégularité du bobinage, deux cas extrêmes sont calculés en plus du cas
nominal. Ici, le nombre de tours étant suffisamment grand (N = 30), la CPE est approximative-
ment proportionnelle à Ctc (voir équation (3.52)). Or, dans la figure 3.18(a), il a été montré que
Ctc est surtout sensible à l’écart tore-spires. Ainsi le cas extrême minimal min est défini avec la
distance tore-spires équivalente maximale seq,max, l’épaisseur d’enrobage maximale ceq,max et la
permittivité relative de l’enrobage minimale ϵc,min. Le cas extrême maximal est défini de manière
opposée. La figure 3.29 montre les dimensions utilisées pour le cas nominal et les cas extrêmes.
La CPE modélisée a alors pour valeur nominale CPEnom = 2,27pF et elle est encadrée par
1,91pF et 2,74pF. La CPE ainsi modélisée est utilisée pour calculer l’impédance modélisée grâce
à l’équation (3.46) et grâce à l’impédance idéale de la bobine. Pour rappel, l’impédance idéale de
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Noyau
Enrobage
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Figure 3.29 – Schémas des trois cas simulés pour le calcul de la CPE et de son encadrement, à
savoir les cas min, nominal, max.

la bobine sans la contribution du bobinage est calculée grâce à l’impédance caractéristique du
noyau et le nombre de tours dans l’équation (3.45). La figure 3.30 compare alors l’impédance
mesurée Zmes du composant bobiné d’un enroulement de 30 tours, à l’impédance modélisée
Zbob avec la CPE. L’erreur sur le module de l’impédance mesurée à l’analyseur d’impédance
HP4194A est de moins de 3 % dans la plage concernée (voir [Agi99], et l’annexe A). Elle est donc
négligée. L’impédance idéale Zideal sans la CPE est ajoutée à titre de comparaison. Le modèle
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Figure 3.30 – Comparaison des impédances mesurées, et modélisées pour le composant DUT1 à
N = 30 tours.

Zmod de l’impédance est en très bon accord avec l’impédance mesuré Zmes. En effet, le modèle de
l’impédance est identique à l’impédance idéale, et à l’impédance mesurée à des fréquences de
moins de 100 kHz, car la CPE n’a pas encore d’effet. Puis jusqu’à 2 MHz, Zmes est légèrement plus
grand que Zideal à cause de l’effet de la CPE. Ce comportement est reproduit exactement par Zmod .
Puis au-delà de 2 MHz, Zmes tend vers une capacité pure, avec Zbob qui est très proche. Dans
le pire cas, une sous-estimation de 8 % est constatée entre l’impédance modélisée nominale et
l’impédance mesurée. Mais l’impédance mesurée se trouve bien dans l’intervalle de l’impédance
modélisée avec son incertitude. Le modèle de la CPE est donc bien validé par la mesure. De
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plus, l’irrégularité du bobinage n’est pas un problème à partir du moment où la moyenne des
grandeurs mesurées est utilisée.

Afin de confirmer la validation expérimentale de la transformation 2-D proposée de la spire,
deux autres hypothèses de transformation de la courbure sont comparées à la mesure dans la
sous-section suivante.

3.3.2.4 Comparaison des différentes hypothèses de compensation de la courbure des spires

Le modèle de la CPE présenté précédemment a été vérifié sur la mesure de l’impédance de
DUT1 à N = 30 tours. L’objectif de cette sous-section est :

1. de vérifier l’évolution de la CPE en fonction du nombre de tours,

2. de confirmer la justesse de l’hypothèse III de compensation de la courbure des spires.

Pour obtenir les CPE mesurées en fonction du nombre de tours, le même composant DUT1 est
bobiné d’un enroulement à 50 tours. Ensuite la CPE est extraite, comme décrit précédemment
dans la section 3.3.1, en mesurant l’impédance du noyau et en le débobinant progressivement
par pas de 5 tours, de 50 jusqu’à 15 tours. La CPE modélisée est déterminée de la même manière
que dans les sections 3.3.2.1 à 3.3.2.2, en changeant juste le nombre de tours N , les autres
paramètres et les incertitudes sont considérés constants lors du débobinage. Mais cette fois,
les trois hypothèses de la section 3.2.2.3 sont appliquées lors de la transformations 2-D de la
courbure de la spire. Pour rappel, l’hypothèse I consiste à considérer la distance tore-spires
crête compensée et l’épaisseur d’enrobage crête comme distance équivalente pour la mise à plat,
l’hypothèse II consiste à considérer la distance moyenne sous la spire, et enfin l’hypothèse III est
la transformation proposée ici, qui garantie que l’énergie électrostatique avant et après la mise
à plat de la spire est équivalente. L’impact de ces trois hypothèses sur la valeur de la CPE est

15 20 25 30 35 40 45 50
Nombre de tours

0

1

2

3

4

C
P
E
w

[p
F]

Hypothèse I
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Figure 3.31 – Évolution de la CPE en fonction du nombre de tours pour trois hypothèses de
compensation de la courbure des spires.

montré dans la figure 3.31. Dans tous les cas l’évolution de la valeur modélisée avec le nombre
de tours est linéaire. Dans le cas où l’hypothèse I est utilisée, le modèle sous-estime d’environ
35 % la valeur mesurée en nominal, et la prise en compte des incertitudes montre que l’ordre
de grandeur n’est pas bon, même en considérant la possible irrégularité du bobinage. Pour le
cas de l’hypothèse II, la valeur nominale sous-estime d’environ 20 % la valeur mesurée. Mais
cette hypothèse est meilleure que la précédente car les extrémaux englobent quelques points de
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mesures. Néanmoins, pour le cas du filtrage pour la CEM, il vaut mieux sur-estimer la CPE. La
dernière hypothèse proposée est la plus proche des mesures par rapport aux deux précédentes.
De plus, les mesures sont bien toutes englobées dans la zone d’incertitude du modèle. Enfin,
l’erreur relative du modèle par rapport à la mesure est très faible. Le modèle sur-estime la valeur
mesurée d’environ 5 %, ce qui dans le cas du dimensionnement des filtres n’est pas gênant.

Le modèle avec cette dernière hypothèse est donc validé pour différents nombres de tours
et un noyau à matériau de type conducteur électrique. L’extension du modèle à des noyaux
non conducteurs, mais à grande permittivité relative équivalente, est proposée dans la section
suivante.

3.3.3 Validation pour un noyau à haute permittivité, type ferrite Mn-Zn

Le modèle de la CPE proposé dans ces travaux, n’est applicable que pour les noyaux ma-
gnétiques considérés comme des conducteurs parfaits. Or, certains matériaux disposent d’une
conductivité faible, mais d’une grande permittivité relative apparente. C’est le cas notamment
des matériaux de type ferrite de la famille des Mn-Zn, pour lesquels la résistivité du matériaux
est de 0,5 Ω m, et la permittivité relative apparente d’environ 104 ou plus, comme cela a été vu
dans la section 2.3.2.1, et dans [Fer13 ; Tan12 ; Sne69 ; Hua07 ; Sta10 ; Tod18b]. Cette grande
permittivité confère un comportement capacitif au noyau au sein du réseau de la figure 3.5,
potentiellement nettement supérieur aux capacités élémentaires Ctc et Ctt dans l’air. Ces der-
nières étant traversées en premier par le champ électrique en provenance des spires, il est alors
attendu qu’elles supportent l’essentiel de la chute de tension due à l’excitation UL. Bien que le
noyau ne soit pas un aussi bon conducteur que le nanocristallin, il n’apparaîtrait alors que peu
de différence de potentiel à sa surface, permettant de le considérer mono-potentiel et satisfaisant
donc aux hypothèses de modélisation de la section 3.1.1. L’extension du modèle de la CPE à ces
matériaux est alors étudiée dans cette section.

3.3.3.1 Caractérisation du comportement diélectrique du noyau

Pour vérifier que l’hypothèse de noyau conducteur parfait est applicable aux noyaux à grande
permittivité relative, un test facile à mettre en œuvre et non destructif est présenté ci-après. Le
noyau est équipé de 4 électrodes faites à partir d’une bande de cuivre adhésive d’une largeur
γ . Ces électrodes sont connectées par paire, de telle manière à laisser un angle θa entre les
électrodes d’une paire différente. La figure 3.32(a) montre une photographie du dispositif pour
un angle θa = 30◦. Une paire est au potentiel V+ et l’autre au potentiel V−. La zone entre
les paires d’électrode voit alors un gradient de potentiel. Un schéma équivalent capacitif est
alors montré dans la figure 3.32(c), avec Cc la capacité due à l’enrobage et Cm la capacité due
au matériau magnétique. Ces capacités sont approximées dans les équations (3.47) et (3.48)
respectivement, avec ec l’épaisseur d’enrobage et ϵc sa permittivité relative et ϵm la permittivité
relative du matériau magnétique, comme cela est rappelé dans la figure 3.32(b). Il est à noter
qu’ici une section idéale rectangulaire avec une épaisseur constante d’enrobage est considérée.
Cette approximation n’est pas gênante pour juger de l’ordre de grandeur de ϵm. Les capacités Cc
et Cm sont ensuite exprimées en fonction des facteurs kc, et km pour simplifier l’écriture.

Cc ≈
2ϵ0ϵc(R− r + h) ·γ

ec
= ϵc · kc (3.47)

Cm ≈ ϵ0ϵm(R− r) · h
θa · R+r

2

= ϵm · kmθa
(3.48)
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Bande 
de cuivre 
adhésive

Figure 3.32 – Caractérisation du comportement diélectrique du noyau : (a) photographie d’un
tore testé, (b) schéma de la section d’un noyau idéal enrobé, (c) schéma équivalent capacitif.

La capacité équivalente Ceq est issue de la mise en parallèle de deux branches de trois capacités
en série (voir la figure 3.32(c)), soit

Ceq ≈ 2CmCc

Cc + 2Cm
=

2
θa

ϵm·km + 2
ϵc ·kc

. (3.49)

Dans cette situation, si ϵm est très grand devant ϵc, alors Cm est plus grande que Cc et donc Ceq
tend vers Cc et vers 2 ·Cm dans le cas contraire. L’inconvénient d’arrêter l’étude à ce point est de
devoir caractériser l’épaisseur et la permittivité relative du matériau d’enrobage pour déduire Cc
et donc la Cm de Ceq. Mais une autre approche est possible. La mesure de Ceq est alors réalisée
pour deux angles θa1 et θa2, avec θa2 > θa1. Il vient que le rapport de Ceq2 et de Ceq1 est défini
par

Ceq2

Ceq1
=

θa1
ϵm·km + 2

ϵc ·kc
θa2

ϵm·km + 2
ϵc ·kc

. (3.50)

Ainsi lorsque ϵm est suffisamment grand, et que le noyau est considéré comme un conducteur
parfait le rapport tend vers 1. Dans le cas à l’extrême opposé, lorsque Cm1, la capacité du
matériau avec l’angle θa1, est très inférieure à Cc/2, le comportement diélectrique du noyau
est considéré comme intermédiaire à de l’air et à un conducteur parfait (sous hypothèse que
les lignes de champs électrique suivent le chemin du noyau même si ce dernier a une faible
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Paramètre Symbole Valeur

Nom DUT2 DUT3
Fabricant TDK Ferroxcube
Référence B64290L0632X830 TX20/10/7
Matériau N30 4F1
Rayon externe R 10 mm 10 mm
Rayon interne r 5 mm 5 mm
Hauteur h 7 mm 7 mm

Tableau 3.8 – Dimensions des noyaux DUT2, et DUT3.

permittivité relative). Le rapport des capacités équivalente tend alors vers θa1/θa2, soit

Ceq2

Ceq1
≈

 1, ϵm≫ ϵc
θa1
θa2

, Cm≪ Cc
2

(3.51)

Ce rapport des capacités équivalentes permet de valider ou non l’hypothèse qu’un noyau a un
comportement diélectrique de type conducteur parfait, sans la connaissance précise de sa forme,
de ses dimensions et des propriétés physiques des matériaux qui le composent. Le comportement
électrique du noyau est ainsi connu uniquement grâce à la mesure de capacités équivalentes
pour deux angles θa différents.

Ce test non destructif est appliqué à deux noyaux de matériau différent, DUT2 et DUT3
présentés dans le tableau 3.8. Les noyaux utilisés sont similaires en taille, mais de deux grades
différents, respectivement un Mn-Zn N30 et un Ni-Zn 4F1. En effet, les ferrites Ni-Zn ont
une permittivité relative attendue beaucoup plus faible (≈ 100) que les ferrites Mn-Zn, ce qui
permettra de comparer la validité de la méthode vis-à-vis du comportement diélectrique de ces
deux noyaux. La mesure a été réalisée pour des angles θa1 = 30◦ et θa2 = 90◦ et les résultats sont
montrés dans la figure 3.33.

θa1
θa2

Air Intermédiaire
Conducteur

parfait

0 0.5 1

Ceq2

Ceq1
DUT3
Ni-Zn

DUT2
Mn-Zn

Figure 3.33 – Résultats de la caractérisation du comportement électrique des noyaux DUT2 et
DUT3.

Pour le noyau DUT2, le rapport des capacités équivalentes est très proche de 1, ce qui indique
un comportement proche du conducteur parfait pour le Mn-Zn N30 testé. Pour le noyau DUT3,
le rapport est proche de la limite basse, soit θa1/θa2. Cela correspond alors à un comportement
intermédiaire entre le conducteur parfait et l’air. Le modèle de la CPE proposé n’est donc pas
applicable pour déterminer la contribution capacitive du bobinage d’un composant fait avec ce
noyau en Ni-Zn.

Il est intéressant d’observer que, dans le cas où l’épaisseur d’enrobage ainsi que sa permittivité
relative sont connues, il est possible de déterminer un ordre de grandeur de la permittivité
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Figure 3.34 – Évolution de la permittivité relative du matériau en fonction de l’angle de la
zone active du test non-destructif (avec γ = 3mm, ec ≈ 125µm et ϵc = 3), avec les mesures et les
photographies des noyaux sous test superposées.

relative du matériau mesuré. L’expression de ϵm est retrouvé en injectant (3.47) et (3.48) dans
l’équation (3.49), et en résolvant l’équation résultante pour ϵm. La figure 3.34 montre les mesures
de Ceq réalisées sur les noyaux DUT2 et DUT3 pour les deux angles θa1 et θa2. Cette figure
confirme bien les ordres de grandeur de la permittivité relative des matériaux de type Mn-Zn et
de type Ni-Zn, soit respectivement environ 104 et environ 100.

Le modèle étant applicable au ferrite Mn-Zn de type N30, la section suivante concerne la
validation expérimentale.

3.3.3.2 Comparaison du modèle à la mesure

Afin de confirmer que le matériau de type Mn-Zn de type N30 est compatible avec le modèle
de la CPE proposé pour des noyaux conducteurs, des mesures sur un noyau DUT4 de matériau
N30 et référencé B64290L0618X830 chez TDK sont réalisées. Comme précédemment, les étapes
de calcul du modèle décrites dans la figure 3.21 sont appliquées à la géométrie bobinée avec
un enroulement d’au maximum 33 tours ici. La figure 3.35(a) montre l’impédance idéale sans
CPE de ce noyau Zideal ainsi que l’impédance modélisée Zmod avec les incertitudes et pour finir
l’impédance mesurée Zmes. L’ordre de grandeur est bon, et l’écart relatif à l’impédance mesurée
est de moins de 10 %. La figure 3.35(b) montre l’évolution en fonction du nombre de tours de
la CPE lorsque que le DUT4 est débobiné de 5 tours en 5 tours. Ces résultats montrent que le
modèle surestime la valeur de la capacité parasite, mais l’évolution avec le nombre de tours est
bonne. L’écart relatif est plus grand avec un nombre de tours plus faible. Cela peut être dû au
débobinage qui modifie légèrement la répartition des spires restantes, d’autant que le noyau
de ferrite DUT4 est plus petit (rayon externe 12,6 mm, rayon interne 7,4 mm et hauteur 10 mm)
que le noyau de nanocristallin DUT1. Une autre raison est la section du noyau ferrite qui n’est
plus rectangulaire, comme l’était celle du noyau nanocristallin dans la section 3.3.2, mais plutôt
bombée sur le dessus et le dessous du noyau. En effet ce dernier point rend plus compliqué la
mesure des espaces tore-spires.

L’extension du modèle proposé de la CPE à un noyau de ferrite de type Mn-Zn N30 à
haute permittivité est donc validée expérimentalement. En effet une légère surestimation de la
CPE n’est pas un problème dans le cadre du dimensionnement d’un filtre de MC. Par contre,
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l’extension du modèle à des noyaux ferrites de type Ni-Zn à permittivité plus faible demande
des travaux supplémentaires qui font partie des perspectives de cette thèse.
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Figure 3.35 – Comparaison du modèle proposé de la CPE, appliqué sur une bobine de matériau
ferrite de type Mn-Zn, à la mesure : (a) comparaison des impédances pour un enroulement de
N = 30 tours, (b) évolution de la CPE pour différent nombre de tours.

Un test capacitif non destructif et rapide permet de vérifier si un matériau magnétique
particulier remplit l’hypothèse de conducteur parfait. Le modèle de la CPE proposé est donc
applicable aux noyaux à matériau de type nanocristallin, mais aussi à des ferrites Mn-Zn à
grande permittivité. L’exploitation de ce modèle, permet dans la section suivante de proposer
des stratégies de réduction de la valeur de la CPE et ce afin d’augmenter l’impédance d’une
bobine dans la partie HF de son spectre d’impédance.

3.4 Réduction de la valeur de la capacité parallèle équivalente

Dans la section précédente, le modèle de la CPE proposé a été validé sur des noyaux bobinés
de différents matériaux. La connaissance et la validité de ce modèle pour différentes géométries
et matériaux permet alors d’étudier des moyens de réduire la CPE. À cet effet, une étude de
sensibilité rapide est conduite et plusieurs moyens de réduire la CPE sont proposés.

3.4.1 Étude de sensibilité de la CPE

Il est intéressant de remarquer que pour un N suffisamment grand (a minima N > 10),
l’expression de la CPE (3.7) peut se simplifier comme dans l’équation (3.8), soit pour rappel

CPE ≈ 1
12

N ·Ctc +
1
N

Ctt +
1
2
Cf . (3.52)

En considérant des capacités élémentaire Ctc,Ctt et Cf de même ordre de grandeur (quelques
dixièmes de picofarads), il vient que la CPE est très sensible à Ctc et Cf en comparaison de
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Ctt . Or, l’étude de sensibilité des capacités élémentaires, présentée dans la section 3.2.3.2 et
la figure 3.18, a montré que Ctc est sensible à l’espace tore-spire principalement, et à la fois à
l’espace inter-spire. En effet, la capacité Ctc est inversement proportionnelle à s, mais elle est
aussi croissante en fonction des espaces inter-spires ζ. Cela montre l’importance de garder les
spires serrées les unes par rapport aux autres, mais éloignées du noyau si possible.

3.4.2 Augmentation de l’écart tore-spire

Une première possibilité est donc d’éloigner les spires du noyau. Pour valider expérimentale-
ment cette possibilité, trois tores identiques ont été bobinés de deux enroulement de 30 tours
chacun.

3.4.2.1 Écarteurs de spire

Afin d’éloigner les spires de la surface du noyau, des écarteurs de spires ont été mis au point,
et installés avant bobinage sur deux des trois tores. Les composants bobinés obtenus (A1, A2 et
A3) sont présentés dans la figure 3.36(a). Les écarteurs de 0,8 mm et de 1,6 mm sont présentés
dans la figure 3.36(b) et (c). Ils ont été créés par fabrication additive (communément appelée
impression 3D) avec un thermoplastique de type acide polylactique (poly-lactic acid) (PLA). Leur
épaisseur nominale est en multiple de la largeur de buse de l’imprimante 3D (ici 0,4 mm) afin
de simplifier leur impression.

A1 A2 A3

Figure 3.36 – Tores équipés d’écarteurs de spires : (a) photographie des tores bobinés A1 sans
écarteur, A2 avec écarteur de 0,8 mm, A3 avec écarteur de 1,6 mm, (b) et (c) respectivement les
vues CAO des écarteurs de 0,8 mm et de 1,6 mm.

3.4.2.2 Évolution de la CPE en fonction de l’épaisseur de l’écarteur

L’impédance de cette série de composants est ensuite mesurée à l’aide de l’analyseur d’im-
pédance HP4294A équipé de son adaptateur 16047E compensé en court-circuit et en circuit
ouvert à vide. De cette mesure d’impédance est extraite la CPE, comme décrit précédemment
dans la section 3.3.1. Le résultat est montré en points noirs dans la figure 3.37 en fonction de es
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l’épaisseur nominale de l’écarteur. Il est vérifié que la CPE diminue bien avec l’augmentation de
l’espace tore-spires grâce aux écarteurs. Il est intéressant de remarquer que la CPE diminue de
manière inversement proportionnelle à es, mais que le volume du composant bobiné

V olbob = πR2
t · ht , (3.53)

présenté dans la figure 3.38, augmente de manière affine à es. Autrement dit, un écarteur de
faible épaisseur (A2) est suffisant pour diminuer fortement la CPE (ici presque un facteur 3),
avec un impact limité sur le volume (ici 32 %).
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Figure 3.37 – Évolution de la CPE en fonction de l’épaisseur nominale de l’écarteur de spires, et
écart relatif des modèles à la mesure.
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Figure 3.38 – Évolution du volume du composant bobiné en fonction de l’épaisseur nominale de
l’écarteur de spires.
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3.4.2.3 Validation du modèle

La détermination de la valeur de la CPE grâce au modèle proposé et en fonction de l’épaisseur
de l’écarteur (tore-spires) a aussi été ajoutée sur la figure 3.37. Pour prédire la distance tore-spires
maximale avant les compensations, la relation empirique suivante

s = es +
2
3
dw. (3.54)

est utilisée. Elle est déduite de quelques mesures sur divers tores et elle est utilisée sur toutes les
faces.

La figure 3.37 montre que l’application du modèle proposé de la CPE sans les coins donne
le bon ordre de grandeur de la capacité. Mais pour des espaces tore-spires plus grands la
compensation des coins est nécessaire (voir la section 3.2.2.4). Enfin, les espaces tore-spires
mesurés sur les composants A1, A2 et A3 ne suivent pas exactement la relation (3.54). Les valeurs
mesurées sont utilisées directement dans le modèle, pour en vérifier la justesse. Les résultats
sont présentés sous la forme de croix rouges dans la figure 3.37. L’écart relatif du modèle aux
mesures est alors de moins de 10 %. Cela prouve la justesse du modèle, ainsi que sa robustesse
par rapport à l’espace tore-spire. Ce modèle est donc utilisable dès la phase de conception pour
évaluer la CPE et la réduire au besoin.

3.4.2.4 Effet sur l’inductance de fuite

Augmenter l’écart tore-spire peut avoir un effet sur l’inductance de fuite de la bobine. Or,
cette inductance de fuite est excitée par le mode différentiel, c’est-à-dire la puissance. Sa valeur
doit donc être maîtrisée et gardée dans une certaine plage pour aider au filtrage des perturbations
de mode différentiel HF, sans filtrer la puissance.

La figure 3.39(a) montre l’évolution de l’impédance mesurée en mode différentiel pour les
composants A1, A2 et A3. Les composants bobinés sont mesurés dans la configuration de la
figure 3.39(b).

De cette mesure est extraite, par ajustement de courbe, l’inductance de mode différentiel
appelée Lf uite et montrée dans la figure 3.39(c). L’inductance diminue avec l’écartement tore-
spire. Une explication possible à ce phénomène est de remarquer qu’augmenter l’écart tore-spire
tout en maintenant le même nombre de spires a pour effet d’éloigner le début et la fin d’un
même enroulement sur l’intérieur du composant, comme cela est constaté sur la figure 3.36(a).
Le flux de mode différentiel a donc plus de distance à parcourir dans l’air, et l’inductance de
mode différentiel est alors plus faible. Cet effet a été étudié et confirmé dans [Lév14]. Il est aussi
confirmé par la formulation de l’inductance de fuite définie dans [For09 ; Vol21a].

3.4.2.5 Réglage de la valeur de la CPE

L’augmentation de l’écart tore-spires grâce à des écarteurs en plastique permet de diminuer
la valeur de la capacité parasite, pour une augmentation de volume de la bobine contrôlé. La
précision du modèle permet d’évaluer le compromis entre la CPE et le volume, dès la conception,
comme le montre la figure 3.40, issue de la fusion des figures 3.37 et 3.38. Sur cette figure,
la valeur de la CPE, diminue fortement pour une faible augmentation de volume entre les
composants A1 et A2. Dans le même temps, l’inductance de fuite n’est que faiblement impactée
par l’éloignement des conducteurs du noyau, et pour un noyau donné cela permet même de la
diminuer très légèrement.

Une autre approche envisagée pour diminuer la CPE est de maintenir les spires serrées entre
elles, afin de limiter la part du champ électrique qui se couple avec la surface du noyau. Elle est



3.4. Réduction de la valeur de la capacité parallèle équivalente 127

102

104
M

od
u

le
[Ω

] A1

A2

A3

10 kHz 100 kHz 1 MHz 10 MHz 100 MHz
Fréquence

−90

−45

0

45

90

P
ha

se
[°

]

Analyseur
d'impédance

(b)

A1 A2 A3
Composant

0

20

40

L
f
u
it
e

[µ
H

]

(a) (c)

Figure 3.39 – Évolution de l’inductance de fuite pour les différents écarteurs : (a) impédance de
mode différentiel, (b) schéma de la mesure de l’impédance de mode différentiel à l’analyseur
d’impédance, (c) valeur de l’inductance de fuite.

étudiée dans la section suivante.

3.4.3 Diminution de l’écart inter-spires par un changement de la forme du
noyau

L’espace inter-spires sur le diamètre intérieur est fixé par le concepteur, mais l’espace inter-
spires sur le diamètre extérieur ζR est imposé en partie par le rayon de courbure du noyau et en
partie par la différence entre le rayon interne et le rayon externe. Or, plus le rayon de courbure
est grand, plus ζR sera petit, et plus Ctc sera petit a priori. Afin de bénéficier du fait que Ctc est
croissant avec ζ (voir figure 3.18), un noyau avec une portion rectiligne est proposé. Seule la
portion rectiligne sera bobinée en maintenant serrées le plus possible les spires.

3.4.3.1 Tore oblong

La figure 3.41(a) montre la vue de dessus d’un noyau torique classique, et la figure 3.41(b)
celle d’un noyau avec une partie droite, appelé ici oblong. L’oblong est défini par a la longueur
de la portion droite, w la largeur de la section, r ′ et R′ respectivement les rayons internes et
externes de la partie cylindrique. Les dimensions du noyau oblong sont définies de telle manière
à garder le périmètre interne égal à celui du noyau classique, comme cela est montré par la
contrainte (3.55), de façon à garantir une perméance proche du tore classique. Les paramètres
a,w, et R′ sont donc obtenus dans l’équation (3.56).

2π · r = 2π · r ′ + 2a (3.55)
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Figure 3.40 – Compromis entre la valeur de la CPE et le volume du composant bobiné avec
l’ajout d’écarteurs de spires.

Figure 3.41 – Géométrie d’un tore de mode commun classique (a), et oblong (b).

d + s ≤ r ′ ≤ r,


a = π · (r − r ′)
w = R− r
R′ = r ′ +w

(3.56)

3.4.3.2 Évolution de la CPE avec le rayon de courbure de l’oblong

La géométrie paramétrée du tore oblong est utilisée en entrée d’une simulation EF 2-D de
la CPE du bobinage, avec une répartition linéaire de la tension le long des enroulements. Les
valeurs du tableau 3.9 sont utilisées.

Seule la simulation de la coupe transversale du noyau (comme montrée sur la figure 3.41) est
réalisée afin d’évaluer les apports de cette nouvelle géométrie du point de vue de la CPE. Comme
attendu, la CPE du tore oblong a diminué de 18,7 % par rapport à un tore classique, et dans le
même temps le volume a diminué de 41,2 %. Cet écart de CPE avec une géométrie classique
étant relativement faible, une vérification expérimentale est nécessaire pour le confirmer. Les
simulations montrent aussi une diminution du volume. La forme oblong pourrait donc présenter
un double avantage pour le dimensionnement des filtres, et son étude approfondie fait partie
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Paramètre Symbole Valeur

Perméabilité rel. initiale µri 70 000
Rayon externe R 13,75 mm
Rayon interne r 8,75 mm
Rayon interne de l’oblong r ′ 8,75 mm
Hauteur h 10,5 mm
Nombre de tours N 30
Diamètre du conducteur dc 0,56 mm
Espace tore-spires s 0,4 mm
Espace inter-spires ζr 0,1 mm

Tableau 3.9 – Paramètres du noyau et du bobinage pour la comparaison d’un tore classique à un
tore oblong.

des perspectives de la thèse.

3.4.3.3 Validation expérimentale

Afin de valider expérimentalement la diminution de la CPE par le changement de forme
du noyau, des noyaux à ruban de matériau nanocristallin ont été fabriqués spécifiquement par
l’entreprise TCT selon la géométrie oblongue décrite précédemment dans la figure 3.41 et dans
le tableau 3.9. Les noyaux ainsi réalisés sont enrubannés dans du tissus, puis de l’adhésif isolant
de type polyimide, pour les isoler électriquement et protéger le conducteur des arêtes aiguës du
noyau. Les figures 3.42(a) et (b) montrent respectivement un tore classique et un noyau oblong,
tous les deux préparés de la même manière.

(a) (b) (c) (d)

Figure 3.42 – Photographies des noyaux : (a) le tore classique, et (b) le noyau oblong enrubannés
et isolés, et (c) et (d) les mêmes bobinés.

Ils sont ensuite bobinés de deux enroulements de 30 tours en mode commun, comme sur
les figures 3.42(c) et (d). Puis leur impédance de mode commun est mesurée grâce à l’analyseur
d’impédance HP4294A. Elle est montrée sur la figure 3.43. Les différences avant la résonance
sont dues à la dispersion des caractéristiques du matériau. Les CPE extraites de ces mesures
sont très proches. Le tore classique a pour CPE Ctore = 3,41pF et le tore oblong à pour CPE
Cobl = 3,31pF, l’écart relatif au tore classique est de −3 %. Cette mesure ne semble pas valider
les simulations réalisées précédemment. Néanmoins l’écart attendu entre les deux cas reste
faible. De plus, la maîtrise du bobinage et plus précisément des écarts tore-spires, n’est pas aussi
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facile sur le tore oblong que sur le tore classique. Et pour le tore classique, c’est la régularité
de l’écart inter-spires en début et en fin de bobinage qui pose problème. Des expérimentations
supplémentaires seraient nécessaires pour confirmer ou infirmer définitivement les apports
d’une géométrie oblongue face à une géométrie classique pour la diminution de la CPE. Toutefois
cette géométrie permet de réduire le volume du composant avec des performances en impédance
similaire à un noyau classique, et un espace au centre du composant mis à profit.
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Figure 3.43 – Impédance de mode commun des noyaux bobinés de forme torique et oblongue.

3.5 Conclusions du chapitre

Dans ce chapitre, la capacité parallèle équivalente (CPE) du bobinage a été étudiée. Les
résultats obtenus ont montré qu’elle est due à l’effet conjugué des couplages capacitifs tore-
spires, inter-spires et de frange. La répartition linéaire de la tension le long du bobinage a permis
de déterminer son évolution en fonction du nombre de tours et des capacités élémentaires grâce
à une approche énergétique. Les différentes capacités élémentaires d’une bobine torique sont
calculées grâce à la méthode des EF 2-D qui permet de prendre en compte des bobinages lâches
en comparaison des méthodes analytiques de la littérature. Cette étude a montré également que
la compensation de la courbure de la spire et de l’enrobage, de l’isolant du conducteur et du
coin permettent de déterminer avec précision la valeur de la CPE grâce à une approche 2-D plus
simple à implémenter et moins coûteuse en temps de calculs qu’une simulation 3-D. Le modèle
a été validé expérimentalement sur une bobine réalisée avec un noyau de type nanocristallin. La
très bonne précision du modèle quand à la prise en compte de la courbure des spires permet
de modéliser finement l’impédance d’une bobine, et ce pour différents nombres de tours. Le
matériau magnétique nanocristallin valide ainsi l’hypothèse de conducteur parfait employée
dans le modèle de la CPE. Mais le modèle a aussi été validé sur des noyaux à matériau de type
ferrite Mn-Zn, à haute permittivité relative. Un test non destructif et facile à mettre en œuvre
permet de vérifier facilement si le modèle est applicable à un matériau magnétique qui ne serait
pas bon conducteur mais présentant une permittivité suffisante.

Enfin, la connaissance du modèle et sa validité sur une large plage de dimensions ont
permis de proposer deux moyens de réduire la valeur de la CPE. Le premier est d’éloigner
les spires du noyau grâce à des écarteurs fabriqués de manière additive. Cette méthode a été
validée expérimentalement et la précision du modèle (écart relatif de moins de 10 % en nominal)
autorise dès la conception un compromis réglable entre l’augmentation du volume du composant
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et la réduction de la CPE. Le second consiste en un changement de forme du noyau pour
réduire les espaces inter-spires sur l’extérieur du noyau. Ce dernier moyen n’a pas été validé
expérimentalement et demande des expérimentations supplémentaires. Il a été montré que
l’impédance pour un noyau oblong est similaire à un noyau classique avec un encombrement
moindre, ce qui représente une piste intéressante pour augmenter la densité de puissance des
inductances de mode commun. Le chapitre suivant utilise le modèle de la CPE proposé pour
dimensionner une bobine de mode commun qui assure le respect de la norme CEM, notamment
à HF.
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Le dimensionnement d’une bobine de mode commun, qui fait partie du filtre de CEM d’une
chaîne de conversion statique de l’énergie, implique de minimiser son volume tout en

respectant des contraintes. Ces dernières sont, soit imposées par la norme de CEM (impédance
minimale pour le respect du niveau limite d’émission), soit par les limites physiques du matériau
magnétique (niveau d’induction à saturation), soit par un choix du concepteur (bobinage à
simple couche) ou par la fabrication du composant (dimensions pré-établies dans une gamme de
composants). Ce problème est alors vu la plupart du temps, comme un problème d’optimisation
sous contraintes. Pour le résoudre, les travaux de ce chapitre s’appuient sur les études menées
précédemment au laboratoire L2EP par Bilel Zaïdi dans [Zaï18], et les étendent notamment à la
partie HF des normes grâce aux modèles décrits dans les chapitres 2 et 3. Afin de dimensionner
la bobine de mode commun, il est nécessaire de modéliser l’ensemble de la chaîne de conversion
dans la bande de fréquences des perturbations conduites décrite par les normes de CEM. Ce
modèle servira dans un second temps, à définir l’impédance minimale de la bobine de mode
commun pour le respect de la norme. La bobine sera ensuite dimensionnée dans le respect
des contraintes énoncées précédemment. Enfin, l’approche analytique retenue permettra de
définir des indicateurs du volume bobiné suffisamment simples pour être utilisés dans une
phase de pré-conception du filtre. Ces indicateurs permettront ainsi un tri rapide des matériaux
magnétiques à disposition pour réaliser la bobine de mode commun.
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4.1 Modèle de mode commun de la chaîne de conversion

La chaîne de mode commun qui sera étudiée dans ce chapitre est décrite ci-après. Suivra la
modélisation des chemins de perturbations et de la source des perturbations de mode commun,
avec notamment la caractérisation des différents éléments de la chaîne de conversion. Le modèle
ainsi obtenu, sera utilisé pour le dimensionnement d’un filtre de mode commun avec la procédure
décrite à partir de la section 4.2. Les impédances sont toutes mesurées à l’analyseur d’impédance
HP4294 A équipé du socket 16047E préalablement étalonné, avec les moyens de connexion
compensés (adaptateurs de type cosse, petite longueur de conducteur pour connecter le 16047E
aux éléments à mesurer...). La plage considérée est celle de la norme CEM retenue, soit ici 150 kHz
à 30 MHz. Toutes ces impédances sont mesurées au plus près sur les éléments à caractériser. Ces
derniers sont disposés à leur place dans la chaîne de conversion durant les caractérisations.

4.1.1 Description de la chaîne de conversion
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Figure 4.1 – Schéma structurel de la chaîne de conversion retenue.

(a) (b)

Figure 4.2 – Photographie de la chaîne de conversion : (a) vue d’ensemble, (b) vue de dessus.

La chaîne de conversion est schématisée dans la figure 4.1 avec de gauche à droite : la paire
de RSIL (ici des NNBM 8126-A), la boîte à pince qui est un dispositif mécanique pour faire
facilement des mesures des courants en MD ou en MC avec une pince de courant (ici FCC-33-
3), un câble blindé 3 conducteurs (l’alimentation continue et la terre) pour connecter le filtre
côté réseau, le filtre dans sa boîte en métal, un câble blindé 3 conducteurs pour connecter le
convertisseur de type Buck , puis un câble blindé 4 conducteurs (2 en parallèle par phase) de
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5 m de long vers la charge passive de type RL série dans une boîte en métal. L’ensemble de la
chaîne de conversion est placée sur des isolants à 10 cm du plan de masse, ici connecté à la terre.
Les couplages capacitifs résiduels avec le plan de masse sont considérés comme négligeables.
Des photographies de la chaîne de conversion sont présentées dans la figure 4.2. La figure 4.2(a)
montre une vue d’ensemble avec le récepteur CEM (R&S ESPI 3GHz), et la source d’alimentation
continue. La figure 4.2(b) montre la chaîne de conversion branchée sur les RSILs vue de dessus.
Une photographie de la boîte à filtre vide est présentée dans la figure 4.3. Cette boîte en métal
permet un branchement facile et un environnement contrôlé avec ou sans les composants du
filtre. L’ensemble de la chaîne est caractérisé en mode commun puis modélisé dans les sections
suivantes.

Figure 4.3 – Photographies de la boîte à filtre vide.

4.1.2 Caractérisation de MC du RSIL

Le RSIL ainsi que les éléments entre celui-ci et le filtre sont caractérisés par la mesure
d’impédance à l’aide de l’analyseur d’impédance HP4294A équipé de l’adaptateur 16047E.
L’impédance ZRSIL est mesurée entre les câbles de phase en court-circuit et le blindage du câble.
Les connexions avec l’analyseur d’impédance sont indiquées par High (H) et Low (L) sur la
figure 4.4. Les éléments intermédiaires présents ici sont la boîte à pince qui est un dispositif
mécanique permettant de mesurer le mode différentiel ou le mode commun, la pince de courant
chargée d’une impédance de 50 Ω, et le câble blindé de 10 cm qui permet de connecter l’ensemble
au reste de la chaîne de conversion.

Câble blindé

RSIL

Boîte à pince

RSIL

H

L

Figure 4.4 – Mesure de l’impédance de MC des RSIL et des éléments en amont du filtre.

La figure 4.5 montre le spectre d’impédance de la caractérisation des RSILs et des éléments en
amont du filtre. L’impédance ainsi mesurée tend bien vers 25 Ω (car les deux RSILs en parallèle
tendent vers 50 Ω), mais avec un léger écart au-delà de 5 MHz. En effet, l’impédance devient un
peu plus inductive à cause de la boite à pince et du câble de connexion au filtre.
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Figure 4.5 – Spectre d’impédance des RSILs et des éléments en amont du filtre.

4.1.3 Caractérisation de MC du convertisseur

Le convertisseur est la source des PEMC dans la chaîne de conversion étudiée. Il est donc
modélisé par une cellule en Π avec des impédances d’entrée et de sortie respectivement Ze et Zs
et une source équivalente (voir section 1.5.3).

4.1.3.1 Caractérisation des chemins de propagation dans le convertisseur

Dans ces travaux, une approche simplifiée est utilisée pour la caractérisation des chemins de
propagations de mode commun dans le convertisseur. La caractérisation se fait hors tension, avec
une mesure en entrée du convertisseur (figure 4.6(a)) pour obtenir l’impédance Ze, et une mesure
en sortie (figure 4.6(b)) pour obtenir l’impédance Zs du convertisseur. La mesure est réalisée
avec l’analyseur d’impédance en branchant les terminaux High (H) et Low (L) à l’entrée ou à la
sortie du convertisseur, et en mettant à la Guard le port non-mesuré, afin que les impédances
associées ne perturbent pas la mesure des impédances de l’autre port. La boîte à filtre à vide est
prise en compte dans Ze. La figure 4.7 montre le spectre des impédances d’entrée et de sortie du
convertisseur. Elles sont équivalentes à des capacités de 234 pF et 109 pF pour respectivement
Ze et Zs.
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Figure 4.6 – Mesure des impédances de MC du convertisseur : Ze et Zs.
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Figure 4.7 – Spectres des impédances d’entrée et de sortie du convertisseur.
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Figure 4.8 – Schéma du convertisseur dans la chaîne de conversion.

4.1.3.2 Représentation moyenne de la source des PEMC

La source des PEM de MC est modélisée en prenant la valeur de la moyenne des tensions
entre les n phases B en sortie et les m phases A en entrée du convertisseur [Rev11 ; Vid17 ;
Sat20]. Cette approche s’appuie sur l’hypothèse de la séparation des modes (cf. la section 1.2.2.2).
Ici le convertisseur est de type Buck avec le transistor en bas dans le bras, comme cela est
schématisé dans la figure 4.8. Le module utilisé pour le convertisseur est un module, avec
un transistor bipolaire à grille isolée (insulated-gate bipolar transistor) (IGBT) et une diode, de
référence APTGT25X120T3G. La tension moyenne de mode commun entre la sortie et l’entrée
est donc égale à la moitié de la tension aux bornes du transistor comme cela est démontré dans
l’équation (4.1).

vP EM =
1
n

n∑
j=1

vBjG −
1
m

m∑
i=1

vAiG =
vB1G + vB2G

2
− vA1G + vA2G

2
=
vT
2

(4.1)

La tension aux bornes du transistor est mesurée grâce à un oscilloscope (Teledyne LeCroy,
WaveRunner HRO 667i), au moyen d’une sonde différentielle (ADP305). La sonde ajoute un
couplage capacitif à la mesure (8 pF entre les connecteurs et la terre), mais il est considéré
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Paramètre Symbole Valeur Moyenne Écart-type

Fréquence fsw 20,110 kHz 8 Hz
Rapport cyclique D 49,5 % 0,02 %
Temps de montée τr 560,9 ns 0,6 ns

Temps de descente τf 22,6 ns 0,3 ns
Amplitude ˆVT ,max 328,74 V 0,07 V

Tableau 4.1 – Paramètres de la source trapézoïdale des perturbations .
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Figure 4.9 – Modélisation de la tension aux bornes du transistor : (a) schéma du trapèze équi-
valent, (b) ajustement du modèle trapèze à la mesure avec zoom sur les fronts de commutation.

comme négligeable ici face à la capacité Coss du transistor (ici environ 30 pF à 300 V d’après
[Mar13b]). Les mesures de CEM suivantes sont réalisées sans cette sonde branchée. Sur cette
mesure temporelle, un modèle de trapèze parfait est défini, comme dans la figure 4.9(a) avec
fsw la fréquence de commutation, D le rapport cyclique à mi-amplitude, τr la durée de montée,
τf la durée de descente, et VT ,max la tension maximale. L’ajustement du modèle sur la mesure
se fait par détection des pentes entre 10 % et 90 % de l’amplitude du signal, sur 9 périodes.
Les paramètres extraits sont rassemblés dans le tableau 4.1, et la comparaison du modèle avec
la mesure est montrée dans la figure 4.9(b). Le temps de montée τr est relativement lent par
rapport au temps de descente τf car le transistor utilisé dans le convertisseur est de type IGBT
et le courant qui y passe est faible en comparaison du courant nominal. La mesure du front
descendant présente des oscillations qui ne sont pas reproduites par le modèle trapézoïdale. Mais
ces écarts de modélisation sont peu impactant comme ce sera montré plus loin sur le spectre
modélisé du courant de mode commun.

Connaissant l’évolution temporelle de la source des PEM, la transformation de Fourier F est
appliquée pour obtenir l’évolution fréquentielle de la source des PEM VPEM. Pour l’application
numérique une transformation de Fourier rapide (Fast Fourier Transform) (FFT) est utilisée.

VPEM = F (vPEM) (4.2)

Le signal étant périodique, la transformée de Fourier est discrète et définie sur l’ensemble
des harmoniques H défini ici dans l’équation (4.3) et sera utilisé plus tard pour restreindre les
calculs aux fréquences harmoniques. Ici la contribution du continu n’est pas prise en compte car
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Figure 4.10 – Mesure de l’impédance de mode commun du câble et de la charge en sortie du
convertisseur.
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Figure 4.11 – Spectres d’impédance de la charge et du câble blindé de 5 m en aval du convertis-
seur.

les perturbations de mode commun sont dues à des couplages capacitifs.

H = {n · fsw | n ∈ N∗} (4.3)

4.1.4 Caractérisation de MC du câble chargé

La charge utilisée est de type R− L série branchée sur un câble blindé. Elle a pour valeurs
nominales L = 6,12mH et R = 66Ω. Une mesure d’impédance de MC est réalisée sur le câble
branché à la charge en connectant l’analyseur d’impédance aux phases en court-circuit d’un côté,
et au blindage du câble de l’autre côté, comme cela est indiqué sur la figure 4.10. L’impédance
alors obtenue est appelée Zch. La charge R−L a été symétrisée (en réalisant ici un branchement
série du type R/2−L−R/2). Le spectre de l’impédance du câble chargé est montré dans la figure 4.11.
La capacité équivalente dans la partie basse du spectre est de 2,50 nF. Au-delà de 7,5 MHz les
résonances dues à la longueur de câble, et au couplage avec le plan de masse apparaissent.

4.1.5 Expression analytique des PEMC de MC mesurées au RSIL

La caractérisation de la chaîne de conversion présentée précédemment permet d’obtenir un
modèle circuit équivalent de MC de la chaîne de conversion, avec les chemins de perturbations
représentés par des impédances complexes et la source des perturbations représentée par une
source de tension trapézoïdale, modélisée d’après la mesure. Pour aider à la lecture, le schéma
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Figure 4.12 – Schéma structurel de la chaîne de conversion pour l’identification des impédances
équivalentes.

structurel de la chaîne de conversion agrémenté d’un code couleur est montré dans la figure 4.12.
Le code couleur rappelle les éléments de la chaîne de conversion caractérisés dans les sous-
sections précédentes, et sera utilisé dans les circuits équivalents. Sur le schéma est ajouté le filtre,
dont les impédances ne seront pas issues d’une caractérisation, mais du dimensionnent présenté
dans la section 4.2. Le modèle circuit équivalente de MC de la chaîne de conversion permet dans
un premier temps de définir un modèle de Thévenin équivalent des sources de perturbation.
Puis dans un deuxième temps ce modèle de Thévenin est utilisé pour exprimer le courant de
mode commun mesuré au niveau des RSIL sans le filtre. Et enfin, ce même courant est exprimé
en fonction des impédances de la bobine et des condensateurs du filtre. Cette expression servira
dans la section 4.2 à déterminer l’impédance requise pour respecter les niveaux d’émission
limites définis par la norme de CEM.

4.1.5.1 Expression de IMC sans filtre

La figure 4.13(a) montre le circuit équivalent de mode commun de la chaîne de conversion
sans filtre. Un modèle de Thévenin de la chaîne de conversion est utilisé pour exprimer le courant
de mode commun IMC,sf sans filtre. L’équivalent de Thévenin [Thé83] est défini entre les points
A et G, et représenté dans la figure 4.13(b).

A

G

B A

G

(a) (b)

Figure 4.13 – Modèle circuit de mode commun de la chaîne de conversion (a) sans le filtre, et (b)
son circuit de Thévenin équivalent.

L’impédance de Thévenin ZT h, issue de la mise en parallèle (symbole ||) de Ze, Zs et Zch, a
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alors pour expression

ZT h = Ze ∥ Zs ∥ Zch =
Ze ·Zs ·Zch

Ze ·Zs +Ze ·Zch +Zs ·Zch
. (4.4)

Le générateur de Thévenin est alors

VT h =
Ze

Ze + Zs ·Zch
Zs+Zch

·VP EM . (4.5)

Il est alors facile d’obtenir l’expression des PEMC de MC, sous la forme du courant de mode
commun sans filtre IMC,sf , grâce à un diviseur de tension soit

IMC,sf =
1

ZT h +ZRSIL
VT h (4.6)

4.1.5.2 Expression de IMC avec filtre

La figure 4.14 montre le circuit équivalent de mode commun de la chaîne de conversion avec
filtre.

A

G

Figure 4.14 – Modèle circuit de mode commun de la chaîne de conversion avec son filtre.

De la même manière que précédemment, le modèle de Thévenin de la chaîne de conversion
permet d’exprimer le courant de mode commun avec filtre IMC , soit

IMC = YMC ·VT h =
ZCy

ZCy · (ZRSIL +Zbob) +ZT h · (ZCy +Zbob +ZRSIL)
·VT h, (4.7)

avec YMC l’admittance de mode commun de la chaîne de conversion, et ZCy et Zbob respecti-
vement les impédances de mode commun complexes des condensateurs CY et de la bobine de
mode commun.

Il en est déduit la fonction IMC dans l’équation (4.8) qui associe à la fréquence f et à
l’impédance Zbob à cette même fréquence le nombre IMC .

IMC : R+,C→ C

f ,Zbob 7→
ZCy(f ) ·VTh(f )

ZCy(f ) ·
(
Zbob + ZRSIL(f )

)
+ ZTh(f ) ·

(
ZCy(f ) +Zbob + ZRSIL(f )

) (4.8)
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(a) (b)

Figure 4.15 – Spectre du courant de mode commun au RSIL : (a) comparaison entre la mesure et
le modèle, et (b) enveloppe et écart relatif à la mesure.

4.1.6 Validation expérimentale du modèle de mode commun sans filtre

Le modèle de mode commun de la chaîne de conversion présenté précédemment est validé
expérimentalement avec une mesure sans filtre.

4.1.6.1 Mesures des PEMC au récepteur CEM

La mesure du courant de mode commun est réalisée avec un receveur CEM (R&S ESPI 3GHz)
configuré en détection PK au travers d’une pince de courant (FCC-33-3). La mesure de pré-
conformité à la norme CEM est réalisée avec les réglages de l’appareil spécifiés dans l’annexe B.
La pince de courant fonctionne comme un transformateur dont le secondaire est branché au
receveur CEM, c’est donc la tension au secondaire qui est mesurée. L’impédance de transfert
de la pince (présentée dans l’annexe C) permet alors de convertir le signal mesuré en dB µV en
dB µA.

4.1.6.2 Comparaison des mesures au modèle

Le spectre du courant IMC,sf (cf. équation (4.6)) est présenté dans la figure 4.15(a) sous la
forme du gain de la valeur efficace. En effet le récepteur CEM travaille avec la valeur efficace
du signal (voir la section 1.2.2.3). Cette approximation est acceptable en bande étroite (ici la
bande passante de résolution (resolution bandwidth) (RBW) est égal à 9 kHz en comparaison de la
fréquence de découpage de 20 kHz) et en détecteur PK. La fonction de gain du récepteur Grec est
donc appliquée à IMC,sf afin de pouvoir le comparer avec la mesure faite au récepteur CEM, soit

Grec : C→ R, x 7→ 20 · log
( |x|

10−6 · √2

)
. (4.9)

La figure 4.15(b) montre une enveloppe maximale, nommée env, du gain des spectres modélisés
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et mesurés. La différence de ces enveloppes ∆env permet de montrer l’écart entre le modèle et la
mesure dans la figure 4.15(c). Le modèle de IMC,sf présente une erreur d’environ 3 dB µA jusque
10 MHz. Au-delà l’erreur atteint environ les 10 dB µA. La modélisation de mode commun de la
chaîne de conversion n’étant pas la tâche prioritaire de la thèse, le modèle tel quel est retenu
pour la suite des études. Le bruit dépasse le niveau de la norme Norµ (ici de la DO160F cat. B)
sur l’ensemble de la plage de fréquence, un filtre est donc nécessaire.

4.2 Dimensionnement de la bobine à matériau connu

Afin de respecter le niveau de bruit défini par la norme, un filtre passif de type LC est ajouté
en amont du convertisseur. Le condensateur CY est choisi de manière à respecter les normes de
sécurité et typiquement le plus grand possible. Il reste alors à dimensionner la bobine de mode
commun. L’objectif de cette section est de proposer une méthode de dimensionnement dont le
but est de minimiser le volume de la bobine de mode commun sous contraintes de la norme de
CEM et pour un matériau magnétique donné.

4.2.1 Description du problème

Le problème de dimensionnement est décrit en détail avec son objectif, ses contraintes et les
modèles associés, puis une stratégie de résolution est proposée.

4.2.1.1 Variables de conception

Les variables usuelles pour dimensionner une bobine torique d’une certaine inductance L
sont les rayons externes et internes, respectivement R et r, et la hauteur h du noyau non enrobé,
ainsi que le nombre de tours N . En plus de ces quatre variables, une cinquième est proposée dans
cette thèse. Comme le chapitre 3 a montré l’intérêt de régler l’espace tore-spire pour diminuer la
CPE, le composant bobiné est décrit ici avec des écarteurs tore-spire d’épaisseur δs.

4.2.1.2 Objectif de minimisation du volume bobiné

L’objectif est de minimiser le volume du composant bobiné, défini par un cylindre qui englobe
le noyau magnétique et le bobinage, comme montré dans la section de la figure 4.16. Le volume
bobiné est donc

Vb = π ·R2
t · ht = π · (R+ cR + δs + sR + do)2 ·

(
h+ 2 · (ch + δs + sh + do)

)
. (4.10)

La modélisation des espace tore-spire sR et sh est complexe, car ils dépendent des dimensions du
noyau et du conducteur, ainsi que de la tension du fil à l’enroulement. La mise au point d’un tel
modèle mécanique est hors du cadre de cette thèse et fait partie des perspectives. Dans la suite,
il est donc considéré un espace tore-spire crête s, et une épaisseur d’enrobage constant c égaux
sur toutes les faces du composant. Ces espaces seront déterminés empiriquement en fonction des
dimensions de quelques bobines dans la section 4.2.6, et serviront notamment pour calculer la
CPE. Cela permet de simplifier l’écriture du problème et sa résolution, avec peu d’impact sur le
résultat final car généralement ces distances sont très faibles devant les dimensions des noyaux.
Pour simplifier l’écriture une distance équivalente δtc est alors proposée telle que ch = cR = c

sh = sR = s
=⇒ δtc = c+ s. (4.11)
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Figure 4.16 – Schéma du volume bobiné à optimiser.

La nouvelle expression du volume bobiné en est alors déduite, soit

Vb = π · (R+ δtc + δs + do)2 ·
(
h+ 2 · (δtc + δs + do)

)
. (4.12)

Le volume bobiné du composant est contraint par le respect de la norme de CEM et par les
propriétés physiques de la bobine qui sont détaillées ci-après.

4.2.1.3 Contrainte Normative

La contrainte normative impose que le niveau de bruit IMC dans la plage de fréquences de
la norme soit inférieur au niveau de la norme Norµ. Les niveaux limites des normes de CEM
sont définis entre les fréquences fmin et fmax, soit l’ensemble N = [fmin, fmax]. L’ensemble des
harmoniques compris dans l’intervalle de la norme HN est alors l’intersection de H avec N
comme cela est défini dans l’équation (4.13).

HN =H∩N (4.13)

La fonction écart à la norme EN qui dépend de l’impédance de la bobine Zbob et de la fréquence
considérée est alors définie dans l’équation (4.14).

EN : HN,C→ R

f ,Zbob 7→Grec

(
IMC (f ,Zbob)

)
−Norµ(f ) (4.14)

La contrainte normative est ensuite traduite dans l’équation (4.15) avec Zbob la fonction d’impé-
dance de la bobine.

∀f ∈ HN, EN

(
f ,Zbob(f )

)
≤ 0 (4.15)

L’impédance de la bobine Zbob dépend du matériau et du bobinage, et elle est définie à la suite.
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4.2.1.4 Impédance de la bobine

D’après le chapitre 2, l’impédance ZLµ d’une bobine torique de N tours et de matériau
magnétique à la perméabilité magnétique complexe µr est

ZLµ (f ) = µ0µr (f ) · h
2π

N2 ln
(R
r

)
. (4.16)

La contribution de la capacité du matériau (cf. chapitre 2, et plus particulièrement la section 2.3),
qui concerne surtout les ferrites de type Mn-Zn, n’est pas prise en compte dans la procédure de
dimensionnement présentée ici. En effet, il a été montré qu’elle peut être négligée car masquée
par la CPE pour un nombre de tours suffisamment élevé. De plus le modèle de Debye de la
perméabilité magnétique donne une bonne approximation de l’impédance d’un noyau de petite
taille. Or ici, l’objectif étant de minimiser le volume, cette condition sera a priori rencontrée.
Enfin, la contribution capacitive du bobinage, la CPE, est ajouté en parallèle. L’impédance
obtenue est alors

ZLµC (f ) = ZLµ (f ) ∥ 1
j · 2πf ·CPE . (4.17)

La CPE est calculée avec le modèle détaillé dans le chapitre 3. Les capacités élémentaires sont
simulées en suivant la procédure décrite dans la figure 3.21, puis les résultats sont injectés
dans l’équation (3.7). Comme expliqué précédemment, l’écart tore-spire est réglé par l’ajout
d’écarteurs d’épaisseur δs. L’impédance de la bobine est donc représentée par une fonction ZLµC
des cinq variables de conception à savoir R,r,h,N et δs.

4.2.1.5 Contraintes sur le composant

Le composant bobiné doit aussi respecter quelques contraintes géométriques et physiques,
qui sont définies ci-après.

Faisabilité du noyau : La première contrainte concerne l’obtention d’un noyau réalisable
physiquement qui est garantie par

R > r. (4.18)

Simple couche de bobinage (SL) : La seconde contrainte géométrique concerne le nombre
maximum de tours insérables sur la fraction β du demi-périmètre interne du noyau (la bobine
de mode commun a ici deux enroulements), en prenant en compte l’espace tore-spire δtc + δs et
l’espace inter-spire ζr , comme montré dans la figure 4.17. Cette contrainte est appelée simple
couche (single layer) (SL) et elle est linéarisée pour un nombre de tours suffisamment grand par

βπ · (r − do
2
− δtc − δs) ≥N · (do + ζr ). (4.19)

En effet pour N > 10, il vient que sin(βπ/N ) ≈ βπ/N .

Non saturation du noyau (NS) : Enfin la dernière contrainte est la non saturation (NS) du
matériau magnétique. Ici l’inductance de fuite est négligée, seul le courant de mode commun est
à l’origine de la saturation. En effet, même si des saturations partielles du noyau sont possibles,
elles ne semblent pas majoritaires dans le phénomène de saturation d’après [Zai19]. Cet aspect
pouvant dépendre des applications, la prise en compte de la part de champ B due aux courants
de mode différentiel fait partie des perspectives de ces travaux. Le niveau d’induction B est
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Figure 4.17 – Schéma de la contrainte de simple couche, avec zoom sur une paire de spires le
long du périmètre interne.

alors maximal sur le rayon interne du composant en vertu du théorème d’Ampère. Dans ces
travaux, il est considéré que le cycle majeur à la fréquence de commutation fsw provoque la
plus grande part de la saturation (cette hypothèse est valable pour une application de type Buck,
mais demande à être revue pour des applications de type onduleur [Vid17]). C’est pour cette
raison que le niveau d’induction maximal est défini avec la perméabilité magnétique relative
primaire à la fréquence de commutation µ′r (fsw). Afin de garder une marge de sécurité, le niveau
d’induction maximale Bmax, qui correspond à la part kB du niveau de saturation Bsat , est défini,
avec Imax le courant maximal en temporel, soit

Bmax = µ0 ·µ′r (fsw) · N · Imax

2πr
≤ kB ·Bsat . (4.20)

Le courant Imax en question est la part du courant due à la partie magnétique de la bobine. En
effet, les courants à HF qui passent par les couplages capacitifs du bobinage n’excitent pas le
noyau. Ainsi pour calculer le courant Imax, le courant de mode commun IMC,Lµ avec filtre mais
sans la CPE est calculé en injectant équation (4.17) dans l’équation (4.8), soit

∀f ∈ H, IMC,Lµ (f ) = IMC

(
f ,ZLµ (f )

)
. (4.21)

Le courant Imax en est alors déduit grâce à une transformation de Fourier inverse sur le bruit
IMC,Lµ, soit

Imax = max
t

(
|F −1(IMC,Lµ)(t)|

)
. (4.22)

D’un point de vue pratique, cette opération est réalisée de manière numérique par une trans-
formation de Fourier rapide inverse (Inverse Fast Fourier Transform) (IFFT) sur l’ensemble des
harmoniques compris dans l’ensemble H.
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4.2.1.6 Formalisme de l’optimisation

Le problème décrit précédemment est réécrit grâce au formalisme des problèmes d’optimi-
sation numérique dans (4.23) pour plus de clarté et pour rassembler toutes les équations du
problème au même endroit. L’objectif du problème est de minimiser le volume bobiné (4.23a)
en utilisant les variables réelles positives (R,r,h,δs) et entière naturelle non nulle N . La plupart
de ces variables de conception se trouvent dans l’expression du volume bobiné (4.23a), mais
aussi dans la contrainte du respect de la norme (4.23b) à travers l’impédance de la bobine ZLµC
calculée avec l’équation (4.17). Les autres contraintes permettent de réaliser un composant
faisable (4.23c), à deux bobinages à une seule couche sur son périmètre interne (4.23d), et qui ne
fait pas saturer son matériau magnétique (4.23e). Il est intéressant de rappeler que Imax dépend
lui aussi de l’impédance de la bobine (cf. équation (4.22)) et indirectement des variables de
conception.

min
(R,r,h,δs)∈R4

+, N∈N∗
Vb = π

(
R+ do + δtc + δs

)2 ·
(
h+ 2 · (do + δtc + δs)

)
(4.23a)

soumis à 0 > max
f ∈HN

EN

(
f ,ZLµC(f ,R,r,h,N ,δs)

)
(Norme) (4.23b)

r < R (faisabilité) (4.23c)

r ≥ N · (do + ζr )
βπ

+
do
2

+ δtc + δs (SL) (4.23d)

r ≥ µ0 ·µ′r (fsw) · N · Imax

2πkBBsat
(NS) (4.23e)

4.2.1.7 Stratégie de résolution

Le problème (4.23) est relativement complexe à résoudre car une des variables de conception
est entière, la continuité et la dérivabilité de la contrainte de la norme ne sont pas assurée, la
modélisation semi-analytique de la CPE introduit du bruit numérique, et d’après [Zaï18 ; Zai19]
des minimums locaux du volume peuvent exister. Ce genre de problème est habituellement
résolu avec un algorithme de résolution numérique global sans gradient tel que l’algorithme
génétique [Mar22]. Il est aussi possible de considérer un espace de conception idéal et continu
dans un premier temps afin d’utiliser des méthodes basées sur les gradients [Tou13 ; Del16 ;
Vol21b ; Del22], puis de réaliser une discrétisation finale [Vol21b ; Del22]. Mais ces approches
purement numériques rendent complexe l’interprétation du résultat et sont gourmandes en
calcul.

La stratégie d’optimisation adoptée ici est semi-analytique, dédiée au problème (4.23) et tirée
des travaux entrepris au L2EP par Bilel Zaïdi et décrits dans [Zaï18 ; Zai19]. Cette stratégie sera
adaptée au nouveau modèle de la CPE notamment. Les grandes étapes de cette stratégie sont :

— la détermination de l’impédance minimale requise (coefficient géométrique minimal et
CPE maximale) pour le respect de la norme (cf. section 4.2.2),

— le dimensionnement de la bobine pour le coefficient géométrique minimal Amin (cf.
section 4.2.3),

— la détermination du volume optimal en autorisant une valeur d’inductance (ou un coef-
ficient géométrique A) plus grande que le requis minimal pour respecter la norme (cf.
section 4.2.4),

— la prise en compte du comportement capacitif du bobinage dans le dimensionnement (cf.
section 4.2.5).
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Cette stratégie sera validée expérimentalement dans la section 4.2.6. La connaissance des équa-
tions issues de cette stratégie permettra de proposer dans la section 4.3 des indicateurs pour le
choix du matériau magnétique qui minimise le volume d’une application donnée.

Dans un souci de clarté et de cohérence du manuscrit, certaines étapes clés de la stratégie
sont directement reprises de [Zaï18 ; Zai19]. Elles sont alors synthétisées et légèrement modifiées
pour correspondre aux notations de cette thèse, et prendre en compte l’écartement tore-spire
modulable δs. Ces étapes sont :

— le calcul du coefficient géométrique minimal Amin de la bobine requis pour passer la
norme (cf. section 4.2.2.1),

— le calcul de la CPE maximale pour passer la norme pour le coefficient géométrique Amin
(cf. section 4.2.2.2),

— la détermination par une méthode semi-analytique des dimensions du noyau et du
nombre de tours optimaux pour un coefficient géométrique A et un courant Imax donnés
(cf. section 4.2.3.2),

— et la recherche du coefficient géométrique A ≥ Amin, qui donne dans certains cas un
volume bobiné plus petit que lorsque Amin est imposé, ce «meilleur» (best) coefficient
géométrique est nommé Abest (cf. section 4.2.4).

Les nouveaux développements proposés dans cette thèse sont :
— la détermination par une méthode de type parcours de BDD des dimensions du noyau

et du nombre de tours optimaux pour un coefficient géométrique A et un courant Imax
donné (cf. section 4.2.3.3), afin de pouvoir fabriquer les bobines avec des composants
disponibles sur le marché ;

— l’utilisation du modèle de la CPE du chapitre 3 pour vérifier le respect de la norme à
HF (cf. section 4.2.5) et dans le cas contraire l’augmentation de l’écart tore-spire pour
diminuer la CPE ;

— et enfin l’utilisation d’un indicateur du volume final du composant pour le tri des maté-
riaux magnétiques avant optimisation (cf. section 4.3), mis au point grâce à une simplifi-
cation de la résolution semi-analytique de [Zaï18].

Le traitement de la CPE arrive après la recherche du coefficient géométrique Abest , car la CPE
dépend de la longueur de la spire et de l’écartement de celle-ci au noyau, comme cela a été vu
dans le chapitre 3. Or, la longueur de la spire étant indirectement liée au volume du noyau, il est
intéressant de minimiser ce dernier en premier lieu, puis seulement si nécessaire de prendre en
compte un plus grand écartement tore-spire pour minimiser la capacité. Ces sous-problèmes
sont détaillés dans les sections suivantes.

4.2.2 Détermination de l’impédance minimale requise pour le respect de la
norme

Le respect de la norme CEM est assurée lorsque l’équation (4.23b) est vérifiée. Il est intéressant
de remarquer que l’écart à la norme ne dépend pas directement des variables de conception
(R,r,h,δs,N ). En effet Zbob dépend du coefficient géométrique A de la bobine et de la CPE, soit
en écrivant à nouveau ZLµC

ZLµC (f ,A,CP E) =
j ·ω ·µ(f ) ·A

1−ω2 ·CPE ·µ(f ) ·A, (4.24)

avec

A = µ0 · h
2π

N2 ln
(R
r

)
. (4.25)
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Il est donc possible de découpler la contrainte du respect de la norme, du dimensionnement de
la bobine de mode commun à géométrique connu, et à CPE connu. L’équation (4.15) est alors
écrite à nouveau, mais en valeur linéaire (avant la transformation vers le gain en dB µA) afin de
simplifier les calculs, soit

∀f ∈ HN,

∣∣∣∣∣IMC

(
f ,ZLµC (f ,A,CP E)

)∣∣∣∣∣−Nor(f ) ≤ 0, (4.26)

avec

Nor(f ) =
√

2 · 10
Norµ(f )

20 · 10−6 (4.27)

la valeur crête linéaire de la norme convertie depuis sa valeur en gain Norµ grâce à l’opération in-
verse à Grec de l’équation (4.9) (les récepteurs CEM mesurent la valeur efficace, cf. section 1.2.2.3).
Pour trouver les valeurs limites qui respectent l’équation (4.26), l’inégalité doit être vérifiée pour
chaque fréquence f ∈ H. Or il y a deux inconnues A et CPE. Mais sachant qu’en basse fréquence
c’est le comportement inductif de la bobine qui domine, et en haute fréquence le comportement
capacitif du bobinage, le coefficient géométrique minimal qui permet de respecter la norme sera
d’abord calculé seul (sans CPE), puis la CPE maximale sera déterminée en fonction du coefficient
géométrique.

4.2.2.1 Détermination du coefficient géométrique minimal

Pour déterminer le coefficient géométrique Amin qui permet de respecter la norme sans la
CPE (soit CPE = 0, et donc ZLµC (f ,A,0) = ZLµ (f ,A)), l’inégalité suivante doit être respectée, soit

∀f ∈ HN, A > Amin,

∣∣∣∣∣IMC

(
f , ZLµ (f ,A)

)∣∣∣∣∣ ≤ Nor(f ). (4.28)

La méthode de résolution employée ici a été développée précédemment au L2E dans la thèse de
Bilel Zaïdi [Zaï18] (les détails des calculs sont disponibles dans l’annexe D). Le calcul commence
par exprimer cette inéquation sous la forme d’un polynôme du second degré en A, après avoir
utilisé la forme rectangulaire des impédances complexes ZRSIL,ZT h,ZCy et ZLµ. Lorsque le
discriminant de polynôme est négatif ou nul cela implique que l’inégalité est déjà validée et que
les condensateurs CY seuls sont suffisants pour filtrer le bruit. A l’opposé pour un discriminant
positif, une des deux solutions, qui donne un A positif est retenue et appelée Asol . Ce calcul est
réalisé pour tout f ∈ HN, et il en déduit Amin tel que

Amin = max
f ∈HN

Asol (f ) . (4.29)

À titre d’exemple, le calcul de Amin est appliqué à la chaîne de conversion présentée dans
la section 4.1, avec les condensateurs CY dont les paramètres RLC série sont résumés dans le
tableau 4.2, et avec deux matériaux différents dont la perméabilité complexe est modélisée avec le
modèle de Debye de l’équation (2.28). Le premier matériau est le N30 (µri = 4300, frel = 1,5MHz)
et le résultat est montré dans la figure 4.18(a). Pour ce matériau, le coefficient géométrique
dimensionnant est au début de la plage de fréquences de la norme, au-delà de 15 MHz le bruit
est déjà filtré en grande partie par CY . C’est pour cette raison que Asol = 0. Le second matériau
est le 3E6 (µri = 20000, frel = 120kHz) pour lequel le résultat est montré dans la figure 4.18(b).
La fréquence de dimensionnement est à environ 8,2 MHz. Le coefficient géométrique minimal
Amin de la bobine étant déterminé, la CPE maximale est calculée dans la sous-section suivante.
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Figure 4.18 – Détermination du coefficient géométrique minimal pour deux matériaux : (a) N30,
(b) 3E6.

4.2.2.2 Détermination de la CPE maximale

La CPE maximale est maintenant déterminée pour un coefficient géométrique A connu. De
la même manière que précédemment, la CPE maximale Cmax est la CPE maximale qui respecte
l’inégalité suivante, soit

∀f ∈ HN,

∣∣∣∣∣IMC

(
f , ZLµC (f ,A,Cmax)

)∣∣∣∣∣ ≤ Nor(f ). (4.30)

Et comme précédemment, la méthode de résolution a été développée au L2EP dans la thèse
de Bilel Zaïdi [Zaï18] (les détails des calculs sont disponibles dans l’annexe E). L’expression
de l’inégalité est retravaillée jusqu’à obtenir un polynôme du second degré en C. Lorsque son

Paramètre Symbole Valeur

Capacité CY 4,1 nF
Inductance série équivalente esl 6 nH
Résistance série équivalente esr 75 mΩ

Tableau 4.2 – Paramètres RLC série des condensateurs CY
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discriminant est négatif ou nul cela implique que les condensateurs CY sont suffisants pour
filtrer seuls le bruit. La solution positive lorsque le discriminant est positif est retenue, et appelée
Csol . Ce calcul est réalisé pour toutes les fréquences f ∈ HN. La capacité Cmax qui est la limite
haute de la CPE pour le coefficient géométrique A ≥ Amin est donc définie comme le minimum
des capacités solutions, soit

Cmax = min
f ∈HN

Csol (f ) . (4.31)
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Figure 4.19 – Détermination de la CPE maximale pour deux matériaux : (a) N30 et (b) 3E6.

A titre d’exmple les deux cas précédents sont repris dans la figure 4.19. La figure 4.19(a)
montre le résultat pour le matériau N30. La valeur maximale de la CPE est de 11 pF, et elle
ramène le niveau de bruit au niveau de la norme à la fréquence de 8,26 MHz. Pour le matériau
3E6 dans la figure 4.19(b) cette valeur est beaucoup plus faible car le niveau de bruit est déjà
au niveau de la norme à la fréquence de 8,22 MHz. La valeur de Cmax dépend de la valeur de
A comme le montrent les figures 4.20(a) et 4.20(b) pour respectivement les matériaux N30 et
3E6 (l’axe supplémentaire en dessous est issu d’une simple conversion de A vers L = µfsw ·A).
Dans le cas du N30 cette variation est très faible et l’hypothèse de découplage du calcul de
Amin et Cmax est validée. Dans le cas du 3E6 cette hypothèse n’est plus valable car Amin,3E6 a été
dimensionné pour la partie haute fréquence du spectre. Ainsi quand A devient suffisamment
grand, l’hypothèse de découplage est validée et la même valeur que pour le N30 est retrouvée, à
savoir 10,9 pF.
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Figure 4.20 – Évolution de la CPE maximale en fonction de A.

La connaissance de Amin, du courant Imax associé (issu de l’application de l’équation (4.22)
avec Lmin = µ0µ

′
r (fsw) ·Amin) et de la CPE maximale permet ensuite de dimensionner une bobine

de mode commun pour ce cahier des charges sans faire appel au modèle de mode commun de la
chaîne de conversion.

4.2.3 Dimensionnement de la bobine pour le coefficient géométrique requis

Le coefficient géométrique minimal pour respecter la norme a été défini à la section précé-
dente. La bobine de mode commun est maintenant dimensionnée de manière optimale pour
un coefficient géométrique donné A, avec le courant Imax associé. Dans cette sous-section le
dépassement de la valeur Cmax par la CPE n’est pas abordé, il sera détaillé dans un second temps
dans la section 4.2.5.

4.2.3.1 Description du problème d’optimisation

Le problème d’optimisation du volume bobiné de la bobine de mode commun pour un
coefficient géométrique A (et donc une inductance L à la fréquence fsw) et un courant Imax associé
est décrit dans le problème (4.32), soit

min
(R, r, h)∈R3

+, N∈N∗
Vb = π (R+ do + δtc + δs)

2 ·
(
h+ 2 · (do + δtc + δs)

)
, (4.32a)

soumis à L = µfsw ·A = µfsw
hN2

2π
ln

(R
r

)
(Inductance), (4.32b)

r < R (faisabilité), (4.32c)

r ≥ N · (d0 + ζr )
βπ

+
do
2

+ δtc + δs (SL), (4.32d)

r ≥ µfsw ·
N · Imax

2πkBBsat
(NS), (4.32e)

avec pour plus de lisibilité
µfsw = µ0 ·µ′r (fsw) . (4.33)
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la perméabilité magnétique à la fréquence de commutation.
Ce sous problème est résolu ci-après de deux manières différentes. La première est une

méthode semi-analytique démontrée dans [Zaï18 ; Zai19]. La seconde est une méthode de type
parcours de base de donnée qui servira de référence et qui est inspirée notamment de [Dos19 ;
Sat20]. En effet, la première méthode peut donner des géométries optimales non présentes dans
les catalogues fournisseurs, et la fabrication de noyaux magnétiques sur-mesures n’est pas le but
de cette thèse.

4.2.3.2 Résolution semi-analytique

La résolution semi-analytique issue de [Zaï18] est rappelée brièvement ici, et le détail des
calculs est présenté dans l’annexe F. Pour une inductance donnée L, la hauteur h est redéfinie
grâce à l’équation (4.32b) et injectée dans l’équation (4.32a) pour donner la nouvelle expression
du volume bobiné, soit

Vb = π

 2πL

µfsw ·N2 ln
(
R
r

) + 2 · (do + δtc + δs)

 · (R+ do + δtc + δs)
2. (4.34)

La dérivée de cette expression par rapport au rayon interne r montre que le volume minimal
est contraint par le rayon interne r qui satisfait les deux contraintes de NS et de SL, exprimées
respectivement dans les équations (4.32e) et (4.32d). Le rayon minimal rmin est alors le plus grand
parmi rmin,NS et rmin,SL. Ces deux contraintes respectivement affine et linéaire sont généralisées
de la manière suivante

rminNS,SL = K1 ·N +K2, (4.35)

avec K1 et K2 des paramètres réels positifs définis dans le tableau 4.3 selon la contrainte considé-
rée. Dans le cas où rmin,NS = rmin,SL, les deux contraintes NS et SL sont appliquées, et ce cas est
appelé Both dans la suite. Pour ce cas particulier, le nombre de tour est connu et appelé NBoth. Il
est défini en fonction des paramètres des deux contraintes comme montré dans le tableau 4.3.

Contrainte Expression K1 K2

Non-saturation (NS) r ≥ rmin,NS = K1NS ·N +K2NS
µfsw · Imax

2πkBBsat
0

Simple-couche (SL) r ≥ rmin,SL = K1SL ·N +K2SL
ζr + do
βπ

do
2

+ δtc + δs

NS et SL appelée Both r = rmin,NS = rmin,SL NBoth =
K2SL

K1NS −K1SL

Tableau 4.3 – Contraintes pour assurer la non saturation et le bobinage simple couche.

Le problème d’optimisation sous contraintes (4.32) à quatre variables est alors transformé
en deux sous-problèmes d’optimisation à deux variables. L’expression de ces sous-problèmes
est similaire et présentée ici dans le cas SL dans (4.36). Le volume bobiné de l’équation (4.34)
est alors exprimé uniquement en fonction de R et N et pour la contrainte SL appliquée dans
l’équation (4.36a). Il doit alors vérifier les contraintes de faisabilité (4.36b) et de NS (4.36c).
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Paramètre Symbole Valeur

Bobinage

Diamètre du cond. avec isolant do 0,56 mm
Espace tore nu-spire δtc 0,2 mm
Épaisseur de l’écarteur δs 0 mm
Espace inter-spires interne ζr 0,1 mm
Fraction de demi-périmètre couverte par le bobinage β 0,98

Matériau magnétique

Nom N30
Perméabilité rel. réelle à la fréq. de commutation µ′r (fsw) 4300
Champ d’induction à saturation Bsat 380 mT
Coeff. pour le champ d’induction max. kB 0,9

Application

Fréq. de commutation fsw 20 kHz
Inductance L 1 mH
Courant maximal Imax 110 mA

Tableau 4.4 – Cahier des charges pour le dimensionnement d’une bobine de mode commun.

min
(R, N )∈R2

+

Vb = π

 2πL

µfsw ·N2 ln
(

R
K1SL·N+K2SL

) + 2 · (do + δtc + δs)

 (R+ do + δtc + δs)
2 (4.36a)

soumis à R > rmin,SL = K1SL ·N +K2SL (faisabilité) (4.36b)

rmin,SL ≥ rmin,NS = K1NS ·N +K2NS (NS) (4.36c)

Pour la cas où la contrainte NS est appliquée, l’expression du sous-problème est identique à
part pour les paramètres K1SL et K2SL qui deviennent K1NS et K2NS et vice versa. La méthode de
résolution est donc la même pour les deux sous-problèmes. L’un, l’autre ou les deux en même
temps disposent alors de la solution au problème d’optimisation (4.32).

Afin d’expliquer la démarche de résolution, la figure 4.21 montre l’évolution du volume
bobiné Vb en fonction du couple (R,N ) pour les deux sous-problèmes. Le cahier des charges
défini dans le tableau 4.4 est utilisé pour réaliser les calculs. Dans les deux cas, SL et NS, la
figure 4.21 montre que le volume bobiné n’est pas défini au-delà de la limite R = K1 ·N +K2
car cela impliquerait que le rayon externe du tore R soit plus petit que son rayon interne r. Le
minimum pour chacun des cas se trouve à l’intersection de l’annulation des dérivées partielles
de Vb par rapport à N et par rapport à R. Dans le cas SL, ce minimum est appelé VbSL, dans le cas
de NS il est appelé VbNS . Néanmoins, il ne peut y avoir qu’un seul minimum Vb,min commun au
deux cas. Dans le cas où le noyau est dimensionné avec la contrainte SL appliquée, la contrainte
NS doit quand même être vérifiée. Cette contrainte est exprimée dans le plan (R,N ) et tracée
en orange hachuré. Tous les points en dessous de cette droite valident NS, en plus de valider
SL. Ici VbSL n’est donc pas la solution du problème. Par contre le volume bobiné minimum VbNS
avec la contrainte NS appliquée, valide dans le cas présent la contrainte SL. C’est donc ce point
qui est la solution du problème de dimensionnement. Il y a donc bien a priori un minimum au
problème (4.36), et ce quelque soit la contrainte appliquée.

Afin de déterminer le couple (Ropt ,Nopt) qui minimise Vb, les dérivées partielles de Vb sont
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Figure 4.21 – Évolution de Vb en fonction de (R,N ) lorsque la contrainte SL est appliquée et
lorsque la contrainte NS est appliquée, pour le cahier des charges du tableau 4.4.

alors étudiées. Leur annulation en zéro permet de définir le système d’équations (4.37). Le détail
des calculs est présenté dans l’annexe F.

(
K1Nopt

K1Nopt +K2

)2

+

2πK1
µfsw ·(do+δtc+δs)

L

K1N
2
opt +K2Nopt

− 2πL

µfsw ·N2
opt

 1
do + δtc + δs

+
exp

( −K1Nopt

2·(K1Nopt+K2)

)
K1Nopt +K2

 = 0, (4.37a)

Ropt = exp
(

K1Nopt

2 · (K1Nopt +K2)

)
· ropt , (4.37b)

ropt = K1Nopt +K2, (4.37c)

hopt =
4πL

µfswK1N
3
opt

ropt . (4.37d)

La contrainte Ropt > ropt est respectée pour tout N > 0. L’équation (4.37a) est résolue numérique-
ment pour Nopt , et la fonction associée optN en est déduite, soit

optN : R7
+→ R+

K1,K2,L,µfsw ,do,δtc,δs 7→Nopt . (4.38)

Les autres variables sont alors déduites de Nopt et des équations (4.37b) à (4.37d). Enfin pour
résoudre le problème d’optimisation (4.32) les étapes de l’algorithme de résolution, appelé optibob
et présenté dans la figure 4.22, sont appliquées. Tout d’abord, les données concernant le cahier
des charges et le matériau magnétique sont entrées, puis les paramètres (K1,K2) de chacune
des contraintes SL et NS sont pré-calculés. La résolution démarre en imposant la condition SL.
L’arrondi supérieur du nombre optimal de tours NSL est calculé, et la géométrie (RSL, rSL,hSL)
pour SL est obtenue grâce aux équations (4.37b) à (4.37d). Puis la contrainte NS est vérifiée
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Début optibob

Charger le cahier
des charges

L, Imax, do, δtc,
δs, kB, β, ζr

Charger
le matériau

µfsw , Bsat

K1SL = do+ζr
βπ

K2SL = do
2

+ δtc + δs

K1NS =
µfsw Imax
2πkBBsat

K2NS = 0

Imposer SL
NSL = doptN(K1SL,K2SL)e

⇒ RSL, rSL, hSL

Oui

Non
rSL ≥ K1NS ·NSL

Fin : géo. opt. :
NSL, RSL, rSL, hSL

Imposer NS
NNS = doptN(K1NS, K2NS)e

⇒ RNS, rNS, hNS

Oui

Non
rNS ≥ K1SL · NNS +K2SL

Fin : géo. opt. :
NNS, RNS, rNS, hNS

Imposer Both

NBoth = d K2SL

K1NS−K1SL
e

∂Vb
∂R

(NBoth, RBoth) = 0

⇒ RBoth, rBoth, hBoth
avec K1NS, K2NS

Fin : géo. opt. :
Nboth, RBoth, rBoth, hBoth

Début optibob

Charger le cahier
des charges

L, Imax, do, δtc,
δs, kB, β, ζr

Charger
le matériau

µfsw , Bsat

K1SL = do+ζr
βπ

K2SL = do
2

+ δtc + δs

K1NS =
µfsw Imax
2πkBBsat

K2NS = 0

Imposer SL
NSL = doptN(K1SL,K2SL)e

⇒ RSL, rSL, hSL

Oui

Non
rSL ≥ K1NS ·NSL

Fin : géo. opt. :
NSL, RSL, rSL, hSL

Imposer NS
NNS = doptN(K1NS, K2NS)e

⇒ RNS, rNS, hNS

Oui

Non
rNS ≥ K1SL · NNS +K2SL

Fin : géo. opt. :
NNS, RNS, rNS, hNS

Imposer Both

NBoth = d K2SL

K1NS−K1SL
e

∂Vb
∂R

(NBoth, RBoth) = 0

⇒ RBoth, rBoth, hBoth
avec K1NS, K2NS

Fin : géo. opt. :
Nboth, RBoth, rBoth, hBoth

Figure 4.22 – Organigramme de l’algorithme optibob de résolution semi-analytique du dimen-
sionnement d’une bobine de mode commun.

sur le rayon interne rSL. Si la condition est respectée alors la géométrie optimale est obtenue.
Dans le cas contraire la condition NS est imposée, et l’arrondi supérieur du nombre optimal
de tours NNS est calculé et la géométrie optimale (RNS , rNS ,hNS ) pour NS est obtenue grâce
aux équations (4.37b) à (4.37d). Puis la condition SL est vérifiée. Si la condition est respectée
alors la géométrie optimale est obtenue, sinon les deux contraintes NS et SL sont appliquées en
même temps, ce qui correspond au cas Both. En effet, d’après [Zaï18 ; Zai19], il existe des cas
où rmin,SL = rmin,NS pour lesquels un nombre de tours optimal pour les deux conditions NBoth
existe, soit

NBoth =
⌈

K2SL

K1NS −K1SL

⌉
=


do + 2 · (δtc + δs)

2 ·
(
µfsw Imax

2πkBBsat
− do+ζr

βπ

)
 . (4.39)

Le rayon externe optimal RBoth est alors normalement déduit numériquement de
∂Vb/∂R(RBoth,NBoth) = 0 (voir l’équation (F.7) en annexe pour plus de détails). La géométrie
optimale (RBoth, rBoth,hBoth) est alors déduite de NBoth grâce aux équations (4.37b) à (4.37d), en
prenant le cas de NS.

Le système d’équations équation (4.37) n’a pas de solutions analytiques, mais dans le cas
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particulier du sous-problème NS, K2NS = 0. Il est alors possible d’exprimer la solution du système
d’équations équation (4.37) , soit

NNS =
(

2πL
µfsw ·K1NS

exp
(
−1

2

)) 1
3

=

4π2kBBsatL

µ2
fsw

Imax


1
3

· exp
(
−1

6

)
, (4.40a)

rNS =

2πL ·K2
1NS

µfsw
exp

(
−1

2

)
1
3

=

µfswLI2
max

2πk2
BB

2
sat


1
3

· exp
(
−1

6

)
, (4.40b)

RNS = rNS · exp
(

1
2

)
=

µfswLI2
max

2πk2
BB

2
sat


1
3

· exp
(

1
3

)
, (4.40c)

hNS = 2 ·RNS =

4µfswLI
2
max

πk2
BB

2
sat


1
3

· exp
(

1
3

)
. (4.40d)

L’expression du volume bobiné n’est pas facilement interprétable, mais le volume cylindrique
du noyau non bobiné pour le sous-problème NS défini par

VNS = πR2
NS · hNS = 2π · exp

(
3
2

)
· r3

NS =
µfswLI

2
max

k2
BB

2
sat

exp(1) , (4.41)

est beaucoup plus facile à exploiter. Ainsi en condition de NS le volume du noyau est environ
proportionnel à l’énergie magnétique stockée dans la bobine, et inversement proportionnel au
rapport B2

sat/µfsw .

4.2.3.3 Résolution par parcours d’une base de données de noyaux

La résolution du problème de dimensionnement (4.32) à partir d’une BDD de noyaux toriques
permet de réaliser des bobines avec des noyaux sur catalogue. Pour ce faire l’algorithme optiBDD
qui est décrit dans la figure 4.23 est appliqué. Tout d’abord le cahier des charges du dimensionne-
ment de la bobine ainsi que les paramètres du matériau magnétique sont entrés. Puis une base de
données de n noyaux représentés par l’ensemble T est entrée dans la procédure d’optimisation,
chaque noyau ti étant représenté par le triplet de ses dimensions (Ri , ri ,hi). Ensuite le volume
bobiné de chaque noyau est calculé grâce à l’équation (4.32a). Les noyaux sont ensuite triés par
ordre de volume bobiné croissant. Puis pour chaque noyau j, le nombre entier de tours requis Nj
pour atteindre l’inductance L est calculé en exprimant N à partir de l’équation (4.32b). Il vient
alors que

Nj =


√√√ 2πL

µfsw · hj · ln
(
Rj

rj

)
 . (4.42)

L’arrondi supérieur est retenu afin de garantir au moins l’inductance requise. Puis le nombre
maximal de tours autorisé NSL,j par la contrainte SL est calculé grâce à l’équation (4.32d). Cette
fois l’arrondi inférieur est retenu afin de garantir la simple couche sur le périmètre interne. Il
vient alors que

NSL,j =

βπrj − δtc − δs − do
2

do + ζr

 . (4.43)
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De la même manière le nombre maximal de tours autorisé NNS,j par la contraintes NS est calculé
à partir de l’équation (4.32e). Il en est déduit que

NNS,j =
⌊

2πkB ·Bsat · rj
µfsw · Imax

⌋
. (4.44)

Le premier tore à respecter les deux contraintes sur le nombre de tours, soit

Nj ≤NNS,j et Nj ≤NSL,j , (4.45)

est le tore optimal de la BDD considérée. Dans le cas où aucun noyau ne répond au cahier des
charges, plusieurs actions sont possibles : changer la BDD ou changer de matériau.

4.2.3.4 Comparaison des résolutions

Afin de comparer les deux algorithmes de résolution présentés précédemment, le cahier des
charges du tableau 4.4 est retenu. Pour observer la bonne prise en compte des contraintes NS et
SL, le courant Imax sera balayé pour plusieurs valeurs, et les grandeurs d’intérêt tel que le volume
bobiné, le champ d’induction maximum et la géométrie seront observées. Pour l’algorithme
optiBDD la base de donnée de noyaux toriques de l’annexe G a été utilisée.

Résultats de l’algorithme optibob Les résultats de l’algorithme d’optimisation optibob sont
montrés dans la figure figure 4.24 pour le cas où N est un réel positif et le cas où N est un entier
naturel. Pour des courants Imax < 95mA la contrainte SL est active. En effet, l’autre contrainte
NS est largement respectée car le champ d’induction maximum Bmax est bien plus petit que le
champ autorisé kB ·Bsat . Ainsi, le bobinage présenté sur la figure 4.25 rempli presque l’entiereté
du périmètre interne du noyau (β = 0,98). Les noyaux ont alors un facteur de forme qui les rend
plutôt plats. À 97 mA le cas Both est actif, le champ d’induction maximal a atteint la valeur
limite. Le facteur de forme des noyaux change alors. Ils deviennent plus haut que précédemment
à rayon externe égal. Enfin, pour un courant plus grand, la contrainte NS est pleinement active
et limite le remplissage du périmètre interne pour empêcher la saturation du noyau. Le facteur
de forme des noyaux tend à les faire rentrer dans un cube, et le bobinage ne couvre pas l’entièreté
du périmètre interne. En ce qui concerne l’inductance après optimisation Lopt , elle est bien
atteinte par l’optimisation quelque soit les cahiers des charges. Enfin la discrétisation de N
adoptée dans figure 4.22 donne des résultats très proches du cas continu tout en assurant les
contraintes.

Résultat de l’algorithme optiBDD Les résultats pour l’algorithme d’optimisation optibob sont
montrés dans la figure figure 4.26. Pour cette méthode, les résultats sont très crénelés car
l’ensemble des noyaux disponibles est discret et relativement peu nombreux (voir l’annexe G).
Une BDD plus grande avec des facteurs de forme plus divers permettrait d’affiner les résultats.
De la même manière que précédemment pour des courants inférieurs à 95 mA la contrainte SL
domine car Nopt = NSL, et le champ maximal d’induction est plus faible que le champ limite
autorisé. Au-delà c’est plutôt la contrainte NS qui domine, car comme le montre la figure 4.27
pour Imax = 110mA, le périmètre intérieur n’est pas entièrement recouvert de spires. Les facteurs
de forme des noyaux ne changent pas car ils sont imposés par les fabricants. Enfin la valeur cible
de l’inductance est légèrement surestimée ≈ 10% sur l’ensemble de la plage de Imax.
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Figure 4.23 – Organigramme de l’algorithme optiBDD de dimensionnement d’une bobine de
mode commun par balayage d’une base de données de noyaux toriques.
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Figure 4.24 – Résultats de l’optimisation avec l’algorithme optibob pour le cahier des charges
du tableau 4.4 : les paramètres géométriques Ropt , ropt ,hopt et Nopt , ainsi que la vérification du
respect de l’induction maximale Bmax et de la valeur de l’inductance Lopt après optimisation sont
montrés. Le cas où N est une variable continue est comparé avec sa discrétisation nécessaire à la
fabrication de la bobine.
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Figure 4.26 – Résultats de l’optimisation avec l’algorithme optiBDD pour le cahier des charges
du tableau 4.4 : les paramètres géométriques Ropt , ropt ,hopt et Nopt , ainsi que la vérification du
respect de l’induction maximale Bmax et de la valeur de l’inductance Lopt après optimisation sont
montrés.
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Figure 4.28 – Comparaison du volume bobiné du composant pour les deux méthodes d’optimi-
sations : (a) en , (b) écart relatif du volume optiBDD par rapport au volume de optibob.

Comparaison sur l’objectif de volume L’évolution des volumes est montré dans la figure 4.28(a).
Pour la méthode optibob les volumes sont constants jusqu’à environ 95 mA, car la contrainte SL
étant active et L étant constant le volume du noyau ne change pas. Ensuite au-delà de 95 mA
la contrainte NS devient active. Ainsi pour un courant plus grand et les autres paramètres
constants, le volume augmente, comme cela est montré dans l’équation (4.41). La discrétisation
de N adoptée ici n’a pas d’effet sur le volume optimal, mais plutôt sur le rapport de forme
comme le montre la figure 4.24, où un Nopt discret plus grand entraîne une légère augmentation
du rayon interne ropt et une légère diminution de la hauteur hopt . Pour la méthode optiBDD, la
même évolution du volume semble arriver, mais avec un volume plus grand que pour optibob. La
comparaison des volumes pour les deux approches d’optimisation sur la figure 4.28(b) montre
que l’algorithme optiBDD entraîne une augmentation du volume de 10 % à plus de 50 % par
rapport à l’algorithme optibob. La fabrication de noyaux sur mesure permet donc d’atteindre
un volume plus petit qu’avec des composants prêts sur étagère. Pour répondre à ce problème,
les fabricants pourraient aussi proposer des noyaux pour les applications de filtrage avec les
facteurs de forme observés pour la résolution optibob, soit des tores dont le rapport R/r tend vers
exp(1/2).

Ces méthodes prennent en entrée un coefficient géométrique donné. Celui déterminé pour
le respect de la norme, soit Amin, ne garantit pas forcément le volume minimal de la bobine. Il
est en effet possible d’augmenter le coefficient géométrique, pour produire plus d’atténuation
et ainsi diminuer la valeur du courant qui passe dans la bobine. La détermination d’un tel
coefficient géométrique est étudiée dans la section suivante.
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4.2.4 Détermination du coefficient géométrique Abest pour le volume optimal

La méthode présentée précédemment permet la détermination du coefficient géométrique
minimal Amin garantissant le respect de la norme, mais pas le volume optimal du composant.
Dans cette section le cahier des charges du tableau 4.4 est utilisé, mais cette fois la valeur de
Lmin àla fréquence de commutation fsw (ou Amin) requise et le courant Imax sont calculés grâce au
modèle de mode commun de la chaîne de conversion présentée dans la section 4.1. Puis les évo-
lutions de Imax et du volume en fonction de L seront étudiées pour définir l’inductance Lbest qui
donne le volume optimal. Les développements présentés dans les deux sous-sections suivantes
sont issus de la thèse de Bilel Zaïdi [Zaï18]. Ils sont présentés à nouveau et synthétisés dans ce
manuscrit car ils seront étendus avec la détermination de Lbest par optimisation numérique dans
la sous-section section 4.2.4.3. L’alogrithme qui en sera issu servira dans la suite comme base à
la méthode de dimensionnement qui prend en compte la CPE (grâce aux modèles proposés dans
le chapitre 3) et qui sera présentée dans la section 4.2.5.

4.2.4.1 Évolution du courant Imax en fonction de l’inductance

Le courant Imax n’a pas d’expression analytique exploitable en fonction de L à la fréquence
fsw = 20kHz, mais il est possible d’expliquer son évolution présentée dans la figure 4.29(a) en
regardant la transformée de Fourier de VT h et la valeur de l’admittance équivalente de la chaîne
de conversion YMC , toutes deux présentées dans la figure 4.29(b), et ce pour trois valeurs de L.
En effet, les maximums de Imax de la figure 4.29(a) sont dus au balayage des harmoniques de
Vth par la fréquence de résonance de YMC , due à la valeur de l’inductance, aux condensateurs
CY et au comportement capacitif de la chaîne de conversion sans filtre. Ainsi pour Amin (ou
Lmin), la résonance de YMC est proche de l’harmonqiue de rang 3 (60kHz), d’où le courant Imax
supérieur à 100 mA. Pour L1 = 1mH, la résonance de YMC se trouve entre deux harmoniques,
d’où le creux observé dans Imax. Et enfin pour L2 = 5,59mH la résonance de YMC est très proche
de l’harmonique de rang 1 d’où le pic de courant Imax à plus de 1 A.

4.2.4.2 Évolution du volume du composant en fonction de l’inductance

La figure 4.30(a) montre l’évolution du courant Imax et du volume bobiné Vb en fonction de L.
L’optimisation du volume du composant est réalisé avec l’algorithme optibob en considérant un
N continu. Pour Lmin le courant Imax est suffisamment grand pour entraîner le dimensionnement
par la contrainte NS. Lorsque L augmente, le courant diminue, les contraintes appliquées sont
alors successivement Both puis SL. Mais le courant augmente de nouveau lorsque l’inductance
atteint environ 5,6 mH et que la résonance de YMC excite le fondamental à 20 kHz, ce qui
entraîne de nouveau l’application de la contrainte NS. La figure 4.30(b) montre le détail autour
de Lmin et du changement d’application de la contrainte. Le volume évolue bien en fonction
du produit L · I2

max comme indiqué par l’équation (4.41), dans les cas où les contraintes NS ou
Both sont actives. Pour le cas où SL est active le volume semble proportionnel à L. Le volume
optimal se trouve ici proche de la démarcation entre l’application des contraintes Both et SL,
à une inductance 817,2µH, et pour un courant Imax = 97,4mA. Cela fait sens car c’est la zone
pour laquelle un noyau est proche du niveau d’induction maximal autorisé et pour laquelle son
périmètre interne est complètement couvert de spires, soit la définition du cas Both.

Il peut donc exister à matériau donné une valeur d’inductance plus grande que Lmin qui
conduit à une réduction du volume de la bobine par diminution du courant qui la traverse. Cette
valeur d’inductance est qualifiée de best dans la suite, car elle permet d’atteindre un volume
optimal.
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Figure 4.31 – Schémas des sections des composants issus de l’optimisation à Lmin et à Lbest

Ainsi, pour le cahier des charges du tableau 4.4, le volume du composant bobiné à Lmin est
de 2,24cm3, et passe à 1,60cm3 pour Lbest , soit une diminution d’environ 28,6%. Les sections de
ces deux composants sont montrées dans la figure 4.31. Le rapport de forme a changé car les
contraintes appliquées ne sont pas les mêmes. La détermination analytique de Lbest ne semble
pas possible car le cas de dimensionnement SL ne possède pas de solution analytique. Mais une
résolution numérique est possible et montrée dans la sous-section suivante.

4.2.4.3 Algorithme pour le dimensionnement de la bobine de mode commun

La sous-section précédente a montré qu’il peut exister une valeur d’inductance Lbest ≥ Lmin
qui permet de réduire le volume du composant bobiné. Afin de bénéficier de ce fait dans le
dimensionnement des bobines de mode commun, l’algorithme présenté dans la figure 4.32 et
appelé dimbob est utilisé.

La procédure de dimensionnement commence avec le chargement des données nécessaires
au dimensionnement de la bobine : les vecteurs d’impédances complexes mesurées de la chaîne
de conversion, les requis du bobinage, et les paramètres matériau magnétique. En effet, ici et
dans [Zaï18] le choix du matériau est fait avant l’optimisation. La question du choix du matériau
pour minimiser le volume de la bobine sera abordée dans la section 4.3. Puis le paramètre de
dimensionnement Amin est déterminé grâce au niveau de la norme Nor et avec la démarche
de la section 4.2.2.1. Le courant Imax associé est calculé grâce à l’équation (4.22). Puis une
boucle d’optimisation numérique est appliquée avec pour objectif la minimisation du volume
du composant bobiné, et comme variable de conception le coefficient géométrique A. Dans cet
exemple, l’algorithme optibob est utilisé pour dimensionner la bobine, A est donc un paramètre
continu, et le volume bobiné a priori aussi. Mais l’algorithme optiBDD pourrait aussi être utilisé,
et dans ce cas A est discret et le volume bobiné aussi. Il faut donc un algorithme d’optimisation
numérique qui ne fait pas appel au calcul du gradient pour rester général. Il est aussi tout à
fait possible de ne pas faire appel à l’optimisation numérique, et de faire des cartographies
du volume [Zaï18] grâce au faible temps de calcul de la méthode semi-analytique proposée.
Le concepteur de bobine peut ainsi explorer des points proches de l’optimal, comme dans la
figure 4.30(b). Cela peut permettre de bénéficier d’un surcroît d’atténuation sans dégrader de
beaucoup le volume, ou d’intégrer des contraintes non exprimées dans la méthode. Mais ici le
cas général est retenu, et l’optimisation numérique est utilisée. Le paramètre optimal Abest et la
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Figure 4.32 – Organigramme de l’algorithme du dimensionnement de la bobine de mode
commun dimbob avec recherche du volume optimal.
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géométrie obtenue Nbest ,Rbest , rbest ,hbest donnent alors le volume optimal pour l’association du
matériau et de la chaîne de conversion considérés.

La prochaine étape est de prendre en compte le comportement capacitif de la bobine de mode
commun afin de vérifier si le dimensionnement réalisé est toujours validé en haute fréquence, et
dans le cas contraire proposer une action pour réduire son impact.

4.2.5 Prise en compte du comportement capacitif dans le dimensionnement

Dans la section précédente, l’inductance Lbest à la fréquence de commutation fsw (ou le
coefficient Abest) qui permet de minimiser le volume du composant bobiné est déterminée.
L’intérêt second de cette démarche est de réduire indirectement la CPE. En effet, d’après le
chapitre 3, la CPE dépend entre autres, de la longueur et du nombre de spires, donc sur un noyau
plus petit, il y aurait a priori une CPE plus petite. Néanmoins, il peut y avoir des cas où la CPE
est encore trop grande et la norme n’est alors pas respectée. Pour pallier ce problème l’action
proposée ici est d’augmenter l’écart tore-spire δs comme cela a été proposé dans la section 3.4.2.

4.2.5.1 Algorithme pour le dimensionnement de la bobine de mode commun avec la CPE

La procédure de dimensionnement est alors décrite dans la figure 4.34 et appelée dimCPE. La
première partie de l’algorithme est la même que précédemment dans la figure 4.32, mais avec
des paramètres d’entrée supplémentaires. Les paramètres concernant l’enrobage (l’épaisseur c, et
la permittivité relative ϵrc), et le conducteur (l’épaisseur de l’isolant ew et sa permittivité relative
ϵw), ainsi que l’espace tore-spire ajouté maximal smax sont déclarés initialement. Les autres
paramètres sont laissés inchangés. Les premières étapes impliquent, comme précédemment, de
calculer le paramètre Amin et Imax associé, puis d’optimiser le volume du composant en fonction
de A. Le paramètre Abest issu de cette optimisation, est alors utilisé avec l’équation (4.31) pour
déterminer le paramètre Cmax. Le modèle de la CPE développé au chapitre 3 est alors utilisé
pour évaluer la CPE du composant dimensionné pour Abest . Les étapes à suivre pour appliquer
le modèle sont rassemblées dans la figure 3.21. Ainsi après la compensation de l’isolant de la
spire, la courbure de l’épaisseur d’enrobage est compensée pour obtenir l’épaisseur équivalente
d’enrobage ceq (si nécessaire, sinon ceq = c). Après cette étape, la géométrie décrite par la
figure 4.33(a) est obtenue. Ensuite, la courbure de la spire est elle aussi compensée. Mais à la

cuivre compensé
air

enrobage

écarteur air

enrobage

cuivre compensé

(a) (b)

Figure 4.33 – Schéma du quart de section bobinée pour la simulation de la CPE dimCPE : (a) après
la compensation de l’épaisseur d’enrobage, (b) après la compensation de la courbure de la spire.

différence de l’équation (3.21), la distance équivalente tore-spires est définie cette fois-ci avec



4.2. Dimensionnement de la bobine à matériau connu 169

l’épaisseur δs de l’écarteur, soit

s′eq =
2
√

(sc + δs) (sc − se)
ln

(√
sc+δs+

√
sc−se√

sc+δs−√sc−se

) . (4.46)

La permittivité de l’écarteur est considérée ici négligeable, car l’écarteur en PLA ne couvre
qu’une faible portion du périmètre et a une faible permittivité relative (environ ϵP LA = 5). La
figure 4.33(b) montre la géométrie prête pour les simulations EF 2-D. Une fois cette transfor-
mation réalisée, et après la compensation du coin si nécessaire, la CPE est simulée grâce à
l’algorithme décrit dans la figure 3.21. Dans le cas où la valeur issue du modèle est plus petite
que la valeur maximale autorisée, le composant est gardé comme tel et la procédure s’arrête.
Dans le cas contraire, l’écart δs est augmenté et l’optimisation de la bobine pour Aopt et ce
nouveau δs est relancée. Cela est fait en boucle tant que CPE > Cmax et tant que δs < smax (cette
boucle peut être implémentée avec de l’optimisation numérique ou une méthode dédiée selon les
contraintes de fabrication des écarteurs de spires). Dans le cas où le paramètre smax est atteint, et
que CPE > Cmax, il n’y a pas de solution pour ce matériau. L’action proposée est alors de changer
de matériau, en espérant trouver un nouveau matériau avec les paramètres µ2,µfsw2,Bsat2 et kB2
qui entraîne un volume optimal plus faible que pour le premier matériau.

La question du choix du matériau qui minimise le volume, et qui en même temps permet de
respecter la norme CEM dans la partie HF du spectre se pose alors. Comme expliqué précédem-
ment la minimisation du volume bobiné entraîne indirectement la diminution de la valeur de la
CPE. Le choix du matériau qui minimise le volume de la bobine, devrait donc aussi minimiser la
CPE. Dans la section 4.3 des indicateurs du volume de la bobine en fonction du matériau seront
étudié pour apporter des éléments de réponse à ce problème.

4.2.6 Validation expérimentale

La validation expérimentale de la procédure de dimensionnement décrite dans l’algorithme
de la figure 4.34 est présentée ci-après. Premièrement les données d’entrée sont résumées, puis
la procédure de dimensionnement dimCPE avec l’algorithme optibob est appliquée, ensuite afin
de pouvoir fabriquer le composant l’algorithme optiBDD est utilisé. Enfin la méthode est validée
grâce à la mesure du spectre de mode commun de la chaîne de conversion équipé du filtre ainsi
fabriqué.

4.2.6.1 Données d’entrée

L’algorithme de la figure 4.34 est appliqué sur la même chaîne de conversion que dans la
section 4.1. Les condensateurs CY utilisés ont les paramètres décrits dans le tableau 4.2. Les
paramètres d’entrée supplémentaires sont rassemblés dans le tableau 4.5. Ils ont trait notamment
aux informations sur l’enrobage du noyau, et sur le bobinage avec notamment l’isolant du
conducteur, et les espaces tore-spire détaillés. L’ensemble étant nécessaire à la simulation de la
CPE. Les espaces tore-spires crêtes et minimales sont augmentés tous les deux de l’épaisseur des
écarteurs de spires au besoin. Pour des raisons liées au procédé utilisé, l’épaisseur minimale de
ces supports est emin = 0,8mm, et l’incrémentation de cette épaisseur est de 0,4 mm (la largeur
de la buse de l’imprimante 3D). L’incrémentation de l’espace tore-spire est alors fixée ici à
∆s = 0,8mm pour simplifier. Il vient alors que δs = k ·∆s avec k ∈ N∗. Et d’après les résultats de la
section 3.4.2, δs,max est fixé à 3 mm. Les paramètres du matériau magnétique, ici le N30 y sont
aussi rappelés. Le spectre de perméabilité magnétique complexe µr est modélisé grâce au modèle
de Debye (voir équation (2.28)).



170 CHAPITRE 4. Dimensionnement de la bobine de mode commun
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Déterminer
Imax avec Amin

minA Vb(Ropt, Nopt)
nouveau A ≥ Amin
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Figure 4.34 – Organigramme de l’algorithme du dimensionnement de la bobine de mode
commun avec la prise en compte de la CPE dimCPE.
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Paramètres Symbole Valeur

Enrobage du Noyau

Épaisseur cR = cr = ch 0,2 mm
Permittivité relative ϵrc 3

Bobinage

Diamètre du cond. avec isolant do 0,56 mm
Épaisseur de l’isolant du cond. ew 30 µm
Permittivité rel. de l’isolant du cond. ϵrw 5
Espace tore enrobé-spire crête sR = sr = sh 0,1 mm
Épaisseur d’écarteur minimale δs 0 mm
Incrément d’espace tore-spire ∆s 0,8 mm
Épaisseur d’écarteur maximale δs,max 3 mm
Espace inter-spires interne ζr 0,1 mm
Fraction de demi-périmètre couverte par le bobinage β 0,98

Matériau magnétique

Nom - N30
Perméabilité relative initiale µri 4300
Fréquence de relaxation frel 1,5 MHz
Champ d’induction à saturation Bsat 380 mT
Coeff. pour le champ d’induction max. kB 0,9

Tableau 4.5 – Sous-ensemble des paramètres d’entrée pour la procédure dimCPE.

4.2.6.2 Solutions calculées

Les résultats de l’application de la procédure dimCPE sont rassemblés dans le tableau 4.6. Le
requis pour la bobine de mode commun est exprimé avec l’inductance Lbest et la CPE maximale.
Ensuite, un premier noyau est dimensionné pour respecter ce requis avec l’algorithme optibob. Les
dimensions du noyau sont présentées avec l’épaisseur d’enrobage (indicées c) car la géométrie
sans enrobage n’est pas mesurable. Ce noyau présente un volume bobiné de 1,60 cm3, une
inductance de 818,1 µH égale à l’inductance cible Lbest et une CPE simulée de 2,49 pF. Ce noyau
n’existant pas dans les catalogues des fournisseurs, la procédure est relancée avec l’algorithme
optiBDD. Le composant obtenu est légèrement plus volumineux avec un volume bobiné plus grand
de 19,2 %. Le noyau commercial a pour référence B64290L0045X830 chez TDK. Ce dernier est
utilisé pour fabriquer le composant, qui est présenté installé dans le filtre dans la figure 4.35.
L’inductance du composant fabriqué est de 868,6 µH, soit 3,1 % de moins que l’inductance
modélisée. Cela est dû à l’incertitude sur la perméabilité magnétique (±25% d’après la fiche
technique du fabricant). La CPE mesurée est aussi proche de la CPE modélisée, avec un écart
de −2,2 %. La comparaison, dans la figure 4.36, de l’impédance modélisée du composant avec
celle mesurée du même composant, confirme la bonne adéquation du modèle de Debye avec
la mesure. L’utilisation de la perméabilité mesurée de ce noyau en particulier permet bien de
rattraper les écarts de modélisation dus à Debye. Le volume mesuré est légèrement plus grand
que le volume modélisé (6,6 %) car l’espace tore-spire sur le rayon externe sR est plus grand
que la valeur paramétrée. Il est en de même sur le rayon interne pour sr . Et pour le dessus et le
dessous l’écart tore spire sh est plus petit que celui paramétré car le noyau B64290L0045X830 est
légèrement arrondi sur le dessus, chose qui n’est pas modélisée. Malgré ces légères différences,
le composant obtenu est très proche du composant modélisé ce qui confirme la justesse des
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Grandeur Requis Algo. optibob Algo. optiBDD Mesure

Lbest 817,2 µH 817,2 µH 896,7 µH 868,6 µH
CPE < 7,77pF 2,49 pF 2,72 pF 2,66 pF

Rc - 7,19 mm 8,2 mm 8,23 mm
rc - 4,68 mm 4,6 mm 4,61 mm
hc - 6,12 mm 6,7 mm 6,86 mm
N - 19 18 18
s - 0,1 mm 0,1 mm sR = 0,25mm

sr = 0,37mm
sh = 0,03mm

δs - 0 mm 0 mm 0 mm

Vb - 1,598 cm3 1,978 cm3 2,110 cm3

Tableau 4.6 – Résultats du dimensionnement de la bobine de mode commun avec dimCPE.

(a) (b)

Figure 4.35 – Photographie du filtre réalisé pour la validation expérimentale : (a) seul, (b) dans
la boîte à filtre et inséré dans la chaîne de conversion.

modèles utilisés pour le composant bobiné.
Le noyau ainsi optimisé est associé avec des condensateurs CY dont les paramètres sont

décrits dans le tableau 4.2 pour former un filtre LC. Ce filtre est ensuite inséré dans la chaîne de
conversion et le bruit de mode commun mesuré est comparé au bruit modélisé dans la section
suivante.

4.2.6.3 Validation expérimentale du respect de la norme

Le spectre du courant de mode commun filtré est montré dans la figure 4.37 avec le niveau
limite fixé par la norme DO160. Tout d’abord, comme attendu les niveaux de bruit mesurés et
modélisés sont bien sous la limite définie par la norme de CEM. Le spectre modélisé affiché en
noir transparent est proche du bruit mesuré jusqu’à environ 1 MHz. Au-delà un écart d’environ
5 dB µA est constaté jusqu’à une fréquence de 8 MHz. Cet écart est dû en faible partie au modèle
de l’impédance caractéristique du noyau qui, faisant appel à un modèle de type Debye, ne prend
pas en compte l’effet capacitif du noyau. C’est pourquoi l’impédance mesurée du composant
bobiné est légèrement plus faible que l’impédance modélisée dans la figure 4.36. Ainsi, le spectre
du courant de mode commun calculé avec la mesure de perméabilité du noyau utilisé pour faire
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Figure 4.36 – Comparaison de l’impédance modélisée et mesurée de la bobine de mode commun
best.

ce filtre est bien un peu plus élevé entre 4 MHz et 10 MHz (courbe en magenta transparent).
Néanmoins, dans ce cas le fait de négliger la capacité du matériau est validé. Pour les fréquences
plus grandes le modèle et la mesure divergent, et l’impédance seule de la bobine ne peut pas
l’expliquer. La partie restante de l’écart est due à d’autres phénomènes.
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Figure 4.37 – Comparaison entre la mesure et le modèle du spectre du bruit de mode commun
avec le filtre.
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Ces résultats confirment la justesse de la méthode de dimensionnement mais montre aussi la
faiblesse de la modélisation de mode commun de la chaîne de conversion dans la partie haute
fréquence du spectre. Quelques investigations quant aux raisons des écarts constatés entre le
modèle et la mesure sont proposées ci-après.

4.2.6.4 Sources des écarts avec la mesure

Les sources des écarts entre la mesure du courant de mode commun et son modèle sont
explorées dans cette sous-section, afin de proposer des axes d’étude pour la modélisation des
chemin de propagation de mode commun de la chaîne de conversion en perspective de ces
travaux. En premier lieu la chaîne de conversion et son environnement sont modélisées par un
système bifilaire avec le blindage et le plan de masse qui sont confondus et tous deux reliés
à la terre (voir le schéma de la figure 4.1). Cette hypothèse est valable si le couplage capacitif
entre les phases et le plan de masse est négligeable par rapport au couplage capacitif entre les
phases et le blindage. Dans le cas contraire un courant parcourt le plan de masse et contourne
le filtre, d’où la hausse du niveau de bruit HF constaté sur la figure 4.37. Afin de confirmer
cette hypothèse, un noyau de ferrite (équivalent à un filtre L) est inséré sur les trois conducteurs
(les deux phases et le blindage) pour augmenter l’impédance du chemin empruntant le plan de
masse et ainsi en réduire la contribution sur le bruit mesuré. Le bruit mesuré avec ce noyau de
ferrite supplémentaire est montré dans la figure 4.38. Le noyau a bien eu pour effet de diminuer
la circulation de ce courant dans le plan de masse en amortissant la résonance à 10 MHz. À
20 MHz, le plancher de bruit du récepteur de mesure CEM est trop haut et masque le courant
de mode commun. Un autre moyen de mesure doit être utilisé pour améliorer le modèle dans
cette plage de fréquences. Mais au-delà de 20 MHz, il y a toujours un écart entre le modèle et
la mesure qui nécessite des investigations supplémentaires. Les couplages inter-composants
dans le filtre, le transfert de mode dans la chaîne de conversion, ou encore la modélisation de
l’impédance de mode commun de la cellule de commutation sont autant de pistes à explorer.
L’amélioration du modèle de mode commun de la chaîne de conversion et du filtre de CEM pour
des fréquences supérieures à 10 MHz fait partie des perspectives de la thèse.
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Figure 4.38 – Spectre du bruit de mode commun avec le filtre et un noyau de ferrite supplémen-
taire.
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4.3 Choix du matériau pour un volume du composant proche
optimal

Pour la fin de ce chapitre et du manuscrit, une première approche permettant de déterminer
les caractéristiques du matériau qui optimise le volume de la bobine est présentée. Ici le choix du
matériau est étudié sachant que la bobine réalisée avec doit avoir pour inductance L et véhiculer
le courant Imax. Ces informations sont ici des entrées constantes et considérées indépendantes
l’une de l’autre. Ces données peuvent bien sûr être calculées par le concepteur de filtre pour une
chaîne de conversion donnée avec les sections 4.2.2.1 et 4.2.2.2. Mais leur lien avec la chaîne de
conversion n’est pas étudié ici. Les résultats de cette section sont alors valables dans le cas où les
matériaux considérés possèdent une fréquence de relaxation frel ≫ fsw (voir la section 2.2.4 sur la
limite de Snoek, et la figure 2.32 pour choisir des matériaux qui correspondent à cette hypothèse).
Autrement dit le filtrage des premiers harmoniques des perturbations est principalement réalisé
dans la plage de fréquence ou la bobine est purement inductive.

Dans le cadre de ces hypothèses, l’évolution du volume avec les paramètres du matériau
est étudiée dans un premier temps. Puis dans un second temps, un indicateur du volume
de la bobine avant optimisation est proposé grâce à une simplification du dimensionnement
semi-analytique de la bobine. Enfin cet indicateur est comparé à ceux de la littérature.

4.3.1 Évaluation du volume de la bobine en fonction des paramètres du
matériau magnétique

Dans la méthode de dimensionnement optibob le matériau magnétique est représenté par deux
grandeurs, à savoir le champ magnétique Bsat à saturation et la perméabilité magnétique relative
à la fréquence de commutation µ′r(fsw). Le plan (Bsat ,µ

′
r(fsw)) est alors balayé afin d’étudier

l’impact de ces grandeurs sur le volume de la bobine Vb pour une application donnée définie
par un couple (L,Imax) et par un cahier des charge du bobinage (kB,do,ζr ,β,δtc,δs). Les valeurs
sont rassemblées dans le tableau 4.7. L’abaque obtenu est présenté dans la figure 4.39(a). Sur

Paramètre Symbole Valeur

Inductance L 817,2 µH
Courant dans la bobine Imax 95,5 mA
Diamètre du cond. avec isolant do 0,56 mm
Espace tore-spire avec l’enrobage δtc 0,1 mm
Épaisseur d’écarteur δs 0 mm
Espace inter-spires interne ζr 0,1 mm
Fraction de demi-périmètre couverte par le bobinage β 0,98
Coeff. pour le champ d’induction max. kB 0,9

Tableau 4.7 – Données d’entrée pour l’étude du choix du matériau magnétique.

cette figure, le volume bobiné Vb est calculé avec optibob pour chaque couple (Bsat ,µ
′
r (fsw)). Les

lignes en pointillés blancs indiquent des iso-volumes. Une partition du plan apparaît avec à
gauche les volume calculés sous la contrainte SL. Dans ce cas le volume des bobines est alors
presque inversement proportionnel à la valeur de µ′r (fsw). À droite de la partition se trouvent les
volumes calculés sous la contrainte NS. Dans ce cas le volume des bobines évolue en fonction du
rapport µ′r (fsw)/B2

sat , comme montré dans l’équation (4.41). Une troisième zone qui correspond
aux volumes calculés sous la contrainte Both est présente entre les zones sous SL et NS. La
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(a) (b)

Figure 4.39 – Évolution du volume de la bobine dimensionnée avec optibob en fonction de µ′r (fsw)
et de Bsat : (a) vue d’ensemble, (b) détail de la zone où la bobine est dimensionnée sous la
contrainte Both encadrée à gauche par SL et à droite par NS.

Nom Type Fabricant µ′r à 20 kHz Bsat [mT]

3E6 Ferrite Mn-Zn Ferroxcube 11970 390
4F1 Ferrite Ni-Zn Ferroxcube 80 320
N30 Ferrite Mn-Zn TDK 4300 380
V500F Nanocristallin Vacuumschmelze 70334 1200

Tableau 4.8 – Caractéristiques de quelques matériaux magnétiques.

figure 4.39(b) montre un sous-ensemble de points de la figure 4.39(a). La zone Both est bien
visible entre les deux frontières.

Tous les points du plan (Bsat ,µ
′
r (fsw)) ne correspondent pas à un matériau qui existe. Ainsi le

concepteur de bobine peut y ajouter les points spécifiques d’un ensemble de matériaux pour
en choisir un en particulier. A titre d’exemple quatre matériaux sont ajoutés sur l’abaque : un
de type nanocristallin, le Vitroperm 500F de chez Vacuumschmelze ; un ferrite de type Ni-Zn, le
4F1 de chez Ferroxcube ; et deux ferrites de type Mn-Zn, le N30 de chez TDK et le 3E6 de chez
Ferroxcube. Le champ d’induction à saturation et la perméabilité magnétique relative à 20 kHz
de chacun de ces matériaux sont indiqués dans le tableau 4.8. Les volumes les plus petits sont
proches de la zone de partition entre SL et NS. Les iso-volumes permettent de discriminer et de
classer les matériaux par volume bobiné croissant. Ainsi l’ordre obtenu est : N30, V500F, 3E6, et
enfin 4F1. Ainsi ce ne sont pas nécessairement les matériaux qui ont la plus grande perméabilité
relative et la plus grande induction à saturation qui permettent d’obtenir le volume le plus petit.
Le N30 et le 3E6 ont des niveaux d’induction à saturation comparable, mais le N30 est meilleur
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car sa perméabilité étant plus basse que celle du 3E6, la bobine peut accepter un plus grand
courant avant la saturation. De fait, son rayon interne est plus petit que si du 3E6 avait été utilisé.
La bobine faite de V500F a un volume intermédiaire pour des raisons similaires. Par contre le
4F1 ayant une perméabilité plutôt basse, il faut un grand rayon interne pour faire passer un
nombre de tours conséquent en simple couche et ainsi atteindre l’inductance requise L.

L’abaque présentée dans la figure 4.39 permet de trier et de choisir un matériau magnétique
dans un ensemble prédéfini. Mais elle requiert d’appliquer la procédure de dimensionnement
optibob pour l’ensemble des matériaux envisagés. Grâce au faible coût de calcul de la résolution
semi-analytique de la section 4.2.3.2, il est facile de balayer toutes les possibilités. Néanmoins,
un indicateur de volume plus simple permettrait de réaliser un choix du matériau magnétique
avant l’application de la procédure optibob, et donc sans devoir l’implémenter à l’étape de
pré-conception. C’est pourquoi dans la sous-section suivante une résolution analytique approxi-
mative du dimensionnement de la bobine est proposée afin de définir des indicateurs du volume
de la bobine simples et rapides à calculer en fonction des paramètres des matériaux.

4.3.2 Définition d’un indicateur du volume de la bobine

L’objectif de cette sous-section est de définir un indicateur analytique du volume de la bobine
en fonction du cahier des charges de l’application et du bobinage et des paramètres matériaux,
pour permettre le tri de ces derniers.

Comme indiqué précédemment dans la section 4.2.3.2, lorsque le dimensionnement est
réalisé sous la contrainte NS il dispose d’une solution analytique (voir le système d’équations
(4.40)). L’exploitation du volume bobiné sous la contrainte NS est fastidieuse, mais celle du
volume cylindrique du noyau non bobiné (volume d’encombrement du noyau)

V = π ·R2 · h (4.47)

permet d’obtenir une expression relativement simple et proche du volume bobiné en valeur.
Cette expression est rappelée ici, soit le volume sous la contrainte NS

VNS =
µfswLI

2
max

k2
BB

2
sat

exp(1) . (4.48)

Dans le cas où la bobine est dimensionnée sous la contrainte SL, ou sous la contrainte Both, il n’y
a pas de solution analytique au problème de dimensionnement. Mais en remarquant que

K2SL =
do
2

+ δtc + δs≪ r, (4.49)

il vient que
rmin,SL ≈ K1SL ·N. (4.50)

Cette approximation permet d’utiliser la solution décrite par le système d’équations (4.40), en
remplaçant K1NS par K1SL. De la même manière que pour le volume VNS , l’approximation du
volume VSL est alors obtenue, soit

VSL ≈ 4 · (ζr + do)2L

β2µfsw
· exp(1). (4.51)
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La bobine est alors dimensionnée sous la contrainte SL lorsque la condition suivante est remplie

rmin,SL > rmin,NS , (4.52)

soit ici
K1SL ·N > K1NS ·N. (4.53)

Il en est déduit que SL est appliquée pour

Imax <
2kB ·Bsat · (ζr + do)

µfsw · β
= Imat . (4.54)

Le paramètre Imat dépend alors uniquement du matériau choisi et des paramètres du bobinage
et il permet de décider quand utiliser les expressions de VNS ou de VSL pour déterminer approxi-
mativement le volume de la bobine. Le cas Both se réduit maintenant à l’égalité des contraintes
NS et SL dans sa forme linéaire, soit K1SL ·N = K1NS ·N . Le volume du noyau non bobiné sous
la contrainte Both est alors égal à VNS ou l’approximation de VSL, eux même égaux en ce point
particulier.

La figure 4.40 montre l’évolution du volume approximatif du noyau non bobiné en fonction
de µ′r(fsw) et de Bsat . La figure est très similaire à la figure 4.39(a). Le volume V du noyau non
bobiné est comme attendu un peu plus petit que le volume bobiné Vb. Et la partition est ici
une droite qui correspond aux cas où Imat = Imax. Mais le résultat sur le choix du matériau n’en
est pas changé pour autant. Le N30 est toujours le meilleur matériau pour le cas présenté ici.
L’approximation de la contrainte SL est donc validée.

Figure 4.40 – Évolution du volume approximatif du noyau non bobiné en fonction de µ′r (fsw) et
de Bsat .
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Comme VNS et l’approximation de VSL sont tous les deux proportionnels à L · exp(1), l’indi-
cateur de volume est défini comme suit, soit

kV ol =



4 · (ζr + do)2

β2µfsw
, Imat > Imax (SL)

µfsw I
2
max

k2
BB

2
sat

, Imat ≤ Imax (NS)

. (4.55)

Il est intéressant de remarquer que cet indicateur ne dépend pas de la valeur de l’inductance
de la bobine mais uniquement de la valeur du courant qui y passe, ainsi que des paramètres
matériaux et du bobinage. Il est suffisamment simple et précis pour être utilisé dans une phase
de pré-conception de la bobine pour choisir le matériau magnétique qui donne le volume le plus
petit.

Cet indicateur de volume est comparé à ceux relevés dans la littérature dans la sous-section
suivante.

4.3.3 Comparaison aux indicateurs rencontrés dans la littérature

L’indicateur proposé kV ol est comparé aux autres indicateurs rencontrés dans la littérature
et présentés dans la section 1.4.3.2. Ces indicateurs sont ici adaptés pour prendre en compte
le champ d’induction maximal Bmax = kB · Bsat (pour rappel kB permet d’avoir une marge de
sécurité par rapport à la valeur du champ à saturation) et non Bsat afin de pouvoir les comparer
à kV ol et au calcul du volume bobiné optimal Vb réalisé avec l’algorithme optibob.

Le premier indicateur est celui défini par le produit de la perméabilité magnétique initiale et
du champ d’induction maximal [Roc12b], soit

µi · kB ·Bsat . (4.56)

La figure 4.40 montre en effet que le volume du noyau tend à diminuer lorsque des matériaux à
grande perméabilité et à grand champ d’induction maximal sont utilisés. Mais comme le montre
les iso-volume cette définition ne semble pas assez précise. En effet sous la contrainte SL une
augmentation de Bsat ne permet pas un gain sur le volume.

Le deuxième indicateur est défini par le rapport du champ d’induction maximal avec la
racine carré de la valeur absolue de la perméabilité magnétique complexe [Hel11],

kB ·Bsat√
|µ(fsw)|

. (4.57)

Ce rapport apparaît dans une forme proche dans le coefficient kV ol sous la contrainte de NS. Cet
indicateur semble donc plus approprié que le premier pour juger du volume final du composant,
mais il ne prend pas en compte le cas où les composants sont dimensionnés sous la contrainte
SL.

Partant de l’hypothèse que ces indicateurs ont un lien de proportionnalité avec le volume du
composant optimisé, le rapport de deux valeurs d’un même indicateur pour deux matériaux dif-
férents doit être similaire au rapport des volumes des composants optimisés pour ces deux même
matériaux. La figure 4.41 montre donc les valeurs des indicateurs pour les quatre matériaux
identifiés dans le tableau 4.8, après normalisation en les rapportant à la valeur d’un matériau de
référence, ici le N30 (choisi ici comme référence car il donne le volume bobiné Vb le plus petit).
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Figure 4.41 – Comparaison des rapports des indicateurs de volume, aux rapports des volumes
bobinés optimisés pour un cahier des charges (L− Imax), pour différents matériaux.

Dans le cas où le rapport est plus grand que un cela doit idéalement pouvoir s’interpréter comme
le fait que le matériau donnera un composant au volume plus grand que celui de référence, et
inversement dans le cas où le rapport est inférieur à un. L’intérêt de comparer les indicateurs de
cette manière est de vérifier s’ils donnent ou non un ordre de grandeur du volume en plus d’un
ordonnancement pour sélectionner les meilleurs matériaux.

Les indicateurs de la littérature ont été définis pour être inversement proportionnels au
volume du composant. Ils sont donc présentés inversés dans la figure 4.41 afin de pouvoir les
comparer directement au nouvel indicateur kV ol ainsi qu’au volume bobiné Vb présenté plus
à droite sur la figure, et lui-même normalisé par rapport au volume obtenu avec le matériau
N30 (volumes exacts optimisés par optibob, cf. section 4.2.3.2). Le premier indicateur n’indique
pas le bon ordonnancement des matériaux par rapport à Vb, ni les bons rapports par rapport au
matériau de référence. Cela confirme qu’il n’est pas assez précis pour choisir un matériau lors
d’une étape de pré-dimensionnement. Le deuxième indicateur donne le bon ordonnancement
par rapport à Vb pour tous les matériaux sauf le 4F1. Ce résultat est attendu car cet indicateur
ne prend en compte que les cas de dimensionnement où le matériau utilisé donne un composant
proche de la saturation (contrainte NS active). Les ordres de grandeurs des rapports sont corrects
mais différents des ordres de grandeurs des volumes bobinés. Enfin l’indicateur proposé kV ol
donne à la fois le bon ordonnancement et des rapports au matériau de référence proches des
rapports des volumes bobinés. Ce résultat confirme la pertinence de l’indicateur proposé qui
est donc utilisable dans le cas d’une étude de pré-dimensionnement pour choisir un matériau
presque optimal.
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4.4 Conclusion du chapitre

Le dimensionnement de la bobine de mode commun d’un filtre de CEM a été étudié dans ce
chapitre. En premier lieu un modèle de mode commun de la chaîne de conversion est créé à partir
de la caratérisation des chemins de propagation et de la source des perturbations. Ce modèle
sert d’entrée à des procédures de dimensionnement qui dans un premier temps définissent le
requis minimal en inductance et en CPE pour respecter le niveau de bruit de la norme pour des
condensateurs CY prédéfinis. Ensuite les algorithmes de dimensionnement permettent de définir
un noyau optimal en autorisant dans certains cas une inductance plus grande que l’inductance
minimale requise. La prise en compte de la CPE dans la méthode de dimensionnement permet de
dimensionner le composant bobiné avec le respect de la norme dans la partie haute fréquence du
spectre. Le dimensionnement réalisé avec cette méthode dépend de la valeur des condensateurs
CY retenues. L’ajout du dimensionnement des condensateurs CY dans la procédure pour arriver
à une optimisation globale des composants du filtre CEM fait partie des perspectives de ce
travail de thèse. Il est intéressant de noter à ce sujet que les travaux de [Zaï18 ; Zai19] montrent
que l’usage de la plus grande valeur possible (limitée par les normes de sécurité) pour les
condensateurs CY aide à réduire les contraintes sur la bobine, et donc son volume.

Les écarts constatés entre le spectre modélisé et le spectre mesuré ne sont pas dus aux
modèles de la bobine de mode commun, mais à ceux notamment de la chaîne de conversion.
Ainsi, l’amélioration du modèle de mode commun de la chaîne de conversion dont dépend la
justesse du dimensionnement fait partie des perspectives de la thèse.

Il a été aussi montré que les bobines de mode commun réalisées avec des composants sur
étagère sont sous-optimales en volume comparées aux bobines dimensionnées avec la procé-
dure semi-analytique. Ce résultat nécessite néanmoins une confirmation expérimentale avec la
fabrication de noyau non disponibles sur catalogue.

Enfin un indicateur du volume bobiné du composant permettant de comparer les maté-
riaux magnétiques avant dimensionnement a été proposé. Cet indicateur en plus de donner
le bon ordonnancement des matériaux par rapport au volume final du composant bobiné, est
suffisamment précis pour estimer le gain de volume d’un matériau par rapport à un autre.
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Conclusion générale et perspectives

Afin de répondre à la problématique de la miniaturisation des convertisseurs d’énergie
embarqués, le dimensionnement des filtres de CEM a été étudié en détail dans ces travaux

de thèse, et notamment celui de la bobine de mode commun.
L’étude de la CEM dans le contexte de l’électronique de puissance a montré que le volume

des bobines de mode commun était impactant. De plus, les degrés de liberté sur la fabrication et
la valeur de l’inductance de la bobine en comparaison de ceux des condensateurs confirment que
les efforts doivent être portés en priorité sur le dimensionnement de la bobine de mode commun.
L’état de l’art sur le sujet a montré qu’une modélisation circuit à l’échelle du composant était
nécessaire. Ce modèle est ensuite utilisé dans les méthodes de dimensionnement. Parmi ces
méthodes, celle du L2EP est retenue, car elle permet d’explorer des dimensions qui ne sont pas
proposées par les fournisseurs de composants. Mais une méthode de type parcours de base de
données BDD est aussi mise au point pour la conception et la fabrication des bobines.

Le deuxième chapitre présente alors la modélisation de l’impédance du noyau. En premier
lieu, afin de mesurer la perméabilité magnétique des noyaux de différentes tailles pour la modé-
lisation de leur impédance caractéristique, un dispositif de mesure est mis au point. Il permet
des mesures aussi fiables que le dispositif commercial, mais avec des noyaux de plus grandes
dimensions. Les caractérisations ainsi réalisées ont montré que certains noyaux de Mn-Zn ne
sont pas modélisés fidèlement par le modèle de Debye de la perméabilité magnétique. En effet le
comportement à HF de type condensateur avec pertes n’y est pas retranscrit. Des simulations élé-
ments finis en 3-D ont permis de proposer une explication physique du phénomène observé. De
cette compréhension a été déduit un modèle de la capacité avec pertes du matériau magnétique.
Cette pseudo-capacité a une phase constante avec la fréquence. Elle a alors été modélisée par
un élément circuit à phase constante, aussi appelée capacité d’ordre fractionnaire. Grâce à ces
modèles un moyen simple de modélisation du comportement à HF de l’impédance d’un noyau a
été proposé. Il suffit en effet de mesurer cette capacité sur un noyau d’une famille de noyaux du
même matériau, pour en déduire grâce à un coefficient géométrique l’impédance caractéristique
des autres noyaux de la famille.

Afin de compléter le modèle de l’impédance du noyau bobiné, le comportement capacitif
dû au bobinage est étudié dans le troisième chapitre. Plusieurs transformations géométriques
ont été utilisées pour modéliser la capacité parallèle équivalente CPE. En premier, chaque spire
du bobinage est vue comme une boucle à un potentiel électrique constant qui se couple avec le
noyau par une capacité tore-spire, et aux autres spires par une capacité inter-spires. En bord
de bobinage, la contribution du champ électrique qui a davantage de place pour se déployer
vers la surface du noyau est modélisée par une capacité de frange. Les capacités inter-spires
de deuxième rang ne sont pas prises en compte car négligeables comme cela a été montré
par la simulation. Le réseau capacitif ainsi créé est simplifié par une approche énergétique en
remarquant que la tension de chaque spire est imposée par le comportement magnétique du
noyau et répartie linéairement le long du bobinage. Ces capacités sont ensuite modélisées par

183



184 Conclusion générale et perspectives

la méthode des éléments finis en 2-D, car c’est la méthode la plus robuste pour prendre en
compte les espaces tore-spire et inter-spires en comparaison des méthodes analytiques de la
littérature. La méthode à 2-D retenue est peu coûteuse en temps de calcul mais nécessite des
transformations 2-D supplémentaires de la géométrie intrinsèquement 3-D d’une spire. Ainsi
après compensation de l’épaisseur d’isolant des spires, il est possible de prendre en compte la
courbure de la spire de telle manière que les capacités équivalentes tore-spire avant et après
transformation soient les mêmes. Ces transformations ont été validées par la simulation en 3-D
d’un quart de spire, puis lors de la mesure de la CPE d’un tore bobiné sur un noyau de matériau
de type nanocristallin, en prenant en compte les incertitudes liées à l’irrégularité du bobinage.
L’hypothèse principale de ce modèle est de considérer que le noyau est un conducteur parfait, ce
qui est vérifié dans le cas des matériaux de type nanocristallin. Or, les noyaux faits de matériaux
ferrites de type Mn-Zn possèdent une grande permittivité relative apparente, qui provoque un
comportement électrique du noyau proche du conducteur parfait. Un test non destructif de cette
hypothèse a été proposé et validé sur un noyau de type Mn-Zn pour lequel le modèle de la CPE
a été validé expérimentalement. L’hypothèse n’est pas validée pour un noyau de type Ni-Zn à la
permittivité plus faible. Le modèle de la CPE permet ainsi de reproduire fidèlement l’impédance
d’un noyau bobiné de matériau nanocristallin ou ferrite de type Mn-Zn.

Le modèle de l’impédance de la bobine est alors utilisé en conjonction avec le modèle circuit
de mode commun de la chaîne de conversion dans le dernier chapitre, pour proposer une
procédure de dimensionnement de la bobine de mode commun, avec pour objectif de réduire
son volume. La procédure de dimensionnement développée dans les travaux précédents du L2EP
a donc été reprise et étendue avec le nouveau modèle de la CPE. Cette méthode ne faisant pas
d’hypothèse sur les dimensions des noyaux, les résultats d’optimisation ne sont pas toujours
directement réalisables avec des noyaux disponibles sur le marché. Afin de pouvoir réaliser
les bobines ainsi dimensionnées, une deuxième méthode de dimensionnement par parcours de
BDD a été proposée. Les deux méthodes ont été comparées, et il a été démontré que l’utilisation
de la méthode du L2EP permet de proposer des composants bobinés plus petits que pour la
méthode de type BDD. Les méthodes de dimensionnement ont été validées expérimentalement
sur une chaîne de conversion. Les résultats ont montré notamment que les modèles de la bobine
de mode commun permettent bien de la dimensionner en prenant en compte son comportement
capacitif. Les écarts constatés entre le spectre de bruit modélisé et le spectre de bruit mesuré
ont très certainement pour origine la modélisation incomplète de la chaîne de conversion et
les phénomènes de transfert de mode et de couplage inter-composants qui peuvent apparaître
tout au long de la chaîne de conversion et en particulier dans le filtre. Enfin la méthode de
dimensionnement semi-analytique du L2EP a permis de définir un indicateur du volume des
composants bobinés. Cet indicateur permet un tri des matériaux magnétiques avant optimisation.
Et en comparaison des autres indicateurs de la littérature, il est capable de donner en relatif à
un matériau de référence les bons rapports de volume bobiné final, en plus de l’ordonnancement
des matériaux par ordre de volume.

Finalement les travaux présentés dans cette thèse ont permis de dimensionner une bobine
de mode commun en prenant en compte son comportement à HF. Mais ils ont aussi ouvert de
nouvelles questions, les perspectives sont alors multiples.

L’ajout de la contribution de la capacité matériau dans la procédure de dimensionnement
permettrait de dimensionner de manière plus robuste les bobines faites en ferrite de type Mn-Zn.

Pour étendre la validité de la procédure de dimensionnement à d’autres matériaux, le modèle
de la CPE demande à être étendu aux ferrites de type Ni-Zn. En effet avec la montée en fréquence
des convertisseurs, ces matériaux sont les seuls à proposer une atténuation suffisante en haute
fréquence. La difficulté est alors d’étudier la contribution à la CPE du champ électrique dans le
noyau, et la répartition du potentiel en surface du noyau.
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L’amélioration des modèles de mode commun des chaînes de conversion est aussi nécessaire.
Il est aussi possible de généraliser l’étude proposée dans cette thèse à des convertisseurs tri-
phasés qui disposent de plus de degrés de liberté pour la réduction des perturbations à la source
grâce aux lois de commande, en comparaison avec un convertisseur continu-continu.

Par ailleurs, l’ajout comme variables de décision des paramètres du matériau magnétique
permettrait d’optimiser le volume du composant avec le matériau pour une application donnée.
L’usage de l’indicateur proposé dans cette thèse fournit une première approche et combiné avec
la limite de Snoek pour la tenue en fréquence, il devrait créer des pistes intéressantes pour le
choix du matériau optimal à différentes fréquences de commutation.

Pour clore, le matériau magnétique est aussi à l’origine de pertes magnétiques, et de l’échauffe-
ment du composant. Or le comportement thermique de la bobine n’a pas été pris en compte dans
cette thèse. Une étude thermique approfondie est nécessaire, notamment pour les applications
à fort courant. Dans le cadre de la minimisation du volume, il sera certainement intéressant
de tirer parti de l’augmentation de la perméabilité magnétique avec la température de certains
matériaux de type ferrite, pour obtenir des solutions robustes face aux variations de températures
inhérentes aux convertisseurs embarqués.
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AnnexeA
Précision de l’analyseur d’impédance
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Figure A.1 – Précision sur le module de l’impédance mesurée à l’analyseur d’impédance
HP4294A, équipé du socket 1647E, et avec les réglages Vosc = 500mV, bw = 5.
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AnnexeB
Réglages utilisés sur le receveur CEM
pour le test de pré-conformité

Les paramètres utilisés pour les mesures au receveur CEM sont résumés dans le tableau B.1.

Paramètre Intitulé sur l’appareil Valeur

Mode de balayage Step Mode LOG
Début de la plage Start 150 kHz
Fin de la plage Stop 30 MHz
Taille relative du pas Step Size 0,1 %
Bande Passante de Résolution Res BW 9 kHz
Temps de mesure Meas Time 150 µs
Sélection Automatique de l’Atténuation Auto Ranging OFF

Atténuation RF Attn sans filtre : 20 dB
- - avec : 10 dB
Préamplification Preamp OFF

Préamplification automatique Auto Preamp OFF

Tableau B.1 – Réglages du receveur CEM pour le test de pré-conformité.
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AnnexeC
Impédance de transfert de la pince de
courant

Figure C.1 – Fonction de transfert de la pince de courant FCC-33-3.
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AnnexeD
Calcul du coefficient géométrique Amin

La forme rectangulaire des impédances de la chaîne de conversion est utilisée. Les équations

ZRSIL (f ) = a+ j · b, (D.1)

ZTh (f ) = x+ j · y, (D.2)

ZCy (f ) = u + j · v, (D.3)

et
ZLµ (f ,A) = j · 2πf ·µr(f ) ·A = j · 2πf · (µ′r − jµ′′r ) ·A (D.4)

sont injectées dans l’équation (4.7). Il vient alors que

IMC =
u + jv

M1 ·A+N1 + j(P1 ·A+Q1)
·VT h, (D.5a)

avec M1 = 2πf ·
(
(u + x) ·µ′′r − (v + y) ·µ′r

)
, (D.5b)

N1 = u · (a+ x)− v · (b+ y) + x · a− y · b, (D.5c)

P1 = 2πf ·
(
(u + x) ·µ′r + (v + y) ·µ′′r

)
, (D.5d)

Q1 = u · (b+ y) + v · (a+ x) + x · b+ y · a. (D.5e)

En injectant l’équation (D.5a) dans l’équation (4.28), il en est déduit que

|IMC | =
√

u2 + v2

(M1 ·A+N1)2 + (P1 ·A+Q1)2 · |VT h| ≤ Nor(f ). (D.6)
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Cette inégalité est présentée sous la forme suivante,

α1 ·A2 + β1 ·A+γ1 ≥ 0, (D.7a)

avec α1 = M2
1 + P 2

1 , (D.7b)

β1 = 2 · (M1 ·N1 + P1 ·Q1), (D.7c)

γ1 = N2
1 +Q2

1 −
(
u2 + v2

)
·
( |VT h|

Nor(f )

)2

, (D.7d)

afin de faire apparaître dans le terme de gauche une équation du second degré en A dont le
discriminant est

∆1 = β2
1 − 4 ·α1 ·γ1. (D.8)

Lorsque ∆1 est négatif, ou égal à 0, cela implique que ∀A ∈ R+, |IMC | ≤ Nor(f ), autrement dit
que les condensateurs CY seuls sont suffisants pour faire passer le niveau de bruit sous le niveau
de la norme, d’où le facteur de forme solution

Asol =


0, ∆1 ≤ 0
−β1 ±

√
∆1

2 ·α1
, ∆1 > 0

. (D.9)

D’après [Zaï18] il peut exister de rares cas où les deux solutions sont positives (CY très grand).
Dans les autres cas seule une solution est positive. Cette solution est appliquée pour tous les
harmoniques compris dans la plage de la norme et permet d’obtenir

∀f ∈ HN, Asol (f ) =
−β1(f ) +

√
∆1(f )

2 ·α1(f )
. (D.10)

Sachant que ∆1(f ) > 0, que α1(f ) > 0 alors l’équation du second degré dans (D.8) est croissante
pour A > 0 pour chaque f et donc Amin est le facteur de forme le plus grand qui permet de
respecter la norme sur l’ensemble du spectre, soit

Amin = max
f ∈HN

Asol (f ) . (D.11)



AnnexeE
Calcul de la capacité parallèle
équivalente maximale Cmax

Les impédances de la chaîne de conversion sont toujours représentées avec leur forme
rectangulaire comme dans les équations (D.1) à (D.3). L’impédance de la bobine avec la CPE
exrpimé dans l’équation (4.24) est elle aussi exprimée de manière rectangulaire. Ces équations
sont injectée dans l’équation (4.7) pour donner

IMC =
u −C ·M2 + j · (v −C ·N2)
P2 −C ·Q2 + j · (R2 +C · S2)

VT h, (E.1a)

avec M2 = A · 4π2f 2 · (µ′r ·u +µ′′r · v), (E.1b)

N2 = A · 4π2f 2 · (µ′r · v −µ′′r ·u), (E.1c)

P2 = N1 +A ·M1, (E.1d)

Q2 = A · 4π2f 2 · (µ′r ·N1 +µ′′r ·Q1), (E.1e)

R2 = Q1 +A · P1, (E.1f)

S2 = A · 4π2f 2 · (−µ′r ·Q1 +µ′′r ·N1). (E.1g)

Les paramètres M1,N1 et Q1 sont définis respectivement dans les équations (D.5b), (D.5c) et
(D.5e)

Il est déduit de (E.1a) et de (4.30) que

|IMC | =
√

(u −C ·M2)2 + (v −C ·N2)2

(P2 ·C +Q2)2 + (R2 ·C + S2)2 · |VT h| ≤ Nor(f ). (E.2)
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Cette inégalité est réécrite afin de faire apparaître l’équation du second degré suivante

α2 ·C2 + β2 ·C +γ2 ≤ 0, (E.3a)

avec α2 = M2
2 +N2

2 −
(

Nor(f )
|VT h|

)2 (
Q2

2 + S2
2

)
, (E.3b)

β2 = 2 ·
(

Nor(f )
|VT h|

)2

· (P2 ·Q2 −R2 · S2)− 2 · (N2 · v +M2 ·u), (E.3c)

γ2 = u2 + v2 −
(

Nor(f )
|VT h|

)2 (
P 2

2 +R2
2

)
, (E.3d)

dont le discriminant est
∆2 = β2 − 4 ·α2 ·γ2. (E.4)

De même que précédemment, lorsque ∆2 ≤ 0 cela implique que ∀(A,C) ∈ R+, |IMC | ≤ Nor(f ),
autrement dit que les condensateurs CY seuls sont suffisants pour filtrer le bruit. La capacité
solution de (E.2) est donc définie pour les ∆2 ≥ 0, en ne conservant que la solution positive de
l’équation du second degré, soit

∀f ∈ HN | ∆2(f ) ≥ 0, Csol (f ) =
−β2(f ) +

√
∆2(f )

2 ·α2(f )
. (E.5)

La capacité Cmax qui est la limite haute de la CPE pour la facteur de forme A ≥ Amin est donc
définie comme le minimum des capacités solutions, soit

Cmax = min
f ∈HN | ∆2(f )≥0

Csol (f ) . (E.6)



AnnexeF
Méthode de résolution
semi-analytique de l’optmisation du
volume de la bobine

Cette méthode a été développée au L2EP dans la thèse de Bilel Zaïdi [Zaï18]. Elle est rappelée
ici avec les notations du présent manuscrit dans un soucis de cohérence et de clarté. Pour de plus
amples détails sur la méthode en question, le lecteur est invité à lire la thèse [Zaï18].

Pour une inductance donnée L la hauteur h est redéfinie grâce à l’équation (4.32b) et injectée
dans l’équation (4.32a) pour donner la nouvelle expression du volume bobiné, soit

Vb = π

 2πL

µfsw ·N2 ln
(
R
r

) + 2 · (do + δtc + δs)

 · (R+ do + δtc + δs)
2. (F.1)

Il est alors intéressant de remarquer que la dérivée de Vb par rapport à r

∂Vb

∂r
=

2π2L

µfsw ·N2 · ln2
(
R
r

)
· r
· (R+ do + δtc + δs)

2 (F.2)

est positive pour tout r > 0, autrement dit le volume minimal est contraint par le plus petit
rayon interne rmin qui satisfait les contraintes des équations (4.32d) (rmin,SL) et (4.32e) (rmin,NS ),
le plus grand des deux l’emportant. Ces deux contraintes respectivement affine et linéaire sont
généralisées de la manière suivante

rminNS,SL = K1 ·N +K2, (F.3)

avec K1 et K2 des paramètres réels positifs définis dans le tableau 4.3 selon la contrainte considé-
rée.

Afin de déterminer le couple (Ropt ,Nopt) qui minimise Vb de l’équation (4.36a), les dérivées
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partielles de Vb sont étudiées. La dérivée de Vb par rapport à N est

∂Vb

∂N
=

2π2L · (R+ do + δtc + δs)2

µfsw ·N3 · ln2
(

R
K1·N+K2

) · ( K1 ·N
K1 ·N +K2

− 2 · ln
(

R
K1 ·N +K2

))
. (F.4)

Elle s’annule pour deux valeurs de R, soit

∂Vb

∂N
= 0 ⇐⇒ R =


−(do + δtc + δs)

(K1 ·N +K2) · exp
(

K1 ·N
2 · (K1 ·N +K2)

)
. (F.5)

La première solution de (F.5) est négative et n’est pas conservée dans la suite. La deuxième
dérivée partielle par rapport à R est alors étudiée, soit

∂Vb

∂R
=

2π(R+ do + δtc + δs)

ln2
(

R
K1N+K2

) [
2 · (do + δtc + δs) · ln2

(
R

K1N +K2

)
+

2πL
µfsw ·N2 · ln

(
R

K1N +K2

)

− (do + δtc + δs) ·πL
µfsw ·N2

(
1

do + δtc + δs
+

1
R

)]
, (F.6)

et elle s’annule en R = −(do + s), qui comme précédemment est une solution non physique, et en

2·(do+δtc+δs)·ln2
(

R
K1N +K2

)
+

2πL
µfsw ·N2 ln

(
R

K1N +K2

)
− (do + δtc + δs) ·πL

µfsw ·N2

(
1

do + δtc + δs
+

1
R

)
= 0.

(F.7)

En y injectant l’équation (F.5), la solution générale du problème de dimensionnement (4.36) est
donnée dans l’équation (4.37).



AnnexeG
Base de données de noyaux toriques

La base de donnée de noyau utilisée dans cette thèse est extraite du catalogue [TDK13].

R [mm] r [mm] h [mm]

1.25 0.75 1.00
1.25 0.75 1.30
1.27 0.64 1.27
1.52 0.64 1.27
1.52 0.64 2.54
1.52 0.89 2.03
1.72 0.89 1.78
1.72 0.89 2.03
1.72 0.89 2.11
1.97 0.89 1.78
1.97 1.12 1.30
1.97 1.12 2.30
2.00 1.20 1.60
2.00 1.20 1.80
2.92 1.52 1.52
2.92 1.52 3.00
3.15 1.90 2.50
4.00 2.00 4.00
4.77 2.38 3.17
5.00 3.00 4.00
5.00 3.00 7.00
6.25 3.75 5.00
6.35 3.95 6.35
6.65 4.15 5.00
7.00 4.50 5.00
7.50 5.20 5.30
7.90 4.45 4.70
8.00 4.80 6.30
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8.50 5.35 6.80
9.20 2.95 5.90

10.00 5.00 7.00
11.05 6.85 6.35
11.05 6.85 7.90
11.05 6.85 12.50
11.30 7.35 9.20
12.65 7.40 10.00
12.65 7.40 15.00
12.65 7.40 20.00
14.75 9.50 14.90
15.25 10.00 12.50
17.00 10.25 10.00
17.00 10.25 12.50
18.00 11.50 15.00
19.05 9.53 12.70
20.00 12.00 16.00
20.90 13.10 12.50
25.00 15.00 20.00
29.15 16.00 18.00
29.15 20.40 17.60
29.15 20.40 20.20
31.50 19.00 25.00
34.00 24.00 13.00
43.50 27.15 13.50
51.00 32.90 15.00
70.00 51.50 25.00

101.00 76.50 25.00
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Modélisation des effets capacitifs des bobines simple couche et choix du matériau magnétique du
noyau pour le dimensionnement des filtres CEM

Résumé

Le sujet de thèse porte sur l’étude des composants magnétiques utilisés dans les filtres de perturbations
électromagnétiques des convertisseurs d’électronique de puissance. Il est bien connu que les convertisseurs
statiques sont des sources de perturbations conduites qu’il faut réduire afin de respecter les normes
de compatibilité électromagnétique (CEM). Une des solutions couramment utilisée pour réduire ces
perturbations est l’installation de filtres CEM entre le convertisseur et le réseau électrique. La première
partie du manuscrit est dédiée à la présentation du contexte de la thèse, avec la problématique de la CEM
et les solutions de filtrage. Dans la seconde partie, nous présentons la modélisation de l’impédance de la
bobine de mode commun du filtre CEM, avec la prise en compte des comportements à haute fréquence,
pour son dimensionnement. Ainsi, un modèle des propriétés magnétiques basé sur l’équation de Debye
est proposé, auquel est ajouté pour les ferrites, de type Mn-Zn, un modèle de capacité matériau d’ordre
fractionnaire. Dans la troisième partie, la capacité parallèle équivalente (CPE) est calculée à partir des
capacités élémentaires, tore-spire et inter-spires, déterminées par la méthode des éléments finis en deux
dimensions, en tenant compte de la courbure des spires. Dans la dernière partie, le modèle de l’impédance
de la bobine de mode commun est utilisé pour le dimensionnement d’un filtre de mode commun. Les
résultats obtenus montrent que la conception à l’aide des modèles proposés permet l’optimisation du volume
de la bobine. Finalement, l’application de cette méthode a permis de définir un indicateur permettant le
choix du matériau magnétique qui minimise le volume de la bobine.

Mots clés : électronique de puissance, compatibilité électromagnétique, filtre CEM, bobine de mode
commun, capacités parasites, optimisation du volume

Modelling of capacitive effects of single layer chokes and choice of magnetic core material for
EMC filter design

Abstract

This thesis is about the study of the magnetic components used in the electromagnetic interference filters of
power electronics converters. It is well known that static converters are sources of conducted disturbances
that must be reduced in order to comply with electromagnetic compatibility (EMC) standards. One of
the solutions commonly used to reduce these disturbances is the installation of EMI filters between the
converter and the power network. The first part of the manuscript is dedicated to the presentation of the
context of the thesis, with the EMI problematic and the filtering solutions. In the second part, we present
the modelling of the impedance of the common mode choke of the EMC filter, taking into account the high
frequency behaviour, for its sizing. Thus, a model of the magnetic properties based on the Debye equation
is proposed, to which a fractional order capacitance is added to model the material capacitance of Mn-Zn
ferrites. In the third part, the equivalent parallel capacitance (EPC) is calculated from the elementary
turn-core and inter-turns capacitances, determined by the two-dimensional Finite Element Method (FEM),
taking into account the turn curvature. In the last part, the common mode choke impedance model is used
to design a common mode filter. The results obtained show that the design using the proposed models
allows the optimisation of the choke volume. Finally, the application of this method has made it possible to
define indicators for the choice of magnetic material that minimises the choke volume.

Keywords: power electronics, electromagnetic compatibility, EMC filter, common mode choke, para-
sitic capacitances, volume optimization
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