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RESUME – La littérature scientifique propose de nombreux
outils de simulations pour aider à la conception des transfor-
mateurs planaires et de récents travaux ouvrent la voie vers un
modèle électromagnétique complet rendant notamment compte
des couplages capacitifs entre spires, nommé « Transmission
Line (TL) model ». Jusqu’à présent limité aux transformateurs
munis d’une unique spire par couche, ce modèle TL permet
d’envisager l’estimation rapide de l’ensemble de ses paramètres
dimensionnant : pertes, inductance de fuite, bande passante et
impédance inter-enroulement. Dans cet article est proposée une
généralisation de ce modèle TL aux transformateur à plusieurs
spires par couche, élargissant ainsi significativement son champ
d’application.

Mots-clés – Transformateur planaire, modélisation électromagné-
tique, ligne de transmission, couplages capacitifs.

1. INTRODUCTION

L’électrification des transports automobile et aéronautique
définit les exigences de l’électronique de puissance moderne
dont la densité de puissance élevée et la fiabilité sont des cri-
tères de performance primordiaux. L’un des axes explorés par
les industriels est d’augmenter les fréquences de découpages des
convertisseurs en tirant parti des nouveaux composants semi-
conducteurs à grand gap (100 kHz à 10 MHz) [1]. Cela permet
de réduire significativement le volume des composants passifs,
dont les transformateurs dans le cas des convertisseurs isolés.

Le transformateur planaire répond particulièrement bien à ces
nouvelles exigences. Lorsqu’il est bien dimensionné, la forme
plate de ses spires permet une bonne maîtrise des phénomènes
d’effet de peau et de proximité, et donc des pertes cuivre à haute
fréquence [2, 3, 4]. Il doit cependant composer avec des cou-
plages capacitifs entre spires, élevés, qui sont d’autant plus im-
portants que les enroulements sont entrelacés. Le dimensionne-
ment du transformateur planaire résulte donc d’un compromis
entre pertes et bande passante souvent difficile à trouver.

Les outils de simulation rapides et précis sont donc d’une aide
précieuse au concepteur. Si les modèles analytiques proposés
dans la littérature se limitent souvent à la prise en compte des
effets inductifs et résistifs [4, 5, 6] , de récents travaux ont ouvert
la voie vers un modèle rendant également compte des couplages
capacitifs [7], et cela en s’appuyant sur la théorie des lignes de
transmission [8]. Cependant, l’application de ce modèle nommé
« Transmission Line (TL) model » se limite aux transformateurs
planaires à une unique spire par couche.

Dans cet article est proposée pour la première fois une gé-
néralisation du modèle TL [7] aux transformateurs planaires à
plusieurs spires par couche. Cette innovation inclut également
des avancées méthodologiques originales relatives à la modéli-
sation analytique des transformateurs planaires :

— L’hypothèse 1D sur le champ magnétique de fuite dans

la fenêtre de bobinage, formulée par Dowell en 1968 et
inchangée depuis, est ici appliquée « par morceaux ».

— Les matrices R, L et C de la ligne de transmission
représentant le transformateur sont calculées en deux
temps. D’abord, la définition de variables intermédiaires
de champ magnétique et électrique permet d’exprimer les
énergies et pertes à partir des formulations de la littéra-
ture. Puis le lien avec les véritables variables d’état, e.g.
courants et densité linéique de charge dans chacun des
conducteurs, est exprimé matriciellement à partir de l’ap-
plication du théorème d’Ampère et de la conservation du
flux magnétique, ou du théorème de Gauss et de la loi des
mailles, donnant ainsi accès aux matrices R, L et C.

Un algorithme a été développé sur le logiciel Matlab pour au-
tomatiser la méthode de calcul des matrices R, L et C décrite
dans cet article. La résolution des équations de transmission a
été réalisée strictement selon la méthode décrite dans [7].

Cet article s’organise comme suit. La section 2 décrit la géo-
métrie du transformateur planaire et définit les variables d’état.
La section 3 introduit les hypothèses de modélisation spéci-
fiques aux transformateurs à plusieurs spires par couche ainsi
que la méthode de construction des matrices R,L et C de la ligne
de transmission. La section 4 compare le modèle TL proposé à
des mesures expérimentales à des fins de validation. Pour finir,
la section 5 conclut cet article.

2. DÉFINITION DU SYSTÈME
Conformément à la construction du modèle TL [7], la pre-

mière étape de modélisation consiste à adapter la géométrie du
transformateur de manière à faire apparaître une invariance géo-
métrique selon la longueur des spires, paramétrée par l’abscisse
s. Cela permet de traiter le problème de manière linéique, dans
la vue en coupe représentée figure 1. Les variables d’état choi-
sies pour étudier la dynamique du transformateur sont la quan-
tité de charges stockées dans chacune des 2N demi-spires de la
vue en coupe, entre les abscisses 0 et s. Le problème étant résolu
dans le domaine fréquentiel, l’amplitude complexe du vecteur
d’état est ici considérée :

q(s, t) = [q1(s, t) . . . q2N (s, t)]T . (1)

L’équation différentielle matricielle vérifiée par le vecteur d’état
est l’équation d’onde écrite sous forme matricielle,

(jωRC − ω2LC)q −
∂2q

∂s2
= 0. (2)

où R, L et C sont les matrices résistance, inductance et capacité
de la ligne de transmission représentant le transformateur, et ω
le paramètre de pulsation harmonique.



FIG. 1. Vue en coupe d’un exemple de transformateur à géométrie invariante.

3. PARAMÈTRES ÉLECTRIQUES LINÉIQUES
Comme pour le cas à une spire par couche [7], l’enjeu est

d’être capable d’exprimer analytiquement les énergies magné-
tique Eµ, électrique Eϵ et pertes P sous forme de produits matri-
ciels avec les dérivées du vecteur d’état q̇ et ∂q/∂s, cela donnant
accès aux matrices R, L et C :

Eµ =
1

2
q̇†Lq̇, P = q̇†Rq̇, Eϵ =

1

2

∂q

∂s

†

C−1
∂q

∂s
. (3)

Cependant, il n’est pas aussi simple de calculer ces énergies
dans le cas général à plusieurs spires par couche. Si la grande
majorité des hypothèses considérées dans [7] sont conservées,
on considère ici deux évolutions :

— l’hypothèse 1D sur les champs (champ magnétique hori-
zontal et champ électrique vertical) est ici appliquée pour
la première fois par morceaux ;

— à l’interface entre deux spires d’une même couche
existent nécessairement une composante verticale du
champ magnétique et horizontale du champ électrique,
celles-ci sont négligées dans le calcul des énergies (3)
étant donné le très faible volume de ces interfaces.

Autant de variables de champ Hk et d’induction Dk que néces-
saire sont ainsi définies et représentées Figure 2 dans l’exemple
partiel de transformateur détaillant le cas de la première couche
conductrice. Les deux premières couches isolantes sont ainsi dé-
coupées en 7 zones dans lesquelles les champs sont uniformes,
et la première couche conductrice en 4 zones pour lesquelles les
conditions de champ magnétiques aux bords diffèrent.
A partir de cette représentation, les fonctions énergétiques (3)
sont calculées en trois étapes.

3.1. Etape 1 : calcul des énergies en fonction des champs

Tout d’abord, les fonctions énergétiques (3) sont exprimées
en fonction des champs magnétiques Hk ou des inductions élec-
triques Dk en appliquant les méthodes de l’état de l’art [4, 7] sur
chacune des zones isolantes et conductrices définies précédem-
ment. En regroupant les variables de champ dans des vecteurs
D = [D1, . . . , D2Nf

]T et H = [H1, . . . ,H2Nf
]T , où Nf ≥ N

est nombre de variables de champs définies pour l’ensemble de
la fenêtre de bobinage, on peut écrire les fonctions énergétiques
Eµ, Eϵ et P sous la forme,

Eµ =
1

2
H†Lf,HH +

1

2
q̇†Lmq̇,

P = H†RHH, Eϵ =
1

2
D†C−1

D D,

(4)

ce qui permet de définir les matrices intermédiaires inductance
de fuite Lf,H , résistance RH et capacité CD. On note que l’éner-
gie magnétisante du transformateur, calculée dans le noyau ma-
gnétique et son entrefer, s’exprime directement en fonction du
vecteur d’état q̇, comme dans [7].

FIG. 2. Définition des variables intermédiaires de champ pour un exemple de
transformateur planaire. (a) Induction électrique. (b) Champ magnétique.

3.2. Etape 2 : réduction du nombre de variables de champ

Le nombre de variables de champ 2Nf étant supérieur ou égal
au nombre de variables d’état 2N , il est crucial de remarquer
que certaines variables de champ sont liées entre elles. Pour les
variables de champ électrique, ce lien s’exprime par 2Nf − 2N
équations linéaires issues de l’application de la loi des mailles
(somme des tensions nulle), représentée par le contour Γ de la
Figure 3a. On peut ainsi identifier un vecteur D∗ composé d’un
jeu de 2N variables de champ Dk indépendantes entre elles, et
définir la matrice S de taille 2Nf × 2N telle que,

D = SD∗ (5)

De la même manière, les variables de champ magnétique sont
liées entre elles par la loi de conservation du flux magnétique,
dont l’application sur les surfaces Σ est représentée Figure 3b.
On peut alors également identifier un vecteur H∗ composé d’un
jeu de 2N variables de champ Hk indépendantes entre elles, et
définir la matrice T de taille 2Nf × 2N telle que,

H = TH∗ (6)

L’injection des équations (5) et (6) dans (4) donne alors,

Eµ =
1

2
(TH∗)†Lf,H(TH∗) +

1

2
q̇†Lmq̇,

P = (TH∗)†RH(TH∗), Eϵ =
1

2
(SD∗)†C−1

D (SD∗),

(7)

3.3. Etape 3 : lien entre variables de champ et vecteur d’état

Dans un dernier temps, le théorème de Gauss est appliqué sur
les surfaces fermées Σ définies Figure 3a de manière à exprimer
le lien entre le vecteur champ D et la dérivée spatiale du vecteur
d’état ∂q/∂s, que l’on peut écrire sous forme matricielle,

∂q/∂s = ZD = ZSD∗, (8)

De la même manière, l’application du théorème d’Ampère sur
les contours fermés Γ définis Figure 3b donne une relation simi-
laire,

q̇ = PH = PTH∗. (9)

On note que Z et P sont des matrices de taille 2N × 2Nf .



FIG. 3. Définition des (a) surfaces fermées de Gauss et lois des mailles et des
(b) contours d’Ampère et surfaces de conservation du flux magnétique.

Ainsi, en inversant les équations (8) et (9), puis en les injec-
tant dans (7), on obtient,

Eµ =
1

2
q̇†(T (PT )−1)†Lf,H(T (PT )−1)q̇ +

1

2
q̇†Lmq̇,

P = q̇†(T (PT )−1)†RH(T (PT )−1)q̇,

Eϵ =
1

2

∂q

∂s

†

(S(ZS)−1)†C−1
D (S(ZS)−1)

∂q

∂s
,

(10)

et l’identification des matrices R, L et C décrivant la ligne de
transmission multiconducteurs donne,

L = (T (PT )−1)†Lf,H(T (PT )−1) + Lm,

R = (T (PT )−1)†RH(T (PT )−1),

C−1 = (S(ZS)−1)†C−1
D (S(ZS)−1),

(11)

4. VALIDATION EXPÉRIMENTALE
Pour valider le modèle TL généralisé proposé, un transfor-

mateur planaire à deux enroulements partiellement entrelacés
représenté Figure 4 a été conçu. Le primaire est constitué de 10
spires connectées en série réparties sur 5 couches (2 spires par
couche) et le secondaire de 5 spires connectées en parallèle ré-
parties sur 5 couches. En notant A les couches de l’enroulement
primaire, et B les couches de l’enroulement secondaire, peut
décrire l’entrelacement du bobinage de la manière suivante :

A−B −B −A−A−B −B −A−A−B

FIG. 4. Photographie du transformateur utilisé pour la validation du modèle LT.

FIG. 5. Photographie du montage expérimental. Ce test en particulier est
réalisé sur un transformateur partiellement entrelacé en circuit ouvert.

Les impédances du transformateur ont été mesurées dans
les trois configurations classiques, court-circuit, circuit ouvert
et mode commun, grâce à un analyseur d’impédance Key-
sight E4990A, en faisant particulièrement attention à ce que les
connexions soient les plus courtes possibles comme le montre la
Figure 5. Les impédances estimées par le modèle TL ont été ob-
tenues par résolution de l’équation différentielle (2) pour chaque
valeur de fréquence d’intérêt en suivant scrupuleusement la mé-
thodologie décrite dans [7]. On note que cette résolution est re-
marquablement rapide puisque mille points de fréquence sont
calculés en moins d’une seconde.

La Figure 6 représente les impédances mesurées et estimées
par le modèle TL (module et phase) sur une large bande de fré-
quence : 1 kHz à 50 MHz. Son analyse met en évidence des
écarts très faibles quel que soit le régime de couplage domi-
nant : résistif, inductif ou capacitif. Ceci valide la méthode pro-
posée dans cet article et les hypothèses de modélisation asso-
ciées. Quelques écarts peuvent tout de même être relevés pour
alimenter de futurs axes d’amélioration du modèle TL :

— un écart de 15% sur la capacité parasite en circuit ouvert ;
— une sous-estimation de l’amortissement à très haute fré-

quence (légèrement visible sur la phase de l’impédance
en court-circuit), déjà mise en évidence dans [7].

FIG. 6. Estimation des impédances en court-circuit, circuit ouvert et mode
commun d’un transformateur par le modèle LT généralisé proposé.



5. CONCLUSIONS
Ce travail propose pour la première fois une généralisation

du modèle TL aux transformateurs planaires munis de plusieurs
spires par couche et le valide expérimentalement sur une très
large bande de fréquences. Comme dans sa version initiale, il
permet la simulation du comportement électromagnétique com-
plet (inductif, résistif et capacitif) du transformateur planaire
quelles que soient les connexions électriques à ses bornes. Pour
cela, il se fonde uniquement sur les dimensions géométriques et
les propriétés des matériaux. De ces simulations peuvent être ex-
traites l’ensemble des grandeurs macroscopiques d’intérêt pour
la conception telles que la résistance des bobinages, l’induc-
tance de fuite, l’inductance magnétisante, la bande passante et
même l’impédance inter-enroulement.

Ce modèle TL généralisé peut être mis en œuvre et automatisé
sur n’importe quelle plateforme de calcul numérique. Les temps
de calcul très courts offrent la possibilité de concevoir le com-
posant en testant de nombreux paramètres et de choisir ainsi le
meilleur dimensionnement. La généralisation à plusieurs spires
par couche proposée dans cet article permet d’élargir significa-
tivement le champ d’application de ce modèle.
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