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Chapitre 1
INTRODUCTION GENERALE

La succession de chercheurs est comparable a un
seul homme qui apprend indéfiniment
B.PASCAL
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Chapitre I: Introduction générale

L. POSITION DU PROBLEME — COMPATIBILITE ELECTROMAGNETIQUE (CEM) ET
CONCEPTION —

Jusqu'a présent et comme dans beaucoup d'autres domaines, la conception d'un
dispositif d'électronique de puissance se fait au mieux mais sans moyen véritable de
prédiction des perturbations électromagnétiques au cours de la phase d'élaboration du produit.
Ce n'est qu'une fois le prototype achevé que les tests de pré-certification sont réalisés que 1'on
calcule réellement le filtre dédié¢ a la réduction des perturbations conduites. Quant au bruit en
mode rayonné, encore plus difficile a appréhender, on s'en remet au blindage pour respecter
les gabarits normatifs. La compatibilité¢ électromagnétique, qu'elle soit conduite ou rayonnée,
n'est pas gérée comme une contrainte au moment de la conception, mais seulement comme
une épreuve que l'on fait subir au prototype avant la fabrication en série.

Bien entendu, cette démarche n'est pas rationnelle, mais avons-nous les moyens
scientifiques et techniques d'envisager une conception sous contrainte, qui elle, permet au
moins sinon de passer les différentes normes du premier coup, et d'avoir une idée quantitative
sur le degrés probable de pollution de 1'équipement. L'apparition et l'utilisation des techniques
de conception sous contraintes sont relativement récentes et pour l'instant peu voire pas
utilisées par l'industrie qui met plutét a profit son retour d'expérience ou les regles
d'homothétie. La conception sous contraintes permet a partir d'un cahier des charges
extrémement léger décrivant le comportement d'une boite noire d'aboutir a un
dimensionnement des composants de cette dernicre, une fois la structure topologique connue
bien évidement. La rapidité de la conception sous contraintes liée a une démarche entiérement
informatisée permet l'évaluation et la comparaison de plusieurs structures topologiques. L'état
de l'art dans ce domaine concerne cependant la conception fonctionnelle d'un équipement,
sarrétant a la mise en ceuvre de composant idéaux. L'estimation des perturbations
¢lectromagnétiques et, dans une moindre mesure, 1'estimation des pertes reposent sur la bonne
connaissance de parameétres du second ordre (éléments parasites) qu'il est bien plus difficile
de maitriser. A titre d'exemple, nous avons rencontré la situation extréme certes, dun
transistor dont le drain en face arriere du boitier venait a se coupler selon sa position (verticale
ou horizontale) a l'entrée du filtre anti-parasites. On mesure donc bien a travers cet exemple
toute la difficult¢ de prévoir ce type de phénoménes. Cependant, en 1'état actuel des
connaissances, nous ne voyons pas d'alternative a l'application de la conception sous
contraintes en ce qui concerne les aspects de la compatibilité électromagnétique conduite au
moins dans un premier temps. Les résultats obtenus ne seront peut €tre pas entierement
convaincants mais nous voulons explorer cette piste avant de changer de stratégie. Par
ailleurs, la simulation de type circuit, y compris avec des outils puissants comme SABER®,
reste insuffisante. Il est nécessaire de savoir rentrer des modelkes de composants pertinents, et
l'augmentation non maitrisable du nombre de paramétres ne permet ni une bonne
compréhension des phénoméenes physiques ni méme d'envisager avec réalisme la phase de
conception.

II. CADRE DE L'ETUDE

Les variateurs de vitesse ou les associations convertisseur- machine-charge se doivent
de répondre aux normes conduite et rayonnée comme la plupart des équipements électriques
de nos jours. Méme si leur utilisation, prépondérante dans le secteur industriel leur
permettrait parfois d'échapper a cette contrainte, leur utilisation progressive en milieu tertiaire
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Chapitre I: Introduction générale

nécessite de remplir, ou au moins de prévoir, 1'aspect normatif. C'est a ce type d'exigences que
sont aujourd'hui confrontées les entreprises spécialisées dans la conception de variateurs de
vitesse et plus globalement de convertisseurs statiques. Les applications liées a la variation de
vitesse, qui de nos jours s'implantent dans de nombreux secteurs tertiaires, représentent les
structures de puissance faisant partie des plus complexes sur le plan de la conception et de la
modélisation: de par leur nombre de composants actifs et passifs, des stratégies de
commandes complexes, parfois multiples pour un méme convertisseur, et des machines
tournantes associ¢es. L'étude des perturbations ¢lectromagnétique de ces convertisseurs
constitue une démarche délicate et ambiticuse. En effet, les travaux réalisés dans ce domaine,
et dont la liste ne peut étre exhaustive, montrent la nécessité de considérer l'actionneur
¢lectromécanique et sa connectique comme des parties indissociables de l'onduleur. D'un
point de vue pratique, la qualification normative du produit impose qu'il soit testé avec sa
charge. Il est de ce fait évident que la conception des organes de filtrage, devenus inévitables,
nécessite la prise en compte de cette configuration d'essais.

Pour revenir sur les applications intégrant des dispositifs a vitesse variable, nous
pouvons énumérer les quelques cas classiques suivants:

e ventilation/climatisation,

* pompes et compresseurs,

e manutention horizontale et verticale,

* emballage/conditionnement,

* machines spéciales.
Ces applications, nécessitant des puissances différentes, ont comme principal point commun
une conversion AC/AC. La conversion DC/AC n'est pas exclue pour autant, les exemples les
plus probants étant les équipements dédiés a la propulsion électrique dont 1'énergie est fournie
par une matrice de batteries. Le besoin réel de maitriser les perturbations conduites et
rayonnées, néfastes pour les autres systémes électriques embarqués, se fait ressentir malgré
l'absence de réglementation normative pour ce type d'appareillages a ce jour.

Les travaux présentés dans ce mémoire ont été menés plus particulierement sur deux
gammes de variateurs de vitesse, appartenant a la sériec ALTIVAR (ATVO08 et ATV58), et
congus par la sociét¢ S.T.LE (Schneider-Toshiba-Inverter-Europe), filiale du groupe
Schneider Electric. Les caractéristiques techniques de ces convertisseurs sont intéressantes.
Les ATV 58 permettent le démarrage, l'arrét progressif et la variation de vitesse des moteurs
asynchrones. Ils sont disponibles pour deux plages de tensions (200/240 V monophasé et
triphas¢ et 380/500 V triphas€) et pour treize niveaux de puissance soit six calibres de 0,37
kW a 37 kW pour la version 200/240 V et sept calibres de 0,75 kW a 75 kW pour la version
380/500 V. Ce variateur, a contrdle vectoriel de flux (VFC Vector Flux Control) sans capteur,
couvre une large gamme de vitesses dont les fréquences associées vont de 1 a 100 Hz. Plus
compacte que la précédente, la gamme ATV 08 est destinée aux moteurs asynchrones pour
des petites applications tertiaires et industrielles, telles que les applications de pompes de
dosage, de ventilateurs et de convoyeurs, ainsi que les portes de garage. Elle est disponible en
trois puissances suivant trois calibres: 0,18 kW, 0,37 kW et 0,75 kW a 240 V monophasé.

III. OBJECTIF ET DEMARCHE DE L'ETUDE

L'objectif direct de ce travail est d'appréhender par la simulation le niveau d'émission
conduite. L'estimation de ces perturbations dot permettre de déterminer un pré-
dimensionnement du filtrage en utilisant des techniques d'optimisation, et de réduire ainsi le
nombre de prototypes qui pénalise les phases de développement. Pour cela, il nous faut mettre
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en ceuvre des méthodes et des modéles qui permettent la prédétermination des perturbations
conduites engendrées par les commutations des interrupteurs.

Nous avons consacré le deuxiéme chapitre au rappel des méthodes d'estimation
spectrale existantes, et a la présentation d'une technique de modélisation rapide permettant de
s'affranchir de I'écriture des équations régissant un systeme électrique. Nous avons dressé un
tableau comparatif qui permet, a l'aide de différents critéres, de choisir quelles méthodes
utiliser suivant les besoins. Les diverses démonstrations établies montrent le bienfondé de la
méthode que nous avons retenue pour une approche basée sur la conception et le pré-
dimensionnement. Ainsi, la démarche basée sur I’hypothése de sources de perturbations au
sein des convertisseurs engendrant le bruit perturbateur rejeté sur le réseau par mode conduit,
initialement validée pour des structures simples comme le hacheur série, a été étendue a
I’étude des onduleurs triphasés.

Nous venons de le présenter, les structures dont nous avons a faire 1'étude, réalisent
une conversion AC/AC. Or, pour les convertisseurs de faible niveau de puissance (<15kW), le
premier étage de conversion est assuré par un simple redresseur a diodes dont le régime est,
pour la majeure partie des cas, discontinu. Pour des puissances plus élevées, un filtrage des
harmoniques rejetés sur le réseau d'alimentation est alors nécessaire. Les études réalisées sur
les redresseurs commandés et non commandés se focalisent généralement sur les 50 premiéres
harmoniques réseaux, dont les niveaux sont imposés par les normes CEM basses fréquences.
Nous avons préféré mener une étude paralléle peut-&tre moins restrictive qui présente 1'impact
CEM direct et indirect d'un redresseur sur la plage de fréquences relative aux perturbations
conduites. Cette étude, qui a donné lieu a un certain nombre de formulations analytiques sur
les redresseurs en conduction discontinue, fait I'objet du troisiéme chapitre.

Le chapitre suivant détaille I'¢laboration du modéle d'un onduleur triphasé au travers
des hypotheses présentées. Une discussion est alors menée sur l'importance de la loi de
commande des interrupteurs, et son impact sur I'estimation des perturbations conduites. De ce
fait, un ensemble représentatif des différentes stratégies de Modulation de Largeur
d'Impulsion (MLI) est présenté ; nous verrons quelles sont les grandeurs nécessaires a
1'¢laboration des sources de perturbations, sur lesquelles repose notre approche.

L'importance de la modélisation de la charge constituée d'une machine asynchrone
méritait qu'un chapitre lui soit consacré. Nous verrons que cette charge constitue 1'un des
principaux chemins de propagation des perturbations de mode commun. A partir d'un modéle
fréquentiel simple, basé sur une description rationnelle des principaux couplages parasites,
nous avons développé un modele comportemental permettant une meilleure représentation des
impédances de la machine. Le cable reliant le variateur au moteur constitue également 1'un
des principaux acteurs CEM : les problémes de surtensions aux bornes du moteur, qui sont
liés a sa longueur, en sont l'exemple. Ce chemin privilégi¢ pour les principaux courants de
mode commun offre alors un parfait support pour les émissions rayonnées. Les modeles de
cables sont nombreux et bien connus. Nous proposons toutefois une approche différente, qui
permet d'estimer, avec certaines approximations, les parameétres des conducteurs en tenant
compte de la géométrie.

Le filtrage passif reste la technique la plus utilisée pour maitriser les perturbations
conduites. Malheureusement, leur efficacité en fréquence est limitée par les éléments parasites
des composants inductifs et capacitifs qui les constituent. De plus, 1'utilisation d'un matériau
magnétique, et les phénoménes de saturation qui lui sont associés, compliquent le
dimensionnement de ces filtres. De ce fait, assurer le passage des gabarits normatifs en
minimisant le nombre de prototypes devient une opération délicate. Il est alors indispensable,
d'une part, de comprendre comment le filtre se comporte, et d'autre part, d'identifier les
¢léments qui limitent son efficacité. Aprés une introduction sur les principaux composants et
les structures de filtres passifs utilisés pour limiter les perturbations des convertisseurs
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statiques, l'avant-dernier chapitre présente divers modeles. De plus, une méthode de
caractérisation des composants magnétiques est également proposée. Un modele analytique
est alors proposé pour représenter le comportement de ce composant au sein de l'organe de
filtrage. Actuellement, le dimensionnement du filtre CEM s'effectue par des méthodes du type
"essais-erreurs" a l'aide de prototypes. Disposant ainsi d'une modélisation globale du variateur
et de sa charge, nous pouvons intégrer un processus d'optimisation de la cellule de filtrage qui
n'est plus traitée a posteriori. L'optimisation du dispositif de filtrage fait également partie de
ce dernier chapitre. Nous présenterons les premiers résultats d'optimisation obtenus grace a
cette modélisation.
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Chapitre 11
LES METHODES D'ESTIMATION SPECTRALE POUR
L'ANALYSE ET LA CONCEPTION

Une grandeur physique se définit bien plus
exactement par une équation que par une mesure;
mais en procedant de la sorte on renonce au fond a
connaitre la signification propre de la grandeur en
cause, tout en lui conservant son nom, ce qui
entraine facilement des imprécisions et des
malentendus.

M. PLANCK
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L. INTRODUCTION

La Compatibilité ElectroMagnétique étant le fil conducteur de ces travaux, nous nous
permettrons quelques familiarités en la rappelant au cours du texte par son abréviation CEM.
Cette dernicre possede 1'un des plus vastes domaines d'applications. De la foudre tombant sur
une ligne haute tension aux téléphones portables brouillant I'image de la télévision, elle
s'immisce dans notre quotidien sans penser qu'elle représente la béte noire des ingénieurs
chargés de nous concevoir les merveilles technologiques de demain. Elle permet de nous
rappeler que 1'électromagnétisme est une discipline complexe dont les "voies semblent parfois
impénétrables".

Dans le cas non moins complexe de 1'¢lectronique de puissance, les phénomenes
indésirables sont nombreux et sont inhérents a ce type de conversion. Les fortes variations de
tension et de courant au sein du circuit électrique, associées aux divers modes de couplages
parasites internes a la structure, engendrent des perturbations électromagnétiques indésirables.
L'existence de ces derniéres peut s'avérer critique pour le bon fonctionnement du
convertisseur lui-méme et des équipements placés dans un environnement proche. La forte
augmentation des performances des composants actifs (calibre, vitesse de commutation...), la
multiplicité des structures de conversion et le développement de nouvelles techniques de
commande en sont les causes principales, et conditionnent directement la signature CEM des
convertisseurs statiques. Toute la complexité de la CEM des structures de puissance réside
donc dans la nécessit¢ d'établir un compromis entre les performances générales du
convertisseur (puissance, rendemert, volume, coft...) et son niveau de perturbations.

Depuis ces derniéres années, les nombreux travaux effectués dans ce domaine ont
permis une meilleure compréhension des phénomenes physiques mis en jeu, et de ce fait, une
connaissance plus approfondie des principaux acteurs.

De¢s lors, différentes méthodes d'estimation CEM ont été €laborées. On entend par ces
termes la possibilité de prédire le niveau de perturbations généré par un équipement ¢électrique
sans la réalisation de prototypes. Seule la structure du convertisseur ainsi que ses divers
composants sont connus. L'accés a certaines grandeurs électriques au sein du convertisseur,
tels que les courants de mode commun et le courant de puissance, devient indispensable pour
le dimensionnement des diverses cellules de filtrage.

Dans ['étude préliminaire qui va suivre, nous allons rappeler et détailler les principales
méthodes utilisées dans le cadre de I'¢tude CEM des convertisseurs statiques. Le but de cette
premicre partie est de présenter d'une part les ficilités ou les difficultés de mise en ceuvre de
ces méthodes, et d'autre part leurs domaines d'application. D'un point de vue général, deux
classes de méthodes se distinguent:

- Les estimations indirectes, basées sur une ¢tude temporelle du systéme suivie d'une analyse
fréquentielle des signaux simulés. Le spectre des perturbations n'est déterminé qu'une fois le
calcul temporel effectué.

« Les estimations directes, dont l'objectif est de déterminer le spectre des signaux
directement dans le domaine fréquentiel.

Les méthodes d'estimation indirectes sont basées sur la définition et la résolution de
I'ensemble des équations différentielles reliant les différentes grandeurs d'état du systeme
considéré. Dans le cas particulier de 1'¢lectronique de puissance, le changement de topologie
lié¢ aux commutations des interrupteurs de puissance entraine une non-linéarité des systémes
d'équations. Pour des cas extrémement simples, un ensemble de solutions analytiques peut
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étre envisagé, la solution générale étant définie par le raccordement de ces solutions pour
chaque état du systeme. Le degré de difficultés d'une approche analytique est ainsi
directement li¢ au nombre d'éléments réactifs présents dans le schéma électrique équivalent de
la structure. Cette simple constatation nous permet d'exclure définitivement ce type de
résolution dans le cas d'une étude CEM complete, pour laquelle le nombre de ces éléments
peut devenir trés important. Pour pallier cette limitation, des algorithmes performants de
résolution de systemes nonlinéaires sont utilisés dans des logiciels dédiés (SPICE®,
SABER®...). L'analyse des structures de I'électronique de puissance s'effectue maintenant
couramment a l'aide de simulations temporelles, grace aux logiciels de type circuit, dont les
performances et ks niveaux de modélisation n'ont cessé de croitre depuis ces dix derniéres
années. Dans le but de définir la signature spectrale d'un convertisseur, les résultats des
simulations temporelles sont naturellement traités par des algorithmes de Transformé de
Fourier Rapide (TFR), plus connus sous leurs abréviations anglaises (Fast Fourier
Transforms: FFT). Toutefois, la vocation premiére des logiciels de simulations temporelles,
utilisés dans le cadre de I'¢lectronique de puissance, est de représenter l'aspect fonctionnel du
systéme par le calcul des formes d'ondes principales. Pour des phénomeénes du second ordre
engendrés par des ¢éléments parasites indissociables d'une ¢étude CEM, les simulations
temporelles atteignent leurs limites. En effet, la complexité des systémes a résoudre, ainsi que
la plage spectrale des signaux a couvrir, imposent des pas de calcul extrémement petits. Ainsi,
pour des temps de simulation devant rendre compte de phénomeénes de trés basse fréquence
(ex: ~50 Hz pour des structures AC-DC) avec la contrainte de couvrir une plage de fréquences
pouvant atteindre 40 MHz le pas de calcul doit étre, en théorie, inférieur a 25 ns. Ceci
implique des ressources informatiques considérables, d'une part, pour limiter les temps de
calcul, et d'autre part, pour supporter un volume de données conséquent (>1GigaOctect).
Toutefois ces considérations, quelque peu effrayantes, ne prennent de sens que si le degré de
finesse des modeles permet un comportement suffisamment fidele a la réalit¢ pour des
fréquences aussi €levées.

Les techniques de prédétermination directes s'effectuent, comme nous l'avons vu
précédemment, dans le domaine fréquentiel. A l'inverse des méthodes d'estimation indirectes
qui peuvent finalement se résumer a une simulation temporelle dont le protocole de réalisation
reste inchangé suivant le type de structure, il existe plusieurs facons de déterminer le spectre
des perturbations conduites directement. Ces diverses méthodes, que nous allons détailler
dans les paragraphes qui vont suivre, permettent de calculer la valeur des harmoniques du
signal considéré. Ces techniques nécessitent avant tout un certain nombre de notions, tant sur
le plan de 1'¢lectronique de puissance que sur le plan du traitement du signal. En effet, la
diversité des signaux rencontrés, ainsi que 1'analyse et le calcul des représentations spectrales,
entrainent une forte interaction entre la CEM et les techniques de traitement du signal. Dans le
cas d'une étude temporelle suivie de calcul numérique par des FFT, cet aspect reste
relativement transparent ; toutefois, ces notions se retrouvent cachées derriere le choix du pas
de calcul, de la durée de simulation et des méthodes d'intégration. Dans le cas des méthodes
fréquentielles, le choix des fréquences de calcul, de la définition des signaux, du nombre de
fréquences a traiter sont extrémement critiques, et conditionnent directement les résultats. Les
méthodes de calcul directes sont nombreuses. Certaines sont basées du point de vue
mathématique sur une description fréquentielle des caractéristiques non-linéaires des
composants, ce qui, dans le cas de I'électronique de puissance, se vérifie. Ceci implique
généralement un traitement mathématique complexe, par le biais de polyndomes orthogonaux
faisant parfois intervenir des phases itératives combinant les domaines temporel et fréquentiel
[IORDACH-02]. Ces techniques semblent toutefois intéressantes pour la détermination d'un
petit nombre d'harmoniques, et trouvent un intérét particulier pour 1'étude des harmoniques
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réseau dont le nombre est fixé a 50. Gardons a l'esprit que le but d'une analyse CEM n'est pas
seulement de déterminer le spectre des émissions conduites et rayonnées mais de déterminer
la meilleure réalisation d'un convertisseur donné pour minimiser son niveau de pollution
¢lectromagnétique. Cette derniére réflexion entrouvre la porte au processus d'optimisation
dont les nombreuses itérations imposent des temps de calcul les plus petits possibles. Deux
méthodes se distinguent alors. La premicre, et la plus utilisée, est basée sur une étude
phénoménologique CEM ; elle consiste a substituer la cellule de commutation par un
ensemble de sources de tension et de courant [SCHEICH-93] [TEULING-97] [CREBIER-99].
Le remplacement des composants actifs permet une linéarisation de & structure. Ainsi, la
topologie du circuit peut étre décrite dans le domaine fréquentiel par des impédances
localisées représentant, d'une part, le comportement en fréquence des composants passifs
(condensateur, inductance, transformateurs ...) et, d'autre part, la connectique (cable,
routage...), sans oublier les diverses impédances de couplage parasite. La deuxiéme méthode,
plus récente, repose sur la représentation des convertisseurs par variables d'état [POPESCU-
99]. A chaque topologie de la structure, suivant 1'état des interrupteurs, est associée une
matrice d'état. Le vecteur des solutions est directement calculé dans le domaine fréquentiel
par l'intermédiaire d'une transformée de Laplace. La dimension maximale des matrices est, de
ce fait, égale au nombre d'¢léments réactifs, qu'ils soient intentionnels ou non.

Nous allons ainsi consacrer ce premier chapitre a présenter ces différentes méthodes
pour définir leurs champs d'utilisation, leurs performances et leurs limitations suivant le
probléme considéré. Comme nous l'avons vu précédemment, avant de se plonger dans ces
différentes techniques de calcul, il est important de rappeler quelques notions ¢lémentaires
notamment sur les techniques de traitement du signal, dont nous aurons besoin pour la suite.

II. LETRAITEMENT DU SIGNAL DANS TOUT CA

Les notions de traitement du signal que nous allons aborder maintenant se présentent
essentiellement sous la forme d'opérateurs mathématiques. En se placant en tant
qu'utilisateurs, ces quelques définitions n'ont pas la prétention d'étre conformes en tout point a
un formalisme mathématique rigoureux, n'en déplaise aux puristes de la discipline. Dans cette
optique, nous considérerons que les conditions d'application de ces outils sont toujours
respectées, par h nature méme des signaux traités. Nous supposerons, d'une part, que les
signaux temporels qui nous intéressent sont réels et, d'autre part, que les conditions de
stationnarité et de causalité sont assurées. Ces hypothéses sont toutefois réalistes, puisque
nous traitons des signaux réels issus de systémes physiques ¢électriques naturellement causaux,
et dont la premicre vocation est d'appartenir a la grande famille des signaux stationnaires
[MAX].

En effet, une contrainte importante pour la formalisation de nombreux problémes est
de respecter la notion de causalité (les effets ne peuvent pas précéder la cause).

En théorie, les signaux peuvent se classer en deux grandes familles (Figure 1I-1). Nous
trouvons, dans un premier temps, les signaux "déterministes", dont 1'évolution en fonction du
temps est prévisible par un modele mathématique approprié. C'est principalement ce type de
grandeurs avec lesquelles nous allons travailler. La deuxiéme catégorie est constituée des
signaux dits "aléatoires", qui ont un caractére non reproductible et imprévisible, comme le
bruit €lectronique issue d'une mesure.
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Energie finie
Déterministes <
Puissance moyenne

Signaux .
g finie

Aléatoires

Figure II-1. Classification des signaux

En électronique de puissance, la majeure partie (sinon la totalité des signaux) est a
puissance moyenne finie. Autrement dit, quels que soient les signaux rencontrés, la puissance
au sens ou nous l'entendons, est bornée (Eq. II-1). Par définition, 'ensemble des grandeurs
¢lectriques périodiques rencontrées en é€lectronique de puissance appartient a la famille des
signaux a puissance moyenne finie.

T

2
Py = lm %Eé (Ix(®])*dt < o Eq. II-1

2

II.1 La transformée de Fourier

Les systemes physiques réels nous fournissent des signaux qui dépendent de maniere
continue ou discréte du temps. En électronique de puissance, et en particulier en CEM,
lorsque 1'on considere un signal, il est indispensable d'avoir deux représentations présentes a
l'esprit. Pour la "représentation temps" du signal s(t) ou s(k), la variable t, ou k, est la durée
qui s'écoule continiment ou par sauts discrets. Pour b "représentation fréquence" du signal,
les fréquences pures constituent une base de description. La transformée de Fourier est un
opérateur (7F) qui permet de passer réciproquement du domaine temporel au domaine
fréquentiel, et constitue pour nous un outil de base (Eq. 1I-2).

Tr{s(t} O - S(v)

400
S(V) = ﬁ[j s(t)e” g Eg. 112

00

Dans le cas particulier des signaux périodiques, la transformée de Fourier n'est définie qu'aux
multiples de la fréquence du signal, et se détermine par la relation suivante (Eq. I1-3):

T
& 2 ZH'EEIt—
1 - 21 Eq. II-3
Sn = H s Tt

N |

Le spectre S, complexe et discret fiit apparaitre des fréquences positives (n>0) et négatives
(n<0). Dans le cas des signaux réels, on a la relation:

S_.= S, avec  x =complexeconjugé de x
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Interprétation physique de la transformée de Fourier: Lorsque lon cherche, pour une
fréquence v donnée, la valeur de S(v), cela signifie que 1'on cherche, dans toute I'histoire de
s(t), ce qui correspond a cette fréquence. On peut interpréter ceci par un filtrage infiniment
sélectif, ce qui n'est pas physiquement réalisable ; ¢’est pourquoi les analyseurs de spectre ne
donnent qu'une représentation approchée des spectres "réels". Il nous faut alors faire
mathématiquement intervenir la distribution de Dirac &(V), définie par la relation (Eq. 11-4).
00v #0
(V) - Eq. I1-4
1 v =0

De méme, si l'on veut retrouver s(t) a partir de S(v), il faut en théorie connaitre le
spectre pour toutes les fréquences jusqu'a l'infini. Dans notre cas, nous fixerons une limite a
I'étendue des spectres que nous traiterons, en supposant que I'énergie portée par des
fréquences supérieures n'a "quasiment" plus d'influence sur le signal. Ceci revient
naturellement a fixer une fréquence d'échantillonnage dans le cas d'un traitement numérique.

Il est également intéressant de rappeler quelques propriétés élémentaires de la
transformée de Fourier qui, nous le verrons par la suite, vont s'avérées fort utiles. Les deux
principales expriment la transformée de Fourier de la dérivée s'(t) et de la translatée s(t-T) du
signal, en fonction de sa propre transformée S(V), respectivement données par les relations
Eq. II-5 Eq. 1I-6.

IF B%@DD - 2mv CrF{s(1)} Eq. 115

ar{st -0} 0 - e~ 2TV T {0} Eq. 116

I1.2 La transformée de Laplace

La transformée de Laplace, telle que nous allons l'utiliser par la suite, est définie
comme ¢étant un cas particulier de la transformée de Fourier. En faisant encore une fois
intervenir la notion de causalité, 1'expression de h transformée de Laplace d'une fonction f
nulle pour les temps négatifs, est donnée par 1'équation Eq. II-7. Cette transformée est alors
dite unilatérale.

.+oo

Le(t) = ﬁ[] f(t) &~ Pt pOC Eq. 117
0

En comparant cette derniere relation avec celle référencée en Eq. I1I-2, nous pouvons constater

que la transformée de Laplace est équivalente a la transformée de Fourier en posant p=2Tt[jM.
De ce fait, les propriétés de la transformée de Fourier que nous avons briévement rappelées
s'appliquent directement sans condition particulicre.

1.3 Produit de convolution

La convolution correspond a l'effet d'un systéme physique sur un signal. Le signal de
sortie est appelé produit de convolution. Il se définit par 1'opérateur suivant:
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t
y(t) = h(t) Ce(t) y(t) = ﬁ[] e(T)h(t—T1)dt Eq. 11-8
0

L'opération de convolution traduit le fait qu'un signal infiniment bref &(t) a l'entrée
d'un systéme dépendant du temps h(T) sera déformé pour obtenir un signal en sortie de durée
finie . De plus, la causalité¢ des systémes physiques assure que le signal de sortie n'apparaitra
pas avant le signal d'entrée.

Entrée Sortie
O(t-ty)
h(t-t,)
h(1)

to t to t

Figure I1-2. Réponse impulsionnelle

Cette définition simple, associ¢e a 1'équation Eq. II-8, permet de montrer que la distribution
de Dirac &(t) représente 1'élément neutre de la convolution.
h(t) Co(t) =h(t)

La convolution posséde les propriétés de commutativité, d'associativité et de distributivité
d'une multiplication classique. Toutefois, la plus intéressante des propriétés est définie par le
théoreme de Plancherel. Ce dernier établit que la transformée de Fourier d'un produit de
convolution correspond au produit simple et réciproquement :

X®)OY(®) = X(v)XY(V)

x(t) Q) < X(v)OY(V)

Pour des spectres discrets implicitement dus a la périodicité des signaux temporels, le

produit de convolution s'exprime par la relation dans laquelle S, correspond a I'harmonique n
du signal résultant:

(ee]

1 L L
Sp = DX (Xi Xi—n + Xj wi+n) nlZ Eq. 119

2
1=0

Le produit de convolution trouve un support tout particulier avec les convertisseurs
statiques commandés de 1'¢lectronique de puissance. En effet, les interrupteurs de puissance
sont commandés a 'ouverture et la fermeture par le circuit de commande. Il est alors possible
de représenter ce signal par une fonction dépendante du temps, que nous appellerons
"fonction de commutation" fc(t), et dont la transformée de Fourier est noté Fc(V). Soit e(t) un
signal temporel, sur lequel s'applique Fc(t) (Figure 1I-3) possédant également une transformée
de Fourier E(v). Le signal de sortie s(t) résulte du découpage de la grandeur d'entrée par les
interrupteurs. La cellule de commutation simplifiée présentée ci-dessous joue le rdle de
multiplieur de signaux.
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fi (1) ﬁ/

e(t) . fe (t) — X
e(t) —
/ s(t)

s(t)

Figure I1-3. Cellule de commutation: Filtre temporel

Ainsi, dans le domaine fréquentiel, la transformée de Fourier du signal de sortie est définie
par le produit de convolution de Fc(V) et E(v).
S(v) = Fc(v) OEMV)

1.4 Inter-corrélation

La derniére notion liée au traitement de signal que nous allons introduire dans cette
premiere partie représente l'inter-corrélation de deux signaux (Eq. II-10). Couramment utilisé
par les "traiteurs de signaux", cet opérateur permet de vérifier la vraisemblance de deux
signaux. Indirectement, l'inter-corrélation permet de détecter la présence d'un signal dans un
autre. Nous verrons, en perspective, l'intérét de ces méthodes pour l'analyse des
convertisseurs, et pour la détection des sources de perturbations les plus pénalisantes au sein
d'un équipement complexe constitu¢ d'un ou de plusieurs convertisseurs.

T

2
Cyy(T) = % [é x(t) Bi(t - 1) dt Eq. 11-10
|I_T

2

II.5 Représentation spectrale: convention

Quelle que soit la technique de calcul utilisée, nous avons choisi la convention la plus
classique pour représenter la densité spectrale d'un signal. Ainsi nous ne représenterons que
les fréquences positives des harmoniques sur lesquelles 1'amplitude maximale sera portée.
Cette représentation permet, d'une part, une lecture simple du spectre et, d'autre part, de
comparer, sous certaines conditions, les résultats de simulation aux spectres mesurés sur un
dispositif réel (a partir d'un analyseur de spectre par exemple).

III. QUELQUES RAPPELS SUR LES MECANISMES DE LA CEM DANS LES CONVERTISSEURS
STATIQUES

HI.1 Généralités
"Emission et Susceptibilité" sont les deux mots clés de la CEM. Si 1'émission représente

l'aptitude d'un appareil a transmettre des signaux perturbateurs a son entourage, la
susceptibilité concerne la capacité de ce méme dispositif a étre perturbé par 'extérieur. Le
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couplage de ces deux phénomenes entraine une troisiéme définition: |'auto-perturbation,
autrement dit, la possibilit¢ d'un systetme de se perturber lui-méme. Ces termes génériques
permettent d'introduire les trois notions de bases de I'analyse CEM des dispositifs €lectriques :
les Sources, les Chemins et les Victimes. En effet les générateurs de perturbations ou sources
vont, par l'intermédiaire de chemins de propagation, agir sur une victime, par définition
susceptible [COSTA]. La modélisation CEM consiste donc a représenter au mieux ces trois
composantes.

Emission

Auto perturbation

Systéme
électrique

Susceptibilité

Environnement électromagnétique

Figure II-4 Représentation des trois composantes CEM

L'identification des sources au sein dun dispositif électrique ou des appareils

perturbateurs n'est pas toujours évidente. Toutefois, en €lectronique de puissance, certains
générateurs sont intuitivement détectables. En effet, les principales perturbations CEM
conduites sont engendrées par les changements d'état des interrupteurs de puissance du
convertisseur statique. Ces basculements brutaux amenent des variations rapides de courant
ou de tension aux bornes des différents composants. Si les régles de I'électronique de
puissance sont respectées, aucune variation brutale n'est imposée a une variable d'état du
systeme ; malheureusement, les éléments parasites induits par la réalisation technologique
font que des courants vont varier brutalement a l'intérieur d'inductances parasites, et que des
fronts de tension vont s'appliquer a des capacités parasites, induisant alors des courants
perturbateurs non désirés. Ainsi, les interrupteurs de puissance sont les principaux acteurs de
la génération de courants et de tensions parasites.
Les chemins ou canaux de propagation sont multiples et peuvent étre de nature totalement
différentes : citons par exemple le vide ou plus simplement 'air, les isolants, la connectique
constituée de circuits imprimés ou de cables, sans oublier les semiconducteurs et le reste des
composants. Ceci introduit la notion de couplage, déterminant le mode de transmission d'une
perturbation électromagnétique de la source a un circuit victime. Globalement, on définit 5
types de couplage différents, bien que certains d'entre eux semblent trés voisins. Nous
pouvons ainsi distinguer les couplages:

- champ a boucle (effet des champs magnétiques)

- champ a fil (effet des champs ¢€lectrostatiques)

. par diaphonie inductive

- par diaphonie capacitive

« par impédance commune
Les chemins de propagation sont alors constitués par 'ensemble de ces couplages. Dans le cas
de la CEM conduite des convertisseurs statiques, 1'é¢tude que nous menons n'a pas la
prétention de tenir compte de l'ensemble des couplages parasites, d'une part, parce que
l'environnement électromagnétique n'est pas nécessairement connue, et d'autre part, parce que
certains de ces modes de transmission n'ont qu'un poids relatif sur les gammes de fréquences
que nous ¢tudions. Aussi, nous ne retiendrons que les effets induits et directs des grandeurs
¢lectriques (diaphonies et impédance commune).
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Le but de la modélisation CEM est de retranscrire ces principaux couplages avec un
maximum de vraisemblance. Elle doit également intégrer une représentation suffisamment
précise des victimes et a plus forte raison des sources.

II1.2 Les Normes CEM

L'analyse et la compréhension des problémes de CEM des convertisseurs ou tout autre
appareil électronique sont implicitement guidées par les multiples normes européennes et
internationales, aujourd'’hui imposées pour la commercialisation d'un équipement é€lectrique.
Le respect des normes CEM représente pour le constructeur un gage de qualité¢ et de
compétitivité de ces produits. Cette conformité devient alors un véritable argument de vente.
Ces normes peuvent se scinder en deux groupes. Le premier définit le niveau d'émission
conduite et rayonnée. Le deuxiéme groupe traite des niveaux de susceptibilit¢ des
équipements. Comme nous 1'avons précédemment vu, cette étude porte sur l'estimation des
perturbations conduites. Pour cela, nous allons prendre comme support la norme générique
européenne EN55022, spécifiant les niveaux hautes fréquences des émissions conduites et
rayonnées applicables aux domaines résidentiels, commerciaux et a l'industrie 1égere. Nous
aurons également pour référence la norme CENELEC EN 61800-3, spécifiant les conditions
de mesure et les niveaux d'émission des entrailnements ¢€lectriques et de la variation de vitesse.
Les niveaux sont donnés sur une échelle logarithmique en dBuV ; ce systéme d'échelle sera
donc utilisé par la suite pour toutes les représentations spectrales.

A%
dBuV (V) = 2010g10[D—_6[D Eq. II-11
(o [

Les spécifications des normes relatives aux perturbations conduites dans la bande des
fréquences radio (150kHz30MHz) se divisent en deux catégories [CISPR16]. La premicre,
désignée par 'appellation "Classe A", définit le niveau d'émission pour des appareils destinés
au secteur industriel. La seconde, et certainement non la moindre, est réservée au secteur
domestique et hospitalier : c'est la Classe B. Comme nous pouvons le constater sur la Figure
II-5, cette dernic¢re posséde un gabarit nettement plus contraignant que celui de la Classe A, et
dont les niveaux sont ceux du Tableau II-1. Généralement, les concepteurs des équipements
¢lectriques cherchent a répondre aux criteres de la Classe B, ceci leur permettant de couvrir
un marché plus vaste, voire, en allégeant les moyens de filtrage, de ne répondre qu'a la classe
A.

100
~ 9
>
& 80 T 11
=
= 70
: \ ———
=z 60
Z
50
40
0.1 1 10 100
—_— Fréquences (MHz)
Classe B
— Classe A

Figure II-5. Niveau de perturbations conduites EN61800-3
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Fr?ﬁlﬁrzl;es Classe A (dBuV) Classe B (dBuV)
0,15-0.5 79 66 — 56
0,55 73 >6
530 73 60

Tableau II-1. Valeurs limites des gabarits pour les Classes A et B

Ceci ¢tant, spécifier un gabarit normatif serait inutile sans un protocole de mesure
clairement défini et imposé ; il nous faut donc introduire les dispositifs de mesure qui seront
par la suite indissociables des études que nous allons mener.

III.3 Les mesures normatives et la simulation

Pour le mode conduit, le dispositif de mesure dépend essentiellement du niveau de
courant absorbé par I'équipement sous test. Pour des courants de ligne inférieurs a 100 A, ce
qui est le cas des équipements sur lesquels porte notre étude, le Réseau Stabilisateur
d'Impédance de Ligne (RSIL) s'impose; au-deld, il est possible d'utiliser des sondes de
fréquence. Le RSIL permet comme son nom l'indique, de définir une impédance
caractéristique stable des branches de mesure sur toute la plage de fréquences normative (150
kHz30 MHz). Il permet ainsi une reproductibilit¢ des mesures et de fixer, en partie, les
conditions de mesure. Il existe plusieurs structures de RSIL, suivant les spécifications des
Normes CEM relatives aux équipements testés. Toutefois, qu'ils soient composés d'une ou
plusieurs cellules de filtrage, leurs branches de mesure se doivent de respecter une impédance
de 50 Q de quelques kilohertz jusqu'a la fin de la bande fréquentielle imposée. Cette valeur
permet l'adaptation d'impédance des appareils de mesure tels que 1'analyseur de spectre, sur
lequel nous reviendrons ultérieurement. En simulation, les imperfections de la source
d'alimentation ne sont que partiellement prises en compte avec une impédance de ligne. De
plus, des perturbations issues de l'environnement du convertisseur ne sont pas représentées.
De ce fait, dans le cadre de notre étude nous avons choisi une structure simplifiée de RSIL,
dont le comportement en fréquence est tout a fait satisfaisant. Elle permet de réduire la
dimension des circuits simulés, tout en conservant la dynamique des grandeurs électriques.

Alimentation @ : SRR R +— @ Equipement sous test (EST)

principale ! Ln Cy L |
| 1,
! 1 Analyseur de spectre

anp —%.\D Impédance d'entrée

: L adaptée a 50Q

Alimentation | - ! x $ R

. . 1 ~1 ',' RSIL
principale i ISR AR T et

| ! EST

Figure I1-6 Structure du RSIL a une cellule
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Les valeurs des ¢léments sont choisies en accord avec les spécifications des normes
précédemment introduites:

Ln Cn I 1] RrsiL

250 uH 220 nF 50 uH 5Q 50Q

Tableau II-2 Eléments du RSIL simplifié

IV. MODELISATION EN ELECTRONIQUE DE PUISSANCE

Les différentes étapes de la modélisation CEM des convertisseurs statiques sont
aujourd'’hui connues, pour ne pas dire maitrisées. Ces étapes se résument a la définition et
I'élaboration des modeles des principaux acteurs influencant la signature CEM du
convertisseur. La représentation de la structure, qu'elle soit de type circuit ou mathématique,
correspond a une juxtaposition cohérente des différents modéles de composants qui la
composent. Il est de fait naturel que le choix des modeles doive se faire en accord avec la
méthode de calcul utilisée. Les premiers modeles vont porter sur les composants discrets,
avant de s'intéresser a la connectique.

IV.1 Les semiconducteurs

Le point commun a toute structure de puissance est l'interrupteur servant au découpage
des grandeurs électriques, et c'est ce sur quoi les premiéres attentions doivent étre portées.
Plus exactement, il s'agit de la représentation des composants définissant la cellule de
commutation et de l'association "Diode-Diode", "Interrupteur commandé - Diode",
"Interrupteur commandé — Interrupteur commandé". Les modéles CEM de composants ne
cherchent pas a décrire 1'état exact du matériau semiconducteur d'un point de vue
microscopique, mais tendent a représenter un comportement réaliste durant les phases de
transition. Nous cherchons ainsi un mod¢le comportemental capable de représenter les
principaux phénomenes, tels que les oscillations de tension ou les phases de recouvrement
lors des différentes commutations. Généralement, pour approcher le comportement réel
uniquement du composant, il faut en toute logique entrer dans les détails de sa physique. Les
travaux dans ce domaine sont nombreux, [AKHBARI-00], [VERNEAU-03], pour le transistor
MOSFET ,[LETURQ], [AKHBARI-00] pour la diode (Figure 1I-7). Ces différents modé¢les
permettent de prendre en compte les non-linéarités des capacités et des résistances
intrinséques des composants. Les descriptions de ces ¢léments sont analytiques, et nécessitent
I'emploi de méthodes d'intégrations performantes et robustes. Ces modeles sont ainsi
naturellement destinés aux simulations temporelles, et ne peuvent étre utilisés pour des
méthodes de calcul directes, qui supposent que les €quations différentielles associées aux
circuits et aux composants soient linéaires et a coefficients constants. Ceci impose de définir
des mod¢les de composants a I'aide d'éléments constants.
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Figure II-7 Modéle de transistor MOSFET

IV.2 Les composants passifs

Les modeles de composants passifs sont maintenant pour la plupart définis avec des
protocoles d'identification de paramétres bien maitrisés. Si certains d'entre eux sont
relativement simples a mettre en ceuvre quel que soit le mode de simulation dans lequel ils
sont implantés, certaines familles de composants nécessitent plus de précautions [JOURDAN-
02]. Prenons l'exemple des ¢éléments inductifs bobinés, dont les schémas classiques
représentatifs semblent simples. Ces schémas a constantes localisées ne permettent pas de
tenir compte des phénomenes de saturation dus au matériau magnétique utilis€ pour leur
réalisation. Les nonlinéarités introduites par le cycle d'hystérésis ne sont pas transposables
dans le domaine fréquentiel. De ce fait, les modeles incluant ce type de phénomeénes ne
peuvent €tre viables que lors d'une approche itérative parfaitement adaptée pour la simulation
temporelle. Les mode¢les fréquentiels sont, a ce titre, moins réalistes puisqu'ils nécessitent la
linéarisation des éléments qui les composent. Ils ne permettent pas de traduire leur
comportement en tout point de leur plage de fonctionnement. Il faut alors distinguer deux
classes de modeles pour couvrir tous les domaines et les aspects de la modélisation. La
premiere regroupe les modeles de conception qui, comme leur nom l'indique, sont dédiés au
développement et au dimensionnement des systémes dans lesquels ils sont utilisés. Parmi eux,
des déclinaisons existent suivant leur complexité, citons comme exemple les modéles utilisés
pour le pré-dimensionnement qui demandent un minimum d'informations sur les composants
réels. Ces connaissances se matérialisent généralement par des "données constructeurs". Le
but de ces modeles est de permettre une aide pour le concepteur sur le choix du composant
suivant des critéres comme les pertes, le colit, ou encore le volume. La deuxiéme famille est
constituée des modeles d'analyse, comme les descriptions par éléments finis. Beaucoup plus
¢laborés que les précédents, ces modeles permettent un niveau de réalisme supérieur. Leur
description est généralement plus proche de la physique.

IV.3 Quelques mots sur la connectique et sa modélisation

La connectique joue un role important sur la signature spectrale des convertisseurs car
elle intervient directement dans le parcours des courants de perturbation. Lors d'une étude
CEM son role est non négligeable, car, associée aux variations de courant pendant la
commutation, elle contribue principalement aux différentes diaphonies précédemment
énumeérées, sans oublier les couplages par impédances communes. L'évaluation de 1'influence
de la connectique se fait, pour la majeure partie des études, via la détermination d'une
impédance équivalente. Depuis plusieurs années, les nombreux travaux menés sur ce théme
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ont permis de développer des formulations analytiques. Toutefois, deux familles de calculs se
distinguent pour le calcul des éléments inductifs. La premicre est basée sur la résolution des
¢quations de Maxwell, ou plus exactement le calcul de la densité de courant pour des
conducteurs cylindriques : c'est la méthode des fils fins (MFF) [GAUTIER],[GUENA]
¢laborée au SATIE et initiée par Francois COSTA. La deuxieme approche, menée au LEG,
est basée sur la formulation PEEC (Partial electrical element circuit) [SCHANEN-00]
[CLAVEL-96], qui, a partir de la circulation du potentiel vecteur, permet de définir une
impédance partielle équivalente pour une portion de conducteur. Certaines de ces méthodes,
maintenant éprouvées, ont ét¢ implantées dans des logiciels, tels que InCa3D (Inductance
Calculation) pour la formulation PEEC.

V.  METHODES INDIRECTES : SIMULATIONS TEMPORELLES

V.1 Principe

La simulation temporelle, si elle est capable d'intégrer la finesse des différents
modeles de composant, permet de visualiser parfaitement ces phénomenes. Elle permet
¢galement de traiter des phénoménes nonlinéaires, tels que la saturation des circuits
magnétiques, ou les variations avec la tension des capacités des composants semiconducteurs.
En effet, le moteur de calcul, plus connu sous le terme de "solveur", accomplit une intégration
numérique par rapport au temps du systéme d'équations différentielles issues de
l'interprétation du circuit. La gestion du pas de calcul au cours de la simulation, ainsi que des
tests effectués sur certaines variables, permettent une précision satisfaisante sur les formes
d'onde, particulierement dans les cas complexes de conduction discontinue. Dans un premier
temps, le "solveur circuit" génére les équations du circuit a partir de sa représentation
topologique, préalablement définie par ['utilisateur, des équations caractéristiques des
composants utilisés ¢ des lois de Kirchhoff. Généralement, le systeéme d'équations ainsi
généré possede un vecteur d'inconnues de dimension supérieure au nombre de variables
indépendantes. Les conséquences directes de ce conditionnement se traduisent par des
problémes de convergence.

Pour qu'une analyse fréquentielle soit cohérente, il est nécessaire que le nombre
d'échantillons (ie. de points de calcul) soit suffisamment important, et que le régime
permanent soit établi [POPESCU-99]. L'obtention de ce dernier pose quelques difficultés. La
présence d'éléments réactifs de fortes valeurs (filtrage, RSIL...) allonge considérablement les
phases transitoires des signaux [CREBIER-99]. En ajoutant a cela les trés faibles valeurs du
pas de calcul, les durées de simulation deviennent considérables. La "puissance de calcul" des
équipements informatiques devient l'un des facteurs limitatifs, et l'augmentation des
fréquences d'horloges des ordinateurs n'est pas une fin en soi.

V.2 Simulation temporelle et étude fréquentielle

L'analyse spectrale réalisée a la suite d'une simulation temporelle nécessite un
protocole bien défini. En effet, pour obtenir correctement un spectre sur une plage de
fréquences données, le pas de calcul doit étre choisi suffisamment petit pour respecter les
propriétés relatives a 1'échantillonnage des signaux. Cela signifie, en théorie, que le pas de
calcul doit étre fixé en fonction de la plus petite constante de temps du systéme électrique
étudié. Malheureusement, ces modes sont généralement inconnus. Il faudrait ainsi une étude
préliminaire complexe pour détecter ces temps, ce qui n'est pas réellement compatible avec
l'utilisation des simulateurs temporels, qui tendent justement a simplifier et a rendre
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transparentes ces phases d'analyse. Des criteéres différents doivent alors intervenir. Pour une
représentation spectrale viable, il est impératif que les phases transitoires soient terminées,
sinon I'étude fréquentielle n'est pas réalisée sur une vraie période. De plus, la durée de
simulation sur laquelle est effectuée la FFT doit correspondre a un multiple de la fréquence de
période du signal. Dans le cas relativement simple d'une structure DC-DC, la période vraie
correspondra a celle utilisée pour le découpage. Nous reviendrons ultérieurement sur ce
critere pour I'¢tude des Modulations de Largeur d'Impulsion (MLI). Les principales étapes de
la simulation qu'il est souhaitable de respecter pour minimiser les erreurs de calcul de spectre
sont décrites par le synoptique suivant :

Définition de la résolution fréquentielle
1

N1 =
AF 0T
Détermination du pas de calcul T : Période vrai du signal
1 . .
At= Nr : Nombre de Période d'étude
2 [Fmax
Fuax : Fréquence max du spectre
At : pas de calcul max
AF : résolution fréquentielle
Ninterp : Nombre de points interpolés
Interpolation

tc : temps de commutation
B E(logz(ZNTmMa,ﬂ))
Ninterp =

.

Exploitation
S =20 Oogjo(ls|) + 120

E(x) = Partie Entiérede x Ox OR"

Figure II-8. Synoptique d'une simulation temporelle suivie d'une étude fréquentielle

Nous savons, a ce stade, que la simulation temporelle permet une analyse CEM dont la
finesse dépend, bien évidemment, de la précision des modeles utilisés ; et, comme nous
I'avons constaté jusqu'a présent, cette précision a malheureusement un prix. Dans cette
premiere partie de I'étude, il est donc nécessaire de connaitre quelle est la place des modeles
comportementaux simples, face aux modeles précis basés sur une description physique, qui
sont généralement implantés dans les multiples librairies des logiciels de simulations
temporelles. Ces modeles, ¢€laborés dans la plupart des cas avec une association de
composants discrets (Figure II-7), s'accordent parfaitement avec les objectifs de la conception
et du pré-dimensionnement. Peuvent-ils permettre une estimation des perturbations conduites
suffisamment pertinente ? Pour répondre a cette question, la simulation temporelle peut nous
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apporter quelques ¢éléments. Nous avons utilis€ comme support de simulations une structure
de hacheur abaisseur, au combien classique, mais tout a fait représentative de ce que nous
voulons illustrer dans ce chapitre. Le schéma électrique simulé est représenté sur la Figure
II-9. 1l intégre, comme nous pouvons le constater, le RSIL et un certain nombre d'é¢léments
parasites, permettant de représenter les imperfections des composants et de la connectique.
Avant tout, nous supposerons que le circuit est défini avec une association cohérente
d'éléments pour éviter tout probléme de convergence sur une durée quelconque, ce qui dans le
cas d'une étude CEM est parfois assez difficile a mettre en ceuvre. Pour étre plus précis, nous
savons que les problémes de convergences sont en partie li€és & une mauvaise association
d'éléments réactifs qui, d'un point de vue dynamique, ne permettent pas de respecter les régles
classiques d'associations des sources.

vl

1
W T T

Figure II-9 Modélisation CEM du Hacheur série

Sur la Figure II-10, nous pouvons comparer les spectres de la tension aux bornes d'une
branche du RSIL issus de la simulation d'un hacheur abaisseur. Nous avons utilisé dans un cas
un modele de transistor IRFP450 proposé par SPICE, et dans l'autre cas des schémas
simplifiés présentés sur la Figure II-7. Pour ces deux simulations, la diode est une BYTO6-
400, dont le modele est également proposé dans les librairies du simulateur. Nous ne traitons
ainsi que l'influence du modele de transistor, dont les parametres ont été ajustés a 1'aide des
données constructeur. Néanmoins, un ajustement manuel des éléments du schéma simplifié
est nécessaire pour que les deux méthodes présentent les mémes représentations spectrales des
perturbations sur le RSIL.
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Figure II-10 Comparaison des modéles d'interrupteurs

Malgré les quelques différences qui apparaissent pour les plus hautes fréquences, la
cohérence des deux spectres permet de justifier 1'utilisation de ces mod¢les sur une gamme de
fréquences satisfaisante. Sans ajustement des paramétres autours de ceux donnés par le
constructeur, les deux simulations offrent des résultats identiques pour des fréquences

inférieures a 10MHz.

Si le modele simplifi¢ de l'interrupteur donne des résultats tout a fait satisfaisants d'un
point de vue spectral, et ce malgré l'aspect fortement non-linéaire des composants
semiconducteurs commandés, il n'en pas de méme pour la diode, dont les phases de
recouvrement ne sont pas modélisables par une association simple de composants linéaires.
Le recouvrement des diodes de puissance influence généralement le spectre des perturbations
pour des fréquences supérieures a 10MHz ce qui fixe la limite de validit¢é des modéles

simples, comme celui représenté sur la figure cdessous (Figure I1-11).
11
]|

K._m._w,_N_._A.

Figure I1I-11 Modéle simplifié d'une diode de puissance sans recouvrement

Toutefois, bien que les simulations soient considérablement simplifiées, les régimes
transitoires n'en sont pas moins longs et délicats a atteindre. De facon générale, la simulation
temporelle reste un outil d'analyse permettant généralement d'élaborer la fonctionnalité des
systemes électriques, mais elle ne représente pas un instrument viable pour l'optimisation
automatique ; c'est pourquoi le développement de méthodes directes ou duales est nécessaire.
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VI. METHODES DIRECTES

Sachant que l'objectif de la modélisation CEM est d'approcher le spectre des signaux
perturbateurs, il semble trés intéressant, pour ne pas dire idéal, de travailler directement et
uniquement dans le domaine fréquentiel. Toutefois, les méthodes basées sur une approche
directe demandent parfois plus de recul et d'expérience que celles ayant recours aux
simulations temporelles. La plupart nécessite de connaitre, pour une structure donnée, d'une
part les principaux mécanismes de génération des perturbations, et d'autre part, I'ensemble des
chemins de propagation critiques, ce qui peut rapidement s'avérer complexe.

VIL.1 Sources de perturbations localisées: linéarisation de la structure

Depuis plusieurs années, le LEG propose une approche simplifiée, non totalement
rigoureuse sur le plan théorique, mais qui a l'avantage d'aider a la compréhension des
phénoménes, de faire les analyses de sensibilité et d'aborder enfin le probléme de la
conception. La démarche est simple, et repose sur la décomposition de sources de
perturbations, et de chemins de propagations. Les sources de perturbations se décomposent en
celles de mode différentielle (sources de courant) et celles de mode commun (sources de
tension). Cette dissociation des effets des variations de courants et de tensions permet une
analyse phénoménologique plus simple et rapide. Si cette méthode est totalement basée sur
une démarche "Source-Chemin-victime", elle demande cependant une bonne connaissance de
la structure de puissance, comme nous allons le voir par la suite.

VI.1.1  Définition des sources de perturbations

L'approche par les modéles des sources de perturbations proposée par [SCHEICH-93]
consiste a remplacer la cellule de commutation par des générateurs équivalents. Ces
générateurs représentent les signaux de puissance au sein de cette cellule, et engendrent,
directement ou indirectement, les courants de mode différentiel et de mode commun. Prenons
un exemple simple mais représentatif. Dans le cas du hacheur série, le mode différentiel est
suppos€ généré par le courant absorbé sur le réseau ; il est donc naturellement représenté par
un générateur de courant harmonique. L'origine des perturbations de mode commun étant
plutdt due aux variations brutales du point milieu de la cellule, celles-ci sont représentées par
un générateur de tension harmonique équivalent. Ces sources viennent ainsi se substituer a la
cellule de commutation et au réseau d'alimentation. Elles contiennent les informations
nécessaires sur la puissance et le découpage pour retranscrire, avec un certain degré de
réalisme, les phénomeénes susceptibles de générer les courants parasites recherchés.
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Figure II-12 Linéarisation de la simulation — définition des sources de perturbations

La premiére étape de ce type de modélisation consiste ainsi a définir ces générateurs
¢quivalents. Dans cette optique, et surtout a la vue des formes d'ondes que nous rencontrons
continuellement en éectronique de puissance, il est assez simple d'établir les expressions
analytiques de ces grandeurs dans le domaine fréquentiel. La forme d'onde la plus élémentaire
et la plus générique que l'on puisse donner a ces sources est trapézoidale. Elle permet de
définir des temps de montée et de descente, censés rendre compte des commutations, qui ne
sont évidement pas instantanées. Généralement, l'utilisation des transformées de Fourier
s'impose naturellement pour déterminer la représentation fréquentielle d'un signal donné. Bien
que la plupart des formes d'onde que nous traitons soit connue et tabulée, il est parfois
nécessaire de recalculer la transformée de Fourier a partir de sa définition (Eq. II-3). Nous
avons choisi une approche paralléle tout aussi connue mais souvent peu exploitée en utilisant
des transformées de Laplace élémentaires qui permettent de construire des signaux de fagcon
extrémement simple et surtout rapide. Comme nous l'avons introduit précédemment, il
n'existe qu'une relation de causalité entre ces deux types de transformées permettant le
changement d'espace que nous recherchons. Ainsi pour élaborer la transformée d'un signal
trapézoidal, comme ceux représentés sur la Figure II-12, nous n'avons besoin que de la
transformée d'une rampe de pente donnée (Eq. 1I-12).

A A
R(p)= A Eq. II-12

2
p
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L'utilisation de ces transformées permet de construire trés rapidement et surtout tres
facilement les courants et tensions caractéristiques des structures de puissance. La figure ct
dessous illustre la simplicité de construction de ces générateurs.
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Figure II-13 Construction du trapéze par transformées de Laplace

La transformée de Laplace d'un signal trapézoidal d'amplitude A et décalé¢ dans le
temps Lirap(p) prend la forme suivante (Eq. 11-13) :

I _ 0 tm [0
mB tdp - T ———
[1- - w [ -
Lirap(p) = AL} L-e 5~ L-e 5 Le o= 2 2 [ trdP Eq. II-13
] tm q) tq q’ []

La fonction continue complexe ainsi obtenue dépend de la variable complexe de Laplace (p).
A ce stade, nous venons de définir I'enveloppe du trapéze, mais avec une amplitude qui ne
correspond pas encore aux valeurs désirées. La représentation spectrale que nous recherchons
nécessite deux étapes qui, indirectement, sont liées a la périodicité du signal (Tge). La
premiére consiste a déterminer les fréquences pour lesquelles le signal est défini. Ce dernier
¢tant périodique, seules les harmoniques multiples de sa fréquence sont susceptibles de porter
de 1'énergie. Enfin, pour que les amplitudes soient correctement établies, cette méme
fréquence doit pondérer la transformée. Ainsi, la relation finale que nous souhaitions établir
dans le domaine fréquentiel s'écrit de la fagcon suivante:

. iy TV : — jtwimin [
tw L smC(tm D‘[Vn) &J - SlnC(td D‘[Vn) Le ! " —j(2|ﬂd+tm+tw)m@n
Ftrap(Vn) = A O . rle
Taec [ tw [(JT[VH) [
) sin(x) .
Avec sinC(x) = —— Ux#0 et sinC(0) = 1 Eq. II-14

Nous pouvons, a partir de cette expression, facilement montrer que la valeur moyenne du
signal trapézoidal Li.p(t)Uest également définie :

. t
\}l_r}'lo Ftrap (V) - 2[A Efi; =2 |:4ftrap(t)>
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A partir de cette représentation, la définition de la source de courant et de tension
devient évidente. Les relations Eq. II-15 et Eq. II-16 nous permettent d'avoir une description
analytique fréquentielle respectivement de Vg et I, représentée sur la Figure 11-12.

, jorta, ~ Jiria
FSlnC(thﬂ Vn) Le Y —sinC (thT[ Vn) [¢ ¥ F —j(ZE}nI"'th"'G vTdcec |y
Vg = ay[E . [ [e
Eq. I1-15
. jomidy — jurtdt [ ]
i SmC(tmIT[Vn) (e - SmC(tmIT[Vn) [e L - j(tmI"'a decec)mﬂn
Is = ardar ; [[e
n ] jhiOt Loy ]
Eq. II-16

Le signal trapézoidal que nous venons d'é¢tudier permet d'élaborer des formes plus
complexes et surtout plus réalistes. En effet, les phases de transitions pendant les
commutations ne sont jamais aussi brutales que celle du trapéze. Physiquement, la dérivée de
ces grandeurs ne peut subir de fortes discontinuités. Plutot que de définir dans le temps les
fronts par superposition de fonctions polynomiales ou exponentielles, nous pouvons utiliser
les effets de la convolution du trapéze avec un créneau [REBY-99]. Indirectement, cette
opération de convolution, illustrée sur la Figure II-14, correspond a l'intégration des fronts du
trapeze. De ce fait, la durée de la transition se trouve modifiée. Pour respecter 1'ordre de
grandeur des temps de transition définis pour le trapéze, il est préférable que la largeur T du
créneau reste inférieure au minimum des temps de montée et de descente. De plus, cette
condition permet de conserver la valeur des pentes pour les deux fronts.

Dans l'espace des fréquences, c'est le produit simple des fonctions qui s'opere,
simplifiant ainsi considérablement la démarche. Le créneau se transforme alors en une
fonction de filtrage, dont l'expression est donnée ctdessous (Eq. II-17).

o (V) = Firgp (v) 18, (v) Eq. [I-17

avec Syw(V) = sinC(trvye )T ™
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Figure 1I-14 Lissage d'un Trapéze par convolution temporelle

L'augmentation de l'ordre de dérivabilité de ce signal a pour conséquence directe un

niveau plus faible des composantes spectrales pour des fréquences relativement élevées
(>10MHz) (Figure 1I-15).
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Figure I1-15 Enveloppes spectrales du Trapéze et du Trapéze lissé
(A =100, Fyec = 100kHz, t, = 0,5 Tgec, tn =100ns, tg =160ns, T =50ns)

Ainsi, ces formes d'ondes relativement idéales permettent une représentation
fréquentielle acceptable pour une gamme de fréquences moyennes. Cependant, nous pouvons
apporter plus de réalisme aux sources, en tenant compte de certains phénomenes parfois
critiques, tels que les oscillations a l'ouverture présentes sur la tension aux bornes du
transistor, ou les phases de recouvrement de la diode visible sur le courant commuté. Aux
précédentes relations (Eq. 1I-15 Eq. 1I-16), il faut ajouter de nouvelles relations définies
¢galement par des transformées de Laplace [CREBIER-99].
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Figure II-16 Représentation temporelle des sources de Perturbations améliorées

Une fois les sources de perturbations identifiées et mathématiquement élaborées, il
reste a définir les chemins de propagation en décrivant le reste du circuit. Cette phase peut
s'avérer délicate suivant d'une part la complexité de la structure traitée, et d'autre part le
niveau de connaissances a priori des composants utilisés. C'est au modélisateur de proposer

un schéma décrivant les chemins les plus critiques, en incluant bien évidement les sources de
perturbations et le RSIL (Figure 1I-17).

Réseau A i Réseau A M
RSIL Tl I B RSIL Ve
Structure M Structure Is
aval T2 aval
.__( B

N B =

. L

Figure I1-17 Modélisation des convertisseurs

VI.2 Approche par fonction de transferts

Une premicre méthode consiste a dissocier le mode commun du mode différentiel en
établissant deux fonctions de transfert entre les sources et le RSIL dans le domaine fréquentiel
(Figure II-18). La premicere, définie par le rapport entre les tensions aux bornes des résistances
de mesure (Vrsi b pour le bras du bas, Vrsir 1 pour le bras du haut) et Is, représente le mode
différentiel (FTup). La seconde, définie par le rapport entre Vrsiryn €t Vs correspond au mode
commun (FTyc). Ainsi, la reconstitution du spectre sur les branches du RSIL est possible en
sommant les résultats obtenus par les deux fonctions.
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Figure I1-18: Dissociation des modes de propagation

La détermination de ces fonctions de transfert reste simple, si le nombre d'éléments
parasites présents sur la structure n'est pas trop élevé. Bien évidement, la premicre phase
consiste a remplacer la cellule de commutation par sa représentation fréquentielle équivalente
(Figure 11-19).

Figure II-19 Structure fréquentielle linéarisée

Pour obtenir la fonction de transfert de mode commun, il faut faire I'hypothese que le
mode différentiel n'a aucune influence sur la circulation des courants de mode commun, ce
qui implique que la source de courant n'est pas considérée. La fonction de transfert de mode
différentiel est déterminée en supposant qu'il n'y a pas de boucle de courant entre le
convertisseur et la terre. Le calcul des fonctions de transfert se fait alors en effectuant la
décomposition représentée par les schémas suivants (Figure 11-20, Figure I11-21).

8

- T

PN

Figure II-20 Mode différentiel Figure II-21 Mode commun
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L'expression relative au mode différentiel est établie, comme nous venons de le voir,
sans le chemin matérialisé par I'impédance Z,. de mode commun. De ce fait, la fonction qui
lui est associée, devient alors assez simple et ne demande pas de calcul intermédiaire (Eq.
II-18). 11 en est tout autre pour l'expression de la fonction de mode commun, rendue
rapidement complexe par les impédances parasites de cablage (Zn; Zv1 Zn2 Zi2). En négligeant
ces termes censés rendre compte d'effets hautes fréquences, la fonction de transfert de mode
commun Gy est alors définie par la relation Eq. II-19. Toutefois, cette représentation n'est
pas unique, certaines approximations peuvent étre faites. En effet, I'influence des inductances
de filtrage du RSIL, encore une fois supposées parfaites, peut étre négligée, car elle offre une
impédance trop importante sur la gamme de fréquences qui nous intéresse. Ceci entraine une
simplification considérablement des équations présentées ctdessous.

Zi 7L
22— Wepr
Zrsil 7+ 71,
Fvp = E Eq. 11-18
AN/ /a4
2———+7Zp1 + Zp1 + Zebf
L+ 71
27+ Zepe
Zrsil |:Zt E
(Z+ 2 ane + Zent)
Gmc = 5 i Eq. II-19
D 7y e + (2)7 + 2 2 Wane -
27 W + Zepr OF .
0 (Z+2@me+Zovt) [

Comme nous pouvons le constater, la dissociation et la localisation topologique des
sources et des chemins constitue ainsi I'hypothése forte de cette méthode. Cela suppose
¢galement que les interactions entre le mode commun et le mode différentiel sont
négligeables, ce qui n'est malheureusement pas toujours le cas.

VI2.1  Interaction Mode commun Mode différentiel

La dissociation des modes de propagation par séparation des fonctions de transfert
trouve un intérét tout particulier pour estimer l'influence relative de chacun d'eux. En terme de
conception, cette démarche permet de se focaliser séparément sur le filtrage du mode
différentiel ou celui du mode commun. Toutefois, ces deux types de perturbations "agressent"
simultanément le RSIL qui, rappelons le, se place en tant que victime. De¢s lors, cette
technique n'est pas toujours possible, car, suivant la symétrie électrique du montage, le mode
commun peut se recombiner en mode différentiel et inversement. Le schéma simple suivant
permet la mise en évidence de cette derni¢re remarque.
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Figure I1-22 Schéma équivalent d'un dispositif monophasé et sa représentation matricielle

Pour poursuivre cette étude, nous allons utiliser les définitions classiques des tensions
et des courants de mode différentiel (Ving, imd) €t de mode commun (Vie, Imc)-

Vmd = VI - V2 imd =

Eq. 1121

Vi+ Vs . L

Vine = ———— Imc = 11 t 1

2
Le systéme précédent peut alors étre décrit dans la nouvelle base définie ct+dessus. La
relation matricielle Eq. 1I-22 met en évidence le couplage entre les modes commun et
différentielle au sens des grandeurs introduites avec les définitions données par Eq. II-21. De
cette relation, relativement simple, 1 est possible de définir une représentation matricielle
hybride qui combine V4 et i en fonction de ine et Vine (Eq. 11-23).

D1+ld]1 IDlEpl 1

+

[ - | - L
Dmd[D 0Zpiff 4 [Fmel  Zme2[0 2 [Fmel  Zmc2 DD[[Dde[D

[ = Eq. 1122
Ome [ rD l[Pl _ 1 |D L.F ! FDIchmD
[] 2 [Fmcl Zmc2[] Zmcl  Zme2 []

[Mmd 0 UZmd Fme U Uimg 0

[ [=1L [T [ Eq. 1123
Oime [ [TFmd Yme [J [Vme [J
Avec

4 Zpiff Zmc1 Emc2
Zmd =

4 Zmc1 Wmc2 + Zpiff Zmce2 + Zpiff Wmel

2 E(ch1 - chz) pitr
4 el ez + Zpiff me2 + Zpiff Emc1

ch

Fmd = —Fmc
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4 U(Zpift + Zme2 + Zme1)
4 el Zme2 + Zpiff Emc2 + Zpiff Echl)

Yme = (

A ce stade, les ¢léments de cette derniére représentation matricielle permettent
d'établir quelques paralleles entre les grandeurs 1,4, Ve €t les sources de perturbations Ig et
Vs introduites dans le paragraphe précédent. En supposant que ing et Vpe solent
respectivement les images des sources Is et Vs, le courant de mode différentiel bifr, circulant
dans les impédances Zmci €t Zmca et imposé par Vg, ne dépend pas exclusivement de Is. La
méme remarque peut étre faite pour le courant de mode commun i avec la source Vs.

Zmd F
IDiff = Os + = Ve Eq. 1124
Zmc1 + Zmc2 Zmcl + Zmc2
imc = “Fmd s + Yme Wi Eq. 1125

L'é¢tude séparée du mode commun et du mode différentiel correspondant a la
dissociation des chemins de propagation ne prend pas en compte des fonctions de couplage
telles que Fp. ou Fng. Nous pouvons cependant constater qu'une symétrie des chemins,
impliquant I’égalité de Zm¢; et Znco, entraine 'annulation des fonctions de couplage. Si cette
¢galité est vérifiée pour certaines structures, 1'approche par fonction de transfert se justifie.
Cette méthode trouve sa force dans sa simplicité, et permet, dans le cas de circuits
relativement simples, de définir des relations analytiques trés intéressantes dans une démarche
globale de conception. Pour rester dans cette logique, tout en conservant le maximum de
chemins de propagation, nous avons développé un formalisme permettant de traiter
simultanément les sources de perturbations de mode commun et de mode différentiel.

VL3 Approche Matricielle

La représentation matricielle, détaillée en ANNEXE I, est avant tout basée sur
'écriture rapide des équations régies par les deux principales lois de Kirchhoff. Ces lois,
incontournables et représentant la base de la résolution des systémes électriques, permettent
de définir l'ensemble des grandeurs d'un circuit par des applications linéaires reliant les
différents courants et tensions entre eux. La démarche, a la fois simple et rigoureuse, consiste
a définir I'ensemble des courants de maille indépendants du schéma électrique traité. Ces
courants principaux définissent les mailles ¢lémentaires avec lesquelles le systeme matriciel
est établi. La procédure classique effectuée pour établir une représentation matricielle de
circuit €lectrique passe inévitablement par I'écriture des équations de mailles. Cette phase,
parfois laborieuse suivant la complexité¢ du schéma étudié est source d'erreur ; c'est pourquoi
nous avons mis en évidence une procédure rapide et fiable pour déterminer la représentation
matricielle minimale d'un circuit, basée sur l'orientation des tensions aux bornes de chaque
¢lément et du sens des courants initialement définis.

A partir de l'allure générale des systemes matriciels obtenus pour différents exemples
tout en détaillant les mécanismes de cette technique, nous avons défini une forme générique
de ces représentations linéaires dont les grandeurs d'excitations correspondent aux sources de
tension et de courant connues.
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Nous obtenons une une relation matricielle classique (Eq. I1-26) dans laquelle [H] représente
la matrice du systéme, [I,c] le vecteur des inconnues et [S] le vecteurs d’excitation. La forme
générique de ces différentes grandeurs est donnée par la Figure 11-23.

[H] i, ] +[8]=0 Eq. 1126

Sous matrice
rectangulaire
nulle

Matrice impédance définie
sans les sources de courant

’r N~ 3 ( h \
zZ 0 I £V [+ |23 Ze]1s
S <2 <] + : =0
1 0 A
i[ZZC ] \ Vi ZZm] Is
0 > ‘
\\. N 7\ g, \ J
Somme des In;pédances
tre 1 ill i -
cormunes entre fa matte Sous, .matr'lc’e Tension aux bornes des Somme des Impédances
de la source de courant et carrée identité d ¢ de la maille définie par
la maille voisine sources de couran

la source de courant.

Figure 1I-23 : Définition des blocs de la matrice finale

Dans cette représentation, I correspond au vecteur constitué des courants principaux de
maille, Is aux sources de courant, et Vs aux sources de tension d'excitation. Si N est le nombre
de mailles total, et si M correspond au nombre de sources de courant, les dimensions du
systéme et des sous matrices sont les suivantes:

[ Z]=(IN-M)X(N-M) , matrice Impédance définie sans les sources Is

[ £(3 Zc) ] = MX(N-M) , sous matrice des impédances communes avec les sources Is
[ Id ] = MXM , sous matrice carrée identité

[1]=(NN-M)x1, Vecteur des courants principaux de mailles

[ VIs ] =Mx1 , Vecteur des tensions aux bornes des sources de courant

[ Vs |=(N-M)x1, Vecteur des sources de tension Vs

Si les mailles sont correctement définies, les courants principaux sont tous
indépendants. Leur nombre correspond alors au nombre minimum de variables nécessaires
pour résoudre le systeme. De ce fait, la matrice finale [H] est inversible si la matrice [Z] est
non nulle. Si la matrice [Z] est non nulle et que [H] n'est pas inversible, le systéme est donc
dégénéré. Autrement dit, il existe une combinaison linéaire C telle que C(Im,Vis) = 0. Ces
conditions impliquent que le nombre d'inconnues est supérieur au nombre de variables
nécessaires ; certains courants sont donc linéairement dépendants, ce qui implique que le
choix des courants principaux est incorrect. Malgré la complexité apparente de la forme
générique de la matrice, nous allons montrer sur 1'exemple suivant (Figure 1I-24) qu'il n'en est
rien. A l'instar des schémas précédents du hacheur série, les principaux chemins de
propagation associés a cette structure sont représentés. La cellule de commutation est
remplacée par son schéma fréquentiel équivalent et l'alimentation du convertisseur est
naturellement supposée parfaite, ce qui permet de la remplacer par un court-circuit. Une
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représentation monocellulaire du RSIL est également insérée. Par cette technique, les sources
de perturbations ne sont pas étudiées séparément. De plus, nous pouvons également tenir
compte d'impédances, telles que celles représentant la charge ou la connectique, qui étaient
négligées dans le cas précédent pour simplifier la détermination de fonctions de transfert.

7y,

I I, L Ly, I;

Z

eril

Figure I1-24 Schéma fréquentiel équivalent du hacheur abaisseur

Pour cette représentation fréquentielle, le systéme matriciel associé est le suivant :

Ul O [ 0 [l
[ L C [
Ok D O Zebt Us B
B — g ! EELVS Znp+ Zpy + Zcbf) Us g Eq. I1-27
14 D [] Vs + Zp O O
[UVIS [D rD (th +Zpp + Zcbf) Us rD
avee
[Dz(zt +71) 274 0 Z 0 [D
O 2% Zni+Zo1 + Zebe + 2% ~Zebf ~(Zo1 + 74) 0
H= B 0 ~Zcbf Zach+ Zn2 + Zo2 + Zebt b2 0 B
0 z ~(z01 + 2} ~Zp2 Zo1+ Zop + Zome +Zy 0 O
[D 0 ~Zcbf Zha+ Zpo + Zebf ~Zb2 -1 [D

La grandeur finale recherchée s'exprime alors simplement par une combinaison
linéaire des variables calculées. Le spectre des perturbations conduites estimées au travers des
impédances de mesure du RSIL est déterminé fréquence par fréquence a partir des relations
Eq. 11-28 et Eq. II-29, respectivement pour la branche positive et négative du RSIL. Les
grandeurs observables ne se limitent pas a celles-ci, le vecteur d'inconnues permet de
représenter tous les courants de la structure, ainsi que 1'ondulation de tension du bus continu,
par l'intermédiaire de la tension aux bornes de la source de courant, ce qui d'un point de vue
dimensionnement s'avere fort utile. L'exemple le plus probant est celui du filtrage, car nous
avons acces d'une part directement au spectre des perturbations, et d'autre part au courant de
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mode commun, informations qui constituent respectivement une contrainte a respecter et une
grandeur de dimensionnement des inductances de mode commun.

altlis 0n o
' i
Ok O Ok O

Visih = Zil 01 <1 0 0 0)CHl 5 Vaith=Zet 1 =1 0 1 0)CHG O
01, O U1y O
g i
[Vis [ [Vis [
Eq. 1128 Eq. 11-29

La matrice que nous avons établie permet de représenter I'ensemble des chemins de
propagation. De plus, telle qu'elle est constituée ici, cette représentation nous renseigne
directement sur les couplages par impédances communes entre les différents courants. Si nous
sommes capables de le calculer, le déterminant de la matrice constitue un ¢lément important,
puisqu'il contient toutes les fréquences de résonance du systeme. De la méme manicre, pour
des dimensions de matrice raisonnable (par exemple [12%12] pour un onduleur), il est
possible d'obtenir, a 1'aide de logiciels spécifiques, une représentation analytique de la matrice
inverse. Les fonctions analytiques obtenues permettent des études de sensibilité précises et le
gain significatif sur ks temps de calcul laisse envisager des phases d'optimisation rapides a
l'aide d'algorithmes déterministes de type gradient.

V1.4 Analyse fréquentielle par représentation d'état

Nous allons dans ce paragraphe présenter comment utiliser le formalisme détat pour
réaliser l'estimation des perturbations conduites [POPESCU-99]. Tout systéme linéaire ou
linéaire par morceau, défini a partir d'un jeu d'équations différentielles possédant des
grandeurs d'états, peut se mettre sous une forme matricielle.

Nous connaissons les techniques basées sur la représentation d'état pour leur utilisation
et leur performance pour I'étude de la dynamique et de la commandabilité¢ des systeémes
régulés ou asservis au travers d'une analyse "petits signaux". De fagon plus générale, la forme
d'état permet de déterminer 1'évolution des différentes variables d'états, grace aux techniques
de résolution de systemes différentiels définis par I'équation Eq. I1-30.

B0~ A0 +BO Eq. 1130

Dans cette relation x constitue le vecteur d'état, et U représente le vecteur des entrées
(généralement connu). Le vecteur de sortie du systeme est donné par la relation Eq. II-31.
Evidement, nous supposons ici que ces différentes matrices sont localement intégrables, ce
qui assure l'existence et 1'unicité de la solution pour tout régime transitoire.

y(®) = C(t) Lk(t) + D(t) LU(1) Eq. 1131
La solution ¢largie de 1'équation d'état représentée par le vecteur x est la suivante:
t
x(t) = X(to) + gﬂ (A(T) X(1) + B(1) (1)) dt Eq. 1132
to

Dans le cas des systémes périodiques tels que les convertisseurs de 1'électronique de
puissance, l'utilisation d'éléments réactifs (dont les variables d'états associées sont le courant
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pour les inductances et la tension pour les capacités) permet ce type de représentation. Pour
ces structures, les changements de topologie suivant I'état des interrupteurs impliquent la
multiplicité des représentations d'état. Autrement dit, lorsqu'un composant commandé change
d'état il modifie le systéme matriciel. Ainsi, en supposant les ¢léments passifs invariants dans
le temps nous pouvons écrire:

A = A(t+To) B =B(t+Ty) C(v=C(t+To) D(t) = D(t+ To)
Ainsi, entre deux commutations, 1'évolution du systéme est représentée par:
dxy (O
dt

dans laquelle N, correspond au nombre d'intervalles entre les commutations sur une période
To.

= A, () X (1) + By (1) U, (b) kO[1,Nsw]

Ainsi, sur un intervalle k, la solution temporelle est de la forme de 1'équation Eq. I1-33,
qui inteégre la notion d'exponentielle de matrice.

EIAk(t ti-1) g Ax(t-1)
] _
(0 = Cu(0 Cre S(ter) + 0 ™ B U ar
O Vs O
A partir de ce premier résultat, nous ne cherchons pas a résoudre ce systéme dans le

domaine temporel. Griace a une transformée de Laplace, nous cherchons une solution
directement dans l'espace des fréquences. La solution finale est alors donnée par:

[
F + Dy (t) (U(t) Eq. 1133

Nsw
Y(p) = & yie(t) &~ Pt Eq. 1134
K=1 Y
A partir de la relation précédente, I'amplitude des harmoniques de rang n constituant le
spectre final de la grandeur recherchée est donnée simplement par I'expression Eq. II-35.

2 Tt [h
Sp= — DYIIJl E-)2—| Eq. 1135
To [] To

Pour les convertisseurs, les sources extérieures et indépendantes sont considérées
comme des entrées. Les conditions initiales en régime permanent sont calculées grace a un
algorithme d'optimisation, dont la contrainte est de respecter la condition de périodicité
suivante :
xp (t) = X (1) ou encore x,(0)=xy_ (Tp)

Dans 1'optique d'une modélisation CEM, la représentation d'état d'un convertisseur doit
intégrer ks principaux €léments parasites réactifs, des composants passifs, de la connectique,
et bien évidement des interrupteurs de puissance. Nous revenons ainsi sur le choix d'un
modele d'interrupteur adapté a cette méthode, dont les €éléments doivent étre invariants dans le
temps. En revanche, ces modeles peuvent contenir des éléments commandés parfaits. Le
modele proposé précédemment rappelé sur la Figure II-25 répond a ces différentes exigences.
Sur ce schéma, Sk représente un interrupteur idéal commandé, l'inductance des connexions
internes du circuit de drain et source est définie par Lg, quant & la résistance Rk elle
représente la caractére ohmique du composant lorsqu'il est passant.
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Ck

1]

R |
- ._(Y’ﬂ.._w N
D Rk Sk S

Vk

Figure 1I-25 Modéle équivalent d'interrupteur pour la représentation d'état

L'agencement des ¢léments est fait de fagcon cohérente, il est en accord avec les régles
¢lémentaires d'association des sources dynamiques. En effet, la source de courant liée a
l'inductance n'est jamais ouverte brutalement grace a la capacité. La résistance permet
¢galement de ne pas court-circuiter la source de tension représentée par la capacité. La
continuité des grandeurs d'état est ainsi respectée. La diode est également représentée par un
circuit similaire. De facon a conserver la ligne directrice de ce chapitre, la structure simulée
est identique aux précédentes, a la seule différence que l'interrupteur et la diode de ce hacheur
série sont définis sur le principe que nous venons de développer. Ainsi, pour cette
représentation CEM simplifiée Figure II-26) et sur laquelle seul les principaux éléments
représentatifs ont été gardés, le nombre d'éléments réactifs permet de définir douze équations
différentielles indépendantes aprés quelques simplifications.

250pH 135mQ 481nH 1.3mQ 452nH
A S :
10nH
220nF 0 mH
40nH 280pF
100V 50Q S0pH 10Q
25mQ
10nH
2.2mF = 110pF
o | &
T W’ff\ &

1.ImQ  25.6nH

0.3mQ 520nH

Figure II-26 Schéma électrique simulé

Les simulations réalisées a partir de cette méthode montre I'exactitude du traitement
fréquentiel en comparant ce dernier aux résultats obtenus par une simulation temporelle.
Toutefois, 'ajustement des éléments relatifs aux semiconducteurs par rapport aux modeles
SPICE ou SABER n'est pas immédiat. Il est parfois nécessaire de se baser sur les données
détaillées des documents fournis par les fabricants de composants actifs.
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Figure II-27. Spectre des perturbations par la représentation d'état fréquentielle (Comparaison avec
Pspice)

VL5 Légitimité des Sources de perturbations

L'approche faite par les sources de perturbations est extrémement intuitive. Comme
nous l'avons vu précédemment, elle permet une représentation phénoménologique de la CEM
pour les structures de puissance. Elle souffre pourtant d'un manque de rigueur de par les
approximations parfois fortes, telles que la séparation des modes de propagation dans le cas
des fonctions de transfert, ou des formes d'ondes idéalisées pour représenter les sources.
Malgré ces défauts, elle offre cependant des résultats tout a fait probants. Alors, quel crédit
devons-nous apporter a ce type de méthode? Pour répondre a cette question, nous allons
¢établir les principales relations reliant les grandeurs CEM caractéristiques définies par Eq.
II-21 pour une structure simple mais démonstrative. Ces relations vont nous permettre de
mettre en évidence les grandeurs qui influencent directement les courants de mode commun et
de mode différentiel. A partir de ce jeu d'équations, nous allons montrer qu'il existe de fortes
similitudes entre le calcul rigoureux développé ctdessous et la représentation matricielle
utilisant les sources de perturbations.

Dans cette démarche, 1'accent n'est pas porté¢ sur le réalisme des commutations de
l'interrupteur ou de la diode ; au contraire, les formes d'ondes seront idéalisées, de facon a
redéfinir la cellule de commutation en introduisant la notion de fonction de commutation.

Icn Len

L==1 Vina [ )
a0 K [ vs

Figure I1-28. Représentation de la cellule de commutation par aiguillage
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Les deux interrupteurs sont remplacés par un systeme d'aiguillage, dont le basculement
se fait de fagon instantanée. La position de l'aiguilleur est alors décrite par deux fonctions
unitaires complémentaires f(t) et £(t), définies a partir de la fonction de Heaviside H(t) du

rapport cyclique o et de la période du découpage.
fl(t) = H(t) - H( t— O Tgec )

H(t) =H(t— o Tgec) — H( Tec )

fi(t) + 6 (=1 t0 [0 Tl Eq. 1136
A A
1 1
£i(0) (1)
de ’t t
Len
Vs(t) I«(t)
aT Tiee 't aT Taec t

Figure 1I-29 Fonctions de commutation

Pour compléter le circuit de puissance et rendre compte de la propagation des courants
perturbateurs, la capacité parasite G,. entre le point milieu de la cellule et la terre, ainsi
qu'une représentation simplifié du RSIL ont été ajoutées. Nous allons, de plus, supposer que
la source de courant de charge débite un courant constant ky. Les courants et bs tensions
portés sur la Figure 1I-30 permettent de définir entieérement les équations représentant les
divers états de la structure.

i1 fm il' i1
L imet . len
E Lt
- de l—::—-|
CBF
Vi I
i2 iz' i2” Cmc
'@ B I T N —t
Vem
L CN]—L _[_.CNZ e cme
RN% %N Vz
imcl imcz

Figure II-30. Représentation de la structure de test

Pour ce type de convertisseur élémentaire, la conduction continue, directement définie
par les hypotheses posées précédemment, n'impose que deux états. Bien entendu, le but de
cette ¢tude n'est pas d'établir a nouveau la théorie relative au hacheur abaisseur, mais de
montrer I'impact des changements de topologie, en détaillant les relations sur les équations
différentielles de chacune des phases. Nous pouvons, dans un premier temps, établir les

relations qui ne sont pas directement modifiées suivant la topologie du convertisseur.
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Vi = Ve +—;d Eq. 11-37
V.
V, =V, _%d Eq. I1-38
1'—1,'
i =——2 Eq. 11-39
2
ime = = (el T ime2 ) Eq. I1-40

e =1' T 2'=1" + 1"

E= de + LN ]d—dl; avec Ly =Lni + Lo

La dernicre relation reste la plus intéressante, puisqu'elle concerne la définition du
courant de mode commun. A partir des tensions aux bornes des branches de mesure du RSIL
et des courants qui les traversent (Eq. I-41 Eq. 1I-42), nous pouvons affirmer que le courant
de mode commun j,, ne peut étre défini qu’en fonction de Vp.. Cette derniére constatation
¢tait pourtant prévisible a la vue des résultats sur l'interaction entre les modes commun et
différentiel.

Vi = Ve + BN bmel

Eq. 1141
V) = VCN2 + RN Upe2
V. +V , . O
+ +
d [DVI Va _ CN1 CN2 + Ry Imc1 1m02[ Eq. 11-42
el 2 2 2 N
di Jc_iV
Ime + 1 B - _i mc Eq. 1143

d CyRy ™ Ry dt

Toutefois, cette relation n'est pas suffisante, car elle ne met pas en évidence les
principales causes de la création des courants de mode commun. Autrement dit, nous ne
savons pas, a ce stade, quelles sont les grandeurs qui influencent la tension Vic.

Si I'on s'ntéresse maintenant au courant de mode différentiel, en partant de sa définition (Eq.
1I-39) et des courants dans chaque branche du RSIL, nous obtenons:

- [Pmer ~imea ] ot i E”Vimg
Imd = 11 |:| 2 |:| dt LN
Soit d(lmcl B 1m02) =9 dE ~Vind -2 ﬂj 'md Eq. 11-44
dt Ly dt
De plus, les équations Eq. 1I-41 et Eq. [1-42 entrainent:
dVv i —i e —1
md _ “mcl me2 RN ( mcl ch) Eq. I1-45

dt Cx dt

De ces deux dernieres formules, nous obtenons une équation reliant le courant et la
tension de mode différentiel.
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2. . 2
d lrznd sl i 1y 1 4 V;ld LN /Y R OV d Eq. 1146
dt Ty dt 1y [y 2[Ry dt Ly dt 1ty [y

avec Ty =Ry [Cy
VL5.1  Interrupteur fermé Diode bloquée: Phase 1

Dans cette premiere phase, l'interrupteur commandé est fermé¢ de 0 a O7T4e,
l'aiguillage se trouve donc sur la position 1.

i] (W\ R i]’ i],’
Lime .
Lebf
Vi ¢ Loy
fi(H=1 I Vid| == ©”
Vi
T
b | [ime b ime

Figure 1I-31. Topologie du circuit pour l'interrupteur fermé

La tension du bus continu aux bornes du condensateur Cys est directement appliquée
sur la charge représentée par la source de courant. Cette tension est supposée quelconque a ce
stade. De plus, la tension aux bornes de la capacité parasite Cy, se reporte sur la branche de
mesure du RSIL pour laquelle nous avons défini la tension V,. Nous pouvons ainsi montrer:

Veme= V2

. . e
Imd = lcu Flcps e

VL5.2  Interrupteur bloqué - Diode passante: Phase 2

Dans cette phase, I'é¢tude est similaire a la précédente. La tension de la capacité
parasite s'applique directement sur la premiere branche du RSIL. La diode jouant son role de
roue libre, le courant de charge by n'apparait plus dans l'expression du courant de mode
différentiel ing, €t paradoxalement le courant de mode commun intervient encore.

Veme= Vi

1
. — . mc
Imd = 1opr t B
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1.'

is N, i i1
Limer .
Vi et Ich
BO=1 . Vind |L=t=1
V)
=
15 N Timc2 ime

Figure II-32. Topologie du circuit pour la diode passante

VL5.3  Regroupement des phases sur une période Tdec

A partir des équations invariantes et de celles définies suivant la position de
l'aiguilleur, il est possible de faire apparaitre les fonctions de commutation pour définir le
systéme sur toute la période de découpage. Elles jouent un rdle de pondération devant les
expressions relatives a chacune des phases

. . (t)— 15 (1) V.
Imd = Lep () =i E@%%"be Gdd—rtnd

Soit
: 1 V,
ima = T H1(0 =2 Oine [l — 2 [T, (1)) + Cyy E—ldd—:*d Eq. 1147

Veme= V2 |:fl(‘[) + Vi Efz(t)

A partir des équations Eq. 1I-37 Eq. II-38, nous pouvons en déduire une relation entre
la tension de la capacité parasite G, et les tensions de mode commun V. et de mode
différentiel Vpg.

(V1 + Vz) 1
Veme = A0+ i(0) =2 {1 - £()) Vima
La dérivée temporelle de cette équation nous amene naturellement a une nouvelle
égalité, permettant de relier directement le courant de mode commun traversant la capacité
parasite avec la tension de mode commun et la tension de mode différentiel pondérée par les
fonctions de commutation.

. qu C d ) V,
i =Cp, me _ S“me E]—{de [ﬂfl -1, (t))} avec i, =C., Cmc
dt 2 dt dt
Cependant, l'expression la plus intéressante est obtenue a partir des équations Eq. 11-43
Eq. 1I-48.

Eq. 1148

RN I]:mc [flimc Cmc Cmc d
+ 4+ =- 0V f,(t) -1, (t Eq. 1149
e i Fme = =5 BV 610 - 0) q
Soit
RN [Cmc ﬁiimc +0+ Cmc =C [El de HZ (t) _ Cmc Eflvmd Eq. 1150
2 dt 20Cy g ™ ™ dt 2 dt '

Nous pouvons constater, grace a 1'égalité Eq. 1I-50, que le courant de mode commun
est uniquement défini en fonction de la tension de mode différentiel et de la fonction de
commutation f£(t). Ainsi, le changement de base que nous avons effectué en manipulant les
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variables initiales permet d'étudier le fonctionnement, au sens de la CEM, de cette structure en
fonction des trois variables Vg imc ing. Le choix de ces derniéres est compréhensible,
puisqu'elles représentent des grandeurs facilement interprétables au travers des équations
rappelées ctdessous.

: 1 \%
g =T (0= 3 T T =270, (0) iy 2

2 2. .
Cn By 7 Ving +Ry [Cy BdZdeJerd =E-Ry[Cy MLy L Ima -Ly flim Eq. 1151

2 dt? dt? dt
RN I:Cmc [?imc +0+ Cmc e = Cmc [?de HZ(t) _ Cmc Dded
2 dt 2[Cy dt 2 dt

La premiére de ces trois équations montre clairement que le courant de mode
différentiel ne dépend pas exclusivement du courant de charge découpé présent sous la forme
Iculfl (t), mais aussi de 1'ondulation de tension du bus continu, ce qui semble naturel, et enfin
d'une partie du courant de mode commun. La deuxiéme équation montre simplement la
dépendance de I'ondulation de tension du bus continu au courant de mode différentiel. Si le
courant de mode différentiel est défini en partie par le courant de charge commuté, celui de
mode commun, quant a lui, se caractérise par le découpage de la tension de mode différentiel
( Vmali(t) ) comme l'indique la troisiéme relation. Nous voyons ainsi clairement que les
courants de mode commun et différentiel sont directement fonctions des grandeurs de
puissances découpées.

VL5.4  Comparaison

Pour recentrer cette étude sur les sources de perturbations et justifier leur utilisation
nous comparons ces trois derniéres équations avec celles obtenues a partir d'une
représentation matricielle incluant les générateurs. Pour cela, le systeme matriciel que nous
allons étudier est réalisé en utilisant le schéma de la Figure II-33. Ce schéma correspond a la
représentation fréquentielle du circuit que nous venons d'étudier. Ainsi, nous retrouvons le
RSIL directement associé¢ au condensateur de filtrage basses fréquences du bus continu.
L'impédance Zy. représente le couplage de mode commun initialement défini par la capacité
Crme-

I, Z, I
\%
Zt l IS Vls
[ Z vt | Vs
z |||V
ch lm&

Figure I1-33 Schéma fréquentiel équivalent
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Les ®nsions et les courants principaux permettant de construire le systeme linéaire
sont respectivement Vs, Vig I} I I et Is. Ces grandeurs complexes sont définies, comme
nous l'avons vu précédemment, pour chaque multiple de la fréquence de découpage. Les
sources de perturbations Is et Vg sont les seuls termes connus et représentent les courants et
les tensions commutés par les interrupteurs commandés. Le systéme matriciel associé a ce
schéma est donné par la relation Eq. II-52. Nous ne cherchons pas, ici, a calculer les courants
parasites transitant au sein du RSIL, mais a mettre en évidence les principales relations qui
relient les variables les unes aux autres, c'est pourquoi la matrice n'est pas inversée.

vi+2% 20 oz OpOnD O o O

U -2 2+Zoyy -z oUUp U [DZbeDs [D
0 00 [O= Eq. 11-52
0 Z “Zt  Zom+Z OQmey & Vs U
r rr.or L L
O o ~Zcbt 0 1O Vis 0 [OZeveUs O

Pour définir I, Ip, Iy, et Vig en fonction du systeme de variables que nous avons
utilisé précédemment, nous utilisons une matrice de changement de base. Bien évidement, ces
variables sont complexes, mais leur définition reste inchangée. L'établissement de cette
matrice permet également de montrer que la tension de mode commun Vy,¢ n'est pas utile pour
définir les quatre inconnues déja mentionnées.

Ij1 1 [

- L — 0 0L

vt ma & Odgoaz - Tgdead 00D

0 -2z, 27+ Zcor -z¢ o000 1 O0vima O HZcorOs

l a1 o0 — o[l D:D 0

O % Z Lm*Z 0gQ ? OOme g o Vs oo

0 o 7o 0 errEt) 0 1 OrDrgvmch [Zcbt Os [
M 1 0 0[]

Grace a ce systéme, nous obtenons quatre équations dont trois sont indépendantes. Ces
trois relations sont les suivantes:

) 1 1 A
imd+ ~ 0Ome = k+ —— DVmd
2 Zcpt
71+ 2
4 + —— Vg =0 Eq. II-53
L Umd 217, md > q
1 (V4 H
— Vg + | —+ | =V
2 md 2 meDBmc S )

L'objectif de cette étude est de montrer les similitudes entre ces trois équations et
celles décrites précédemment dans le domaine tmporel ; pour cela chaque impédance est
décrite par ses €léments respectifs.

58



Chapitre II: Les Méthodes d'Estimation Spectrale pour l'analyse et la conception

\
. 1
lmd"'EDmc:Is"'beq)D\]md
[Cn 0N [
(CNELNERN@ +LNG>)Bmd:—|D 5 @2+RNECNG>+1|DDde > Eq.I154
| 1 1 |
l:JRN-l__D + EDmCZVS__ md
H2 2 Cyp Cp b 2 )

Pour pouvoir réellement comparer ces deux modéles, les expressions temporelles Eq.
II-51 sont traduites dans le domaine fréquentiel. Ce passage nécessite la définition des
variables Imc Ims Vs représentant respectivement les transformées de Fourier de ine imd Vima. 11
reste a définir le transfert des grandeurs découpées. Pour cela, nous allons utiliser le
formalisme présenté cidessous (Eq. II-55). Pour ne pas surcharger les expressions, il est
préférable de masquer les produits de convolution qui apparaissent naturellement du fait de la
multiplication des grandeurs temporelles. En ce qui concerne les transformées des grandeurs
continues supposées parfaites, telles que la tension d'alimentation, il est nécessaire d'utiliser la
distribution de Dirac que nous avons initialement définie. Bien que les valeurs moyennes ne

soient pas notre principal sujet d'étude, un minimum de rigueur nous impose de définir ces
grandeurs sous la forme Eq. I1-56.

X, 008 - x, 0f =7/ Eq. I1-55
EOH L E08=x Eq. 1156

Ainsi les trois équations différentielles se traduisent dans le domaine fréquentiel par
les expressions suivantes:

1 3
Imzf +Emmc :I.fCI}[-'-lfmzc-'-be @)lj/md

oy Ly Ry B2+ Ly B, :fa—BCNZA@%RN TN, b

R, 1, b -
P 2CN@> Cc@) oot nd J

A ce stade, les équations sont suffisamment explicites pour permettre les comparaisons
que nous cherchions a établir. La ressemblance de ces expressions nous offre la possibilité
d'établir les rapprochements suivants:

IS &0 IJ(CJ?[ +I_fn§c

Vg 80 v

Eq. I1-57

Les hypotheses faites de fagon empirique et jusqu'alors non réellement justifiées sur
l'utilisation des sources de perturbations prennent un sens. Nous pouvons ainsi en déduire que
la source de mode commun est constituée uniquement de la tension aux bornes de
l'interrupteur de puissance. Seulement, pour que les deux mode¢les soient identiques, la source
de courant Ig doit étre constituée d'une part du courant de charge découpé, et d'autre part du
courant de mode commun pondéré par une fonction de commutation. Paradoxalement, le
courant de mode commun constitue l'une des grandeurs que nous recherchons, il est donc
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difficile de l'utiliser comme variable d'entrée. L'une des approximations consiste alors a
négliger ce courant lors du calcul de ce générateur. De plus, cette derniére constatation permet
de définir une premiére limite a 1'utilisation des sources de perturbations, outre les aspects liés
a la vraisemblance des commutations. Grossiérement, tant que les harmoniques du courant
découpé sont supérieures a celles du courant de mode commun pondéré, la source de courant
Is peut étre constituée uniquement du courant de puissance traversant l'interrupteur. Les
conclusions que nous pouvons alors apporter au travers de cet exemple sont relativement
simples. Les similitudes entre les mod¢les topologiques et fréquentiels sont frappantes. Elles
mettent en évidence l'adéquation entre les modeles exacts et les modeles avec des sources de
perturbations localisées. Pour appuyer ces affirmations, nous avons simplement comparé les
spectres issus de simulations fréquentielles par systeme d'état et par représentation matricielle.
Comme nous l'avons déja longuement détaillé, le systeme d'état permet des simulations
exactes aux schémas des interrupteurs pres, ce qui permet de les prendre en référence. La
vraisemblance des spectres pour des fréquences inférieures a 20 MHz n'est pas a remettre en
question. Pourtant, sur cet exemple, un point mérite d'étre éclairci. Les deux résonances
marquées au dessus de 20MHz correspondent dans cet exemple respectivement a la résonance
des ¢léments de l'interrupteur (17MHz) et de la diode (55MHz). Pour la modélisation du
circuit par la méthode matricielle, nous avons placé une impédance équivalente représentant
la diode permettant ainsi de tenir compte de ce chemin de propagation. De ce fait, les modes
oscillatoires propres a la diode sont correctement pris en compte, contrairement a
l'interrupteur pour lequel aucune impédance n'est définie. Si nous avions choisi de remplacer
la diode par le générateur équivalent de perturbations, nous aurions pu modéliser les
phénomeénes relatifs a l'interrupteur. Nous pouvons ainsi conclure que le placement des
sources ne devient critique que si I'on désire modéliser les composants de puissance.
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Figure 1I-34 Comparaison Méthode matricielle et représentation d'état

Si dans 1'absolu nous étions capables de déterminer avec précision le courant de charge
et la tension du bus continu, les différences entre les deux modéles seraient minimes. Le
calcul des sources de perturbations nécessite pourtant quelques éclaircissements sur les
grandeurs a partir desquelles elles sont déterminées. Les principales quantités dont nous
parlons sont bien évidement la tension du bus continu et le courant circulant dans la charge. Il
est possible de montrer simplement comment ces deux variables interagissent en fonction des
commutations.
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VI.6 Mécanisme d'interaction des sources

Comme nous avons pu le voir précédemment, la cellule de commutation ou plus
exactement les interrupteurs jouent le réle d'un multiplieur temporel. De ce fait, 'ondulation
de la tension du bus continu ainsi que celle du courant de charge sont également découpées
par les composants commandés. Les variations de courant au travers des ¢léments parasites
inductifs des circuits engendrent des variations tensions supplémentaires sur le bus continu
qui se reportent a leur tour sur le courant de charge. Ces phénomenes d'interactions dus aux
¢léments parasites sont définis comme étant du second ordre, ils n'ont généralement qu'une
faible incidence sur le niveau spectral global des perturbations conduites. L'enchainement
présenté sur la Figure II-35 permet de comprendre ces mécanismes.

Zch
Vs ——— I
" O" Produit de convolution
[{-F2) [F1 " 2" Produit simple

Figure II-35 Interaction des sources

Il résulte de ce mécanisme une variation du spectre des sources de perturbations. Ceci
constitue le phénomene principal d'interaction entre le courant de charge et la tension du
réseau continu. Il contribue en partie aux phases d'oscillations des courants et des tensions
lors des commutations mais n’est pas le principal.

VII. CONFRONTATION M ESURES — SIMULATIONS

Pour démontrer I'efficacité de ces méthodes, nous allons les comparer sur un exemple
concret. Nous avons ainsi mis en ceuvre un hacheur abaisseur, qui depuis le début représente
le support de notre étude. Nous adoptons, de ce fait, une démarche d'analyse puisque
I'ensemble des composants est déterminé contrairement a la conception et au pré-
dimensionnement pour lesquels aucun élément n'est connu. La cellule de commutation est
constituée de l'association d'un transistor MOSFET IRFP450 et d'une diode BYTO06-PI1400,
qui représentent un choix tout a fait standard pour un convertisseur de 200W fonctionnant a
100kHz. La tension d'alimentation continue est fixée a 100V pour un courant de charge
nominal de 2A. La charge est constituée d'une inductance de 1mH, réalisée sur un noyau
ferrite, et d'une résistance bobinée réglable placée en série. Son impédance est caractérisée au
pont d'impédance HP 4194 A autour d'un point de fonctionnement que nous avons choisi a 1A.
Cette ¢tude préliminaire nous permet de caractériser correctement ces composants, dont les
non-linéarités liées a des effets de saturation peuvent dégrader fortement leur comportement
fréquentiel. Dans notre cas, les mesures avec et sans polarisation n'ont pas montré de
différences significatives. Cependant, les effets des ¢léments parasites se manifestent
rapidement en fréquence comme en témoignent les différentes résonances visibles sur la
Figure I1-37.
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Figure I1I-36 Modélisation de la charge
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Figure II-37 Confrontation des impédances simulées et mesurées

Une démarche équivalente est appliquée pour 1'é¢tude du condensateur chimique,
présent sur le montage pour stabiliser la tension continue délivrée par l'alimentation. Un
modele équivalent de ce composant est indispensable pour représenter correctement les
ondulations de courant a I'entrée du convertisseur, et de ce fait, une partie du courant de mode
différentiel. Les modeles de condensateur sont nombreux, et n'ont pas tous le méme objectif.
Ainsi, le modele présenté ctdessous est une représentation classique en CEM, puisqu'il
permet de retranscrire avec réalisme le comportement fréquentiel du composant avec un
minimum d'éléments. Des modéles plus complexes proposés par certains constructeurs
[EUROFARAD] [NICHICON] apportent, par exemple, plus de précision sur les pertes du
composant et/ou couvrent une plage de fréquences plus étendue. Comme nous pouvons le
constater, le modele utilisé ici est pleinement satisfaisant pour la plage de fréquences sur
laquelle nous travaillons (150kHz — 30MHz). De plus, sa simplicité permet d'extraire

rapidement et simplement ses trois parameétres.
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Figure I1-38 Modélisation et Mesure du Condensateur chimique

Les deux modeles que nous venons de présenter sont communs aux trois méthodes que
nous avons exposées. Il n'en est pas de méme pour les composants actifs, dont les modeles
différent suivant le type de simulation utilisée. Bien évidement, pour les simulations
indirectes utilisant SABER® ou SPICE®, nous allons utiliser les mod¢les fournis. Nous
avons montré précédemment la pertinence des modeles simplifiés d'interrupteurs qui sont
utilisés pour le calcul fréquentiel par représentation d'état, il nous faut donc également
déterminer les parameétres. Pour cela, nous allons utiliser les données proposées par le
constructeur qui permettent rapidement d'obtenir un ordre de grandeur intéressant des
parametres utiles au modele simplifié. Le tableau ctdessous présente le lien entre ces données
et le schéma équivalent proposé. Si les valeurs de la résistance a 1'état passant (Rps on) et de la
capacité¢ de sortie (Coss) sont liées au dimensionnement du MOSFET, les inductances
présentées (Ls, Lp) sont essentiellement induites par la connectique interne du boitier utilisé
(TO-247) ; elles représentent donc la valeur minimale d'inductance présente dans la maille de
commutation. Pour valider ces ordres de grandeur, une mesure d'impédance Drain-Source
avec une tension grille source imposée a 15V nous donne pour 100kHz une valeur
d'inductance de 13,7nH et une résistance de 327mQ. A 1'état bloqué (Vgs = — 5V), pour une
polarisation de 40V (Vps = 40 V), la capacité relevée également a 100kHz est de 287pF. Le
pont d'impédance ne permettant pas de délivrer des tensions continues supérieures a 40V, il
est difficile d'estimer correctement la valeur de cette capacité, nous pouvons toutefois
supposer que cette valeur n'évoluera pas considérablement conformément aux lois physiques.
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Limites des
D constructeurs Mesures | Unités
Ls+Lp min typ max
Rpson - 0.3 0.4 0.327 Q
RDS on
13.7
Lp - 5 - nH
S 287
Coss 100 | 400y | 6000 Sous pF
tension

Tableau II-3 Corrélation entre les données constructeurs et le modéle simplifié équivalent

(1) Mesure réalisée pour Vps =25V, Vgs= 0V a une fréquence de IMHz

Le routage extrémement simple que nous avons réalisé pour ce convertisseur permet
d'estimer rapidement par des formulations analytiques l'ordre de grandeur des éléments
parasites et des couplages des portions de ce circuit. Ainsi, les valeurs retenues pour les
inductances et mutuelles partielles de la maille de commutation sont proches de 20nH. Nous
pouvons alors en déduire un schéma équivalent, constitu¢ d'éléments découplés pour utiliser
celui présentés au cours des paragraphes précédents.

Nous allons comparer les résultats obtenus par les différentes méthodes aux résultats
expérimentaux relevés a l'aide 'analyseur de spectre HP8560 [ANALYS 8560]. Ces relevés
sont effectués sur les branches de mesure d'une structure simple de RSIL réalisée par nos
soins. Les spectres déterminés par la simulation sont superposés aux résultats expérimentaux,
en tenant compte d'un décalage de —3dBuV, sachant que lanalyseur effectue une mesure en
valeur efficace des composantes spectrales. De plus, aucun post-traitement n'est nécessaire sur
les résultats simulés, compte tenu de 1'écart entre la bande passante (RBW) du filtre d'entrée
de l'analyseur, imposée par les spécifications normatives a 10kHz, et la fréquence de
découpage, dix fois supérieure dans notre cas. Autrement dit, les raies sont suffisamment
distinctes pour éviter tout recouvrement, mais nous reviendrons sur ce sujet ultérieurement. Il
est important d'avoir a l'esprit qu'il est extrémement difficile d'obtenir un spectre simulé
identique en tout point a celui mesuré. Si les amplitudes des raies pour les plus basses
fréquences sont généralement bien déterminées, des divergences apparaissent aux fréquences
supérieures.

VII.1 Modele SPICE - Simulation temporelle & FFT —

Pour cette premiére simulation, nous avons utilis¢ directement les modeles de
composants fournis par les diverses librairies. Nous avons naturellement veillé a ce que la
commande de l'interrupteur posséde une valeur de résistance de grille permettant des temps de
commutation similaires. Le pas de calcul est fixé a Sns pour obtenir une fréquence limite de
100MHz. De plus, 1'étude spectrale est effectuée sur une période de découpage dont le régime
permanent est supposé¢ établi. Ces conditions nous assurent une représentation crrecte du
spectre pour une gamme de fréquences supérieure a celle définie pour le mode conduit. Nous
pouvons constater que des différences importantes apparaissent notamment pour des
fréquences ¢élevées (>10Mhz), pour lesquelles les phases de commutation de la diode et de
l'interrupteur ont une influence significative. Pour des fréquences plus modestes, le spectre est
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essentiellement conditionné par les impédances des principaux composants, expliquant ainsi
la bonne corrélation entre les mesures et la simulation (Figure 11-39).
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Figure I11-39 Comparaison des spectres mesurés et simulé sous PSPICE®

Nous voulons montrer par cette simulation qu'une représentation relativement
sommaire d'une structure est parfois suffisante pour estimer de fagon tout a fait satisfaisante le
niveau spectral des perturbations conduites. Seuls les principaux composants sont modélisés,
et les ordres de grandeur des éléments parasites liés au routage sont fixés (leur impact étant
essentiellement visible pour les trés hautes fréquences >10MHz). La simulation temporelle
apporte ici la preuve de son efficacité.

VII.2 Calcul Fréquentiel — Représentation d'état —

Une représentation de la charge telle que nous l'avons faite nécessite 8 variables d'état,
ce qui impose un total de 20 équations différentielles indépendantes pour l'ensemble de la
structure, ce qui donne un ordre d'idée de la complexité de mise en ceuvre de cette méthode.
Telle que nous l'avons montrée, la représentation d'état fréquentielle donne des résultats tres
proches de la simulation temporelle, ce qui se vérifie avec cet exemple. Les différences entre
les spectres issus des simulations temporelles et par représentation d'état que nous pouvons
observer (Figure 1I-40) sont alors dues aux modéles simplifiés des semiconducteurs et plus
précisément a celui de la diode. Nous avons vu que les diodes a fort recouvrement ne sont pas
modélisées correctement, puisque cette phase n'est pas prise en compte. Toutefois, 1'influence

de ce pic de courant n'apparait visiblement que pour des fréquences généralement supérieures
a I0OMHz.
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Figure I1-40 Comparaison des spectres mesurés et simulé par représentation d'état

VIIL.3 Calcul Fréquentiel — Représentation Matricielle —

Pour cette structure, nous avons utilis¢ la représentation matricielle présentée
précédemment (Eq. II-27). Il nous faut alors définir les sources de perturbations relatives aux
variations de potentiels du point milieu de la cellule de commutation, ainsi qu'aux variations
de courant du bus continu. La démarche que nous entreprenons ici est particuliére, car nous
avons un maximum de renseignements sur les composants, et notamment sur la charge, dont
nous connaissons l'impédance. Grace a cette derniére, nous allons pouvoir déterminer le point
de fonctionnement du hacheur et construire directement la source de courant. Pour cela, nous
avons effectué¢ l'enchainement de calcul suivant. Une premicre source de tension est
initialement calculée a I'aide de I'expression Eq. II-15 pour représenter la tension aux bornes
de la diode, en modifiant le rapport cyclique et le décalage de la courbe. Le courant circulant
dans la charge est alors calculé grace a I'impédance pour chaque fréquence multiple de la
fréquence de découpage avec laquelle la source de tension est définie. Nous pouvons alors
déterminer la source de courant en convoluant le courant de charge avec la fonction de
commutation définie a partir de la relation Eq. II-16. La tension aux bornes de l'interrupteur
est alors calculée pour représenter la deuxiéme source du systeme. Cependant, pour plus de
réalisme, nous avons ajouté a cette fonction un terme permettant de représenter le
recouvrement de la diode. Les résultats obtenus et présentés sur la Figure II-41 permettent de
valider cette approche.
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Figure 1I-41 Comparaison des spectres mesurés et simulé avec une représentation matricielle

VIL4 Calcul Fréquentiel — Fonctions de transfert —

Pour cette quatriéme et derniére technique, les fonctions de transfert sont données par les
relations Eq. 1I-18 Eq. II-19, représentant respectivement la fonction de mode différentielle et
celle de mode commun. Naturellement, les sources de perturbations calculées précédemment
sont utilisées dans ce cas. Encore une fois, nous pouvons constater que les premiéres raies
sont trés bien estimées, toutefois cette méthode affiche des résultats Figure 11-42) moins
intéressants que les précédentes pour des fréquences plus élevées. Ceci s'explique par la
simplicité des expressions utilisées.
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Figure I1-42 Comparaison des spectres mesurés et simulé par fonctions de transfert
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VIII. SYNTHESES ET CONCLUSIONS

Nous allons conclure ce chapitre en présentant les points forts, et naturellement les
faiblesses de ces différentes méthodes, dont l'utilisation va dépendre nécessairement de
l'application étudiée. Pour cela, il nous faut établir les principaux critéres qui vont nous
permettre de comparer ces différentes méthodes. Ces critéres sont nombreux et dépendent
essentiellement des objectifs visés. De maniere générale, nous pouvons distinguer deux
objectifs a la simulation. Le premier vise une étude fine des systémes, qui, au travers de
modeles complexes et précis, sont décrits fidelement. En approchant avec un maximum de
précision le comportement réel, il est possible d'atteindre des grandeurs, qui parfois ne sont
pas accessibles par la mesure, ou de quantifier avec exactitude l'impact de I'un des éléments
constitutifs sur le fonctionnement ou les performances du systéme. Le deuxiéme objectif est
de pouvoir aider le concepteur dans ses choix lors du développement des systemes. La
simulation est alors un outil de conception et de pré-dimensionnement qui ne nécessite pas
une précision aussi importante des modeles. C'est dans cette optique que nous avons établi le
tableau dans lequel cinq critéres sont présentés. Le premier est défini par le degré de
simplicité de la modélisation. L'un des principaux arguments appartenant a ce critére concerne
les risques d'erreurs, liés a la construction d'un modele mathématique ou schématique associé
a des structures parfois complexes, qui doit étre minimal. Le deuxiéme critére juge la
pertinence des résultats sur une gamme de fréquences donnée. Les performances en termes de
robustesse des calculs ou des temps de simulations sont également comparées. Il est alors
intéressant de savoir si ces méthodes permettent des études de sensibilité sur les différents
composants et éléments de la structure. Pour finir, I'optimisation de certains composants ou
association de composants, constituant le principal enjeu des outils de conception, est elle
envisageable avec les méthodes proposées ? Le tableau ctdessous (Tableau 1I-4) présente la
liste des principaux arguments relatifs aux critéres énoncés et retenus pour chacune des
méthodes.
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Simulations
temporelles

Représentation d'état
fréquentielle

Méthode Matricielle

Fonctions de transfert

Simplicité de
modé¢lisation

« Description rapide
grace aux librairies
fournies

« Schéma évolutif
avec facilité

« Convivialité des
interfaces des
logiciels

«  Modéles linéaires
et non linéaires

« Définition
laborieuse du systéme
d'état (détermination
des équations d'état)
» Définition des
matrices d'état phase
par phase

«  Non évolutive

« Risque important
d'erreurs

«  Modg¢les simples
d'interrupteur

« Pasde modéles de
diode a fort
recouvrement

+ Pas de modéles
non linéaires

- Modélisation
intuitive

«  Nécessité de
connaitre les formes
d'ondes associées aux
interrupteurs

« Description
mathématique
simplifiée (pas
d'équations posées)

*  Quelques degrés
d'évolution (matrice
conditionnée par le
nombre de mailles)

+  Modéles linéaires

»  Modélisation
intuitive par
placement de sources
de perturbations
localisées

o Nécessité de
connaitre les formes
d'ondes associées aux
interrupteurs

o Définition
laborieuse des
fonctions de transfert
» Risque important
d'erreurs

«  Modéles linéaires
»  Nécessité de
simplifier la structure

Validité des

« Trés bonne
validité des résultats
« Représentation
réaliste des formes

+ Bonne validité
des résultats suivant
le type d'association
d'interrupteurs et le

» Représentations
spectrales correctes
pour des fréquences
jusqu'a 20 MHz

« Représentations
spectrales correctes
pour les premiers
multiples de la

résultats d'onde suivant les bon choix des suivant le réalisme fréquence de
modeles parameétres des sources de découpage seulement
perturbations

« Problémes de « Peude problémes | + Pas de probléme « Pas de probléme
convergence liés aux | de convergence de convergence de convergence
méthodes numériques | « Méthodes de

Robustesse | de résolution calcul robustes
« Problémes de implantées dans
régime transitoire Matlab®
« Temps de calcul « Simulations trés « Simulations tres « Simulations trés
trés grands rapides pour des rapides rapides
«  Volume de structures simples - Dépendant du «  Dépendant du

Temps de données tres (fréquence fixe) type de commande type de commande

calcul important +  Dépendant du + Amélioration des

« Nécessité d'un type de commande performances par
post traitement pour codage en C++ ou
le calcul de spectre Java
» Possibles mais « Enticres latitudes |« Entiéres latitudes |+ Idem

Etudes de peu rapides . pour le‘s variations de | pour le‘s variations de

sensibilités + Peu induire des paramétres sans paramétres
problémes de modification + Modification
convergence structurelle possible des

impédances
+ Tres Difficile e Trésbienadaptée |+ Idem « Trés bien adaptée
« Extrémement aux algorithmes aux algorithmes
longues et coliteuses | aléatoires déterministes
o en ressources «  Méthodes - Tres Rapides
Optimisation | . . . ..

informatiques déterministes
» Peu induire des complexes

problémes de
convergence

Tableau II-4 Comparatif des méthodes d'estimation spectrales

69




Chapitre II: Les Méthodes d'Estimation Spectrale pour l'analyse et la conception

Les méthodes basées sur la simulation temporelle posent un réel dilemme. Malgré
leurs performances pour réaliser des analyses trés fines des circuits suivant la complexité des
modeles utilisés, leurs innombrables problémes de convergences liés aux méthodes
d'intégration numériques les pénalisent fortement. De ce fait, les études de sensibilités sont
délicates, car une modification significative d'un parameétre sensible peut entrainer une
divergence violente des calculs provoquant inévitablement 1'arrét de la simulation. Dans les
mémes conditions, les phases d'optimisation par des méthodes généralement basées sur du
Monte-Carlo, envisagées par les concepteurs de logiciels tels que SABER® ou SPICE®, sont
extrémement instables dans le cas des études CEM complexes des convertisseurs statiques.
Ceci est sans compter sur les régimes transitoires et la finesse du pas de calcul qui
alourdissent considérablement la simulation. Les méthodes fréquentielles offrent de ce fait
une alternative intéressante, malgré la simplicité des nodeles portant sur les interrupteurs ou
la cellule de commutation. Leurs performances en termes de temps de calcul et la robustesse
des traitements numériques sont en adéquation avec les exigences de la conception et des
phases d'optimisation qui désormais s'y rattachent. De plus, nous verrons par la suite qu'un
pré-dimensionnement des cellules de filtrage ne nécessite pas une plage de fréquences aussi
importante que celle utilisée dans notre exemple. Notre choix c'est donc naturellement porté
sur ces méthodes directes. Il faut rappeler que l'objectif de ce travail est d'apporter une
modélisation et des techniques de calcul permettant 1'optimisation des organes de filtrage d'un
onduleur MLI associé a une machine asynchrone. Il est alors nécessaire d'utiliser une méthode
d'estimation rapide nous permettant d'obtenir un certain nombre de grandeurs, telles que le
courant de mode commun total ou les courants efficaces circulant dans les condensateurs de
filtrage du bus continu. Elle doit également garantir une estimation correcte des perturbations
conduites sur une plage de fréquences satisfaisante. Nous pouvons exclure d'ors et déja la
modélisation par fonctions de transfert, dont les résultats sont les moins satisfaisants. De plus,
nous verrons qu'il est nécessaire de définir au minimum quatre sources de perturbations, ce
qui implique quatre fonctions de transfert dont la détermination est extrémement laborieuse et
source d'erreurs. Les deux méthodes en lice offrent des performances comparables pour une
complexité de mise en ceuvre toutefois bien différente. Sachant qu'il existe huit configurations
différentes des interrupteurs pour un onduleur triphasé, la méthode fréquentielle basée sur la
représentation d'état nécessite donc huit matrices distinctes, dont la taille dépend en partie du
nombre d'éléments parasites. De plus, l'enchainement de ces états suivant une stratégie de
modulation impose une mise en ceuvre complexe mais surtout des temps de calcul ralentis par
la sommation des différents états pour une fréquence donnée comme le montre 1'expression
Eq. 1I-34. Cette méthode reste toutefois la plus intéressante pour des structures plus simples
possédant peu de changements d'état. C'est évidement a 'utilisateur de cerner clairement ses
besoins et d'utiliser la ou les méthodes les plus appropriées pour résoudre son probleme. Les
différentes techniques présentées dans ce chapitre sont, évidement, complémentaires. Ainsi, la
méthode qui nous apparait comme la plus pertinente pour I'étude que nous désirons mener est
celle basée sur représentation matricielle des chemins de propagation et une description des
sources de perturbations. Nous verrons par la suite, quand nous aborderons I'optimisation du
filtrage, que nous utiliserons une méthode dérivée de cette représentation matricielle qui nous
permettra un gain non négligeable des temps de calcul.
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I. INTRODUCTION

Les variateurs de vitesse que nous ¢tudions sont destinés a des applications classiques,
dont les sources d'alimentation sont alternatives. Naturellement, suivant la puissance
demandée et le contexte dans lequel est utilis¢é le convertisseur, la source peut étre
monophasée ou triphasée. Quel que soit le nombre de phases de I'alimentation, ces
convertisseurs commercialisés sont constitués d'un étage de redressement a diodes ou a
thyristors.

Les ponts de diodes font partie des structures de conversion les plus simples que 1'on
puisse rencontrer en électronique de puissance. Ils sont généralement considérés comme des
générateurs d'harmoniques basses fréquences, principalement lorsqu'ils fonctionnent en
conduction discontinue. La plupart des études CEM de ces structures se limitent aux 50
premieres harmoniques de la fréquence du réseau [REDL]. Nous oublions alors que les diodes
possedent également des phases de commutation dont 1'origine est liée a I'annulation des
courants. Suivant la nature des circuits placés sur le méme réseau que le pont, ces
commutations peuvent alors devenir de véritables générateurs de perturbations hautes
fréquences [MAHDAVI-94]. De plus, lorsqu'ils sont associés a des convertisseurs statiques, il
faut s'attendre a une combinaison des perturbations propres a chacun d'entre eux. Avant de
traiter ce type d'association, nous allons consacrer la premiere partie de ce chapitre a identifier
et modéliser les perturbations uniquement associées aux ponts de diodes. Nous
commencerons par présenter succinctement le cas de la conduction continue, et plus
précisément des phases d'empiétement qui se manifestent. Nous focaliserons une grande
partie de ce chapitre sur la conduction discontinue qui représente le principal régime de
fonctionnement des variateurs. Nous verrons alors qu'il est possible de traiter simultanément
le cas des harmoniques basses fréquences et hautes fréquences a partir de schémas équivalents
relativement simples. Pour plus de clarté, les formulations analytiques sont ¢laborées pour des
structures monophasées, et c'est sous certaines conditions que nous étendrons ces résultats aux
structures triphasées.

II. REDRESSEUR EN CONDUCTION CONTINUE

Nous allons supposer que le pont est en conduction continue, ou plus exactement que
la conduction des diodes est forcée par un courant continu impos¢ par la charge. Ce type de
fonctionnement est rendu possible par un filtrage inductif important du coté continu. Une
inductance de forte valeur impose un courant de sortie bien lissé. Toute cette partie est alors
remplacée par une source de courant continu équivalente. L'utilisation d'un RSIL sur le c6té
alternatif modifie le point de fonctionnement du pont par l'addition de ses deux inductances
(Ln) aux inductances de ligne du réseau. Elles accentuent de ce fait les phases d'empiétement
des diodes.
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)
Vies '| RSIL | Vpont

+

Réseau

I
L)

Figure III-1 Schéma du pont de diode sur une charge principalement inductive

II.1 Phénomeénes d'empiétement

Durant la phase de commutation d'un bras du pont a l'autre, 1'inductance de ligne totale
entraine la conduction simultanée des diodes qui initialement conduisent ou qui sont
susceptibles de conduire sur 'alternance suivante. Ainsi, durant la phase de la commutation de
D3 sur D, la tension aux bornes du pont (Vpont) est nulle. A la fin de la commutation, la
tension, Vpont subit une variation importante en rejoignant la tension du réseau qui a continué
d'évoluer durant la phase d'empiétement. C'est ce saut de tension qui se trouve a l'origine des
perturbations de mode différentiel.

L'angle d'empictement [ se calcule treés simplement en le supposant petit devant 211, la
fonction sinus définissant la tension d'alimentation est alors approximée par la valeur de cet
angle.

V, (t) =V o Bin(w, @)= Vi Hoo, ) Eq. ITI-1
h=2 Lres L6 Hen Eq. 1112
VreS

Le saut de tension AV s'exprime a l'aide des deux expressions précédentes (Eq. II-1
Eq. III-2). Durant I'empiétement, c'est l'inductance de ligne qui supporte la différence de
tension entre celle du réseau V; et celle du pont Vpons.

AV = 2\/ Vres res [or Hen Eq. III-3

Le circuit excité par cette variation de tension est alors constitué de l'inductance totale du
réseau, dans laquelle les inductances du RSIL sont comprises, et des capacités des branches
de mesure du RSIL, qui, vis-a-vis du mode différentiel, se trouvent placées en série. Le
schéma équivalent extrémement simple, présenté sur la Figure III-2, illustre la fin de
I'empictement de Ds sur D;.

LI'CS

‘g 2 J_C%

AV

NYVW |

Z 2[Ry

Figure III-2 Schéma simplifié d'une transition
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A partir de ce schéma, nous pouvons poser les relations différentielles qui régissent ce
systéme. Nous cherchons ainsi a calculer la tension aux bornes de la résistance équivalente de

mesure du RSIL (VRN ). Cette tension représente l'image des perturbations de mode

différentiel engendrées uniquement par le fonctionnement du pont de diodes. Pour mener a
bien ce calcul, I’échelon de tension est alors assimilé a une tension d’excitation (AV — Vex(t))
2

L. [Cy d7V dV,

Voo (t) = resz N3 dth +Ry [Ty E—I%+VCN Eq. I11-4
Cn 4V,

I, (t)= TN G% Eq. [II-5

Pour résoudre ce systéme, sachant que seul le régime transitoire nous intéresse, il est
naturellement plus simple d'utiliser les transformées de Laplace et leurs propriétés. Nous
obtenons ainsi une fonction de transfert FTp (p) , définissant le rapport entre les transformées

de la tension du condensateur V¢ (p) et celle de la source d'excitation Vg, (p) dans laquelle
p représente 1'opérateur de Laplace, comme nous 1'avons défini dans le premier chapitre.

1
BZ avec TN =RNyICn et @ = _ 2z Eq. ITT-6
1+TN@>+E—p

N Lres E[:N
BDN' H

En supposant que la variation de tension est instantanée, la tension d'excitation est alors
constituée d'un échelon d'amplitude AV, dont la représentation fréquentielle est bien connue.
Ainsi, a partir de cette fonction de trans fert (Eq. [11-6) et de la transformée de I'expression Eq.
III-5, nous obtenons l'image dans l'espace de Laplace de la tension VRN (Eq. III-7).

TFL (p) =

Ry [C
Vi (p)= — N HITF, Wy () Eq. 1117
AV
avec Vexc (p) = ?

L'expression fréquentielle de cette tension dans le domaine de Laplace s'écrit:

1 T
VR () = G N AV
E p g Eq. I11-8
I+t
I O
Présentée sous cette forme, l'expression Eq. III-8 posséde une transformation de
Laplace inverse donnée par la relation suivante:

o0 - .
VR, () =4V E—Iw— &% Eim(wp Dt) Eq. 1119
p
R
avec 0= N Wy, = (,oN'Z—Bz
Lres

75



Chapitre II1: Impact CEM des redresseurs a diodes

Nous pouvons vérifier que la pulsation propre de ce circuit évolue en fonction de
l'inductance que nous avons introduite. Naturellement, plus cette inductance augmente plus la
fréquence des oscillations diminue. Ainsi, pour une inductance de ligne supposée égale a la
somme des inductances du RSIL (500uH), la fréquence propre des perturbations avoisine 15
kHz. Cette fréquence, imposée par le RSIL, peut étre considérée comme une limite théorique,
puisque l'impédance du réseau n'est jamais nulle. Malheureusement, plus la valeur de
l'inductance de ligne est importante, plus la variation de tension AV l'est aussi. Nous pouvons
remarquer également que le coefficient d'amortissement O diminue avec l'augmentation de
Lis. Ceci entraine une accentuation du phénoméne oscillatoire avec des amplitudes non
négligeables.

25
20 -~
s LA
\
S 10 \
y \ -
R WS
=5 \'\_,,/
-10
-15
0 50 100 150 200 250
temps (Us)
Lres = 100pH
— Lres=500puH
— = Lres=2.ImH

Figure I1I-3 Représentation temporelle des perturbations avec Icyg = 10A Vs =220 V¢ £, =50Hz

Le spectre de ces perturbations se déduit immédiatement de la transformée de Laplace
¢tablie précédemment (Eq. III-8), dans laquelle la variable complexe p est remplacée par jl.
Le spectre que nous obtenons est alors continu et ne tient pas compte de la nature périodique
des signaux. Pour définir correctement le spectre de ces perturbations en tenant compte de la
périodicit¢ des signaux, les fréquences potentiellement porteuses d'informations
correspondent aux harmoniques de la fréquence du réseau. De plus, une réflexion qualitative
préliminaire, axée sur les symétries des formes d'ondes temporelles sur une période, permet
de sélectionner les fréquences utiles du signal. Pour l'alternance négative de la tension du
réseau, le saut de tension est également négatif, et de méme amplitude que le précédent. Le
signal total étant impair, il est normal que ses harmoniques le soient aussi. Nous pouvons le
vérifier rapidement en définissant la tension de perturbation totale (Vper(p)) sur une période du
réseau (T;).

T
__rmn
Vper(Pn )= VR (o) - 2 E avec py = j 0 2O, Eq. I11-10

En ne &lectionnant que les multiples de la période réseau, nous obtenons le résultat
classique suivant:
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T,
Lo 2 E: (l—e‘jmﬁ‘):l—(—l)n Eq. IMI-11

La transformée de Fourier permettant de représenter le spectre de ces signaux est alors
données par la relation discréte suivante:

v LAV
VR N

N nll1,3,5... Eq. I1I-12

=20 3 m mmfﬁz
- Oy oong iy G,

HwN' H

Ces perturbations sont uniquement dues au mode propre du RSIL, inséré sur le réseau
alternatif. Ce réseau fictif n'est alors pas transparent et perturbe sa propre mesure, ce qui, de
par sa fonction, est totalement inacceptable. Nous pouvons toutefois modérer cette dernicre
critique en remarquant que la fréquence de résonance du RSIL n'appartient pas a la plage de
fréquences définie par les normes d’émissions conduites hautes fréquences qui commence a
150kHz. Nous verrons par la suite que le mode commun généré uniquement par le redresseur
peut étre négligé devant le mode différentiel.

I1.2  Association d'un Convertisseur et du pont de diodes en conduction continue

Dans ce paragraphe, nous allons brievement présenter I'impact du pont de diodes sur le
spectre des perturbations conduites d'un convertisseur. Le pont de diodes est inséré entre le
RSIL et le convertisseur statique et l'hypothése de la conduction continue est toujours
maintenue. Si les perturbations propres au redresseur se manifestent directement dans le
RSIL, celles du convertisseur ne voient le dispositif de mesure qu'a travers le redresseur. Si
l'impédance interne des diodes en conduction est considérée comme négligeable devant toutes
les autres, le redresseur joue alors un role d'aiguilleur de perturbations en fonction de 1'état des
diodes. De ce fait, les perturbations générées par l'interaction entre le pont de diode et le RSIL
se superposernt a celles délivrées par le convertisseur. Cela suppose également que le bruit du
convertisseur ne modifie pas le temps de conduction des diodes, car dans le cas contraire les
perturbations ne sont pas décorrélées et leur superposition n'est pas valide.

Afin de simplifier cette étude et de ne présenter que les aspects phénoménologiques,
nous allons supposer que les perturbations propres au convertisseur ne modifie pas le point de
fonctionnement du pont. Nous pouvons alors dissocier les deux modes de perturbations du
convertisseur, et traiter ainsi séparément le mode différentiel et le mode commun. Nous
obtenons ainsi 3 fonctions temporelles Fyont(t) Fna(t) Fnc(t) représentant respectivement les
perturbations liées au redresseur sur une demi-période du réseau, au mode différentiel et au
mode commun du convertisseur sur une période de découpage. Nous allons également
supposer que la fréquence de découpage est un multiple de la fréquence du réseau (Eq.
II-13). Cette derniére hypothése est assez facilement justifiable, puisque les fréquences de
découpage des convertisseurs dont nous parlons sont au minimum 50 a 100 fois supérieures.
Si toutefois N n'est pas entier, la fenétre d'é¢tude doit étre rallongée pour que 1'étude
fréquentielle soit correcte.

Ty
N

- Eq. I1I-13
Tdec
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La fonction temporelle représentant 1'ensemble des perturbations sur une période basse
fréquence est donnée par la forme suivante:

fiot(t) = ﬁoont(t) + foonv(t)

La fonction f.ony(t) représente les perturbations générées par le convertisseur et
modifiées par le redresseur sur une période du réseau. Elle est elle-méme définie par f,q et

fre.
feonv(® = £ (fnc (), fnd(®)

La Figure I11-4 illustre la décomposition de ces trois signaux.

Perturbations
du pont de /\’\ A
diodes sur le TR ATA
RSIL U T, T, ‘
2 2
) ﬁl I r\lv
Pertu?atlons v V' Mode différenficl ¥ t
u
convertisseur
sur le RSIL &‘( " &L fe
Il Mode commuh v t
Tgec Tdec

Figure III-4 Superposition des 3 signaux perturbateurs

Nous allons également faire une hypothése supplémentaire sur le convertisseur. Bien
que cela restreigne le champ d'application de cette étude, nous allons supposer que le
convertisseur associé¢ au redresseur est une structure symétrique du point de vue de la CEM.
La symétrie, telle que celle que nous I’entendons, exprime I'égalit¢ des impédances (ie des
chemins de propagation) de I'ensemble de la structure vue par les branches de mesure du
RSIL.

Cette hypothése, forte mais trés souvent utilisée, permet de garantir I'égalité des
courants de mode commun dans chacune des branches de mesure du RSIL. En considérant,
des caractéristiques identiques pour les diodes, le redresseur monophasé est également une
structure symétrique, et ne joue aucun role vis-a-vis des perturbations de mode commun.
Malgré l'inversion des chemins de propagation au changement d'alternances du réseau, les
courants de mode commun restent identiques dans les branches de mesure contrairement aux
courants de mode différentiel (Figure III-4). Ceci nous permet alors décrire la relation
suivante:

N
—-1
2 N-1
[l [ T [T]
feonv(t) = .ZO I]fmd(t - iETdec) - ﬁndlDt - —2{ —1[MTgec |E|D+ 2 fmc(t - iE[rdec)
1— 1=

Eq. ITI-14
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La transformée de Fourier de I'équation Eq. III-14 est alors immédiate. En regroupant
les termes sous une seule somme, nous voyons apparaitre des fonctions de pondération des
transformées de Fourier de f,4(t) et fc(t).

N
—-1
2

Feonv(V) = Z EFmd(V) dl -e
i=0

—jﬂm) —jﬂrm) [ P

+ Fine (V) dl +e

Eq. ITI-15

Ce signal composé de la somme totale des perturbations, posséde nécessairement la
fréquence du réseau f Sa représentation spectrale ne doit alors étre étudiée que pour les
multiples de f. Ainsi, la fréquence continue Vv est alors remplacée par la fréquence discrete nlf
dans laquelle n représente le rang de 'harmonique. L'équation Eq. III-15 devient a l'aide de la
relation Eq. I11-13:

N,
Feonv = [Fmd dl_e ! )"‘ch d1+e ] )[D e Eq. I1I-16
n L n n [
1=0

Le calcul des fonctions de pondération (Eq. III-17) permet les conclusions suivantes.
Les perturbations de mode différentiel ne sont définies que pour des harmoniques impaires,
contrairement a celles de mode commun, qui n'existent que pour des multiples pairs. Cette
constatation, assez intéressante, montre que le pont de diodes agit, en théorie, comme un
séparateur de modes.

(1) _ -y

(147 ey
La derniére fonction de pondération est réalisée par la série géométrique dont la raison
représente 1'expression du décalage temporel des perturbations réparties sur une période du

réseau. Le développement de la somme en une suite limitée fournit la relation équivalente
suivante:

Eq. I1I-17

N
— U]
2 _jT[n_[i] l—e_jmh SlllIDn['lz—lD - l_iD
z e N_ - (& 2 NU Eq. 11I-18
n
& -k i
1-e 0 NO

Ainsi, pour les rangs harmoniques impairs, la fonction de pondération est définie par
la relation Eq. III-18. Pour les indices pairs, cette méme fonction est nulle, exceptée pour les
multiples de la fréquence de découpage, qui aboutissent a une forme indéterminée. Pour lever
cette indétermination, il faut revenir a I'expression de la somme en posant n = kN, on obtient
le résultat présenté ct-dessous.
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N N
—-1 —-1
2 2

(cos(20T k) —jBin(2 Otk O)) = 1:3 UkUN
i=0 0

1=

1=

Le mode commun n'est alors défini qu'aux multiples de la fréquence de découpage,
alors que le mode différentiel couvre toute la plage de fréquences, et se trouve modulé par la
fonction de pondération précédente. Le spectre des perturbations générées par le convertisseur
est alors défini quel que soit le rang harmonique. Malheureusement, ces conclusions sont
extrémement difficiles a vérifier précisément par la mesure.

III. ETUDE DU REDRESSEUR EN CONDUCTION DISCONTINU

Dans la plupart des structures, le pont de diodes est précédé naturellement par le
réseau d’alimentation, et par un systeme de filtrage ant+ harmoniques basses fréquences et/ou
hautes fréquences (Figure III-5). Pour des puissances inférieures a 15kVA, le circuit aval,
propre a la structure, est en général constitu¢ d’une capacité permettant d'absorber les
variations de courants et de stabiliser ainsi la tension du bus continu. Les courants dans les
diodes du pont redresseur sont constitués d'impulsions dont les formes, les amplitudes et les
durées dépendent fortement de I'impédance du réseau. De plus, il n'existe pas d'expressions
analytiques exactes permettant de représenter rigoureusement le fonctionnement du pont dans
ce type de régime. Toutefois, nous allons poser le jeu d'équations modélisant ce mode de
fonctionnement, et présenter deux méthodes pour le résoudre. Pour cela, Thypothése de la
conduction discontinue est évidement faite, et nous verrons qu'elle sera par la suite toujours
validée. Le pont est aliment¢ au travers d'un RSIL dont les inductances s'ajoutent
naturellement a celle de la ligne. La charge est constituée d’un condensateur en paralléle sur
une résistance, comme le montre la figure III-1. Nous allons montrer, dans une premicre
partie, que des phénomenes similaires a ceux présentés dans les paragraphes précédents
apparaissent nécessairement dés l'utilisation du RSIL [REVOL-02].

; )

1 1

1 1

y I |

p | i T
| ' | RSIL ==l =z = T

! , | - )

r i 3 :

Réseau : .

Figure I1I-5 : Représentation du pont de di odes et de ses circuits amont et aval

1.1 Etude d’un modé¢le basse fréquence

Afin de comprendre les phénomeénes engendrés par le pont de diodes, il est important
dans un premier temps de déterminer les principales grandeurs électriques et temporelles qui
caractérisent le fonctionnement du pont. La majeure partie des éléments parasites n’est pas
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prise en compte, seules les inductances de lignes sont modélisées, afin de regarder I’influence
de 'impédance du réseau d’alimentation. Toutefois, le condensateur étant considéré comme
une source dynamique de tension, il peut dans le cas de la conduction discontinue, étre
directement associé a la tension d’alimentation. En effet, ces deux sources ne se trouvent en
parallele que lorsque leur tension est identique, condition nécessaire pour la mise en
conduction des diodes. La commutation des éléments semiconducteurs est naturelle. Les
diodes s’amorcent dés que la tension a leurs bornes s’annule, et se bloquent si le courant qui
les traverse devient nul.

Le modele simple présenté sur la Figure III-6 permet de déterminer la tension aux
bornes du condensateur et le courant absorbé par le pont de diode et sa charge ; ce dernier
étant relativement peu chargé en harmoniques, ce modele peut étre alors qualifié de "modéle

basse fréquence".
Ryes Lires * *
' +
Vres l: :I
Wy C ch ch

==

Figure I1I-6: Modéle simple basse fréquence

III.2 Mise en équation de la conduction des diodes

La symétrie du systéme ainsi que le redressement bi-alternance permet de restreindre
l'é¢tude a une demie période réseau. La diode est modélisée dans son état passant par une
résistance de faible valeur. Les inductances du réseau fictif et celles du cable sont regroupées
pour former l'inductance de ligne L., et la démarche est réalisée pour les résistances (Ryes),
comme le montre la Figure I1I-7.

Ryes Lres
Vee 1
—— >
Wy Ch —T 2 > Ren

Figure III-7: Schéma simplifié

A partir de ce schéma simplifi€, nous avons pu établir les relations différentielles du
second ordre présentées crdessous (Eq. III-19). Elles définissent ainsi entiérement le
comportement du systeme durant la phase de conduction des diodes. Il faut alors déterminer
les solutions de ce systeme différentiel.

2

t t HR

Lo Cer d V(zj( ) + HLres + Rres-cch Eﬂivc( ) + res +1Eyc(t) = Vies @in(w.t)
dt R o dt  HRey

Eq. I1I-19
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Ce type d'équation différentielle du second ordre avec second membre est parfaitement
connu, et ne nécessite que quelques réminiscences mathématiques. La solution générale est
alors donnée par la relation Eq. I1I-20, dans laquelle A et @ représentent les constantes
d'intégration. Les autres variables de cette équation sont connues, a I'exception de l'angle 0
qui représente le retard a 1'amorcage des diodes (ANNEXE II).

a

VdOZAﬂ;[%MﬂBB—W+V%JMﬂﬂm@%D+¢+® Eq. [11-20

1.3 Mise en équation du systéme quand les diodes sont bloquées

Tant que le courant de ligne est positif, 1'énergie est fournie par le réseau, ce qui
permet au condensateur de se charger. Dés que ce courant s'annule, les diodes se bloquent. La
charge et le réseau sont alors déconnectés, ce qui entraine la décharge du condensateur dans la
résistance. Ces différentes phases sont représentées sur la Figure III-8. Durant la phase de
blocage, le courant de ligne (Il) reste nul. La tension du réseau est alors reportée a I'entrée du
pont de diodes.

320
240
160

80

80 1

160

-240 1

9
o

-320-L
Figure III-8: Tension a I'entrée du pont de diodes

Durant la phase de blocage des diodes, la tension du condensateur de sortie est régie
par l'équation différentielle suivante:

dve(t) L]
dt Ceh [Reh

Cette équation différentielle du premier ordre a pour solution:

Ve =0

t

" R@
Vo) = K eheh

Dans cette solution, K représente la constante d'intégration. La solution particuli¢re de
cette équation est nulle, puisque le second membre est nul également. Autrement dit, il
n'existe pas de source extérieure pour entretenir le signal une fois le régime transitoire fini.
Les conditions initiales de cette solution dépendent du systtme précédent. La solution Ve(t)
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devient valide, dés que les diodes se bloquent. A cet instant, la tension aux bornes du
condensateur vaut Vcl, et t = t,ong. Le temps tong permet alors de rester synchronisé avec la
tension du réseau. Si la mise en conduction des diodes représente toujours l'origine des temps
(to = 0), alors la tension ainsi que le courant du condensateur dans cette phase s'écrivent:

_ t=tcond
Ve(t) = Vel & Rehl@ch Eq. 11121
_ t=tcond
Ic(t) = Vel i Renflch Eq. 11122
Reh

La détermination des différentes constantes de ce systéme reste complexe. Il n'existe
pas d'expression littérale exacte donnant leur valeur en régime permanent.

[II.4 Détermination directe du régime permanent

Nous savons a partir des différentes relations détaillées précédemment qu'il ne peut
exister de solutions analytiques pour définir les inconnues de ce systéme. Cependant, nous
avons suffisamment d'équations pour les déterminer a partir des méthodes de résolution de
systémes nor linéaires. Comme nous allons le voir, le nombre d'inconnues s'éleéve a 4, il nous
faut donc obtenir 4 équations indépendantes.

1I1.4.1  Expressions relatives au courant de ligne

Le courant de ligne (Eq. 11I-23) (Annexe II) permet d'établir deux équations. La
premiére représente le moment de la mise en conduction des diodes lorsque le courant est nul
(Eq. 1II-24). La deuxiéme relation correspond a l'expression du courant au moment du
blocage (Eq. I1I-25)

-0 cos(Bd—-o) [
L = AR EELLch O Ros(BO-g+x) + % s B 10123
+B G| DVyes os(x G+ Y + 6+ 0)
_ 2 01 ﬁ o= —arctanEl—EI

wee B = | (Con ) " R Reh [Cen oy ]
Utilisation des conditions initiales:
. at=0 I,(0)0=0

A [Pcch Or| Ceos(gp —x) + Rc((p) D+ B G| DVpes Eos(P + 0+ 0) = 0 Eq. 11124

[]

° at= tcond IL(tcond) =0
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COS(B Heond — (p)
Reh

- (]
Ale @fkond Ell:jcch DM B3OS(B Heond — @ + X) +

[l

[..=0 Eq. 11125
[

+B D‘G‘ WVres u303((‘-)r Heond + Y + 0+ 0)

111.4.2  Expressions relatives a la tension du condensateur
Nous allons appliquer la méme démarche avec la tension du condensateur. Pour
exprimer le régime permanent, on peut écrire qu'a la fermeture des diodes, la tension du
condensateur est égale a la tension de l'alimentation de deux fagons différentes. La
démonstration devient évidente en exprimant le courant moyen du condensateur (Eq. I1I-26)

en fonction de la tension du condensateur. Nous obtenons ainsi deux nouvelles relations (Eq.
11-27Eq. 111-28).

T
T
1 Ceh dVe(1) Ceh
— Ic(t) dt = dt = Vo(T) = Ve(0)) =0 Eq. IT1-26
TD]IJO c(® - m - {(Ve(T) - ve(0)) a
0
Ty
avece T = —

. Au début de la période Ve(0) = Vel
A L2os(Q) + Vies G| Bin(P + 8) = Ve 3in(0) Eq. 1127

. A la fin de la période Vc(T) = Vel
Ty

—-t
2 cond

. [ Re@ .
|]305(B Heond = (P) + Vres D|G| |];m((-‘)r Heonda t Y + e)[ [e e Vres L¥in(6)

Eq. 1128

EA |:d:_ a Eond

Les quatre inconnues de ce systéme sont constituées des deux constantes d'intégration
de 1'équation différentielle @, A, du retard de la mise en conduction des diodes 0, et de la
durée de conduction des diodes tong. La résolution du systéme non linéaire, constitu¢ des
équations Eq. I1I-24 Eq. III-25 Eq. 11I-27 Eq. 11I-28a 1'aide de méthodes de type gradient,
Levenberg-Marquardt ou encore quasiNewton, permet de déterminer ces différentes
constantes. Cependant, ces méthodes imposent une initialisation de la valeur des inconnues.
De plus nous n'avons pas de garantie sur l'unicité¢ de la solution. Dans notre cas, 'ordre de
grandeur de certaine de ces constantes est connue. Par exemple, l'angle de retard 6 ne peut

dépasser % et la durée de conduction reste inférieure a la moitié de la période du réseau.
111.4.3  Illustration

Dans l'exemple suivant, l'inductance du réseau est supposée égale a 3,9mH (valeur

issue d'une mesure de I'impédance en court circuit d'un autotransformateur de faible puissance
~2kVA). Avec les éléments du RSIL; l'inductance de ligne totale (Lys) s'éléve a 4500 puH. Les
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pertes associées a cette ligne sont représentées par une résistance (Ryes) de 4,3 Q. Les valeurs
du condensateur (Cp) de sortie et de la résistance de charge sont respectivement fixées a 460
uF et 70 Q. Ces constantes sont directement injectées dans l'expression Eq. I1I-21 pour
obtenir la forme d'onde du courant de ligne. Les temps de calcul obtenus ne sont évidement
pas comparable a la durée d'une simulation temporelle classique.

[D ® [D LD 3.0114(rad) L[]
0 0 D_ H 0.8468(rad) ] Exemple de constantes calculées a partir des
Oa O D‘123.0805(V) l données précédentes
[ L T [
[fcond [J 0O 0.0047(s) [
6 6+
En posant tp = — =

Le courant de ligne s'exprime par la relation Figure III-34 dans laquelle I est défini
par I'expression Eq. I1I-23.

Iigne(® = [IL(t—1t1) si(t = t;) et(t < 1 + teona) Eq. I11-29
1 (t- 1) si(t = ) et(t < t + teond)
Osinon

A ce stade, le spectre du courant de ligne est obtenu par une FFT (Figure I1I-9). Nous
présentons, au travers de cet exemple, une forme d'onde classique qui met en évidence la forte
distorsion li¢ée aux harmoniques impaires basses fréquences des courants de ligne.

107 100 [

8T _
= 6 S
o 4+ o )
B ot 2

O
3 : ; =50
< _~10 0.005 0/01 40.015f 002 5
5 2 E
44 =
z = H
O 67T b~
_I(S):: 0 l_||_||—||_||—||—|-—|-—|-—|
0 5 10 15 20 25 30 35 40
Temps (s) Fréquence (Hz)

Figure III-9: Représentation du courant de ligne et de ses harmoniques basses fréquences exprimées en
% par rapport au fondamental

Ce courant dépend fortement de la charge (Rch) du pont de diodes pour une valeur de
condensateur (Cch) donnée. Pour les trés faibles valeurs de Rch le pont de diodes tend vers
une conduction continue, ce qui implique un faible taux de distorsion. Pour de faibles
puissances absorbées (fortes valeurs de Rg), les harmoniques basses fréquences sont
importantes, et provoquent une nette augmentation du taux de distorsion, les impulsions sont
alors extrémement bréves et de faibles amplitudes.
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1I1.4.4  Systéemes triphasé

Les principales relations, présentées ici, sont établies pour décrire le fonctionnement
d'un redresseur monophasé. Leur généricité permet également de les utiliser pour I'é¢tude des
redresseurs triphasés en conduction discontinue sans empictement (Figure I1I-10). Les quatre
¢quations posées précédemment permettent de déterminer le courant dans une diode en
posant:

VreS [0 - Vres B‘/g LreS 0o - 2DLI'CS
T, 00 - T% R res [ — 2[R yeg

Le courant de ligne est obtenu par 1'addition des lobes relatifs aux différentes diodes.
Ces relations ne permettent malheureusement pas de tenir compte des phases d'empictement.

3
2
<
g 0
=
5 _
O 1
-2

0 0.0025 0.005 0.0075 0.01 0.0125 0.015 0.0175 0.02
temps (s)

Figure I1I-10 Courant issu d'un redresseur triphasé en conduction discontinue (ex: L,,=3mH, R,..;=2Q,
Vies =220V)

III.5 Détermination des perturbations générés par le pont

1I1.5.1  Définition de la source de perturbation

Cette partie est consacrée a I'étude des perturbations générées par le pont de diodes.
Avant tout, il est nécessaire de déterminer quelles sont les grandeurs électriques qui
caractérisent le fonctionnement du pont. Sachant que les perturbations sont mesurées grace au
RSIL (figure 1I1-12), il semble plus judicieux de s'intéresser aux grandeurs électriques situées
a l'entrée du pont. De ce fait, il ne reste que deux grandeurs : le courant de ligne et la tension
aux bornes du pont. Ces deux grandeurs posseédent l'ensemble des informations concernant le
pont de diodes et la charge. Ainsi, il est possible de remplacer le redresseur et sa charge par
un générateur représentant soit le courant de ligne, soit la tension aux bornes alternatives du
pont, comme le présente la Figure III-11.
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Figure III-11: Générateurs équivalents au pont de diodes

Ce générateur sera, de ce fait, qualifié¢ de "source de perturbations du pont", puisqu'il
est le seul élément du schéma étudié contenant un grand nombre d’harmoniques. Dans cette
premiére configuration d’étude, les perturbations étudiées sont de type différentiel, puisque le
pont de diodes et la charge ne présentent pas de couplage par rapport a la terre. Il est
nettement plus facile de travailler avec la source de ®urant, puisque nous possédons son
expression temporelle donnée par la relation Eq. III-23. De plus les termes relativement
simples, qui la constituent, possédent des transformées de Fourier connues. Nous avons ainsi
la possibilité¢ d'exprimer le courant absorbé par le pont dans le domaine fréquentiel. Dans
l'expression de cette transformée, présentée crdessous, ILn représente  1'harmonique

complexe n du courant de ligne.

- j%n— 1) E]I-T+n[BEI
2 0

L, =2 E(Tﬂn * T+ TBn) E‘hmgn B;E i]& Eq. [11-30
Ty = 20 (A D(O( ) Ed:os((plz) - w12E‘kin((p1) A= ACcp Or
’ (o + i thiex) " + Pr=X-9
A
. o o A
. D(0( + j h () eos(@2) — wy Gin( o) 2=
n (C( + ] Dh@or)z + 0)22
¢1=-0
Ty = 2 (A3 - os(9s) + 1 Gin{o) fncmm - 4 6] B
! n+ 1 p3=yY+0+o0

La symétrie axiale de ce signal entraine que les harmoniques qui le définissent sont
impaires, comme le montre l'argument du sinus de la relation ctdessus. Dans le reste du
document, mus travaillerons, a quelques exceptions pres, toujours avec une représentation
complexe des transformées.

L'étude du spectre des perturbations passe inévitablement par la définition des sources
de perturbations dans le domaine fréquentiel. Le modele proposé nécessite également la
transformée de Fourier de la tension du réseau.

Vies(V) = ] V;es [(5(V + Fr) - 6(\) - Fr)) Eq. 11131
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111.5.2  Etude des perturbations hautes fréquences

Pour la réalisation de cette étude, la méthode matricielle est trés bien adaptée. Le
schéma équivalent présente deux mailles principales, dans lesquelles circulent un courant
inconnu et le courant de la source de perturbations Figure III-12. De plus, pour ne pas
surcharger les diverses équations et relations matricielles, le rang des harmoniques n ne sera
plus indiqué.

ZLres Ires anb
1 |
Zl
Vi (D
Z
Z Lrsil

Figure I1I-12: Définition des mailles du schéma équivalent

La représentation matricielle associée a ce systeéme et donc la suivante :

=1
+2 0
[D Lres [ LDZLreS [Z4 LD [ Vrees +2Z¢ U [ Eq. I11-32

r I E[ [
Dvpont O g 20 1] D’Z(Zt + anb) UL

Ce systéme linéaire treés simple, peut se mettre sous la forme de fonctions de transferts
plus faciles a étudier. Ainsi, le courant du réseau en amont du RSIL et la tension aux bornes
du pont de diodes s'écrivent en fonction du courant absorbé par le redresseur I que nous
avons défini précédemment et de la tension réseau Vies (Eq. I11-33, Eq. I11-34).

207 1
Ires = Uy, + V. -
res ( 7L +2 [Zt) L ( 7L +2 EZt) res Eq. ITI-33
1cs res
2 EZt LD 2x Lres l:zt LD
A% = [V res — +2[Z I Eq. I11-34
pont (ZL +2|:Zt) res HZL +2|:Zt) cabr! L q
res res 0

Le courant I; circulant dans les branches du RSIL se déduit des courants du réseau et
du pont respectivement ks et I. Ce courant est alors défini en fonction de la tension réseau,
pondéré par un terme d'admittance, et du courant absorbé par le redresseur au travers du
diviseur de courant constitué¢ des impédances du réseau et du RSIL.

It = Y WVees + TUL Eq. IT1-35

1 7y

1ecs

(ZLres * 2 |:Zt)

Le dénominateur commun de ces deux termes correspond naturellement au
déterminant de la matrice (Eq. I1I-32). Il est constitué de I'impédance totale du réseau, dans
laquelle est incluse celle des inductances du RSIL, et de I'impédance des branches de mesure

Y
avec ( 7L +2 EZ[)
res
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de ce dernier. Comme nous pouvons le constater, ce terme induit une résonance dont la
fréquence est uniquement définie par 1'inductance du réseau (L) et la capacité du RSIL.

50

25

/

-75 =

—100

10 100 110 1-10 110 1-10
—— Y (dBS)
— T(dB)

Figure III-13 Représentation des termes définissant le courant de perturbation pour L, =3.9mH et Cy =
220nF

Le premier terme constitué de l'admittance Y et de la tension du réseau n'impose
qu'une composante a 50Hz dans les branches de mesures du RSIL. Ce courant est alors
négligeable, puisque le RSIL joue son rdle de filtre en coupant fortement les fréquences les
plus faibles. A 50 Hz I’atténuation est de 83 dBS, ce qui correspond a un courant efficace de
17 mA dans le RSIL, pour une tension d’alimentation de 220 V. Le deuxiéme terme défini par
la fonction T et le courant absorbé par le redresseur, conditionne le reste du spectre des
courants de perturbations (Figure I11-14).

100
E 50 N e N 22 S O )
S TN
g 0 T
] s
5]
0 3 4 5 &
10 100 110 1-10 1-10 1-10
Fréquence (Hz)

Figure III-14 Spectre du courant k dans le RSIL

La résonance, visible sur la Figure III-14 ci-dessus, se traduit par des oscillations non
négligeables du courant I; au blocage des diodes (Figure I11-15). Pour le vérifier, nous avons
la possibilité de passer dans le domaine temporel a 1'aide de transformées de Fourier rapides
inverses. La coupure brutale du courant imposée par la commutation des diodes excite le
circuit oscillant que nous avons défini précédemment. Ces oscillations sont ainsi dépendantes
de l'inductance du réseau sur laquelle nous n’avons malheureusement que peu d'influence.
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Figure III-15: Représentation du courant dans les branches du RSIL

Au blocage des diodes, on retrouve un phénomene similaire au saut de tension a la fin
de I'empictement des diodes du pont, lorsque ce dernier fonctionne en conduction continue. A
cet instant, des oscillations similaires a celles des courants parasites circulant dans les
branches du RSIL (Figure III-15) se manifestent également au niveau de la tension a I'entrée
du pont de diodes, comme le montre la Figure I11-16.

2507

260
g a5t 226 |
g . -
L 1w AV
o s =
e 0 0.005 ) 2 153
g e
& 1251 124
9
. 0064 000701 0.00762 0.00824 0.00235

tetops (8]
ternps (£)
—— Tenston du pont (V1)
""" Courant du pont 210 (4)

Figure I1I-16:Courant et tension a l'entrée du pont

Ces oscillations se propagent de la méme fagon sur le courant du réseau I,.s. La Figure
II-17 met en évidence la différence entre le courant de l'alimentation circulant dans les
inductances du RSIL, et le courant du pont de diodes. Au blocage des diodes, le courant du
pont est nul, contrairement au courant de l'alimentation qui commence une phase
d'oscillations.
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Figure I1I-17 Représentation des oscillations de courant

Tous les phénoménes que nous venons d'évoquer sont uniquement induits par le
blocage des diodes et la coupure du courant traversant les inductances, dont la valeur totale
est non négligeable (réseau et RSIL) ; ce sont donc des perturbations dont le niveau est défini
par la dérivée du courant. La démonstration est évidente, si 1'on revient sur l'expression Eq.
III-36 représentant le courant circulant dans les branches du RSIL, tout en négligeant le terme
fonction de la tension d'alimentation V;es. Cette expression se réduit alors a:

7L

res

I =
(ZL +2 %
e

S

) Uy, Eq. I11-36

Dans cette expression, apparait le produit ZLresDIL’ qui permet de montrer que le

courant [; est li¢ a la dérivée du courant absorbé (Eq. I11-37).
-1 :
zy O =Ly 2ogwo, 080 - Ly B‘Z—tL Eq. 111-37

La représentation temporelle de cette tension montre clairement la forte variation de la
dérivée du courant, qui se traduit par un saut de tension important suivant la valeur de
I'inductance considérée. Durant la conduction des diodes, la tension a l'entrée du redresseur
est égale a la tension continue, et c'est l'impédance de ligne qui compense la différence de
tension avec celle du réseau. De ce fait, le saut de tension de la tension aux bornes du
redresseur correspond a celui présenté sur la Figure I111-18.
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Figure I1I-18 Courant et tension de I'inductance du réseau
I1I1.5.3  Estimation du courant It en fonction de la tension

Nous venons de montrer que le saut de tension est provoqué par la coupure brutale du
courant via les inductances du réseau. Autrement dit, nous pouvons relier le niveau des
perturbations au saut de tension trés facilement visible sur la tension a I'entrée du pont de
diodes, et dont I'expression est donnée ctdessous.

i (t
L e 1 =AV Eq. I1I-38
dt teond

Cette amplitude, associée a un échelon de tension, permet de donner un modéele
simplifié de l'excitation, et de ce fait, du courant dans les branches du RSIL.

1 vV _1 Cx

=—e e =0 AV
Les T2t P H g Eq. I11-39
1+Ty [+ LD
B”N" H
‘*)N _ 1
avec Lres E(:N '[N = RN EDN
o2

L'expression Eq. III-39 nous renvoie ainsi directement aux relations Eq. III-8 et Eq. III-9
¢tablies dans la premiére partie ce qui prouve 1'équivalence des phénomenes.

Le saut de tension dépend principalement des éléments Rep, Cch que nous imposons, et
de Lis dont nous n'avons que des ordres de grandeur. Une étude de sensibilité de ces
parameétres est alors nécessaire pour déterminer quel est le poids de chacun sur le saut de
tension ou sur la dérivée du courant de ligne au blocage des diodes. Sans l'adjonction de filtre,
l'inductance du réseau n'est pas un ¢élément sur lequel nous pouvons agir facilement, c'est
pourquoi, dans un premier temps, elle est supposée invariante et fixée arbitrairement a la
valeur que nous avons utilisée jusqu'ici (f4mH). Cette hypothése permet de ne s'intéresser
qu'a I'évolution de AV en fonction de R, et Ccp. Pour Reh variant de 50 Q a 300 Q, et Cch
variant de 200 pF a 1 mF, la Figure III-19 met en évidence la faible influence de Cp sur AV
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pour une inductance élevée. Pour ces combinaisons, les variations de tension peuvent
atteindre des valeurs non négligeables (> 50 V). A4 contrario, pour une inductance plus faible,
c'est essentiellement le condensateur qui conditionne le saut de tension, comme nous pouvons
le constater sur la Figure III-20. Toutefois, I'amplitude de AV a considérablement diminué
pour des couples (Reh, Ccn) identiques, ce qui montre clairement l'influence de 1'inductance de
ligne.

[ ] TRAV (V)
=
; { ISh.an
[ 50
.I 5
a0
- 20
1
0=
ST e
100 i ]
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200= e
L o 400
250> 8 _—=<E0
Ren (Q) 300 <00
350-=T300 Can (UF)
Figure I1I-19 AV en fonction de R, et C., pour Figure III-20 AV en fonction de R, et C, pour
Lyes=4mH Lyes=500pH

L'importance de l'inductance totale du réseau sur AV, et de ce fait sur les
perturbations, se comprend facilement puisqu'elle définit directement la tension a ses bornes
(Eq. III-38). Toutefois, son impact sur la vitesse d'évolution du courant est beaucoup moins
intuitif. En fixant un couple Ry Cq, 1'évolution de AV en fonction de l'inductance (Lyes) est
monotone. De plus, le calcul de la dérivée moyenne du courant pour les différentes valeurs de
L:s au blocage des diodes montre le caractére quastlinéaire de cette évolution comme le
montre la Figure III-21. L'inductance joue également sur la puissance absorbée par le
redresseur, puisqu'elle contribue a fixer la tension du réseau continu. Il est intéressant de
constater qu'il existe une valeur d'inductance pour laquelle la puissance est maximale pour des
valeurs de résistance et de condensateur de charge données (Figure III-22). Nous pourrions
alors envisager wne étude inverse en cherchant la valeur de l'inductance et du condensateur
qui minimise le saut de tension pour une puissance donnée.
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Figure I1I-21 Evolution de AV en fonction de L, Figure I1I-22 Evolution de la puissance en fonction

de Ly

II1.6 Confrontation Simulations — Mesures

Pour confronter directement les résultats de la simulation aux mesures, nous avons
complété le modele initial en tenant compte des imperfections du RSIL et de sa structure
complete. Nous avons €galement supposé que 1'impédance du réseau est entierement définie
par celle d'un autotransformateur de 2kVA présent pour 1'alimentation du montage. Le schéma
équivalent de cette impédance est alors déduit des mesures réalisées au pont d'impédance. La
charge résistive est, quant a elle, fixée a 80  pour une capacité de 460 pF.

1) [TDSTS4L.CH1 50°¥ 1mS : : : ]
gIOSISALCH2 2. 8, A mS 000t

terps (1 ma/div )

— Tension du redresseur (50V/div) — Tension du redresseur (50 Vidm)
—— Courant réseau (2A/d1V) = Couratt résean (2 Mdiv)
Figure III-23 Mesures sur une alternance réseau du  Figure III-24 Simulation du courant réseau et de la
courant réseau et de la tension aux bornes du tension aux bornes du redresseur
redresseur

Les formes d'ondes de puissances simulées et mesurées concordent. Nous pouvons
constater que des oscillations apparaissent également sur le courant du réseau. La fréquence
des oscillations, visibles sur les courbes, est identique. Comme nous pouvons le constater sur
les Figure I1I-25 et Figure II1-26, le niveau de perturbations est également bien estimé et les
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instants d'apparition correspondent, ce qui permet de valider le calcul des quatre inconnues du
systeme d'équations. De tres faibles oscillations apparaissent également a l'amorcage des
diodes bien que le courant ne subisse pas de démarrage violent. Toutefois, a cet instant, c'est
la tension aux bornes du pont qui subit une variation de sa dérivée.

B} [TOS7541.CH3, 200 MY, 2mS |, 101,01,
200 mV / div

Figure I1I-25 Perturbations mesurées sur le RSIL

2ms/div

M) [TOSTSALCHY, 100 X, 2MS, , |\, 10t

Figure I1I-27 Tension du réseau "a vide"

200mV / div 2ms/div

Figure III-26 Perturbations simulées

Les différences qui apparaissent entre les
formes d'ondes mesurées et simulées
s'expliquent par les différentes imperfections
du réseau qui ne sont pas prises en compte.
La principale concerne la forme d'onde de la
tension du réseau qui est loin d'étre parfaite,
comme nous pouvons le constater sur la
Figure I11-27.

Dans cet exemple, tous les chemins de mode commun n'ont pas été pris en compte.
Les perturbations étudiées dans ce paragraphe sont du type différentiel et sont donc générées
au blocage des diodes. Cependant, les variations rapides de la tension d'entrée du pont
peuvent également générer des courants parasites de mode commun via des couplages
capacitifs entre les électrodes des diodes de redressement et le plan de masse, qui se trouve au

potentiel du radiateur.

II.7 Prise en compte des capacités de mode commun du redresseur

Pour des courants plus élevés, un systeme de refroidissement est parfois nécessaire, et
s'il est relié a la terre du systeme pour des raisons de €curité¢, des couplages capacitifs
parasites apparaissent et sont susceptibles des provoquer des courants de mode commun. Les
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couplages capacitifs parasites les plus préjudiciables sont généralement associés aux
potentiels qui peuvent évoluer brutalement. Ainsi, les capacités de mode commun que nous
allons retenir et associer au pont de diodes sont représentées sur la Figure III-28 par les
¢léments Cmc; et Cmc,. Ces deux capacités voient alors les sauts de tension provoqués par le
blocage des diodes, dont nous avons pu constater l'influence sur les perturbations de mode
différentiel.

'y
RSIL

sl ] a g
Filtre T
1EY

Cmcl —— --Cmc2

Figure III-28 Capacités de mode commun du redresseur

1171 Estimation du courant de mode commun

Ces capacités sont modélisées par des impédances représentant deux chemins de
propagation supplémentaires par rapport au schéma équivalent présenté sur la Figure II1-12.

Lres lrcs Lm Imc 1

Vl’eS C

Figure III-29 Schéma équivalent du pont avec capacités de mode commun

Aux deux nouveaux parcours, sont associé¢s deux nouvelles variables représentant les
courants de mode commun de chaque capacité parasite. La nouvelle matrice associée a ce
schéma est présentée ckdessous.

Oles [ LEZLreS"'zEZt ~Z Z OLD'1 0 Vies + 2700 [
Blmcl BZ B ~Zi  Zi+ Zeab+ Zimel 0 OB EE_(Zt + Zeab) OL E
Owe2 0 O % 0 Zi+ Zeab + Zmez 00 0%+ Zean) OL [
I I I I
oot 0 [ 2% ZtZay  AZtZew) 10 A%+ Zean) OL
Eq. 11140

Ainsi b courant de mode commun total est directement calculable grace aux courants
Imcl et Imc2 :
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Imc = Imc1 + Ime2

Avec cette représentation matricielle, les courants }; et b circulant respectivement
dans les branches haute et basse du RSIL sont définis par les relations suivantes:

It1 = Ires = IL — Imc1

Itp = Ires = IL + Imc2

De plus, en appliquant la définition classique du courant de mode différentiel (Lgif),
nous obtenons:

Imc1 = Ime2

Lgiff = Tres — 1L —
di res )

Grace a la simulation, nous avons la possibilité de définir des capacités parasites Cmc
et Cmc, quelconques. 1 faut alors distinguer deux as de figure. Le premier consiste a
considérer des valeurs de capacités parasites identiques. Naturellement, le deuxiéme, plus
vraisemblable, envisage que la valeur de ces éléments différe sensiblement.

Dans le premier cas, les capacités de mémes valeurs permettent de conserver la
symétrie du schéma. Les courants Imc; et Imc; se compensent, de telle sorte que le courant de
mode commun normalement issu de ces éléments est nul. Il en résulte que b courant généré
par ces capacités est du type différentiel. Nous obtenons donc:

It = = Ine2

Pour lexemple suivant, les valeurs des capacités de mode commun Cmc; et Cmc, sont
choisies arbitrairement, et valent respectivement de 20 pF et 22 pF, soit une différence de
10%. Nous pouvons alors constater que ['écart entre les spectres du courant dans le RSIL et
du courant de mode commun est de 100 dBpA sur la quasttotalité de la plage de fréquences
(Figure I11-30). Avec une telle différence, nous pouvons conclure que le courant de mode
commun est totalement négligeable devant le courant de mode différentiel.

100

i 60 \

g 20 ]

% — rr——{ L L LT

§ 20 \\_/

O —60 ——

~100 3 4 5 6
10 100 1-10 1-10 110 1-10
Fréquence (Hz)
Courant dans le RSIL (Idiff)

— Courant de mode commun (Imc)

Figure III-30 Comparaison entre le courant de mode commun et le courant dans le RSIL

En développant l'inverse de la matrice du systéme, on obtient les relations permettant
d'exprimer les courants L; I et I,.. Nous pouvons alors facilement quantifier le rapport entre
les courants dans les branches du RSIL et le courant de mode commun en fonction des
différentes impédances. Pour limiter la complexité des calculs, nous pouvons supposer que
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l'influence du cablage représenté par l'impédance Z.,p est négligeable. Cette hypothése permet
ainsi d'obtenir les relations suivantes (Eq. [1I-41):

Iy (Zt + chl) Zime2 I0) (Zt + chz) el

= = Eq. IT1-41

Ime - (chl - chZ) (7, Ime - (chl _ch2) [Z

Les deux résultats étant équivalents, nous pouvons n'en traiter qu'un et exprimer le
module du rapport en fonction des ¢léments:

- [ RN ICN [CmCZ(D[E?[
(Cmc2 + CN) 0 1 Cme2+*CN [ Eq. 11142

i ‘Cmcl - Cmc2‘ 1+ (RN [CN Edo)z

Ity

Ime

Nous obtenons ainsi une relation permettant d’estimer le rapport entre le courant de
mode différentiel circulant principalement dans les branches du RSIL et le courant traversant
une capacité parasite de mode commun de pont en fonction de Cy et Cye; et Cyez sur toute la
plage de fréquences.

En supposant que la capacité parasite Cpco est faible devant celle du RSIL, le rapport
se définit de deux fagons différentes suivant la fréquence. Pour les fréquences les plus basses,
ce rapport s'exprime par la relation c+dessous:

Iy | _ CN
Imc| |Cmcl ~Crnc2

w petit (< 100 kHz) Eq. 11143

Pour des fréquences plus €levées, le rapport ne dépend plus que des €léments parasites
et ne fait plus intervenir la capacité du RSIL.

| Itl | ~ Cmc2

|Imc| |Cmc1 _Cmc2|
Une démarche similaire permet d'aboutir aux mémes conclusions quant au rapport

entre le courant de mode différentiel et de mode commun. En basse fréquence, 1'expression est

identique a la relation Eq. 111-43, et pour des fréquences plus élevées nous trouvons une
expression assez intuitive (Eq. I11-45) qui fait intervenir la somme des capacités parasites.

w grand (>1 MHz) Eq. I11-44

Lyifr Cmcl + Cme2

Eq. 11145

Imc ) ‘Cmcl_cmc2‘

Ces différentes relations montrent clairement que les écarts entre le mode commun et
le mode différentiel sont fonctions de la différence des capacités parasites. Plus cette
différence est petite, plus le rapport est important. Pour une gamme de fréquences moyennes,
on constate que le courant de mode différentiel reste majoritaire, malgré d'importantes
différences entre les capacités parasites. De plus, il est peu probable qu’il existe une grande
disparité entre les capacités Cmc; et Cmcy, qu’elles soient purement parasites ou discretes
(capacit¢ Y d’un filtre de mode commun). Nous pouvons ainsi conclure que les courants de
mode commun générés par le redresseur peuvent étre négligés devant ceux de mode
différentiel
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111.7.2  Capacités parasites entre le bus continu et la terre

Les capacités parasites présentes entre les pistes du bus continu C- et C; et le plan de
masse (Figure III-31) ne sont pas soumises a de fortes variations de potentiels. Les
conclusions sont alors similaires, le courant de mode commun représentant la somme des
courants traversant ses ¢léments reste négligeable devant le courant circulant dans les
branches du RSIL.

X
RSIL

ey L £

O Filtre T
3k

= = C-=£c =

Figure I1I-31: Représentation des capacités parasites C, et C_ du bus continu

Il faut toutefois tenir compte de ces éléments dans le cas de 1'association d'un pont de
diodes et d'un convertisseur. En effet, les surtensions provoquées par les commutations,
dégradent le réseau continu et induisent des courants de mode commun au travers des
capacités parasites C; et C-. Ces deux éléments créent de nouveaux chemins de propagation
de mode commun. De ce fait, la prise en compte de ces capacités parasites doit étre faite au
niveau de la modélisation du convertisseur haute fréquence.

IV. ASSOCIATION D’UN PONT DE DIODE EN CONDUCTION DISCONTINUE ET D’UN
CONVERTISSEUR HAUTE FREQUENCE

Nous avons vu dans les paragraphes précédents de quelle fagon les perturbations
conduites sont théoriquement modifiées en associant un redresseur a un convertisseur
statique, dont la structure permet la conduction continue des diodes. Il nous faut maintenant
traiter 1'impact de la conduction discontinue sur les perturbations. Le pont de diodes est alors
directement chargé par un convertisseur dont I'alimentation est normalement réalisée par une
source de tension continue. Ce convertisseur constitue alors une charge capacitive pour le
redresseur.

Pour commencer cette étude, le convertisseur traité est représenté par un hacheur
abaisseur (Figure I1I-32) dont la structure, certes rudimentaire, permet de se familiariser avec
les principaux phénomenes, sans pour autant restreindre la portée de I'é¢tude. Il possede
¢galement l'avantage de s'apparenter directement a des structures telles que les onduleurs
triphasés. Les parties qui suivent s'attachent a présenter comment calculer les perturbations
conduites de ce convertisseur en tenant compte du redresseur, tout en conservant la méthode
d'estimation matricielle étudiée dans le chapitre précédent. Pour cel, nous allons proposer
une technique simple pour déterminer le point de fonctionnement du redresseur, permettant
ainsi d'estimer le niveau de la tension continue qui représente 1'un des principaux parametres
des sources de perturbation.
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Figure III-32 Association du redresseur et du hacheur

IV.1 Détermination du point de fonctionnement des diodes

Dans un premier temps, il est important de comprendre comment se comporte le
redresseur lorsque sa charge n’est plus une simple résistance mais un convertisseur. Les
courbes présentées sur les figures qui suivent sont issues de mesures sur une structure
abaisseuse identique a celle étudiée dans le chapitre précédent. Nous pouvons constater sur les
différents relevés ctdessous que les formes d'ondes alternatives (Figure I1I-33) ont une forme
similaire a celles du redresseur chargé par une simple résistance. L'allure générale de la
tension continue bien que bruitée par les commutations des interrupteurs est également
identique.

E T i |

C T 1
LB L L L L L LB L L

}[TDST541.CH1 2 & 2 mS

13} [TOS754L.CH1 2°A 2mS :
HTDS“NW20|\F..2.ln'5...|....|....|....|....|....

i) [TOS754L.CH2, 50 W, 2|l115..|....|....|....|....|....

Figure III-33 Tension (rouge) et Courant alternatif Figure I1I-34 Tension redressée (rouge) et courant
d'entrée (bleu) alternatif (bleu)

Le fonctionnement du convertisseur n'engendre pas de phénoméne supplémentaire en
basse fréquence, nous retrouvons les déformations de la tension liées aux phases de
conduction et de blocage. Nous pouvons en conclure que le convertisseur se comporte comme
une résistance équivalente, dont la valeur dépend alors du niveau de puissance fourni a la
charge de ce dernier. Autrement dit, du coté alternatif cette résistance doit imposer la méme
puissance active que le convertisseur, définissant ainsi un point de fonctionnement équivalent.
Le but de cette étude est d'estimer le point de fonctionnement du redresseur. En terme de
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puissance active, la plupart des systémes peut se représenter par une résistance équivalente, et
c'est ce que nous allons faire pour le convertisseur (Figure III-35). Pour déterminer cette
résistance €quivalente, i faut comparer les puissances du convertisseur et du redresseur seul
dans un premier temps, et s'intéresser aux grandeurs d'entrées de ce dernier.

I cemmmmmmeeees .
Dl* AD;

G——
Réseau V.

\ Ad

D, & XD

T
L]

Figure I1I-35 Représentation de la puissance du convertisseur par une résistance équivalente

Si Ve(t) et Ie(t) représentent respectivement la tension et le courant a l'entrée du
hacheur, ces grandeurs peuvent se décomposer en série de Fourier. Le courant k. correspond
au courant de charge du hacheur découpé par l'interrupteur et filtré par le ou les condensateurs
de découplage du réseau continu. Nous pouvons alors supposer que la valeur moyenne
constitue la principale composante de ce courant, et que 1'ondulation associée au découpage
est faible. Pour assurer cette condition, nous allons supposer que I'ondulation du courant n'est
induite que par le découpage, et que 1'ondulation de tension n'est due qu'au redresseur. De plus
nous pouvons faire I'hypothése réaliste que le rapport entre la fréquence de découpage et celle
de l'ondulation de tension est un nombre entier N. La décomposition en série de Fourier de
ces grandeurs est alors donnée par les expressions suivantes:

+00 +oo
' .0 2m O ' . O Tt

Ve(t) = Vo + Z VnkaIDnElz?D+(an|D Ie(t) = I + Z ImDhmIDm[NE)Z?D+(pIm
n= =1

Par définition, la puissance active absorbée par le hacheur série se détermine par la
valeur moyenne de la puissance instantanée sur la période la plus grande, soit T (Eq. I11-46).

T .+oo
Pe = % HF Ve(t) Oe(t) dt = Vo Lo + % 0 Z V(ng) Un B:OS((pVNE - (pln) Eq. 11146
0 n=1

Nous voyons alors que la puissance portée par les harmoniques est trés faible puisque
'amplitude des harmoniques diminue rapidement avec l'augmentation de la fréquence. Ainsi,
du développement de cette expression, seul le terme correspondant au produit des valeurs
moyennes est retenu. Ce terme permet de donner une trés bonne estimation de la puissance
active absorbée par le hacheur. Connaissant la nature et les ¢léments de la charge, la valeur
moyenne du courant est alors relativement simple & déterminer.

En ce qui concerne I'expression de la puissance consommeée par la résistance de charge
du redresseur seul, la relation Eq. I11-46 reste valable pour N = 1 et permet d'aboutir
facilement a 1'équation classique donnée par Eq. I11-47.

Vo 1
= +

‘ﬁ 2 [Rch

T

400
2
0 Z Vn Eq. 11147

n=1
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De cette relation, nous ne retiendrons également que le premier terme. Nous
vérifierons par la suite, sur quelques exemples, que la puissance portée par les harmoniques
de la tension est négligeable. Le hacheur peut étre alors assimilé a la résistance Rg, en veillant
a respecter 1'égalité Eq. I11-48 dans laquelle Iy correspond moyen a I'entrée du convertisseur et
Vy représente la valeur moyenne de la tension redressée:

Vo _

—=1p .
R, Convertiss eur

Eq. 11148

Cependant, nous devons faire face a un probléme supplémentaire, puisque la tension
aux bornes du condensateur est également fonction de la résistance de charge, qui constitue
I'élément que nous recherchons. Pour sortir de cette impasse, il faut établir la valeur moyenne
de la tension aux bornes du condensateur (Eq. I1I-49).

2[A _—aliton
Vo - T[é ko d[(COS(B Dtcond_(p-l_x) —COS((p_X))
r
Vies UG
+LH [(COS(qJ +0) - cos(wr Heond + @ + 9))
I:D _ Tr_zﬂond[D
2 [Reh ECch RehCety
+ 2NN (G| Ve Cbos(cr Heona + 9+ 6) .1 —e el g
r L —Olond L
I Ae B:OS(B Heond + (P) 0
Eq. I11-49

Dans cette expression, la quasttotalité des constantes, qu'elles soient connues ou
recherchées dépend de Rg,. La solution consiste alors a définir un nouveau jeu d'équations non
linéaires, constitué des relations précédentes et dans lequel 1'équation Eq. III-49 est ajoutée.
Les inconnues de ce systéme sont alors 0, @, A, teong €t Ren. Beaucoup plus simple a mettre en
ceuvre que la précédente, cette méthode offre la possibilité, comme nous l'avons déja vu,
d'exprimer le régime permanent directement grace a ces cinq variables.
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Courant (A)

temps (s)
—— courant mesuré

Courant simulé

Figure III-36 Comparaison mesure simulation

Vies=115V
Lres =4 mH
Cch =390 },tF
Ih =2A

Rapport cyclique = 50%

LDcp LD [16.19824(rad) [
06 O [DO.92384(rad)[
O U] J
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[Feond [ [Do.oo394(s) [D
rDRch rD [1102.3524(Q) [

Les résultats obtenus sont tout a fait satisfaisants. Dans cet exemple, la valeur
moyenne de la tension est estimée par la mesure a 97V pour une valeur simulée de 96,7V. La
puissance active, calculée a 91,4 W, est alors d'autant plus proche de la mesure qui, aux
incertitudes pres, est estimée a 92W a l'entrée du convertisseur. Nous pouvons en conclure
que le point de fonctionnement du redresseur est parfaitement estimé.

Malgré ces résultats trés probants, il faut garder a l'esprit qu'ils sont fortement
dépendants de l'inductance du réseau qui, dans notre cas, est relativement simple a estimer.
Pour une approche de conception entierement basée sur la simulation, cette inductance est
inconnue. Si seules les inductances du RSIL sont prisent en compte pour définir I'impédance
du réseau, l'erreur peut devenir importante, comme en témoigne la Figure III-37 ci-dessous.

Courant (A)

0.004

0.008

0.01

temps (s)

courant mesuré
Courant simulé pour Lres = 500pH

() -

0,02

Figure III-37 Influence de I'inductance du réseau
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La diminution de la durée de conduction des diodes pour une puissance donnée ne
compense pas l'augmentation de l'amplitude des impulsions, ce qui a pour conséquence
directe une augmentation de la valeur efficace du courant dans les diodes, faussant ainsi leur
dimensionnement. Le manque d'information sur l'inductance totale peut également induire un
surdimensionnement du filtrage différentiel, mais avons-nous réellement le choix?

IV.2 Etude des perturbations conduites

Une mesure directe des perturbations aux bornes des résistances de 50 Q du RSIL
montre 1'influence du redresseur durant les phases de conduction des diodes. La conduction
discontinue des diodes présente trois états distincts (2 états de conduction + 1 état bloqué) qui
se répercutent autant sur les grandeurs de puissance que sur les perturbations hautes
fréquences. Pour une branche de mesure, nous pouvons constater une différence du niveau de
perturbations suivant la conduction des diodes. Pour la deuxieéme branche, les mécanismes
s'inversent.

B) [Tek TDST54DL.CH2 10 ¥ 2.5mS - : : :
A [Tek TDSFSMCHY 2 A 25mM8, 00000100003

Figure I1I-38 Mesure temporelle des perturbations (rouge) et courant alternatif absorbé (bleu) d'une
association redresseur — hacheur série

Sur le relevé, le niveau des perturbations est tel que nous ne pouvons malheureusement pas
visualiser clairement les oscillations propres au redresseur au blocage des diodes. Les
perturbations du convertisseur sont portées par le courant de puissance durant la conduction
des diodes, qui offrent naturellement une impédance relativement faible. Durant le blocage,
les €léments parasites (capacités) intrinseques aux diodes sont suffisamment importants pour
permettrent la circulation des courants parasites hautes fréquences.

Pour estimer le plus simplement possible le niveau de perturbations de ce type de
d'association, nous avons choisi de conserver la méthode fréquentielle basée sur la résolution
d'un systéme matriciel. Nous avons déja pu constater l'efficacité de ce type de méthode
lorsqu'elle est appliquée aux convertisseurs. Cette approche nécessite 1'hypothése forte que le
pont de diodes et le convertisseur peuvent se linéariser.

1V.2.1  Perturbations associées aux phases de conduction des diodes

Durant les phases de conduction les couples de diodes passantes (D; et Ds pour
l'alternance positive et D, et D3 pour l'alternance négative) sont modélisées par des
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impédances identiques de faibles valeurs. Le convertisseur est alors représenté par un schéma
fréquentiel a l'aide de source de perturbations (Figure III-39). Son systéme matriciel est
donné, a titre d'exemple, par la relation Eq. I1I-50.

ZL Lees I Zdl ch,h
Vi
rsil_h 71 L IS
e me §
G
Vrsilib V4 Zeoe T | J
ZL Za Ly q
— ’

Figure I1I-39: Schéma fréquentiel relatif a 1'alternance positive (D; et Dy passantes)

pHz+2) 22, Z of'p o

(res [ p
. res - 0 -2z l:Zdl + 744 ... D —(Z»[ + Zd4) 00 0O ZeprUs B

I, Ll (2 & + Zebf [ O 0
B B: |:| ¢ |:| El:l VS + ZdC_b E[S |:|
- Ime C ] 74 _(Zt + Zd4) I:ZISCSZTZ_?A‘Z D 0 0 G'chbf FDSD
rFen b 5 RS £
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Eq. 11150

Les courants obtenus par la résolution du systéme linéaire précédent permettent ¢
calculer les tensions des branches de mesure du RSIL (Eq. ITI-51).

VRSIL h = Zt E(Ires - IL)

Eq. I1I-51
VRSIL_b =7 [(IL = Ires — Imc)

Pour l'alternance négative, les diodes D, et D3 sont passantes, ce qui revient a inverser
la source de courant Is. Le systéme matriciel est alors identique, en inversant le signe de la
source de courant. La source de mode commun, quant a elle, est inchangée. Ainsi, pour une
branche donnée du RSIL, la tension est modifiée suivant la phase de conduction. Dans un cas,
les courants de mode commun et de mode différentiel s'additionnent, dans l'autre, ils se
soustraient. On observe alors le comportement dual sur 'autre branche de mesure.

1V.2.2  Phase de blocage des diodes

Durant la phase de blocage, les diodes supposées identiques se répartissent les
tensions. De plus nous pouvons admettre que les courants de perturbations sont trop rapides
pour remettre en conduction les diodes de redressement Figure I1I-40). Ainsi, seules les
capacités parasites sont susceptibles de laisser passer les courants hautes fréquences. A l'instar
des interrupteurs de puissance, les diodes présentent des capacités variables (en fonction de la
tension qu'elles supportent) qui ne sont évidement pas modélisables simplement en fréquence.
Si nous voulons conserver une démarche fréquentielle simple, la diode est représentée par une
capacité constante.
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Figure 11I-40 Tension aux bornes d'une diode de redressement

La représentation matricielle (Eq. III-50) reste valable pour cette phase en modifiant les
impédances des diodes.

IV.3 Sommation des perturbations ¢lémentaires

Chacune des phases de conduction précédentes possede sa propre signature spectrale.
Le travail mené sur le calcul du point de fonctionnement du pont permet de déterminer la
durée de conduction des diodes. Ces temps définissent la quantité de perturbations qu'il faut
considérer sur chacune des phases de conduction. Nous pouvons alors définir le nombre (Nj)
de périodes de découpage comprises dans la phase i. Evidemment, la probabilité que ce
nombre soit un entier est faible, nous pouvons toutefois supposer que N; est suffisamment
grand pour pourvoir arrondir sa valeur et négliger les effets des parties de période non
considérées.

L'étape suivante consiste a sommer les spectres Sgei ¢lémentaires définis sur une
période de découpage appartenant a la phase 1 (Figure I11-41).

Phase n°1

P________
—_—

S

—

=

v ) “"T T Sdec l(p)
\] E Tdec

. Thec

Figure I11-41 Perturbations élémentaires associées a la phase i

Le spectre global (Sit) est obtenu in fine en sommant les trois phases (Eq. [1I-52).

k
3 LD Ni-1 - FQ@LD T,
StOt = Z I:sdec iD Z € 0 D avec NO = Eq. I11-52
r ' r Tdec
i=1 [ k=0 []
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Cependant, ce calcul simplifi¢ n’est plus viable pour des commandes MLIL puisque les
instants de commutation ne sont plus équidistants. Pour étre rigoureux, il faut réaliser une
¢tude spectrale pour chaque commutation, ce qui semble peu réaliste pour des fréquences de
découpage élevées. Cette solution n’est alors pas retenue pour 1’étude spectrale des variateurs
de vitesse.

IV.4 Etude complete des phases et recombinaison spectrale

Ce calcul s’inspire du précédent. Les sources excitatrices de mode commun et de
mode différentiel sont définies ici sur une période de redressement T;. Dans cette optique,
chaque phase représente une fenétre temporelle d’étude dont la durée est parfaitement connue.
Les spectres des perturbations conduites relatifs a chaque topologie sont déterminés via des
représentations matricielles. Si ; (t) représente la fenétre temporelle associée a la phase iet
si(t) le signal temporel de durée T; représentant les perturbations associées a cette phase, alors

le signal total (si(t)) des perturbations sur une période réseau s'exprime par la relation (Eq.
[I-53).

3
Stot (1) = z si(t) LI5(1) Eq. 1153
i=1
A
Phase 1 Phase 2 Phase 3 Phase 2
s1(t) s2(t) s3(t) s2(t)
LTSN bt
of "1 -
teond Tred ~tcond teond Tred ~teond

Figure I1I-42: Représentation des phases et de leur fenétre associée

Ces produits de fonctions temporelles aménent naturellement des produits de
convolution des transformées de Fourier dans le domaine fréquentiel (Eq. I1I-54).

3
Stot (F) = Z S D|‘| () Eq. 1154
1=1

avec ni(f) transformées de Fourier[]i(t)

et Si(f transformées de Fourier s;(t)
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Afin de généraliser le modele, une seule matrice est définie a partir du schéma
représenté sur la Figure III-43. Le courant absorbé par le pont de diodes est également
représenté comme une source de perturbation pour ces effets en basse fréquence.

Lrsil Lcab
“AAAA Va¥aa’a
l Crsil
Ry R
rsil
RL Rrsil
LL T Crsﬂ
Lrsil
Pont de diodes Loy Rocs

Figure I11-43 Schéma fréquentiel complet

L’impédance des diodes est choisie en fonction de la phase dans laquelle se trouve le
pont. Ainsi, les diodes passantes sont modélisées par des circuits R,L séries et les diodes
bloquées par des circuits L,C séries. La sélection des phases se fait alors au sein de la matrice,
en modifiant ks impédances Zq1, Zp, Zs et Zqys (Figure 111-44). Les spectres calculés a partir
de chacune de ces matrices sont convolués aux fenétres de conduction puis sommés.

Calcul
Matriciel de la

Calcul
Matriciel de la

Calcul
Matriciel de la

phase 1 phase 2 phase 3
D1 et D4 D1D2 D3 D4 D2 etD3
passantes bloquées passantes

Y %k Produit de convolution
Spectre

Figure I1I-44 Synoptique général de I'analyse spectrale

V. CONCLUSION

Cette étude est essentiellement dédiée a la modélisation d'un pont de diodes en
conduction discontinue. L'idée maitresse de ce travail est d'approcher le spectre résultant de
l'association d'un convertisseur et d'un redresseur par des modeles simples permettant des
calculs rapides. Bien que cette approche manque de rigueur, elle permet d'appréhender les
phénomeénes et met en évidence les interactions possibles entre une structure de redressement
et son environnement. Cette démarche nécessite une mise en équation du systeme différentiel
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relatif au pont de diodes, dont la résolution permet de connaitre les différentes phases de
conduction des diodes. Ces phases imposent des chemins de propagations différents dont la
prise en compte est possible grace a une représentation générale de la structure. La méthode
d'analyse des perturbations conduites basée sur des sources de perturbations locales reste
valide, et permet de traiter le probléme dans le domaine fréquentiel Naturellement, il existe
des méthodes de résolution fréquentielle moins restrictives [[ORDACH-02] qui sont basées
sur l'itération de produit de convolution. Ces méthodes, qui ne nécessitent aucune hypothése,
sont malheureusement pénalisées par des temps de résolution extrémement longs. La solution
que nous proposons reste alors compétitive.
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Chapitre IV
MODELISATION CEM D'UN ONDULEUR TRIPHASE
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L. INTRODUCTION

Les techniques de modélisation que nous venons d'explorer permettent, quelle que soit
la structure étudiée, d'estimer le niveau des perturbations conduites. Cette premiére étape,
bien quessentiellement théorique, était indispensable pour confirmer 1'efficacité des méthodes
basées sur une représentation par des sources de perturbations localisées qui permettent une
mod¢lisation tout a fait acceptable et relativement simple des convertisseurs de puissance.
Rappelons toutefois que pour la plupart des structures simples, de part leurs topologies ou
leur loi de commande, les diverses méthodes présentées dans le chapitre précédent se valent.
Cependant, I'augmentation du nombre d'interrupteurs entraine rapidement un clivage entre ces
méthodes. Pour ne pas perdre de vue la démarche de conception vers laquelle nous cherchons
a aboutir, nous nous sommes orientés naturellement vers une approche uniquement
fréquentielle grace a la modélisation matricielle. Cette étude nécessite malgré tout une
premicre phase portant sur "l'analyse CEM" de la structure. Nous espérons par 1a, interpréter
les principaux phénomenes, déterminer les ¢léments les plus critiques et in fine proposer une
représentation CEM pertinente. La structure de variateur de vitesse étudiée est classique
puisqu'elle comprend un premier étage de redressement non commandé dont nous avons vu
lI'influence dans le chapitre précédent, suivi d'un onduleur triphasé a modulation de largeurs
d'impulsions (MLI), sans oublier la charge constituée d’une machine asynchrone et de son
cable d'alimentation (Figure IV-1). Les travaux de modélisation CEM des onduleurs triphasés
sont nombreux et ont pour objectif commun la réduction des perturbations générées par ce
type d'équipement [GRANDI]. Toutefois, l'approche généralement utilisée est basée
essentiellement sur des études expérimentales associées a des simulations temporelles.

Machine
Asynchrone

Filtre |
o1& | ¥ | 55

refroidisseur

Figure IV-1 Structure du variateur de vitesse étudiée

II. LOCALISATION DES SOURCES DE PERTURBATIONS DE L'ONDULEUR

Nous avons vu au cours du second chapitre les principaux mécanismes CEM d'un
convertisseur ¢lémentaire ne possédant qu'une seule cellule de commutation, le hacheur série.
Dans le cas d'un onduleur triphasé, la démarche reste identique ; c'est l'analyse a trois
composantes "source-chemin-victime" qui permet d'élaborer un schéma équivalent pertinent.
Dans cette ¢tude, le RSIL représente évidement toujours la victime qui se situe a l'interface
entre le réseau d'alimentation et l'équipement testé. Les sources, quant a elles, sont
relativement simples a localiser puisqu'elles sont encore une fois associées aux interrupteurs
de puissance et plus précisément aux fortes variations de potentiels et de courants que ces
derniers provoquent. Les stratégies de commande sont nettement plus complexes et
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engendrent des densités spectrales larges bandes comme nous le verrons en détail par la suite.
La troisieme et derniére composante, que représentent les chemins de propagation, est plus
délicate a aborder puisqu'elle est constituée d'un ensemble d'éléments de nature différente. En
effet, nous allons voir que la charge constitué¢e d'un systeme triphasé¢ de conducteurs et d'une
machine asynchrone représente 1'un des principaux trajets pour les courants parasites. Pour la
gamme de fréquences sur laquelle cette étude s'appuie, nous pouvons définir un schéma
¢lectrique équivalent dans le domaine fréquentiel par des impédances €équivalentes qui, a
l'aide des sources localisées, permet de lin€ariser le convertisseur.

II.1 Potentiels Critiques

Il peut exister de nombreuses connexions dont les potentiels sont susceptibles de varier
fortement au sein d'une structure de puissance. Outre la tension aux bornes des interrupteurs,
sur laquelle nous reviendrons, les tensions imposées par les dispositifs de commande sont
¢galement sujettes a de fortes variations. En effet, la vitesse des commutations en sortie des

circuits de commande peut atteindre parfois lk%s ce qui représente le méme ordre de

grandeur que les vitesses de commutation des tensions aux bornes de puissance des
interrupteurs. Cependant nous allons supposer que les couplages capacitifs parasites entre ces
potentiels et la terre responsables des courants de mode commun sont moins importants que
ceux du circuit de puissance. Cette hypothese est réaliste car dans la plupart des applications
les étages de commande rapprochés sont réalisés par des circuits spécifiques placés a
proximité des interrupteurs de puissance minimisant ainsi le nombre de composants et les
surfaces en regard. De plus, la majeure partie des interactions entre les circuits de puissance et
de commande est généralement due aux diaphonies inductives [MERIENNE-96].

Les modules de puissance des variateurs de vitesse utilisés comme support de cette
¢tude constituent un ensemble de six IGBTs et leurs diodes antiparalleles brasés sur des pistes
de cuivre [SEMIKRON]. Le redresseur d'entrée est ¢galement implanté dans ce module. Les
pistes sont elles-mémes placées sur un méme substrat en céramique fin = 600um) dont la
face arri¢re est également cuivrée pour améliorer la conductivité thermique du module. De ce
fait, les puces de silicium ainsi que les différentes pistes de cuivre se trouvent directement a
proximité d'un potentiel de terre par l'intermédiaire du radiateur qui se trouve naturellement
reli¢ a la terre pour des questions de sécurité. Ceci a pour effet direct un couplage capacitif
important entre les pistes placées au potentiel des collecteurs avec la surface arriere du
module. Nous avons vu précédemment que ces couplages modélisés par des capacités
parasites sont a I'origine des courants de mode commun des structures de puissance. La valeur
de ces éléments parasites est relativement faible, rendant ainsi leur mesure trés approximative.
(<I5pF sur le module testé). Des ordres de grandeur peuvent étre alors donnés a partir de
relations classiques connaissant la géométrie des pistes cuivrées dans le module [ WALKER].
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oseydouour 1NossaIpar

semelle en cuivre

shunts de mesure de courant

Figure IV-2 Module de puissance IGBT (Semikron 600V — 17A) contenant un redresseur monophasé et
un onduleur triphasé

1.2 Schéma équivalent fréquentiel de la cellule de commutation

Un onduleur triphasé est d'un point de vue topologique un convertisseur symétrique.
Autrement dit, les courants parasites de mode commun n'ont, a priori, pas de chemins
privilégiés et circulent dans l'ensemble de la structure pour retourner au lieu ou ils ont été
créés. Cette symétrie se situe notamment au niveau des cellules de commutation qui,
contrairement a celle du hacheur série que nous avons déja présenté, posséde deux
interrupteurs identiques ayant la méme fonction et commandés de fagon complémentaire
(Figure IV-3). Si I'on se reporte au second chapitre, le schéma fréquentiel équivalent d'une
cellule se compose de deux générateurs de perturbations représentant d'une part les fortes
variations de potentiel du point milieu (M), considérés comme une cause directe des courants
de mode commun, et d'autre part les variations de courant générées par le découpage du
courant de puissance absorbé par la charge. Pour un onduleur, cette représentation est tout a
fait valide puisque les composants de puissance, intégrés au module présenté¢ dans le
paragraphe précédent, présente une fois de plus des liaisons capacitives parasites compatibles
avec ce schéma.

H

Jg%
M o (D
NI

Figure IV-3 Cellule de commutation a deux Figure IV-4 Schéma équivalent fréquentiel
interrupteurs

Les perturbations conduites estimées a l'aide de cette approche sont évidemment fortement
dépendantes des sources que nous venons de rappeler. La multiplicité et la complexité des lois
de commande qui définissent directement ces générateurs ajoutent une difficulté
supplémentaire au calcul des harmoniques prépondérants. Pour un onduleur triphasé, il existe
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alors trois sources de perturbations en tension sur lesquelles nous allons nous focaliser dans
un premier temps.

III. ELABORATION DES SOURCES DE PERTURBATIONS EN TENSION

Nous allons détailler, dans ce paragraphe, comment décrire les sources de
perturbations en tension pour chaque bras de l'onduleur. La source de mode différentiel,
modélisée par le générateur de courant, n'est volontairement pas traitée pour le moment, un
paragraphe lui étant directement consacrée dans la suite de ce chapitre. Comme nous venons
de le présenter, les trois sources de tensions sont définies dans le domaine fréquentiel, a I'aide
de transformées de Laplace usuelles. La démarche est donc identique a celle présentée dans le
paragraphe VI.1.1 du second chapitre [REVOL-03-1].

III.1 Définition des créneaux modulés

Les signaux définis par une modulation de largeur d'impulsion possédent un contenu
spectral beaucoup plus complexe que des formes d'onde classiques telles que les signaux en
créneau ou trapeze. Pourtant, sur une période de découpage, ces grandeurs sont similaires
puisque la forme temporelle de la tension aux bornes d'un interrupteur correspond toujours au
découpage d'une tension continue. C'est naturellement la somme d'un nombre é¢levé de
signaux ¢lémentaires dont l'un des parametres évolue au cours du temps qui modifie
considérablement la densité spectrale. Dans le cas de modulations de largeur d'impulsion
usuelles, c'est 1'évolution de la largueur du créneau de la tension de commande d'une période
de découpage a l'autre qui engendre des composantes basses fréquences suivant la stratégie de
commande. La tension de sortie issue de la conversion contient alors les composantes
fréquentielles de loi de commande. Pour calculer les sources de perturbations de l'onduleur
nous allons suivre une démarche identique a celle proposée dans le second chapitre. Il nous
faut cependant tenir compte de I'évolution des instants d'amorcage et de blocage des
interrupteurs sur la totalité de la "période vraie" du systéme.

En supposant dans un premier temps que les instants d'amorcage et de blocage sur une
période de découpage soient connus, nous pouvons utiliser la relation (Eq. II-13) définie dans
le second chapitre. Cette expression permet de décrire dans le domaine fréquentiel un signal
trapézoidal dont la position, la largeur et les fronts relatifs aux commutations sont réglables.
Pour représenter ce que nous avons défini comme la tension de sortie des bras d'onduleur et
de ce fait les sources de perturbations de 1'onduleur, il faut correctement définir I'évolution des
créneaux au cours du temps. Les instants de commutation (tof, ton), régis par les stratégies de
commande sur lesquelles nous reviendrons, changent d'une période de découpage a une autre.
En partant du principe qu'il existe toujours un nombre pair de commutation sur la période de
découpage étudiée, ces dates essentielles peuvent se classer suivant le type de commutation
auxquelles elles sont associées (ouverture, fermeture) (Figure IV-5).
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Ainsi pour la ™ période étudiée nous
noterons typ. l'instant correspondant a la
1

— t mise en conduction du transistor et toff,

d : . .
celui relatif au blocage de ce dernier.

Figure IV-5 Trapéze élémentaire

La décomposition harmonique sur toute la période ¢tudi¢e est fournie par l'expression Eq.
IV-1 dans laquelle N représente le nombre entier de période de découpage comprise dans la
fenétre temporelle étudiée. Le choix de la fenétre temporelle d'étude, sur laquelle est
déterminée la représentation fréquentielle ctdessus, n'est pas arbitraire et dépend fortement
des principales fréquences de fonctionnement telles que la fréquence de découpage ou la
fréquence des courants statoriques que nous cherchons indirectement a imposer.

2@)ffi+tm) Z%niﬂd)
- 1| - TGIE(,M I3
(tm Ch[] h[]
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T, T,
Vs, = Ve 0y~ o
LY
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Eq. V-1

Si l'on s'attarde un peu sur la relation ctdessus, nous pouvons remarquer de fagon
qualitative que la somme n'influence pas la dynamique fréquentielle de I'enveloppe du
spectre. De plus, les sinus cardinaux associés aux temps de montée et de descente,
respectivement t, et , n'ont pas d'influence sur les plus basses fréquences puisque leurs
arguments restent trés faibles. Le spectre possede alors une décroissance inversement
proportionnelle a la fréquence, soit 20 dBuV par décade. Pour des fréquences plus élevées, le
dénominateur des sinus cardinaux intervient en augmentant la vitesse de décroissance du
spectre. Ainsi, comme pour la plupart des spectres théoriques des tensions aux bornes des
interrupteurs de puissance, l'amplitude des raies décroit en fonction de la fréquence.
Autrement dit, ce signal étant créé a partir d'une superposition de créneaux, il est tout naturel
que son spectre présente des caractéristiques similaires.

1.2 Discussion autour de la synchronisation des signaux et des fréquences de
calcul

Toute la difficulté de représenter correctement le spectre du signal modulé réside dans
la définition des fréquences qui le compose ce qui implicitement correspond a la durée sur
laquelle le signal est étudié. Dans ces différentes relations, nous supposons que la fréquence
de découpage est un multiple entier de la fréquence des courants statoriques. La MLI ainsi
obtenue est dite "synchrone" et la période vraie du signal correspond bien a celle des courants
du moteur que 1'on désire imposer. Dans le cas contraire cette fréquence ne peut plus étre celle
de référence utilisée pour le calcul du spectre des sources. Pour que les transformées restent

117



Chapitre IV: Modélisation CEM d'un onduleur triphasé

rigoureuses, il est nécessaire de déterminer un pas de calcul correspondant a un sous-multiple
a la fois de la fréquence de découpage et de la fréquence moteur désirée.
Fgec =M I0f MON Fg =N [&f NON

Pour réduire au maximum le nombre de fréquences traitées et de ce fait les temps de calcul, il
est préférable d'utiliser la plus grande fréquence commune entre Fgec et Fs qui correspond alors
a la véritable fréquence du signal considéré. Ainsi la fréquence de calcul est définie par la
relation Eq. IV-2 dans laquelle P ged (X,y) représente la fonction déterminant le plus grand
commun diviseur entre X et y.

of =Pged (Fdec . Fg ) Eq. IV-2

Si cette condition n'est pas respectée, I'analyse fréquentielle n'est pas réalisée sur un nombre
entier de périodes et la transformée de Fourier des signaux traités présente des harmoniques
supplémentaires. Ceci se montre clairement sur un exemple trés simple. Prenons un signal
compos¢ de deux fréquences fi et £ qui valent respectivement SOHz et 1030 Hz et dont leur
amplitude associée est fixée a 1. Dans un premier temps, l'écart important entre les deux
fréquences pourrait justifier une étude fréquentielle de ce signal a 50Hz toutefois, nous
pouvons constater sur la figure que sur les deux fréquences normalement présentes, seule
celle a 50Hz est correctement représentée. Avec une résolution fréquentielle choisie a SOHz la
deuxiéme fréquence ne peut étre visible. De plus des raies apparaissent autours de £, pour des
fréquences qui n'existent normalement pas. La véritable fréquence de ce signal est égale a
10Hz. Une analyse fréquentielle réalisée avec cette fréquence de 10Hz permet naturellement
d'obtenir le spectre attendu.

1 &t D

Amplitude
<

10 100 1-10° 110 110
Fréquence (Hz)
X Signal (50 Hz)
Signal (10Hz)

Figure IV-6 Influence de la fréquence d'analyse sur le spectre

Les problémes rencontrés en simulation et liés aux régimes transitoires engendrent des
phénomenes rigoureusement identiques. Tant que le signal n'a pas atteint une réelle
périodicité, 1'analyse spectrale n'est pas valable. Ce raisonnement peut également s'étendre a
la mesure en veillant a faire l'acquisition des signaux sur une durée correctement définie. En
réalité, le régime permanent n'est jamais réellement maintenu puisque le systéme de
régulation modifie "constamment" le point de fonctionnement du convertisseur. Ces
variations sont heureusement relativement faibles et des mesures réalisées sur des temps assez
longs (quelques périodes) permettent indirectement d'effectuer un moyennage des grandeurs
minimisant ainsi les erreurs dues aux disparités des mesures [POPESCU-99].

118



Chapitre IV: Modélisation CEM d'un onduleur triphasé

IV. DETERMINATION DES INSTANTS DE COMMUTATION

Nous venons de le voir, la technique que nous utilisons pour élaborer les sources de
perturbations nécessite de connaitre les instants de commutation t,, et torr définis
précédemment. L'objectif de cette partie est de montrer quelle est l'influence des stratégies de
MLI sur les perturbations hautes fréquences des variateurs. Deux grandes familles de MLI se
distinguent:

. La premicre regroupe l'ensemble des stratégies permettant 1'évolution des largeurs
d'impulsions a partir de grandeurs instantanées. Qulelles soient locales (commande d'une
cellule) ou globales (gestion vectorielle de plusieurs cellules), les MLI instantanées sont
généralement utilisées dans les applications pour lesquels la fréquence de découpage (Fgec) est
grande devant celle du fondamental (F,).

. La deuxieme famille englobe les techniques au travers desquelles les formes d'ondes
sont calculées sur une période fondamentale, mémorisées puis utilisées le cas échéant en
cours de fonctionnement; on les appelle MLI calculées. Toutefois, la multiplicité des
techniques ne permet pas une étude exhaustive, c'est pourquoi nous allons restreindre cette
derniere a quelques cas qui malgré tout sont assez représentatifs. En effet, nous allons mettre
en ¢vidence les différences notables existant entre les modulations simples de type
"intersectives" et les modulations "vectorielles" couramment utilisées pour la variation de
vitesse.

IV.1 MLI vectorielle

Les MLI vectorielles sont apparues avec l'essor des techniques de commande des
machines a courant alternatif et sont liées a l'utilisation des différents opérateurs de
changement de base (Park, Concordia...). Elles permettent un contrdle global des bras de
'onduleur contrairement aux MLI intersectives, mais nous reviendrons sur ce point plus tard.
La commande par MLI vectorielle consiste a controler 1'onduleur par l'intermédiaire d'un
vecteur défini dans le repere de Concordia dont la transformée inverse est donnée par la
relation Eq. IV-3. Les coordonnées de ce vecteur de controle sont fonctions des vecteurs
¢lémentaires associés a chaque état des interrupteurs.

o U Hov, O
er 2 :
Ve O V3

O

2 2 ot
MT1Vyn O Eq. IV-3
V3o HT
T T L [VwnO
2 2 [
IV.1.1  Principes de la MLI vectorielle
Avec trois bras ne possédant que deux états chacun le nombre de configurations
possibles pour ce type d'onduleur s'éléve & 8 (2°). A chacune de ces configurations est associé
un vecteur représentant I'image des tensions de la charge dans le repére de Concordia. Pour
déterminer ces tensions il nous faut introduire une tension de référence Vi, entre la masse de
'onduleur et le point neutre de la charge (Eq. IV-4). Les tensions aux bornes de la charge,
supposées triphasées et équilibrées, sont alors définies a partir des fonctions de commutation
ou fonctions de modulation (fy) associées a chaque bras de 1'onduleur (Eq. IV-5).

* Vum* Vim+ Vem  EOA* ot fu)
3 - 3

Eq. IV-4
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La transformée de Concordia inverse des trois vecteurs définie ci-dessus et permet d'établir le

diagramme des tensions de sortie dans le repére ®R(a,) (Figure IV-8).

Jllg} 1K v v
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Con Vy, \V1
\
\ / CX
m \) \\\ IV VI ///
\\ V //
Vom VAR /
VS V6
Figure IV-7 Structure de 1'onduleur Figure IV-8 Diagramme vectoriel des
tensions de sorties dans le repére de
Concordia

Les différentes relations introduites dans cette partie permettent d'établir la valeur de
chacune des grandeurs et de les répertorier dans le Tableau IV-1 ci-dessous. Nous pouvons
ainsi dissocier six vecteurs non nuls. Ainsi, c'est a ce stade qu'intervient la notion de
modulation de largeur d'impulsion afin de contrdler efficacement le vecteur de sortie.

Fonctions Tension Tensions triphasées Tensions
de modulation neutre simples transformées réduites

3 Va 3 VB
ﬁ ﬁ f w Vnm Vun an an —_ [ — [+
2 E 2 E
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0 | 1 | HE | -HE| B B/ 1 0
E
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Tableau IV-1 Définition des états de I'onduleur triphasé
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L'objectif est de fabriquer un vecteur moyen par rapport a la période de découpage
représentant les tensions de sortie désirées en effectuant une combinaison linéaire des deux
vecteurs €lémentaires qui définissent les limites du quadrant dans lequel il se situe. On définit
ainsi la durée de conduction que doivent prendre les interrupteurs sur la période de découpage
considérée. Pour illustrer cette démarche et comprendre comment sont déterminés les instants
de commutation, nous avons choisi une configuration classique dans laquelle les créneaux
sont centrés sur la demi-période de découpage. La Figure IV-9 montre comment se construit
le vecteur Vg1 p1 dans le premier quadrant a 1'aide de ses projections sur les vecteurs Vi et V.
La succession des états que nous avons représent¢ sur la Figure IV-9 est un exemple de
stratégie qui consiste a centrer les créneaux de commande des interrupteurs sur la demi
période de découpage. L'enchainement des vecteurs d'état pairs et impairs permet de réduire a
2 le nombre de commutations par bras sur une période de haute fréquence. La fréquence de
commutation est donc naturellement égale a la fréquence de découpage.

01Tgec
B 2,
v, Ao lo[T T 1
110 ' : '
(119 A t
I o
1010 [ 1 1}
Vaip1 f o :
Bleec : M t
2
Vo 5 0:0 ' 0 ]
> a w ' )
(000) v, GTaee V) / T .
(1 1 1) (100) Tde% Taec

Figure IV-9 Construction du vecteur dans le premier cadrant

Nous voyons grace a cette description que les temps de conduction des interrupteurs peuvent
étre exprimé en fonction des durées de chaque état.

IV.1.2  Calcul des durées de conduction des interrupteurs

Pour construire les générateurs de perturbation dont nous avons besoin, il est
indispensable de connaitre, soit la durée de conduction des interrupteurs, soit les instants de
commutation, les deux étant, évidement, liés. Ces temps de conduction sont déterminés en
introduisant la notion de valeur moyenne des tensions sur période de découpage. Des
formules largement démontrées [GUIRAUD-98] donnent directement les temps de
conduction de chaque interrupteur, sur les trois bras de I'onduleur, quelle que soit la période
de MLI en cours:
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T 3\
T) = SEC [2Vym +E]

T
T) = SEC [2.Vym +E] > Eq. IV-6
T3 = %[2.\/Wm +E] J

T1, T2 et T3 étant les temps de conduction de chaque interrupteur du haut (ceux du bas sont
déduits par complémentarité au temps de garde pres), E la tension d'entrée de l'onduleur et
Tgec la période de découpage. Les tensions Vym, Vym €t Vum sont données, a chaque pas de
période haute fréquence, par les expressions suivantes :

Vum = Vun * Vom |
Vvm = Vvn *Vim avec WVpym = _E[Vsup + Vinf ] Eq. IV-7

Vwm = Vwn * Vim

= Sup{ WV DV DVun O
sup un vn wn
. élt//mf :Inf{wLmevn wan[}

IV.1.3  Représentation spectrale

La MLI vectorielle, construite a partir des relations précédentes, posséde la
représentation spectrale présentée ctdessous. Nous savons que la partie haute fréquence du
spectre est conditionnée par les fronts de commutation et la forme trapézoidale des créneaux
¢lémentaires. La loi de commande n'a donc pas d'influence significative sur cette bande de
fréquence comme nous le verrons dans les paragraphes suivants. Cette commande vectorielle
impose des harmoniques basses fréquences liées a la fréquence des courants statoriques et
indirectement a la vitesse de la machine. La modulation, quant a elle, crée un nuage de raies
autour de celles portées par les multiples de la fréquence de découpage. Ces résultats
classiques mettent en évidence la richesse du spectre de ce type de commande.

—
m
]

Amplitude (dBp)
5 B

Frégquence (Hz)

Figure I'V-10 Représentation spectrale de la tension de sortie définie par une MLI vectorielle centrée

IV.2 MLI intersectives

Commengons par le cas le plus simple des modulations intersectives qui, comme leur
nom l'indique, consistent a détecter l'intersection de deux signaux. Elles réalisent une gestion
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décentralisée de la commande. Autrement dit, chaque bras (ie. cellule) de 'onduleur est piloté
par un signal modulant qui lui est propre, équivalant ainsi a une commande monophasée. Son
objectif est de générer un signal évoluant a la fréquence de découpage dont la largeur
d'impulsion est une fonction quastklinéaire d'une grandeur de consigne comme l'illustre la
Figure IV-11. Les opérateurs permettant de créer ces signaux sont, soit numériques soit
analogiques. Dans les deux cas, la démarche est sensiblement équivalente. La modulation
alternative est obtenue en injectant une consigne analogique alternative dans le premier cas et
d'une image discrétisée de cette consigne dans le deuxiéme cas. Le vocabulaire associé aux
techniques de modulation de largeur d'impulsion analogiques et numériques est directement
emprunté a la transmission de données ce qui nous ramene inexorablement au traitement de
lI'information et du signal. Ainsi, le signal chargé de transporter "l'information" utile a la
charge dans le cas d'un onduleur est appelé "Porteuse". L'information en question est issue
d'un signal dont on souhaite imposer la forme temporelle a la charge, c'est la "Modulante". La
MLI intersective est un croisement entre la modulation d'amplitude et la modulation de
fréquence. La porteuse est généralement réalisée par des signaux triangulaires ou en dents de
scie.

., porteuse

"
>

t

Fonction de modulatior
G [Tde

t

Tdec

Figure IV-11 Principe de la modulation analogique

Bien que généralement considérées comme étant moins performantes et limitées en
terme de commande des systémes contrairement aux stratégies vectorielles, elles sont encore
largement utilisées dans les applications a fréquence fixe telles que les alimentations sans
interruption (ASI). Pour la variation de vitesse elles sont généralement associées a un controle
vectoriel. Elles possédent les avantages d'étre suffisamment explicites et intuitives pour
définir analytiquement la représentation spectrale des tensions aux bornes des interrupteurs.
C'est pour ces différentes raisons que nous ne limiterons pas notre étude a la commande
vectorielle.

IV.3 Approche analytique

Pour les MLI intersectives sinusoidales, la représentation fréquentielle du signal
découpé peut s'exprimer analytiquement par l'intermédiaire de fonction de Bessel de premicre
espece et d'ordre n J,(x) (Tableau IV-2). Toutefois, cette expression n'est valable que si la
fréquence de la porteuse est grande devant celle de la modulante du fait des différentes
approximations nécessaires. Ces relations permettent de définir le contenu spectral des
signaux de commande et indirectement des tensions aux bornes des interrupteurs, ce qui nous
intéresse prioritairement. La Figure IV-12 présente plus précisément les fréquences autour
d'un multiple de la fréquence de découpage. Ces expressions sont obtenues a partir d'une MLI
synchrone ce qui signifie que la fréquence de la porteuse est égale & un multiple N de la
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fréquence de la modulante. Pour cette description analytique nous avons alors besoin de
définir les différentes fréquences caractéristiques qui composent le spectre.

_F,
N= %s
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— Porteuse: Triangle o
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Figure IV-12 Placement des raies caractéristiques d'une MLI sinusoidale intersective
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Tableau IV-2 Expressions analytiques des harmoniques par fonctions de Bessel
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Figure I'V-13 Spectre d'une MLI intersective sinusoidale par fonction de Bessel
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Cette approche analytique n'offre cependant qu'un intérét limité, puisqu'une telle démarche ne
permet pas de prendre en compte les fronts. Une représentation correcte et pertinente des
tensions modulées nécessite d'une part de connaitre les instants de commutation, et d'autre
part de définir des formes d'onde en commutation, ce qui justifie 1'utilisation de I'expression
Eq. IV-1.

IV.4 Echantillonnage des signaux

I1 est évident que les fonctions conditionnelles dont nous avons besoin pour détecter a
quel moment la modulante devient supérieure a la porteuse ne sont pas transposables dans le
domaine fréquentiel. Il est donc nécessaire de faire intervenir le temps. Le moyen le plus
simple a mettre en ceuvre consiste a échantillonner les signaux. De ce fait, la simulation
temporelle, tout a fait adaptée, s'impose naturellement. Ceci suscite quelques questions.
Quelle fréquence d'échantillonnage doit-on choisir ? Et quelle est son influence sur les
résultats spectraux ? En utilisant un simulateur circuit (SABER®, SPICE®...) les réponses
sont simples puisque c'est le pas de calcul qui impose cette fréquence. De plus, elle n'est pas
visible sur les spectres simulés puisque la fréquence limite de ces derniers correspond, sans
traitement particulier, a la moiti¢ de la fréquence de calcul. Si toutefois les différents signaux
ne sont pas associés a la méme horloge, il existe une erreur sur la détermination des instants
de commutation telle que le montre la Figure I[V-14.

Porteuse (Fgec)

T ‘ Modulante (F,)

t

L LT e

-

Fonction de modulation

Uech l:Tdec

Figure IV-14 Fonction de modulation et échantillonnage

Ne perdons pas de vue l'objectif de ce travail qui consiste a définir notre systéme dans
le domaine fréquentiel pour justement éviter les nombreux problémes liés a 1'échantillonnage
déja évoqués dans le second chapitre.
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IV.5 Recherche des instants de commutation sans échantillonnage

Afin d'éviter tous les problémes d'échantillonnage, nous avons adapté une technique
classique basée sur la détection des prochaines dates importantes (pdi) et utilisée dans certain
logiciel de simulation (ex: Circuit). L'algorithme que nous avons développé (ANNEXE III)
utilise une méthode de résolution de Newton. Cette technique permet de déterminer les
intersections entre ka porteuse et la modulante avec la précision désirée.

L'inconvénient majeur de cette méthode de calcul est sa sensibilité au choix du point
de départ et il ne faut pas oublier que la convergence est locale. Si ce point est mal choisi
("trop loin" de la solution), la méthode peut soit diverger, soit converger vers une autre
solution. Dans notre cas, l'intersection, si elle existe, est unique sur une demi-période de
découpage, ce qui implique évidemment que la solution est unique. Nous pouvons ainsi
constater que ce calcul, si simple soit il, est parfaitement bien adapté a notre probleme. Les
temps de calcul sont par conséquent extrémement réduits, et les résultats sont naturellement
plus précis, contrairement a une démarche de détection par échantillonnage.

IV.6 Comparaison avec 1'échantillonnage des signaux de commande

L'exemple que nous avons choisi pour illustrer nos propos est le suivant. La fréquence
de la modulante est fixée a 50 Hz pour un taux de modulation de 80%. La porteuse est un
signal triangulaire dont la fréquence est égale a 4kHz. Les deux signaux sont échantillonnés a
une fréquence de 2MHz qui correspond & un ordre de grandeur de la fréquence de
fonctionnement des circuits numériques spécialisés pour des applications de modulation de
largeur d'impulsion.

Le fait de prendre les instants de commutation les plus précis possibles entraine le
respect de la symétrie de ces temps par rapport au centre de la période d'étude. Il en résulte
que les harmoniques générées par le signal sur la premiére demi-période du signal sont mieux
compensées par celles créées par la seconde. Ceci entraine que le niveau de bruit est
exclusivement défini par les limites numériques. Le niveau haut du spectre, quant a lui, n'est
pas touché.
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Figure IV-15 Influence de la précision des instants de commutation
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Bien que la fréquence d'échantillonnage n'apparaisse pas directement, ces effets sont
clairement visibles si on limite le spectre autour de cette fréquence.

110
104

102
En réalisant un zoom autour de la

fréquence d'échantillonnage (2MHz), nous
pouvons constater que I'échantillonnage de
la  commande introduit des raies
supplémentaires dont l'amplitude peut
atteindre 10dBuV de plus. Ces raies sont
{ 05 .17° 210% 2105 110" ¢galement créées par un phénomene de

Fréquences (Hz) modulation
e Aver échantillonnage .

SE0 Aver un algorithme de Mewton

Ilodnle (dBuV)

Figure IV-16 Zoom sur la fréquence
d'échantillonnage

Les créneaux modulés sont naturellement définis par un nombre entier de périodes
d'échantillonnage qui se reproduisent toutes les périodes de découpage. La porteuse est alors
définie a la fréquence d'échantillonnage, alors que la fréquence de la modulante correspond a
la fréquence de découpage. Les raies qui apparaissent autour de la fréquence
d'échantillonnage, présentées sur la Figure IV-16, sont alors distantes de Fgec (la fréquence de
découpage).

IV.7 Discussion autour des temps de garde

Dans les structures telles que les onduleurs ou les redresseurs synchrones, la cellule de
commutation est constituée de deux interrupteurs commandés. Dans la plupart des cas, leur
commande est complémentaire ce qui peut provoquer, suivant les retards induits par la
commutation et si aucune précaution particuliere n'est prise, des phases de courts-circuits
entrainant 1'échauffement des composants et parfois leur destruction. La précaution la plus
répandue consiste a introduire "des temps morts ou temps de garde" entre les phases
d'amorcages et de blocages. Ces commandes de voies particuliéres entrainent une déformation
de la tension de sortie et plus précisément une modification de la largeur des créneaux sur une
période de découpage. Suivant le type d'interrupteurs (MOSFET, IGBT...) choisi ces temps
peuvent atteindre quelques microsecondes et de ce fait masquer des créneaux de largeur
inférieure. La Figure IV-17 ci-dessous met en évidence linfluence des temps morts sur la
largeur des créneaux de la tension Vs aux bornes de l'interrupteur k. Nous savons également
que les temps de retard ainsi que la durée des commutations sont conditionnés par le courant
de charge qui dans cet exemple correspond a Is.

Pour un courant de charge positif, la conduction s'effectue grace aux composants T et Dp.
C'est donc I'amorgage et le blocage de T; qui impose la forme de Vs. Pour un courant négatif,
la forme de Vs est définie par les commutations de T,. Malheureusement, la dépendance des
temps de retard au courant de charge et au circuit de commande est particuliérement
complexe a représenter pour des composant tels que les IGBT. Il est alors assez difficile de
déterminer la largeur exacte des créneaux de la tension de sortie. Nous allons donc faire
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I'hypothése du cas limite pour lequel les temps de retard correspondent aux temps de garde
afin d'en mesurer l'impact sur le spectre des sources. De la méme fagon que I'échantillonnage,
la variation des instants due aux temps de garde détériore la symétrie effective en basse
fréquence des créneaux par rapport aux deux alternances du signal modulant. La principale
conséquence, que nous pouvons immédiatement constater, est une ¢lévation du niveau bas du
spectre sur une plage de fréquences inférieures comme en témoigne les spectres des Figure
IV-18 A et B. Le niveau haut du spectre, quant a lui, reste inchangé. Dans le cas du signal
parfait sans temps morts (Figure IV-18 A), le niveau bas du spectre défini normalement par la
résolution numérique comme nous 1'avons vu précédemment est volontairement fixé a 6dBuV
pour des raisons évidentes de clarté des graphiques.
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Figure IV-17 Effet des temps de garde sur les Figure I'V-18 Influence des temps de garde sur le
formes d'onde temporelles spectre de Vg

IV.8 Conclusion

La précision de calcul des instants de commutation n'est pas réellement critique sur les
maxima puisque les temps morts ainsi que les temps de retard, induits par I'électronique de
commande et le courant de charge, modifient considérablement ces instants. Toutefois la
technique de calcul que venons de présenter permet de réduire les temps de calcul et surtout
de s'affranchir des calculs d'échantillonnage temporel des signaux de commande qui d'une
part sont extrémement colteux en temps, et d'autre part engendrent des pics supplémentaires
autour des multiples de la fréquence d'échantillonnage.
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V.  INFLUENCE DE LA MODULATION DES FRONTS

Contrairement a une structure simple pour laquelle le courant de charge, découpé par
les interrupteurs, est constant, le courant défini par la machine évolue quastsinusoidalement
au cours de la période. Le courant commuté n'est donc jamais le méme sur une période de
découpage. Nous savons également que les temps de commutation sont en grande partie
conditionné par & niveau de courant commuté quel que soit le type de semiconducteurs
(MOSFET, IGBT...). Dans notre cas de figure les regles de commutation sont parfaitement
bien définies et bien connues [FERRIEUX-99]. Avec la convention de signe que nous avons
choisie et présentée sur la Figure IV-19, lorsque le courant est positif, c'est la fermeture
commandée de k; que provoque l'ouverture spontanée de k. Toujours dans les mémes
conditions, la fermeture spontanée de k; est induite par I'ouverture commandée de k. Pour un
courant négatif les roles des interrupteurs sont naturellement inversés. A partir de ces
conditions, nous savons que la commutation s'effectue toujours sur une cellule IGBT-Diode

de roue libre.
IGBT,
{ Diode,

N {IGBn

Vdc

Diode,

Figure IV-19 Convention de signe de la tension et du courant de sortie d'une cellule

Pour illustrer cette partie, nous allons nous appuyer sur le relevé de la tension de sortie
(Vs) d'une phase d'un variateur industriel (Altivar 28 1500W). La Figure IV-20 présente la
tension et le courant de sortie d'une cellule dont les fronts montants et descendants ont été
extraits. Comme nous pouvons le voir, a la vitesse nominale (50Hz), ce variateur posséde une
loi de commande permettant de saturer la tension de sortie par sur-modulation pendant
quelques millisecondes. Cette technique de modulation couramment utilisée permet de limiter
le nombre de commutations, ce qui explique l'absence de fronts sur certaines périodes.
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Figure IV-20 Tension et courant de sortie d'un bras de I'Altivar 28 1.5kW

L'extraction des fronts présentés crdessous (Figure IV-21 Figure IV-22) met
clairement en évidence I'évolution des temps de commutation. Nous pouvons également
constater la netteté des fronts et I'absence de fortes oscillations induites par les commutations.
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Ce type de linéarité est obtenu soit par 1'utilisation de circuit d'aide a la commutation (CALC)
soit par des capacités parasites lors de l'ouverture des composants de puissance. Le
condensateur du CALC et/ou les capacités parasites se charge a courant constant car ce
dernier est supposé quastinvariant durant cette phase. Avec de telles formes d'onde, la
modé¢lisation des sources a ’aide de signaux élémentaires trapézoidaux, dont les changements
violents de pente sont limités, est alors réaliste.
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Figure IV-21 Fronts montants Figure IV-22 Fronts descendants

Comme il est possible de le constater sur la Figure 1V-23, représentant I'évolution des
temps de commutation en fonction du courant de sortie de la cellule, plus ce dernier est faible
plus la durée de la commutation est importante et inversement. Ainsi, pour un courant positif
c'est le circuit d'aide relatif a l'interrupteur k; qui conditionne le temps de descente de ky, les
commutations lors de la fermeture étant alors ralenties. L'ouverture, quant a elle, n'est pas
affectée et reste indépendante du courant. Les mémes remarques sont alors valables pour un
courant négatif ce qui implique que les temps évolues alors de 100ns a 1.6us.

2
1.6 ,
g_ 12 IGBTZ - Di0d61 IGBTl - DiOdCQ
a .
g 08
&
0.4
0

courant (A)
XX temps de montée (ouverture de k2)
869 temps de descente (fermeture de k2)

Figure IV-23 Evolution des temps de montée et de descente en fonction du courant de charge

Le but de cette ¢tude n'est pas de détailler précisément les mécanismes de la
commutation assistée par des circuits d'aide dont le fonctionnement est connu. Nous allons
plutdt nous intéresser a l'influence de I'évolution des temps de commutation sur le spectre des
tensions de sorties. Il est alors possible de représenter ces spectres a 'aide de I'équation Eq.
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IV-1 dans laquelle les durées t, et t3 sont calculées a 1'aide de fonctions empiriques f; et f,
définies par morceaux Eq. IV-8) qui reproduisent I'évolution des temps de montée et de
descente en fonction du courant a 1'image de celle représentée sur la Figure IV-23.

£ = (0( [C_B) GilC > 0)
vy BiC < 0)

a — 4255007

Avec B = 0575 Eq. IV-8
fn= |Ladlc)) Pl Binc <o
y$il{C > 0)

y = 110

Les lobes caractéristiques visibles sur le spectre de signaux trapézoidaux sont dus aux
temps de montée et de descente fixes sur la période. Lorsque ces derniers €évoluent, comme
nous avons pu le constater, la superposition des trapézes modifie la représentation spectrale
des sources. Nous pouvons alors constater grace a la Figure IV-24 que les lobes du spectre
apparaissent pour des fréquences supérieures a 30MHz alors que pour des temps de
commutation fixes, les premiers rebonds sont visibles a partir de 15MHz. Dans cet exemple,
les temps de montée et de descente fixes permettant d'obtenir le spectre de référence ct
dessous correspondent respectivement a la valeur moyenne des temps de montée et de
descente variables sur la période. Paradoxalement, cette modification intervient a la fois pour
les hautes et les basses fréquences. Nous pouvons constater que l'enveloppe du spectre définie
a partir des temps fixes est totalement inscrite dans celle du deuxiéme.
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£ i :
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10" 10° 10° 10* 10° 10° 10°

Frégquence (Hz)
—— Temps de cornrrutation variables
—— Temps de commutation fiozes

Figure IV-24 Représentations spectrales de signaux MLI a temps de commutation fixes (200ns) et
variables

VI. ETUDE COMPARATIVE DES SOURCES EN FONCTION DES STRATEGIES DE MLI

Les sources fréquentielles utilisées pour estimer le niveau de perturbations de la
structure étudiée sont directement dépendantes du type de stratégie de commande. 11 existe un
nombre important de stratégies de MLI et les étudier toutes est évidemment peu envisageable.
Cependant le panel présenté dans cette partie est assez représentatif des techniques les plus
utilisées. Nous avons vu que l'enveloppe du spectre pour les fréquences les plus €levées est
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essentiellement conditionnée par les formes d'ondes en commutation. A ce stade, ces formes
d'ondes sont toujours supposées parfaites et quasiment invariantes quelle que soit la stratégie
de commande. De ce fait et bien que la gamme de fréquences sur laquelle nous travaillons
s'étende jusqu'a 30MHz, cette ¢tude se limite a la premicre partie du spectre (IMHz) de fagon
a représenter clairement les différences existantes entre les techniques de modulation
exposées dans les paragraphes qui suivent. Pour les exemples qui suivent, la fréquence de
découpage est définie a 4kHz.

VI.1 Influence des lois de commande

Nous retrouvons en premier lieu la MLI intersective sinusoidale sur laquelle mus ne
reviendrons pas puisque nous l'avons traitée précédemment pour déterminer les instants de
commutations. Toutefois sa représentation spectrale peut nous servir ici de référence. Le taux
de modulation est choisi arbitrairement a 80% pour cette simulation ce qui permet d'obtenir
une valeur efficace du fondamental de la tension de sortie proche de 95 V. Nous allons définir
ici le taux de modulation des différentes lois de commande, détaillées cidessous, comme
¢tant le rapport entre l'amplitude paramétrable des modulantes et I'amplitude de la porteuse
qui, dans ces différents exemples, est un signal triangulaire d'amplitude unitaire.

g 1
g0
E
L
-
a 0.01 0.0z 1 N 3 4 5 B
Termps (2) 10 1I;I 1a 1a 10
Frégquence (Hz)
Figure IV-25 Modulante Figure IV-26 Spectre de tension de sortie associé a une modulante
sinusoidale, taux de modulation fixé sinusoidale
a80%

La commande "Triplen", dont la définition exacte est donnée en ANNEXE IV est une
stratégie MLI dont la fonction modulante permet dinjecter des harmoniques impaires. Ces
fréquences supplémentaires, qui dégradent le contenu spectral basse fréquence de la tension
de sortie, augmentent parallélement 1'énergie apportée au moteur. En effet pour un taux de
modulation identique au précédent (80%) la valeur du fondamental est augmentée de 16%. La
troisiéme fréquence harmonique, visible sur le spectre de la Figure IV-28, représente alors
14% du fondamental. Les paliers du signal de commande (Figure 1V-27) induisent des
largeurs d'impulsion constantes sur un tiers de la période. De ce fait, plus ces largeurs sont
petites pour des taux de modulation élevés, plus les lobes liés a la transformée de Fourier dun
créneau deviennent importants. L'enveloppe maximale du spectre est alors supérieure a celle
de la MLI sinusoidale. Nous pouvons également constater une augmentation du nombre de
raies autour des multiples de la fréquence de découpage qui enrichissent fortement le spectre.
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Figure IV-27 Modulante triplen Figure IV-28 Spectre de tension de sortie associé a une modulante
triplen

Plus complexe que la précédente, la commande "DeadBanded" détaillée en ANNEXE
IV s'apparente par sa forme présentée ctdessous (Figure IV-29) a une commande unipolaire a
aiguillage [MALLISON-02]. Toutefois, certaines parties de la modulante sont volontairement
supérieures a la porteuse ce qui impose une sur-modulation provoquant la saturation des
commandes. Ces paliers sont centrés sur les maxima et minima de la modulante ce qui permet
de dégrader légerement le contenu basse fréquence du signal en gardant une certaine symétrie
du signal modulé. Cette technique a pour but de diminuer d'environ 30% les pertes des
semiconducteurs en limitant le nombre de commutations et d'augmenter, comme la fonction
précédente, la valeur efficace du fondamental. Malheureusement, elle engendre également des
harmoniques basses fréquences néfastes pour le moteur. Malgré la réduction possible du
nombre de commutation, la densité spectrale reste riche.

180
e
1 D::;" 1 e s i vttt i gl
g = 140
o
S0 o
Z 2 120
2 1 5 100
80 1 I ' ....3 T 5 &
10 10 10 10 10 10
Fréguence (Hz)
Figure IV-29 Modulante Figure IV-30 Spectre de tension de sortie associé a une modulante
deadBanded de 0.8V deadBanded

VI.2 Remarque générale sur les lois de commande

Ces deux dernieres lois de commande permettent d'augmenter la puissance de
I'onduleur sans en modifier la structure ni le dimensionnement.
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Figure IV-31 Valeur efficace du fondamental de la
tension de sortie en fonction du taux de modulation
de la commande

Nous pouvons alors constater que la MLI sinusoidale est moins performante que les
autres. Pour une amplitude de modulante donnée, ces lois de commande permettent une
augmentation de 16% du fondamental de la tension de sortie par rapport a une MLI
sinusoidale.

VI.3 Conclusion

D'une fagon générale, les lois de commande influencent 1'enveloppe du spectre de la
tension de sortie. Cette influence se limite toutefois a la premiére partie du spectre en relevant
fortement les premieres harmoniques (<2kHz). Bien que cette gamme de fréquences soit tres
¢loignée de la bande normative conduite (150kHz — 30MHz), une trop forte augmentation de
ces composantes peut entrainer d'une part un courant homopolaire basse fréquence important
et donc incompatible avec les dispositifs de protection en amont des installations €lectriques,
et d'autre part une modification du dimensionnement des ¢éléments de filtrage sur lesquels
nous reviendrons.

V1.4 Identification des stratégies par la mesure

Sur un variateur de vitesse industriel, la loi de commande n'est généralement pas
accessible aux utilisateurs sans démonter 1'équipement. Nous savons toutefois que cette
information est entiérement contenue dans la tension de sortie. De ce fait une extraction de la
partie basse fréquence du spectre a l'aide d'un moyennage sur la mesure de cette tension
permet d'accéder rapidement a une image de la fonction modulante. La courbe ctdessous
(Figure IV-32) est issue d'une mesure réalisée a 1'aide d'un oscilloscope TEKTRONIC 754D
sur un variateur de vitesse ATV28 1500W alimenté sous 300V environ (tension secteur
redressée). Elle fait clairement apparaitre une MLI intersective DeadBanded et il est alors
possible de comparer cette tension moyennée a la loi de commande théorique. Cette dernicre
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pondérée par la demi amplitude de la tension maximale (%) se superpose parfaitement a la

mesure pour une certaine valeur de la commande.

200
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0
-50
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—200
0

0.01 0.02 0.03 0.04 0.05
— Tension de sortie moyennée (V)
“ 77" Tension de sortie filtrée théorique (V)

Figure IV-32 Moyennage de la tension de sortie pour une fré quence moteur de 20Hz: Identification de
d'une MLI DeadBanded A = 0.8V

VL5 Influence du type de porteuse

Nous avons vu jusqu'a présent l'influence de la modulante et des instants de
commutation, qu'en est-il alors de la porteuse ? En effet, cette derni¢re peut prendre plusieurs
formes suivant les circuits €lectroniques spécialisés utilisés ou la stratégie définie par les
concepteur de la commande. Les deux formes d'onde présentées cidessous font partie des
plus classiques, puisqu'il s'agit d'un "triangle" et d'une "dents de scie" croissante. Ces
fonctions possédent évidement une amplitude unitaire et sont centrées en zéro. Ces deux
fonctions permettent de distinguer, d'un point de vue CEM, deux classes de MLI intersectives.
La premiére, définie par la forme triangulaire, impose des instants de commutation a
I'ouverture et a la fermeture variables d'une période de découpage a une autre. Si l'on
considere encore une fois une fréquence de découpage treés grande devant celle désirée pour le
moteur, la fonction modulante peut étre supposée constante, ce qui implique des ordres de
commande centrés autour des sommets du triangle. Dans le cas d'une porteuse en dents de
scie, qu'elle soit croissante ou décroissante, l'un des deux ordres de commandes est
nécessairement défini par un multiple de la période de découpage, on parle alors d'une MLI
intersective centrée a gauche ou a droite.

15 1.5
1 1
0.5 0.5
0 0
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1 =
el 025 05 075 1 A 0,25 05 075 1
termps (ms) ternps (o)

Figure IV-33 Exemple d'une porteuse triangulaire Figure IV-34 Exemple d'une porteuse en dents de
a4kHz scie a 4kHz

Leur influence sur le spectre des tensions de sortie est alors significative, comme nous
pouvons le constater sur les figures cidessous. Sur la Figure IV-35, représentant qu'une petite
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partie du spectre autour de la fréquence de découpage fixée a 4kHz, nous pouvons observer,
dans le cas classique d'une modulante sinusoidale, la forte augmentation des raies impaires
multiples de basse fréquence normalement limitées par les effets de symétrie évoqués

précédemment. Le deuxieéme exemple réalis¢ a partir d'une modulante de type Triplen permet
d'aboutir a des conclusions identiques.

AT T O . R ST O R
m ' ' m . i
= : : = O :
A 00 p----eesie S SRCELEEL & 100 g es
= E i ! ! g
o | BRRPRRR SRR |1y SRR = 50 T e
& L dN WA } <IN R T
J000 3500 4000 4500 5000 J000 3500 4000 4500 5000
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—=- Porteuse en dents de scie —=— Porteuse en dents de scie
—— Porteuse en triangle —— Porteuse en trangle

Figure IV-35 Influence de la porteuse sur le spectre Figure IV-36 Influence de la porteuse sur le spectre
issu d'une modulante sinusoidale S0Hz issu d'une modulante Triplen S0Hz

Pour une loi de modulation donnée (sinusoide, tripkn, DeadBanded...), les raies
maximales, qui définissent l'enveloppe supérieure du spectre, sont sensiblement les mémes
quelle que soit le type de porteuse utilisée. Cette constatation tend a supposer que I'impact des
porteuses en dents de scie ou tout autre signal asymétrique sur les perturbations conduites est
minimal. Nous verrons par la suite que cette conclusion est abusive. En effet, la densité du
spectre sur des bandes de fréquences basses, caractéristique d'une MLI, contribue par
l'intermédiaire des protocoles de mesures normatives a I'augmentation du niveau de
perturbations conduites.

V1.6 Remarque

Nous pouvons, a l'aide de ces diverses techniques, construire des tensions de sortie
réalistes représentant les principales sources de perturbation de I'onduleur. Les mesures
réalisées sur des variateurs industriels confortent les hypothéses faites sur les formes d'onde
en commutation, et permettent de connaitre les techniques de modulations utilisées sur ce type

d'équipement. Ces stratégies sont nombreuses et ks trois exemples exposés ici ne représentent
malheureusement pas une liste exhaustive.

VII. CALCUL DU COURANT GENERE PAR L'ONDULEUR — DEFINITION DE LA SOURCE DE
PERTURBATIONS DIFFER ENTIELLES —

Nous avons vu au cours du second chapitre que les variations du courant de puissance,
circulant sur le bus continu, jouent naturellement un role important sur le niveau global de
perturbations. Le courant de charge, quant a lui, est imposé par les enroulements du moteur
via la charge de l'arbre. Dans le cas des onduleurs de tension, le courant de sortie d'une cellule
est alternatif. En effet, les moteurs associés aux variateurs de vitesse sont intrinsequement des
charges fortement inductives pour des fréquences peu ¢élevées. Ce filtrage naturel associé a la
modulation des tensions de sortie engendrent des courants quastsinusoidaux. Le courant L,
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défini comme le courant d'une cellule de commutation isolée, correspond au courant de sortie
découpé par la méme fonction de commutation que Vi, la tension aux bornes de l'interrupteur
k, (Figure IV-37).
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Figure IV-37 Convention de signe de la tension et du courant de sortie d'une cellule

En associant les trois bras de 1'onduleur, la somme des courants des cellules permet de
ne représenter qu'une seule source de courant qui se place en dérivation a l'entrée de
I'onduleur. Cette source est alors définie en fonction des courants de sortie et de la loi de
commande des interrupteurs de chaque bras. A l'instar des sources de tension, la source de
courant doit étre définie dans le domaine fréquentiel pour conserver les avantages d'une
simulation directe. Si la définition des sources de tension reste relativement simple grace a la
somme des créneaux modulés, la source de courant semble toutefois plus complexe puisque
les créneaux également modulés possedent une amplitude qui évolue au cours du temps. Deux
approches sont alors possibles pour définir cette source dans le domaine fréquentiel La
premiére suppose que les courants dans la machine sont parfaits et parfaitement connus, ce
qui permet d'aboutir a des expressions analytiques du courant de puissance. La deuxiéme
nécessite de connaitre l'impédance des enroulements du moteur sur une large plage de
fréquences comme nous allons le voir. Dans les deux cas, nous avons besoin de la transformée
de Fourier d'un trapéze élémentaire d'amplitude unitaire relatif a la ©™° période de découpage.
Cette transformée, directement déduite de l'expression Eq. IV-1, est également exprimée en

fonction de la phase de sortie de I'onduleur (p). Les variables toff, ’ ton; » correspondent

donc respectivement aux instants de blocage et d'amorcage pour la période i et la phase p
considérées.

—TR Iy, o ) —TlR .ty
Trap? (v) = F sinC(ty v) (e iRlon;, *m Y —sinC(tq )2 miRorr; , *+ta
an: =
Hi > 2O v
Avec sinC(x )= sinx) Eq. IV-9
X

VII.1 Source parfaite

La premicre hypothése que nous pouvons faire pour construire cette source suppose
que la machine filtre parfaitement le courant dans chaque phase. Les trois courants obtenus
forment alors un systéme de courants sinusoidaux triphasé équilibré dont l'amplitude I et la
phase @ sont fixées par la puissance demandée par la machine et sa charge.
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Encore une fois, deux possibilités s'offrent a mous pour déterminer la représentation spectrale
du courant que nous recherchons. La premicre consiste a utiliser directement une expression
similaire a la relation Eq. IV-1, dans laquelle I'amplitude des créneaux est modifiée pour
chaque période de découpage. Cette méthode nécessite toutefois 1'hypothése que la fréquence
de la porteuse soit grande devant celle de la modulante, auquel cas les variations du courant
considéré sont suffisamment faibles pour supposer le courant constant sur la durée de
conduction a l'intérieur d'une période de découpage. L'amplitude moyenne d'un pseudo
créneau du courant e sur la f™ période de découpage est alors exprimée en fonction des
instants d'amorcage et de blocage et des constantes définissant le courant de sortie (Eq.
IV-10).
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Les harmoniques de courant de la cellule de commutation, que nous avons introduits
précédemment, relatifs a la phase p de l'onduleur s'expriment alors par la relation Eq. IV-11.
Les termes tp, ettqcorrespondent alors respectivement aux temps de montée et de descente

du courant suppos¢, dans un premier temps, linéaire durant la commutation.

N-1

n
Icelg = Zlmi’f’ EIWP?E;E Eq. IV-11
K S

1=0

Le spectre de la source de bruits qui correspond au courant circulant sur le bus continu
en amont des trois bras de l'onduleur Sexprime alors simplement en sommant le courant de
chaque cellule.

2
I, = z Icelg Eq. IV-12
p=0

Dans l'exemple qui suit, la MLI utilisée est intersective. La fonction modulante est
sinusoidale avec une fréquence fixée a S0Hz. Sur le spectre de ce générateur, apparaissent
pour les plus basses fréquences, des harmoniques dont 1'amplitude est relativement €levée. En
théorie, ces fréquences ne portent normalement aucune information, puisqu'il n'existe aucun
motif sur le signal. Ainsi, I'approximation effectuée sur les amplitudes des créneaux introduit
ces composantes pour chaque bras qui ne sont pas compensées convenablement lors de la
sommation. Naturellement, plus le rapport entre la fréquence de découpage et la fréquence
statorique désirée est important, plus I'amplitude de ces raies diminue.
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Figure IV-38 Représentation spectrale de la source de courant pour I =10 et ¢=-30°

Bien que ces phénomeénes ne soient toutefois pas critiques pour l'estimation des
perturbations hautes fréquences, ils peuvent induire des erreurs assez importantes pour le
dimensionnement des ¢léments passifs situés en amont de l'onduleur, tels que les
condensateurs ou les inductances dédiées au filtrage des courants de mode différentiel. Pour
éviter ces erreurs, il est nécessaire d'adopter une approche différente en tenant compte de
I'évolution des courants durant les phases de conduction. Pour cela, nous allons utiliser la
transformée de Fourier des courants sinusoidaux de sortie de l'onduleur (Eq. IV-13), et
exploiter les propriétés de la distribution de Dirac qui simplifient considérablement les calculs

dans le domaine fréquentiel.
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Le courant d'une cellule de commutation, tel que nous l'avons défini, correspond au
produit temporel du courant de sortie par la fonction de modulation de l'interrupteur k;
représentant elle-méme 1'image de la tension de sortie ; c'est donc un produit de convolution
que nous devons réaliser dans le domaine fréquentiel. De plus, la distribution de Dirac étant
I'¢lément neutre du produit de convolution on peut poser directement le résultat sans calculs
intermédiaires. Les harmoniques de la source de perturbation parfaite sont alors donnés par la
relation Eq. IV-14 suivante:

IS“:%’ Z ZTmp ELE} @’ﬁ B T, ELE} %}ﬁ_ CPB Eq. IV-14

p=

Eq. IV-13

Le spectre (Figure IV-39) calculé a partir de la relation cidessus ne présente plus les
anomalies du précédent. Pour une MLI sinusoidale intersective classique, les premiéres raies
apparaissent effectivement pour la fréquence de découpage.
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Figure IV-39 Représentation spectrale de la source de courant pour I =10 et ¢=-30°

La détermination du spectre exacte est toutefois extrémement coliteuse en terme de
calcul numérique, car elle demande de réaliser une double somme pour chaque fréquence.
Cependant, grace a Il'approche par sources de perturbations localisées, si le point de
fonctionnement de l'onduleur ne varie pas, ce calcul n'est réalis¢é qu'une seule fois. Les
formulations analytiques que nous utilisons ici sont exactes, et la précision des résultats
obtenus dans le domaine fréquentiel est indépendante du nombre de fréquences traitées.
Comme nous l'avons vu dans le chapitre précédent, I'approche fréquentiel n'est évidemment
pas restrictive. En effet, a I'aide d'un nombre de fréquences appropri¢ (N = 2° POIN),
l'utilisation de transformée de Fourier rapide inverse est possible, permettant d'obtenir les
principales grandeurs également dans le domaine temporel. Si le spectre calculé est exact, il
n'est cependant pas infini, ce qui a pour effet d'entrainer de 1égeres oscillations du signal au
voisinage des discontinuités. Il s'agit du phénomeéne de Gibbs visible sur la Figure IV-41
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— Is(t) par l'expression approchée
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Figure IV-40 FFT inverse du courant de sortie pour  Figure IV-41 Reconstitution temporelle du courant
une fréquence de découpage de 1kHz redressé par la FFT inverse du spectre exact pour
une fréquence de découpage de 1kHz

Le spectre de la source de perturbations que nous venons de définir ne tient pas
compte des déformations liées a la loi de commande. En effet, cette technique suppose que la
charge filtre parfaitement les harmoniques des créneaux modulés pour ne conserver que le
fondamental. Si cette hypothése est vérifiée pour une modulation sinusoidale, elle se trouve
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rapidement mise en défaut pour des lois plus complexes. Il reste alors une derniére possibilité
qui nécessite une connaissance plus approfondie de la charge.

VIL2 Calcul des courants en fonction de la charge

A ce stade, nous n'avons pas encore tenu compte de la machine et de son
comportement haute fréquence lorsque cette derniére est alimentée par des tensions fortement
chargées en harmoniques. Pour pallier ce manque de rigueur, il est nécessaire d'utiliser la
technique présentée dans le second chapitre dans laquelle la charge et le découpage
interviennent pour le calcul de la source de courant. Pour mémoire, cette technique consiste a
déterminer le courant imposé par la tension aux bornes de la charge, et de le découper a l'aide
de la fonction de commutation adéquat. Dans ce cas de figure, la charge est définie par une
machine asynchrone. Si le fonctionnement de ce type de moteur du point de vue de la
puissance est aujourd'hui parfatement connu et se retrouve dans la plupart des manuels
d'¢lectrotechnique, son comportement pour des fréquences €levées n'est pas encore totalement
maitris€. Nous allons réserver 1'é¢tude fréquentielle de cet organe pour le chapitre suivant et
nous contenter ici uniquement du développement de la méthode de calcul.

Cette ¢tude se focalise dans un premier temps uniquement sur les courants de
puissance absorbés par la machine, sans se préoccuper des courants de mode commun. Nous
allons faire I'hypothése que le moteur présente un systeme d'impédances triphasées
équilibrées, ce qui permet de définir une impédance propre aux enroulements notée Z, ainsi
qu'une impédance mutuelle Zy afin de tenir compte des couplages magnétiques au sein de la
machine, et de conserver une représentation générique de la charge. La structure simplifiée de
I'onduleur, présentée sur la Figure IV-42, permet d'établir un schéma fréquentiel extrémement
simple pour le calcul des courants dans chaque phase de la machine. Ce schéma est constitué
des trois tensions de sortie de Il'onduleur que nous avons longuement détaillées
précédemment.

Figure IV-42 Structure de I'onduleur avec sa Figure IV-43 Schéma équivalent pour le calcul des
charge triphasée équilibrée courants

Les courants dans chacune des phases & l'onduleur se déduisent trés facilement a
l'aide de la relation Eq. IV-1 dans laquelle intervient 1'impédance €équivalente par phase d'un
enroulement 7. Naturellement, bien que cette impédance constitue un filtre passe-bas, des
harmoniques liées au découpage subsistent et se reportent sur le spectre de ces trois courants.

1y [ 2 -1 =10 HVum [0
L L 1 C C L L
Oy 0= 1 2 -1 00 O avec  Zeq = Le—ZMm Eq. IV-15
[ 3leq 1 T
O O FL -1 2 0 OVm [
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Dans le plus simple et certainement le plus favorable des cas, la machine est modélisée
par une charge inductive dont l'inductance et la résistance sont fixées pour absorber un
courant réaliste de quelques amperes. Ains,i le courant calculé a partir d'une résistance de
10Q et une inductance de 40mH présente encore des harmoniques importants autours des
multiples de la fréquence de découpage qui sont peu visibles sur la forme temporelle de ce
courant (Figure [V-44).
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Figure IV-44 Courant de sortie calculé a partir des impédances de la charge

Pour obtenir le spectre de la source de courant de perturbations, il est nécessaire de
découper les trois courants obtenus a l'aide des lois de commande relatives a chaque bras de
I'onduleur (Figure IV-37). 1l s'agit alors de réaliser la convolution fréquentielle des courants
par leur fonction de commutation respective. Si #, F Fw représentent respectivement les
expressions fréquentielles des lois de commande des phases U, V, W, la source de courant est
alors définie a l'aide de la relation Eq. IV-16 ci-dessous.

IS =1, *Fy +1y*Fy +1y* Ty Eq. IV-16

Globalement, le spectre de la source calculé par cette méthode (Figure IV-45) est
similaire a celui de la source définie par des courants parfaits (Figure IV-39). Des différences
apparaissent cependant pour les plus basses fréquences, ce qui implique que les harmoniques
ne se compensent pas exactement contrairement au cas de la source parfaite. Pour des
fréquences plus €levées, les spectres possedent le méme comportement.
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Figure IV-45 Courant du bus continu

Si I'on s'intéresse plus précisément aux raies placées autours des fréquences multiples
du découpage (Figure 1V-46), nous pouvons remarquer que le spectre issu des courants dans
la charge est plus riche que le premier. Encore une fois, si ces raies supplémentaires sont
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nettement plus faibles que les autres, elles n'en sont pas moins néfastes et contribuent a
augmenter les pertes des composants passifs de filtrage.

2 M a = a a a
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—— SBource de courant (avec la charge)
—&— Source de courant parfaite

Figure IV-46 Comparaison entre la source calculée avec des courants parfait et la source calculée avec la
charge

A l'aide des transformées inverses que nous avons déja évoquées précédemment, nous
avons la possibilité d'observer la forme d'onde temporelle du courant absorbé par 1'onduleur.
La courbe ctdessous, obtenue a partir d'une MLI intersective sinusoidale, met en évidence
d'une part la complexité de ce signal, et d'autre part les fortes variations de courant, dont les
valeurs dépendent de la phase et de 'amplitude des courants absorbés par le moteur.
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Figure IV-47 Représentation temporelle de la source de courant (MLI intersective sinusoidale 80% E =
300V R=10Q L=40mH)

VIL.3 Remarque

Outre l'importance de la source de courant pour l'estimation des perturbations
conduites, le calcul fréquentiel du courant absorbé par l'onduleur pour un point de
fonctionnement donné apporte des informations indispensables au dimensionnement des
interrupteurs de puissance et des condensateurs de filtrage présents sur le bus continu de
I'onduleur. La valeur moyenne de ce courant est bien évidemment immédiate, puisqu'elle
correspond au premier terme du spectre. La valeur efficace des courants calculés s'exprime a
partir des composantes spectrales par l'intermédiaire du thé¢oreme de Parceval (Eq. IV-17).

143



Chapitre IV: Modélisation CEM d'un onduleur triphasé

N-1
B 1 2 , , Eq.
Iseff =N O 2 ( ‘Isn‘) Avec N : Nombre de fréquences calculées IV-17
n=0

VIII. PROBLEME RENCONTRE EN MESURES AVEC UN ANALYSEUR DE SPECTRE

Qu'il soit analogique ou numérique, l'analyseur de spectre représente le principal
support de mesure pour une ¢tude CEM. Cependant, une mesure directe a l'analyseur de
spectre des perturbations ou de signaux totalement connus n'est pas aussi simple qu'il n'y
parait. Comme pour l'ensemble des appareils de mesure, 'utilisation d'un analyseur de spectre
passe avant tout par la compréhension de son principe de fonctionnement. Sans réellement
entrer dans les détails intimes de son anatomie électronique, il faut néanmoins connaitre les
principales fonctions des étages qui le constituent.

VIIIL1 Principe du filtrage d'un analyseur de spectre

\

Dans notre cas, nous avons utilis¢ un analyseur de spectre a balayage ou
superhétérodyne HP8560A. Le principe de cet appareil est assez simple, puisqu'il consiste a
multiplier le signal d'entrée, initialement filtré, avec une fréquence pure et d'exploiter ensuite
le produit mathématique contenant la somme et la différence des fréquences ainsi que leurs
fréquences intermédiaires. Le signal est ainsi translaté dans une gamme de fréquences plus
facilement exploitable. Il passe alors dans un filtre sélectif dont la bande passante est variable
puis par un détecteur d'enveloppe. Un générateur de rampe pilote la fréquence délivrée par
l'oscillateur sinusoidal permettant ainsi de couvrir toute la gamme de fréquences. Le principe
de balayage et de translation des signaux réalisé par l'analyseur permet de réaliser un lien
direct avec la convolution de deux signaux. En effet, I'analyseur de spectre permet de réaliser
la convolution fréquentielle du signal mesuré avec la réponse du filtre passe-bande. Le
schéma de principe présenté sur la Figure [V-48 résume simplement le fonctionnement que
nous venons bri¢vement de décrire.

Mélangeur Détecteur

R ﬁ ' I d'enveloppe

Filtre d'entrée Filtre video

Générateur de /L Fyv
signal %

Balayage des p
fréquences =

Figure IV-48 Schéma de principe d'un analyseur de spectre a balayage

Le filtre situé en aval du mélangeur constitue non seulement un organe essentiel au
fonctionnement de Il'analyseur mais également un élément clé dans la mesure des
perturbations conduites. En effet, la largeur de sa bande passante RBW (Resolution
BandWidth) est imposée dans le cadre d'une étude normative. Il conditionne directement la
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résolution fréquentielle. Autrement dit, lorsque un signal contenant deux fréquences voisines
est injecté¢ dans ce filtre, il faut que 1'on puisse distinguer a l'affichage deux raies de la méme
différence de fréquence qu'a l'entrée. C'est le pouvoir séparateur du filtre qui permet le cas
¢chéant de respecter cette condition. Si la largeur de bande est plus grande que la différence
de ces deux fréquences, la raie de plus faible amplitude disparait sous la jupe de la réponse de
l'autre. La fréquence centrale et I'amplitude de la pseudo-raie obtenue correspondent alors
respectivement a une combinaison des fréquences et des amplitudes des deux raies initiales.
De ce fait, l'analyseur ne fournira qu'une information trés partielle du signal d'entrée. La
Figure IV-49 illustre ce phénoméne en présentant le signal en sortie d'un filtre idéal dont
l'allure est supposée rectangulaire. Les premicre raies (A; . 3) constituant le signal initial sont
cumulée au passage du filtre, seule la derniere (A4) est suffisamment éloignée pour étre
détectée correctement.

A+ A+A,
At A,
A4 As A Ayt Aj As
A4 As
A, ]
- I -
f, £ f, f, £, f, f, f,

Figure IV-49 Influence de la largeur de bande (RBW)

Suivant les dispositifs testés, les normes d’émissions conduites définissent des largeurs
de bande précises. Pour la mesure des perturbations conduites de 150kHz a 30MHz, les
normes citées dans le chapitre II auxquelles nous faisons référence spécifient une largeur de
bande de 9kHz, pour une atténuation de —3 dB ou de —6 dB suivant le type d'appareil utilisé.
Ainsi, pour des convertisseurs de I'¢lectronique de puissance dont la fréquence de découpage
est fixe, nous savons, en théorie, que seules les multiples de cette fréquence sont susceptibles
de porter de l'information. Si la fréquence de découpage est supérieure a 9kHz, les raies sont
distinctes permettant une comparaison directe du spectre mesuré avec celui obtenu par la
simulation. Dans le cas contraire, la démarche est un peu plus délicate. C'est typiquement le
cas des onduleurs MLI, dont les fréquences de découpage sont généralement peu élevées. De
plus, comme nous pouvons le constater, leur contenu spectral est nettement plus riche du fait
de la présence des sous-harmoniques engendrées par la modulation. Il est alors nécessaire
d'inclure les effets du filtrage dans la simulation, afin de pouvoir mener une étude cohérente et
surtout de se placer dans des conditions normatives.

VIIIL.2 Filtre théorique

Pour rendre compte au cours de la simulation des modifications du spectre induites par
ce filtre, nous allons simplement définir une fonction de filtrage présentant des
caractéristiques similaires a celles du filtre réel. Le filtre le plus souvent utilis€¢ posseéde une
allure gaussienne avec une largeur de bande (RBW) définie a —3dB. L'expression Eq. IV-18
ci-dessous représente la fonction de transfert du filtre # d'ordre N centré sur une fréquence Vo,
et dont la bande passante RBW est implicitement définie par la constante A.
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FN (?):H ! é\l avec A= 4 5 3?28*?) —1H Eq. IV-18
0 H\/lﬂ\[ﬂv—vo)zﬁ RBW ﬁ

La réponse du filtre est obtenue en appliquant a l'entrée de 'analyseur une sinusoide
d'amplitude unitaire, dont la fréquence est arbitrairement fixée a 20kHz. La résolution du
filtre est fixée a 1kHz pour représenter correctement 1'enveloppe du filtre. Cette mesure
permet d'identifier trés facilement 1'ordre du filtre. Comme nous pouvons le constater sur la
Figure I'V-50, le filtre que nous avons défini possede naturellement la méme bande passante et
le méme profil d'atténuation que celui de l'analyseur pour l'ordre 4. Les écarts sont alors
négligeables, et entre les deux courbes pour des valeurs raisonnables d'atténuation (>—60dB)
en dessous le filtre réel atteint ses limites et le bruit de mesure devient plus important.
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Filtre mesuré = TFiltre mesuré
Filtre simulé (ordre 4) — Filtre simulé

— Filtre simulé (ordre 3)

Figure IV-50 Réponses des filtres mesurés et simulés

Le spectre calculé théoriquement peut étre corrigé, afin qu'il soit comparable a la
mesure. Il faut également garder a I'esprit que la mesure elle-méme n'est jamais parfaite, car
l'utilisation de l'analyseur de spectre induits de nombreuses sources d'erreurs.

VIIL3 Application a la MLI

Comme nous pouvons le constater, le filtre est susceptible de modifier
considérablement le spectre d'une grandeur électrique, il est alors extrémement difficile
d'identifier clairement une tension modulée par une mesure directe avec ce type d'appareil.
Dans le cas d'un signal modulé tels que ceux traités ici, le spectre subit des modifications de
forme et d'amplitude importantes suivant la largeur de bande du filtre comme le montre
clairement la Figure IV-51.
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Figure IV-51 Influence de l'analyseur sur le spectre d'une tension modulée sinusoidalement

IX. MODELISATION FREQUENTIELLE DE L'ONDULEUR

Par sa nature méme, un onduleur triphas¢ MLI est un générateur de courants de mode
commun. Malgré une charge triphasée, constituée des enroulements du moteur, supposée
parfaitement équilibrée, il existe donc toujours une tension homopolaire résiduelle qui
engendre via un ensemble de couplages capacitifs parasites des courants de mode commun
importants. Ces perturbations se referment grace aux chemins de propagation prévus a cet
effet (Filtre, RSIL) ou indésirables (directement dans 1’alimentation), comme nous avons eu
'occasion de le voir au cours des chapitres précédents. L'objectif de cette partie est d'élaborer
un schéma ¢électrique équivalent de ce type de structure capable de rendre compte, de fagon
acceptable, du niveau de perturbations.

IX.1 Source équivalente de mode commun - Schéma simplifi¢

Les trois bras de 'onduleur constituent les principales sources de perturbations de cette
structure. Plus précisément, ces sources sont modélisées par trois générateurs d'harmoniques
de tension. Les nombreux travaux déja réalisés dans cet axe de recherche
[HOENE][CONSOLI] mettent en évidence la prédominance des courants de mode commun,
et négligent l'influence du mode différentiel sur la gamme de fréquence relative aux
perturbations conduites. Ce constat permet d'établir le schéma équivalent fréquentiel
extrémement simple de la structure. Ce schéma, présenté¢ Figure IV-52, intégre les trois
générateurs de tension ainsi que les chemins de propagation définis par la charge (moteur et
cable), sur laquelle nous reviendrons ultérieurement. Le RSIL est également représenté par
l'intermédiaire de l'impédance Zj. Ce schéma repose cependant sur I'hypothése de la
symétrie de l'onduleur du point de vue des chemins de propagation de mode commun, et
suppose de ce fait que le courant total de mode commun se répartisse équitablement dans les
deux branches de mesure du RSIL. Ces derni¢res se trouvent donc en parallele. La charge et
I'ensemble de ses couplages a la terre sont représentés par une impédance équivalente par
phase (Figure IV-53).
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Figure IV-52 Structure simplifiée de 1'onduleur Figure IV-53 Schéma équivalent de mode commun

Zssil

Vmci = Zeg Dmci + Ome avec1=123 Eq. IV-19

La somme des trois relations synthétisées par 1'équation Eq. IV-19 permet d'exprimer
le courant de mode commun total en fonction des générateurs et des principaux chemins de
propagation de ce méme mode. La relation ainsi trouvée apporte un degré de simplification
supplémentaire en transposant le schéma triphas¢ (Figure 1V-53) en monophasé ce qui, a
posteriori, semble devenir relativement évident. Ainsi, a l'instar des impédances du RSIL, les
¢léments de la charge se retrouvent en paralléle. La source unique de mode commun Vyic est
alors équivalente a la "moyenne "des trois générateurs initialement dissociés.

1 Vmc1 + Vmc2 + Vmc3
ime = —————— VMmc avee Ve = Eq. IV-20
Zeq Zisi) 3
— +
3 2

Il est évident que ce schéma est extrémement sommaire, il permet cependant une
estimation rapide et simple des courants de mode commun d'une structure qui, a 1'origine,
semble relativement complexe. Il fait également apparaitre la principale source de mode
commun qui représente naturellement la tension homopolaire précédemment introduite au
travers de 1'é¢tude de la MLI vectorielle. Cette source, définie par la superposition de
I'ensemble des créneaux modulés, est une tension multiniveaux dont I'amplitude est alors

comprise entre — % et }y , s E représente la tension du bus continu.

La Figure IV-54 ci-dessous présente deux formes temporelles de la tension de mode
commun issue d'une MLI intersective sinusoidale avec deux porteuses différentes a 4kHz.
Dans le premier cas, la porteuse utilisée est triangulaire, les différents paliers sont alors
quasiment centrés faisant apparaitre six transitions distinctes sur une période de découpage.
Dans le deuxiéme cas, la porteuse en dents de scie impose des commutations aux mémes
instants, ce qui limite a quatre le nombre de transitions sur une période de découpage. L'une
de ces transitions est alors trois fois plus importante que les autres et se reproduit a I'identique
a chaque période, ce qui a pour principale conséquence une augmentation du nombre de sous-
harmoniques, comme nous avons déja pu le constater. Ce type d'étude permet de confirmer
l'aspect négatif des lois de commande a instants de commutation fixes sur le plan des
perturbations conduites de mode commun.
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Figure IV-54 Représentations temporelles de la tension de mode commun pour deux porteuses différentes

Le caracteére triphasé¢ des générateurs composant Wyc implique que la composante
spectrale principale, définie a la fréquence électrique statorique imposée par la modulation,
est nulle. Ce mécanisme apparait également au niveau des raies réparties autour des
harmoniques de la fréquence de découpage diminuant ainsi la densité spectrale de cette source
(Figure I'V-55).
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Figure IV-55 Comparaison entre les spectres de la tension de sortie d'une phase et de la tension de mode
commun

IX.2 Exemple simple

Pour se rendre compte de l'allure générale d'un spectre de mode commun relatif a un
onduleur triphasé en utilisant cette premicre représentation, il est nécessaire d'utiliser un
premier mode¢le de la machine pour le mode commun. Ce modele est basé sur une description
¢lectrique des principaux phénomenes physiques présents sur un enroulement (Figure IV-56).
On peut alors assimiler la capacité G aux effets électrostatiques propres a l'enroulement
modélisé sommairement par l'association d'une résistance R. et d'une inductance L.. La
seconde C, capacité représente alors le couplage capacitif parasite entre cet enroulement et le
chassis du moteur supposé au potentiel de terre. Sans anticiper sur les résultats du prochain
chapitre, dédié en partie aux modeles de moteur, celui-ci n'offre de bons résultats que sur une
gamme fréquentielle réduite (<IMHz). Il s'avére cependant tout a fait adapté a ce type d'étude
préliminaire. Les valeurs des éléments de ce modele, proposées dans cet exemple, permettent
de donner des ordres de grandeur tout a fait réalistes pour des enroulements de machine de
faible puissance (<1kW). Nous verrons par la suite comment extraire ce type de données a
partir d'une mesure d'impédance aux bornes de la machine asynchrone.
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Figure IV-56 Schéma équivalent d'un enroulement du moteur

Le spectre calculé a partir de 1'impédance du RSIL montre clairement l'influence de la
charge et de ces impédances équivalentes. En effet les résonances et antirésonances
clairement visibles sur le module de 1'impédance (Figure IV-56) se reportent directement sur
le niveau de perturbation.
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Figure IV-57 Spectre de mode commun

Cette premicre estimation réalisée a partir d'un schéma extrémement simple met en
évidence 1'importance du mode commun sur les perturbations collectées par le RSIL. L'écart
entre le niveau maximum du spectre et la norme de classe B prouve la nécessité de déterminer
un filtrage approprié.

IX.3 Influence du mode différentiel

Les ¢tudes CEM réalisées sur les onduleurs se focalisent généralement sur le mode
commun en supposant que les perturbations de mode différentiel n'ont qu'une faible influence
sur le spectre étudié sur la plage de fréquences relatives aux normes des émissions conduites.
Cet aspect, certes réaliste dans le cas d'un filtrage parfait, est cependant trop restrictif et ne
permet pas de dimensionner au mieux les éléments de filtrage. Une étude similaire a celle
menée pour le mode commun peut s'appliquer en utilisant, cette fois-ci, la source de courant
définie précédemment. Dans ce cas de figure, toute la partie active de 1'onduleur est remplacée
par cette source de courant représentant le courant circulant sur le bus continu. Il est alors
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indispensable de représenter le condensateur du bus continu nécessaire au filtrage de ce
dernier, sans lequel la majeure partie des harmoniques se reporte dans le RSIL.

RSIL Données:
1T e a1 | I | :
Puissance: 1kW
I |
. T L 1 : Bus DC 300V
| (I I MLI sinusoidale (80%)
1 [ 1
3 11 F .
I 1 I _
I [ I C= lmF
I [ I =
| T Lo , Condensateur R =50mQ
t====- Tt L = 50nF
Figure IV-58 Schéma équivalent de mode Tableau IV-3 Données du modéle
différentiel

C'est principalement le condensateur qui conditionne le niveau de perturbations pergu
par les ¢léments du RSIL. Les harmoniques générées par les courants de puissance du moteur
et les commutations sont filtrées par cet ¢élément, généralement de forte valeur.
Malheureusement, son efficacité est considérablement réduite par ses éléments parasites
intrinséques. Pour cet exemple a la fois simple et réaliste grace aux différentes valeurs
choisies (Tableau IV-3), le niveau du spectre de mode différentiel est tangeant au gabarit issu
de la norme de classe B et bien qu'il reste nettement inférieur a celui du mode commun, il
reste critique par rapport au niveau imposeé.
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Figure IV-59 Spectre de mode différentiel

L'impact des €léments parasites sur les perturbations induites par le courant découpé
ne peut étre totalement négligé, et si l'accent est généralement porté sur 1'étude des
perturbations de mode commun, le mode différentiel joue un role important sur le niveau
global des émissions conduites. Il devient ainsi nécessaire d'établir un modele général
intégrant ces deux principaux modes de propagation sans les dissocier.
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IX.4 Schéma global - Approche Matricielle

Les premiers calculs simples effectués précédemment sur 1'onduleur sont évidemment
basés sur la méthode de séparation des sources présentée dans le second chapitre. Cette
méthode, nous l'avons wvu, limite le nombre de chemins communs entre les modes de
propagations. De plus, le calcul des fonctions de transferts associées au mode commun et au
mode différentiel devient extrémement complexe pour un schéma plus dtaillé. L'approche
matricielle permet de s'affranchir de ces problemes en traitant simultanément 1'ensemble des
sources de perturbations pour un schéma équivalent identique a celui présenté ctdessous
(Figure IV-60). Ce premier schéma représente 1'onduleur placé sur un réseau continu. De ce
fait, la source d'alimentation de cette structure, supposée parfaite, représente un court-circuit
d'un point de vue dynamique, elle n'apparait donc pas sur le schéma. Le RSIL placé en téte est
représenté sous une forme simplifiée, pour éviter de surcharger le modele par des mailles
supplémentaire peu influente. Le premier étage est constitué d'impédances permettant de
modéliser une structure de filtre classique et/ou le cable d'alimentation de la structure dont
I'impédance n'est pas nécessairement négligeable (1pH/m). Le filtrage capacitif du bus
continu ainsi qu'une représentation simple des ¢léments parasites de ce dernier sont également
représentés pour estimer correctement les effets du courant de puissance. Rappelons
simplement que les variations de tension, engendrées par le courant de puissance au travers de
ces ¢léments induisent des courants de mode commun supplémentaires au travers des
couplages capacitifs a la terre toujours présents.

La charge est présente sous la forme de trois impédances couplées reliées directement
a la terre. Les schémas équivalents des trois cellules de commutations sont associés en
paralléle, et forment ainsi le cceur du modéle CEM de l'onduleur. Cette structure présente
ainsi de fagon simple les principaux chemins de propagations, ainsi que le placement des
sources qui donnent naissance aux perturbations de mode commun mais également de mode
différentiel.

Filtre et/ou cable Sources de
RSIL d'alimentation Bus DC perturbations Impédances de la
I, 7, I, ZLeb Zacwi  ZLaenz charg{i rameélée au
- 1 — ' - niveau de
L n .
I Lo ['117 Is l'onduleur
Z L Z, _
Z 1
T Xt 1
I I
- 9 10 1
L ch Is
“ Zen L : ]
| T ) | J | | T J
o | | o _ - _ ¢ &
7y, I, Zea Zaem dez\ Vet Vme  Vme

Figure IV-60 Schéma équivalent global

Le nombre de mailles indépendantes de ce schéma s'éléve a douze, ce qui implique
nécessairement que la dimension de la matrice principale associée a ce schéma est de 12x12.
Le vecteur de sortie de ce systéme se compose alors des onze courants de maille inconnus et
de la tension aux bornes de la source de courant. La matrice et le vecteur d'excitation sont
donnés en ANNEXE V.
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IX.4.1  Résultats préliminaires

La premicre simulation présentée ctdessous représente I'estimation du spectre des
perturbations pour une MLI intersective sinusoidale dont le taux de modulation est fixé a 80%
pour reprendre les conditions des simulations précédentes. Le modéle de la machine est
identique a celui présenté dans le paragraphe traitant du schéma équivalent simplifi¢ de mode
commun. Pour ce type de modele, nous n'avons pas défini d'impédances mutuelles au niveau
de la charge, ce qui permet d'obtenir des résultats comparables aux précédents. Les couplages
capacitifs parasites, présents entre le point milieu des cellules de commutation et la terre et
dues notamment a la proximité du systeme de refroidissement, sont également pris en compte
sous la forme de capacités et intégrés aux impédances de la charge Z,,. Ces dernieres
permettent ¢galement de calculer directement, les courants dans les trois phases de sortie de
I'onduleur et indirectement, le spectre de la source de courant Is. Le modé¢le du condensateur
de filtrage, représenté par Zx», est également identique (Tableau IV-3). Les ¢léments du bus
continu, dont les effets apparaissent généralement pour des fréquences élevées, sont fixés par
des ordres de grandeur relatifs aux pistes de circuits imprimés dont les dimensions restent
faibles (exemple: piste de cuivre 40pumx1cmx10cm, L<10nH, R<10mQ). De plus, le filtrage
des perturbations n'étant pas considéré dans cette premiére étude, l'impédance Zx; est
supposeée infinie.

Le spectre calculé pour 1'une des branches du RSIL (Figure IV-61) présente une allure
globale sensiblement identique a celle de la Figure IV-57 représentant le spectre des
perturbations de mode commun calculé a partir d'un schéma simplifi¢. La cohérence de ces
deux spectres permet d'une part de vérifier simplement les résultats obtenus par le calcul
matriciel, et d'autre part de montrer a priori 'importance des impédances relatives a la charge.
Nous pouvons également remarquer les modifications de I'enveloppe du spectre, si l'on tient
compte du filtrage de 1'analyseur de spectre imposé dans le cas d'une étude normative.
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—— Tension RSIL filtrée:RBW = 9kHz
—— Tension RSIL:bras 1
— Norme conduite: Classe B

Figure IV-61 Spectre global simulé

Pour valider cette approche fréquentielle et de ce fait cet outil de simulation, le spectre
précédent est comparé a celui issu d'une simulation temporelle a l'aide du logiciel SABER. Le
but de cette étude n'est pas de vérifier le spectre d'une simulation a partir d'une autre, mais de
montrer qu'une approche purement fréquentielle, et les hypothéses qu'elle nécessite, apporte
des résultats équivalents pour des performances de calcul et de stabilité nettement supérieures
[REVOL-03-2]. Nous avons déja pu le constater pour une structure simple et nous pouvons le
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vérifier également pour un onduleur triphasé (Figure IV-62). La loi de commande définie
pour cette simulation est évidemment rigoureusement la méme que celle utilisée pour le calcul
fréquentiel. Comme nous pouvons le constater, 1'enveloppe supérieure du spectre obtenue a
partir d'une FFT est identique a la précédente. Les différences qui apparaissent sur le niveau
bas du spectre se justifient d'une part par le simple fait de travailler sur des signaux discrets et
d'autre part par l'utilisation de temps de garde fixes. L'utilisation de temps mort s'avere
essentielle avant tout pour garantir une simulation réaliste de ce type de structure, mais
¢galement pour limiter les problémes de convergence engendrés par des variations trop
violentes de courant durant les phases sensibles de commutation.
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Figure IV-62 Spectre des perturbations conduites calculé sous SABER

Pour clairement prendre conscience de l'impact du moteur sur le mode commun, la
simulation suivante (Figure IV-63) présente un spectre calculé en supposant que les couplages
capacitifs du moteur avec la terre sont négligeables devant ceux de l'onduleur par
l'intermédiaire du refroidisseur. Dans cet exemple, les capacités de mode commun du module
sont fixées a 20pF ce qui représente un ordre de grandeur assez représentatif. Pour des
¢léments parasites de cette valeur, les perturbations de mode commun sont négligeables
devant celles de mode différentiel, et dans ce cas la principale source de perturbations
correspond au courant de puissance découpé du bus continu.
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Figure IV-63 Spectre global simulé sans couplage capacitif du moteur a la terre
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Pour un point de fonctionnement identique, le spectre associé a une loi de commande
du type DeadBanded est globalement du méme niveau que le précédent. Nous pouvons alors
constater et confirmer l'influence de ce type de stratégie sur les fréquences les plus basses.
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Figure IV-64 Spectre global (MLI intersective deadBanded)

IX.5 Approche modulaire — Association d'hexapodles

Malgré son efficacité, la méthode matricielle présente toutefois 1'inconvénient d'étre
peu évolutive comme nous l'avions signal¢ en conclusion du second chapitre. Pour contourner
ce probléme tout en gardant une démarche basée sur une résolution en fréquence, nous
proposons une approche modulaire a partir de 'association en cascade de blocs élémentaires
[COYAUD-02]. Cette technique permet de dissocier les différents étages (filtre, pond de
diodes, RSIL,...) du variateur (Figure IV-65) en les traitant séparément avant de les associer.
Ces blocs sont alors définis par des matrices de transfert ayant pour grandeurs d'entrée et de
sortie les courants et les tensions. Ces matrices ont I'avantage d'étre de faible dimension [4x4]
et relativement simples a déterminer. Seul le bloc extréme relatif aux sources de perturbations
et a la charge ne peut se mettre exactement sous la forme d'une matrice de transfert.

! Filtre { i Pont : : Bus | | Sources
RSIL HCEM H de ;_. ._. ot
H Hdiodes H H charge
(ST QT—— e IS Vs Ve
% ')—‘ :i—)-Vsl B IH B HB IB
€ 162 Z E ISQ — @]52 |:|: |:| T %:%\/ez |:|
Ve, H ]VSZ 1 1
Is) ﬁ ﬁ lep

Figure IV-65 Modélisation fréquentielle du convertisseur par hexapoles

Il n'est pas utile de détailler 1'ensemble des blocs dans cette partie, seuls les blocs du
RSIL et des sources sont réellement importants. En effet, si la plupart des matrices des blocs
¢lémentaires sont relativement simples a définir, la partie principale du bloc comprenant
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I'onduleur et la charge est plus délicate a exprimer puisque les sources de perturbations en
font parties. Le schéma du RSIL, quant a lui, induit une matrice que I'on peut qualifier de
pseudo transfert puisqu'il n'existe pas de courant d'entrée avec le sens que nous avons défini
ci-dessus.

IX5.1 Forme matricielle du RSIL

Le RSIL qui représente le premier étage de la structure, ne posséde pas de variables
d'entrée en courant, de par la représentation que nous avons choisie (Figure [V-66). Toutefois,
il peut se mettre sous la forme matricielle d'un hexapdle en supposant des courants d'entrée
nuls.

ISl

V51
V
° A

ISz

Vez Zt VSz

Figure IV-66 Définition des entrées et des sorties du bloc RSIL monophasé

Le schéma ctdessus montre clairement qu'en l'absence de courant d'entrée, les
grandeurs de sortie sont uniquement définies en fonction des tensions Ve. La matrice de
transfert du RSIL est alors rectangulaire, et s'exprime simplement a 1'aide des admittances de
l'inductance de filtrage et des branches de mesure.

Vs1{ 1 0 . . :/Zt

Vs2 s 0 : Vel avec Eq. IV-21
DISl ErD—(2 D{L +Yt) Yt D) YL :/Z q. IV-
Is) ﬁ ﬁ Yt -2y "'Yt)ﬁ L

Cette représentation est assez particuliére, puisqu'une partie des tensions d'entrée Ve
correspond aux tensions des résistances de mesure que nous recherchons. Ce format est
toutefois nécessaire pour déterminer le vecteur des tensions Ve en fonction des blocs suivants
et des sources dont la forme matricielle est également particuliére.

Pour apporter plus de clarté et de simplicité a cette méthode de calcul, les relations
entre les grandeurs d'entée et de sortie du RSIL sont respectivement définies par les vecteurs
Eiil et Sisii. La matrice précédemment décrite est notée M. Le systéme s'écrit alors sous la
forme suivante: Sy = Migii Bl

IX52 Forme matricielle du bloc Source

Le schéma du bloc Source rassemble I'ensemble des sources de perturbations ainsi que
les impédances de mode commun contenant les éléments parasites propres a I'onduleur et a la
charge (Figure IV-67).
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Figure IV-67 Schéma du bloc Source

Ve 2

Dans ce cas précis, on ne peut évidemment a la fois imposer le courant et la tension
puisque ces grandeurs ne sont pas indépendantes, et sont définies en fonction des blocs
précédents. Le développement des différentes €quations relatives a ce schéma met en
¢vidence l'interdépendance des grandeurs d'entrée puisqu'il est possible de définir les courants
Ie en fonction des tensions Ve et des générateurs d’harmoniques. L'inversion de la matrice en
fonction du vecteur d'entrée n'est évidemment pas possible. Toutefois cette relation matricielle
est compatible avec l'approche par hexapoles (Eq. IV-22).

] cliweges {B¥me

Is
: HE BB AFme, § 7
e, mes
Y1 matrice admittance [2%2] Y matrice admittance [2X3]

Id matrice identité [2%2]

En utilisant des notations plus condensées, cette relation peut se mettre sous la forme
ci-dessous (Eq. 1V-23) dans laquelle les vecteurs V et I représentent respectivement les
sources de tension et de courant de perturbations et le vecteur Es correspond aux grandeurs
d'entrée. Les deux matrices présentées en ANNEXE VI sont notées Mg et Mg.

Mg Bs= Mg V+I Eq. IV-23

1X.5.3 Résolution

Les systémes associés a ces deux blocs, toujours présents quel que soient le nombre
et la fonction des étages intermédiaires, conditionnent les associations matricielles des blocs
ainsi que les variables calculées. En effet, les grandeurs que nous souhaitons obtenir
correspondent aux tensions du RSIL. Il s'agit donc d'exprimer les variables d'entrée du bloc
Source en fonction des tensions du RSIL au travers des blocs intermédiaires. La résolution
consiste donc a faire le produit des différentes matrices, puisque les variables de sortie d'un
bloc correspondent aux grandeurs d'entrée du suivant. Ce calcul est alors réalisable si les
dimensions des matrices sont compatibles et respectent des régles évidentes d'association par
rapport a la multiplication qui dans notre cas sont rappelées dans le Tableau 1V-4.
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Dim(M1xM2)
Dim(M1) 00| e | e
[4x4] [4x4] | [4x2]
[2x4] x4 | [2x2]

Tableau IV-4 Dimension de la matrice résultante
du produit des matrices M1 et M2

Les blocs intermédiaires qui représentent entre autre le bus continu, le redresseur et le
filtre sont définis par des matrices de transfert carrées classiques. Leurs produits ne modifient
donc pas la dimension de la matrice résultante. Tel que se pose ce probléme, le produit des
différentes matrices doit s'effectuer dans un ordre précis afin de conserver le vecteur Eg;
recherché. Ainsi, en supposant que le nombre de blocs intermédiaires soit égal a N, la matrice
équivalente est donnée par la relation présentée sur la Figure IV-68.

Ersil Srsil Sl § . ESZ 83 SOllrceS
— RSIL 1 ] H 1 : N
E1 EZE : E3 ES et
: charge
—_ e [ -
——
N-1

Figure IV-68 Expression du produit des blocs intermédiaires en fonction de leur placement

Pour l'exemple présenté sur la Figure IV-65, la structure est décomposée en cing blocs
parmi lesquels le filtre CEM, le redresseur et le bus continu constitue les ¢étages
intermédiaires. De ce fait, la matrice équivalente Mp est donnée par la relation Eq. [V-24.

Mp :(MBdc Mpip EMﬁl) Eq. IV-24

Les tensions du RSIL que nous cherchons s'expriment alors trés simplement a l'aide de
l'expression Eq. IV-25. Nous pouvons remarquer que les matrices Mg, Mp et Mg, possédent
des dimensions compatibles pour réaliser leur produit. La matrice obtenue est alors carrée, ce
qui rend potentiellement possible son inversion. D'un point de vue global, si le schéma est
¢lectriquement cohérent pour qu'il existe des tensions aux bornes des branches de mesure du
RSIL, alors la matrice P est inversible.

Erit= P~ [(Msz OV + 1) Eq. IV-25

avec P = (M81 [(Mp EMrsil)
Cette formulation entraine la remarque suivante: les tensions du RSIL qui définissent
le vecteur Egj peuvent s'écrire simplement sous la forme de fonctions de transfert, et a l'instar

de la méthode matricielle précédente, le déterminant induit par l'inversion de la matrice P
nous donne l'ensemble des phases de résonance visibles sur le spectre.
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IX.5.4  Remarques

Pour une entrée triphasée, la démarche est identique, les matrices de transfert, des
blocs correspondants aux étages alternatifs situés avant le redresseur, sont de dimension
[6x6]. Le pont de diodes permet alors de réaliser le passage entre les octopdles et les
hexapoles ce qui implique que la matrice relative a cet étage soit rectangulaire ([4X6]).

IX5.5 Conclusion

Les résultats de simulation obtenus par cette méthode de calcul sont identiques aux
précédents. Avec cette technique, le systeme est considérablement simplifié par rapport a
I'approche matricielle, présentée, dans les paragraphes précédents. Le faible nombre
d'inconnues calculables, ainsi que la simplicité des systémes linéaires a résoudre, permettent
une nette augmentation des performances en terme de calcul. Ainsi, pour une structure
relativement complexe telle que celle présentée cidessus, il est possible de résoudre
manuellement le systéme, et d'exprimer les fonctions de transfert entre les tensions du RSIL et
les sources sans dissocier les chemins de propagation. De plus, la modification possible de la
nature ou de I'emplacement des différents étages constitue la principale originalité de cette
méthode.

X. CONCLUSION

Nous avons choisi dans ce chapitre de ne traiter que l'onduleur en détaillant les
principales sources de perturbations. L'étude préliminaire de ces générateurs passe
nécessairement par une définition correcte des lois de commande qui, suivant leur complexitg,
modifient le contenu spectral des perturbations collectées par le RSIL. Naturellement, ce
chapitre ne fournit pas une liste exhaustive des stratégies de commande, mais offre un panel
représentatif des fonctions utilisées pour les onduleurs et les variateurs de vitesse. Malgré le
développement toujours croissant des modulations vectorielles, nous pouvons constater que
les MLI intersectives sont encore couramment utilisée. Les algorithmes de détection des
instants de commande, présentés dans les premiers paragraphes permettent alors de traiter
tous les types de MLI présentés sous la forme d'un signal modulant et d'une porteuse haute
fréquence. Ces algorithmes permettent essentiellement de s'affranchir des phases
d'échantillonnage et des phénoménes qui en résultent. Les tensions aux bornes des
interrupteurs construites a partir des lois de commande sont directement définies dans le
domaine fréquentiel grace aux transformées de Laplace déja longuement détaillées au cours
des chapitres précédents. Ce chapitre montre I'importance de la charge de l'onduleur qui
représente un chemin de propagation critique.

Cette démarche aboutie a deux représentations fréquentielles de la structure en tenant
compte des principaux chemins de propagations. La premiere est définie a partir d'un schéma
global de la structure dont les courants de mailles représentent les inconnues. Ce schéma est
défini par un systéme linéaire représenté par une matrice. La résolution de ce systéme permet
d'obtenir directement le spectre de toutes les grandeurs recherchées. La deuxieéme
représentation permet de décomposer et de modéliser le convertisseur par des blocs
¢lémentaires. Cette technique, plus restrictive que la précédente, permet un gain en temps de
calcul non négligeable, puisqu'elle est environ deux fois plus rapide que la précédente pour un
équipement informatique identique. Evidement, les deux méthodes de calcul donnent des
résultats identiques.
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Les simulations SABER que nous avons utilisées pour comparer ces différentes
méthodes d'estimation spectrales offrent des performances bien moins intéressantes en termes
de rapidité de calcul et surtout de robustesse. A titre d'exemple, la simulation SABER
présentée précédemment nécessite 10mn de calcul sur un ordinateur cadencé a 1GHz avec
512Mo de RAM. Avec le calcul matriciel, le calcul est inférieur a 20s pour traiter plus de
260000 fréquences.

Nous avons ainsi développé un outil de simulation robuste et performant qui permet
d'estimer le niveau des perturbations conduites et d'étudier I'impact des ¢léments de la
structure sur ces dernieres.
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Chapitre V
MODELISATION DE L'ASSOCIATION DU CABLE ET DE LA
MACHINE ASYNCHRONE

161



162



Chapitre V: Association Convertisseur- Cable-Machine

L. MODELISATION HAUTE FREQUENCE D'UNE M ACHINE ASYNCHRONE

Nous avons vu au cours du chapitre précédent, l'importance d'une bonne
représentation des chemins de propagation, essentiellement de mode commun, définis par la
machine asynchrone (MAS). La plupart des modéles développés pour des études similaires
sont généralement valables pour les basses et moyennes fréquences (<< 1 MHz). Cette limite
fréquentielle semble de ce fait trop restrictive pour 1'é¢tude globale des perturbations conduites.
De plus, les modeles présentés dans ce chapitre ainsi que ceux rencontrés dans la littérature
nécessitent I'hypothese forte de la linéarité de la machine. Cela suppose ainsi que la machine
n'est jamais sujette a des saturations du circuit magnétique. Les éléments dépendent alors
uniquement de la fréquence ce qui permet d'utiliser la notion d'impédance.

I.L1  Mod¢le simple

Les modeles hautes fréquences de machine asynchrone les plus rencontrées sont
généralement constitué¢s d'un nombre limité d'éléments comme celui que nous avons utilisé
dans le chapitre précédent ce qui explique évidemment leur limite fréquentielle. Néanmoins,
la simplicit¢ de ces schémas leur procure l'avantage de pouvoir déterminer les différents
¢léments qui les composent avec un nombre minimal de mesures. L'élaboration initiale des
schémas tels que celui présenté ctdessous [Figure V-1) est généralement basée sur une
interprétation des phénomenes physiques présents au sein de la machine et plus précisément
d'un enroulement. Dans ce cas précis, le modele est identique a celui d'une inductance bobinée
sur un circuit magnétique auquel viennent se greffer les couplages parasites avec le chassis.
L'inductance propre et la résistance d'un enroulement, sont représentées respectivement par
Ld et Rs. L'¢lément résistif Rp peut étre associé aux pertes induites dans le fer au stator de la
machine. A l'instar du modele classique d'une inductance sur circuit magnétique bobiné,
I'¢lément Cp représente alors les couplages capacitifs parasites inter-spires. Les couplages
capacitifs de mode commun entre un enroulement et le chassis du moteur sont représentés par
les capacités Cgq et Cg.

[]]
LLI Cp

P entrée de la phase

Po— hNRNI‘) | p' P' sortie de la phase
Ce o Ld .Iﬁ =+ g, G terre
S T

Figure V-1 Modéle simple d'un enroulement

I1 est important de garder a I'esprit que ce type de modéle est prioritairement dédié au
mode commun pour des fréquences nettement supérieures a la fréquence relative a la vitesse
de rotation. Il ne peut alors tenir compte du fonctionnement en charge de la machine dont le
modele équivalent est présenté cdessous (Figure V-2).
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Rs L¢ Rs résistance série totale ramenée au stator (pertes

P ,__w_rTT\ . par effet joule)

L¢: Inductance de fuite totale ramenée au stator
Rp ; ;Ry Ln: In’dl.lctance magpétisante

| g Rr: Bemstance rotorique
g : glissement

P'~ Rp : Résistance parallele (Pertes fer par courants
induits)

Figure V-2 Schéma équivalent

Avec ce modele usuel, la puissance de la machine se définie principalement a 1'aide de
la charge sur l'arbre modélisé par la résistance (Rr) et du glissement (g). Le modele simple
présenté initialement (Figure V-1) peut alors représenter l'impédance d'un enroulement
lorsque la MAS fonctionne a vide. Dans ce cas, le glissement est considéré comme étant nul
ou suffisamment faible pour que la résistance équivalente soit supposée infinie. Dés lors
l'enroulement peut se synthétiser par le schéma proposé sur la Figure V-1.

L 1.1 Caracterisation: parametres inductifs

Le modg¢le utilisé dans cette premiere partie est défini a partir d'un schéma équivalent
par phases dans lequel linductance Ld ne correspond pas exactement a la valeur de
l'inductance propre d'un enroulement. En effet, pour déterminer ce paramétre, les trois phases
de la machine sont connectées en parallele. Cette approche permet ainsi de s'affranchir des
couplages mutuels entre les enroulements. L'inductance Ld tient alors compte également des
inductances mutuelles inter-enroulement. L'impédance équivalente d'une phase est déduite en
multipliant par trois l'impédance mesurée. Plusieurs mesures sont alors nécessaires. La
premiére consiste a relever I'impédance des trois enroulements en paralléle pour déterminer
directement l'inductance équivalente d'un enroulement (Figure V-3). Pour cette mesure, le
potentiel de terre (G) n'étant pas fixé, la capacité équivalente aux ¢léments Cg et Cg, toutes
deux en série, s'ajoutent a Cp. Les mesures présentées dans cette partie sont réalisées sur un
moteur asynchrone AEG de 750W.

/—\ P .:NCP

p_Ji £V i P ——JVVVB\P)""V

T 2. H——-
G \\./ Cei G Cx

Figure V-3 Schéma équivalent de I'impédance d'une phase

Avec ce modele I'impédance ne présente qu'une seule fréquence de résonance définie
par Ld et la capacité équivalente Ceq (Eq. V-1).

1 Cgi [Cg
fr=—— avec Ceq = Cp + ——— Eq. V-1
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Dans cette configuration, le module de 1'impédance mesurée au pont d'impédance HP4194A
est présenté sur la Figure V-4. La valeur de Ld se déduit directement a partir d'un point sur la
phase croissante de ce relevé. A 1kHz l'inductance équivalente est mesurée a 45mH. La
résonance principale mesurée a 120kHz (clairement visible sur la figure c+dessous) permet de
réaliser une premieére estimation de la capacité¢ équivalente a 39pF. L'amplitude du pic de
résonance est fixée par les pertes essentiellement induites dans le circuit magnétique. Celles-ci
sont représentées sur le schéma équivalent par la résistance Rp.

Impédance (Ohms)
=

100
10 T
w00 1100 110 1100 110® 110" 1108
Fréquence (Hz)
Mesure
— Simulation

Figure V-4 Impédance des trois phases en paralléle (x3)

La simulation issue de ces premiers résultats n'est pas assez précise et différe de la
mesure dés les plus basses fréquences (>4kHz). Si le pic de résonance semble correctement
placé, la capacité équivalente calculée précédemment est trop faible puisque awdela de la
résonance, l'i'mpédance simulée est nettement supérieure a celle mesurée. Cette erreur est
essentiellement due a la simplicit¢é du modele qui ne tient pas compte de I'évolution de
l'inductance de l'enroulement en fonction de la fréquence.

1.1.2 Prise en compte de la variation de l'inductance

La variation de l'inductance est essentiellement due aux effets de peau et aux courant
induits qui limitent la pénétration du champ dans le circuit magnétique et modifie la densité
de courant dans les conducteurs. Ces différents effets combinés entrainent une diminution
importante de l'inductance en fonction de la fréquence qui peut atteindre 10mH par décade
(Figure V-5). Pour apporter plus de réalisme a la simulation, nous pouvons améliorer le
modele de l'inductance en proposant le schéma de la Figure V-6 constitué d'un échelonnage
d'inductances et de résistances. Ce schéma permet ainsi d'obtenir une inductance équivalente
dépendante de la fréquence dont 1'évolution est semblable a celle mesurée (Figure V-5).
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Inductance (mH)

3 404 1nd 1nb

Fréquence (Hz)
Mesure de I'inductance
® ¢ ¢ Doints de calcul

Modele 2 cellules

100 110

Figure V-5 Evolution de I'inductance en fonction de la fréquence

rs=10Q

11 =21mH
12 =30mH
I =51mH
Ip1 = 264Q
Ipy = 1244Q

Figure V-6 Schéma équivalent de
l'inductance

En évaluant de nouveau l'inductance au plus pres de la résonance, la capacité équivalente est
calculée a 81pF ce qui permet d'obtenir une trés bonne estimation de I'impédance pour des
fréquences allant jusqu'a 1MHz. Au-dela, de nouvelles résonances apparaissent qui
témoignent de l'existence d'effets parasites dont nous n'avons pas tenu compte pour établir ce
premier modele. A ce stade, les trois capacités du modele sont inconnues.

1-10°
~ N
E 1-10* -
<)
, "
8 110 <
g o
% e TR
£ 100 4
v
10 3 4 5 6 7 l 8
100 1-10 1-10 1-10 1-10 1-10 1-10
Fréquence (Hz)
Mesure
— Simulation

Figure V-7 Comparaison Simulation - Mesure

1.1.3 Détermination des capacités

La deuxieme mesure nécessaire est réalisée entre les trois enroulements en paralléle et
la terre (Figure V-8). Elle représente alors I'impédance de mode commun du moteur. Son
module, relevé au pont d'impédance et présenté sur la Figure V-9, montre 1'évolution des

couplages capacitifs entre les enroulements et le chassis.
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Figure V-8 Condition de mesure et schéma équivalent

Sur ce relevé, nous pouvons remarquer que la plus importante des variations de la capacité
équivalente intervient autour de la fréquence de résonance détectée sur la Figure V-4 a
120kHz Dans cette configuration de mesure, les effets inductifs entrainent une phase de
résonance suivie d'une antirésonance. Cette évolution particuliére permet de déterminer les
trois capacités de ce modele sous certaines hypothéses.

6 \

1-10 e

5 \
\

110
110° \\"\_

Impédance (Ohms)
N

100 110° 1-10* 1100 110° 1107 1108

Fréquence (Hz)

Figure V-9 Impédance entre les trois phases en paralléle et la terre (x3)

- En basse fréquence, l'impédance de l'association en série de Ld et de Rs est négligeable
devant celle de Cp. De ce fait, les capacités Cg; et Cg se retrouvent en parallele et la capacité
équivalente est définie par la somme de ces deux éléments (Eq. V-2).

- Pour les plus hautes fréquences, les effets s'inversent et c'est I'impédance de 1'inductance
qui devient assez forte pour étre négligée. La capacité équivalente correspond ainsi a
l'association de Cp en parallele avec Cg; et Cg en série (Eq. V-3).

Cor = Cg1 + Cg2 Eq. V-2
Cp [Ce

Chr = Cgp + ——— Eq. V-3
Cp+ Cg

Ces deux dernieres relations associées a la capacité équivalente définie par l'expression Eq.
V-1 permettent d'obtenir les résultats présentés sur la Figure V-10 a 'aide d'un algorithme de

résolution de systémes non linéaires.
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Figure V-10 Comparaison Simulation — Mesure (Impédance phase terre moteur AEG750W)

D'un point de vue capacitif, les résultats obtenus sont excellents pour des fréquences
inférieures a IMHz. La résistance paralléle Rp estimée a partir de la premic¢re mesure permet
un amortissement satisfaisant de 'antirésonance a 120kHz. Pour affiner la résomance présente
a 70kHz une résistance en série avec Cg est nécessaire. Le schéma global ainsi obtenu est
présenté sur la Figure V-11.

AL
Rp Cg =184pF 1, =21mH
é;) r Cg =270pF L =30mH
o Cp=-24pF L1 =5ImH
P ,r“s“ el o P Rp = 30kQ = 10Q
I I = Co Rg = 1kQ p1 = 264Q
cel Ipy = 1244Q
T Fr

Figure V-11 Modéle complet

Les hypothéses établies précédemment pour le calcul des capacités semblent tout a fait
se justifier par les résultats de simulation obtenus. Nous pouvons toutefois les vérifier en
déterminant ces trois ¢léments de fagons plus précises.

1.1.4 Vérification des capacités

Pour dissocier et déterminer correctement les capacités Cp, Cg; et Cg, trois
configurations de mesure sont nécessaires. Chacune de ces configurations permet de ne tenir
compte que de deux capacités du modele a la fois. A 'aide de courts-circuits appropriés entre
les différentes bornes du moteur, seules deux capacités placées en parallele doivent définir la
fréquence de résonance principale avec l'inductance Ld. Cette contrainte permet d'obtenir les
trois configurations de mesure présentées dans le tableau ctdessous (Tableau V-1).
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Mesure entre P et G

Mesure entre P' et G

Mesure entre P et G

Cp
il
Rp
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(:: =l-g1 23]

P N

Rp

N

P Ld P'

¢ T T

Cgi

Cp

g I W
G_

= Cg) Ce =I= G

Cmy = Cg1 +Cp

Cmp = Cgy + Cg

Cmy = Cgr + Cp

Tableau V-1 Configuration de mesure associée au modéle pour extraire les capacités

Les capacités Cmy, Cmp et Cmy sont directement issues de la mesure dimpédance de
ces trois configurations. Le systéme alors formé par les trois équations de ce tableau permet
trés simplement d'obtenir les capacités que nous recherchons. Les résultats obtenus par ces
mesures sont semblables aux précédents. En effet, la capacité Cp est inchangée contrairement
a Cg; et Cg, dont la somme reste identique dans les deux cas.

Cg = 220pF Cg =233pF Cp=-24pF

Remarque:

Quel que soit le mode de calcul, la capacité Cp est négative. (& type de résultat,
courant en modé¢lisation, montre simplement qu'un certain nombre d'¢léments du modéele
choisi ne représentent pas la réalité physique. Dans notre cas, nous sommes partis d'une
représentation et d'une interprétation des phénomeénes physiques par des éléments localisés.
Nous pouvons alors conclure que, soit le systeme de capacités est incomplet, soit qu'il est sur-
défini et que deux éléments sont suffisants pour obtenir des résultats identiques. Ce schéma
constitue alors un modele comportemental et non un modele physique et reste satisfaisant
pour modéliser le comportement fréquentiel du moteur. Il est également générique puisque a
partir de ces différentes techniques, nous avons également caractérisé un moteur asynchrone
LEROY-SOMER 220V 1500W 1500 tr/mn dont I'impédance équivalente entre une phase et la
terre est représenté sur la Figure V-12.
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Figure V-12 Impédance équivalente entre une phase et la terre (moteur LEROY-SOMER 1500W)

L 1.5 Influence des couplages inter-enroulement

Des couplages capacitifs sont également présents entre les enroulements,
essentiellement via le stator de la machine. Le mode¢le que nous venons de présenter permet
ainsi de représenter la majeure partie de ces couplages a l'aide des éléments Cg et Cgy.

Jusqu'a présent, I'ensemble des mesures nécessaires a 1'identification des ¢léments était
effectué a partir des trois enroulements en parallele. Cette configuration, imposée aux phases
de la machine, permet de s'affranchir des couplages mutuels lors de l'identification en
représentant une inductance équivalente par phase. Cette derniére ne correspond alors plus
exactement a l'inductance d'un enroulement puisqu'il existe des couplages mutuels. En effet,
si Le et Me représentent respectivement l'inductance propre et la mutuelle inductance des
enroulements, supposés identiques, alors l'inductance équivalente est donnée par la relation
Eq. V-4.

Ces couplages inter-enroulement existent bel et bien mais restent nettement inférieurs
a celui d'un transformateur (>95%). Pour les deux moteurs que nous avons traité, le
coefficient de couplage ne dépasse pas 20% (Figure V-13). Toutefois ces valeurs suffisent a
modifier l'inductance équivalente Figure V-14) et de ce fait la principale fréquence de
résonance. Ce probléme n'affecte cependant que le courant de puissance de chacune des
phases et ne modifie pas de fagon significative les courants de mode commun pour qui
I'impédance équivalente de la machine est constituée de ses trois enroulements en parallele.
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Figure V-13 Coefficient de couplage Figure V-14 Inductance d'un enroulement et

Inductance équivalente des trois enroulements en
paralléle (Moteur AEG 750W)

1.2 Modéle a cellules résonantes

Le premier modéle offre des résultats trés satisfaisants pour des fréquences
typiquement inférieures a 1MHz (exemple Figure V-10). Au-dela de cette fréquence, des
résonances apparaissent dont le modele ne peut tenir compte. Nous pouvons alors proposer un
modele modifié capable de représenter le comportement d'un enroulement sur une plage plus
importante de fréquences. Ce schéma équivalent est constitué¢ de cellules résonantes dont le
nombre évolue en fonction du nombre de résonances (Figure V-15). Les couplages capacitifs
entre les enroulements et le chassis sont également représentés par deux capacités Cg; et Cg.
L'ensemble des résistances permet de modéliser globalement les pertes dans la machine et de
définir les niveaux des pics de résonance. Les différentes mesures présentées pour illustrer
cette étude sont issues du moteur LEROY-SOMER 1500W.

Enroulement

P P!

Cgi Cg,
G % Chassis %

Figure V-15 Schéma équivalent d'une phase

12.1 Extraction des parametres

L'identification des ¢léments de ce modele passe initialement par la détection des
fréquences de résonance. Les ¢léments réactifs de chaque cellule sont alors calculés en
fonction de leur ordre d'apparition afin de respecter les relations définissant les fréquences de
résonance et d'antirésonance (Figure V-16).
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Figure V-16 Interaction de deux cellules juxtaposée

Les ¢léments réactifs des cellules sont déterminés a partir d'une mesure de 1'impédance
sur une phase. A partir de cette premicere mesure, le nombre des principales résonances est
détecté ce qui correspond alors au nombre de cellules (Ncep) utilisées dans le modéle. Une
mesure au plus pres de la principale résonance, comme nous l'avons montré pour le modele
précédent, permet alors de déterminer la valeur de l'inductance totale de I'enroulement. La
premicre contrainte a respecter impose que la somme des inductances des cellules soit égale a
l'inductance basse fréquence d'un enroulement (Le) (Eq. V-5). Les inductances Ls sont alors
déterminer de la plus grande a la plus petite, la premicre représentant la majeure partie de
l'inductance totale (>90%). Les capacités sont cakulées en fonction des fréquences de
résonance en appliquant les relations ctdessus.

Le = Z Ls; Eq. V-5

La mesure de I'impédance entre une phase et la terre permet alors d'obtenir la valeur

des capacités Cg; et Cg a partir respectivement des résonances série et parallele de la méme
facon que le modele précédent.
Pour cet exemple, trois cellules haute fréquence sont nécessaires pour obtenir un modele
valide jusqu'a 30MHz puisque les trois résonances qui apparaissent au-dela de 1MHz sont
relativement bien représentées sur les deux types d'impédances représentés (Figure V-17,
Figure V-18).
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Figure V-17 Impédance de mode commun du moteur (LEROY-SOMER 1500W)
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Figure V-18 Impédance d'une phase du moteur (LEROY-SOMER 1500W)

Le comportement basse fréquence de ce second modele est toutefois moins réaliste
que le précédent puisque l'algorithme d'extraction de parameétres ne tient pas compte de la
variation de l'inductance en fonction de la fréquence. Ce probléme peut étre résolu en utilisant
les travaux déja menés sur la modélisation haute fréquence des transformateurs
[SCHELLM ANNS-99] dans lesquels l'association en série de cellules "R-L" permet de
représenter la variation d'une inductance en fonction de la fréquence.

1.3 Conclusion

Les deux modéles comportementaux présentés dans la premiére partie de ce chapitre
sont complémentaires puisqu'ils couvrent des plages de fréquences différentes. Le premier
permet d'obtenir une représentation fidéle des impédances des enroulements en basses
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fréquences en tenant compte de la variation des inductances en fonction de la fréquence. Le
second est basé¢ sur un modele de type "boite noire" qui cherche a reproduire la courbe des
impédances mesurées en identifiant un certain nombre de paramétres. Ces deux
représentations souffrent toutefois de ne pouvoir tenir compte des couplages mutuels inter-
enroulements qui provoquent des résonances basses fréquences supplémentaires. Des travaux
récents mettent I'accent sur la modélisation haute fréquence des machines en tenant compte de
la charge en greffant un ensemble d'éléments capacitifs sur un modéle classique
d'enroulement (Figure V-2) [VERMAELEN].

II. MODELISATION DES CABLES D'ALIMENTATION

La précision recherchée au niveau des impédances du moteur n'a alors de sens que si
le cable d'alimentation de ce dernier est également considéré. L'étude des couplages dans les
réseaux de cablage des systémes est l'une des préoccupations centrale en compatibilité
¢lectromagnétique. Toutefois la modélisation des lignes é€lectriques est un probléme traité
depuis de nombreuses années.

Le mod¢le que nous recherchons doit permettre de représenter le comportement du
cable dans le domaine des émissions conduites. De plus, il est impératif que le formalisme
utilisé pour le définir soit compatible avec le modele du moteur mais également celui du
convertisseur.

Le cable considéré dans cette étude est constitué de quatre conducteurs protégés par un
blindage (Figure V-19). Trois de ces conducteurs sont utilisées pour alimenter le moteur. Le
quatriéme, quant a lui, assure une liaisona la terre pour la protection des personnes et des
équipements. Dans notre cas, le blindage est reli¢ au chassis du moteur et au radiateur du
variateur, lui-méme relié a la terre. Cette configuration permet de prendre le blindage comme
conducteur de référence.

Gaine plastique

Blindage
(cuivre étamé)

Air

Conducteurs
multibrins

Figure V-19 Céble étudié

Les longueurs de cables entre le convertisseur et la machine peuvent devenir trés
importantes (plusieurs dizaines de meétre) ce qui implique que les effets de propagations ne
peuvent alors étre négligés. Outres les effets sur le spectre des perturbations conduites, ces
phénomenes de propagation peuvent entrainer des problémes beaucoup plus importants. Ces
effets se manifestent par des surtensions aux bornes de la machine provoquant dans le cas le
plus défavorable sa destruction [KERKMAN]. Plus les longueurs de cable sont importantes,
plus ces phénoménes sont violents et des filtres adaptés sont alors nécessaires en sortie du
variateur et/ou aux bornes du moteur.
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II.1  Tenir compte de la propagation

Par définition, les phénoménes de propagation font intervenir deux variables: le temps
et I'espace. Jusqu'a présent, nous avons fait I'hypotheése que 1'état des grandeurs électriques
internes a la structure était quasi stationnaire. Autrement dit, les longueurs des circuits étaient
largement inférieures a la longueur d'onde des signaux. De fagon trés empirique, on suppose
étre dans l'approximation des états quaststationnaire (AEQS) si la longueur d'onde du signal
considéré est supérieure a dix fois la longueur du circuit qui le porte. Pour une onde
¢lectromagnétique a 30MHz se propageant dans le vide sa longueur d'onde est de 10m on
supposera alors que cette onde est invariante dans 1'espace pour des trajets inférieurs a Im

(approximation L<< % 0 ). Malgré des vitesses de propagation généralement inférieure a celle

de la lumiére, due a la présence de matériaux magnétiques et/ou diélectriques, les dimensions
des circuits imprimés permettent de conserver cette approximation. En revanche, les cables
d'alimentation eux, ne permettent plus de telles hypothéses.

L'objectif de cette partie est de proposer un modele de cable réaliste qui puisse étre
compatible avec les modeles du moteur que nous venons de voir. Avant tout, il est nécessaire
de déterminer les différents paramétres intrinséques de ces cables qui peuvent prendre la
forme d'inductances, de capacités, de résistances et de conductances. Dans le cadre de cette
étude, nous avons utilisé deux méthodes:

- Laréflectométrie (TDR) détaillée dans le prochain paragraphe.
- Des mesures directes d'impédance avec l'analyseur HP4194A

I1.2 Extraction des parametres par réflectométrie

La réflectométrie (TdR: Time Domain Response) est une méthode bien connue pour
identifier les parameétres d'un céble dans le domaine des hyperfréquences [NOZAKI]. Cette
méthode est particulierement intéressante puisqu'elle permet de faire facilement la différence
entre le cable testé et les connecteurs externes utilisés pour le joindre a l'appareillage de
mesure. Toutefois sa mise en ceuvre demande un équipement approprié. Le banc d'essai,
présenté sur la Figure V-20, montre les tétes de prélevement TdR liées au cable en utilisant
des connecteurs SMA (Sub Miniature Connector de type A) dont I'impédance est adaptée a
50Q. Cette méthode consiste a injecter un front de tension extrémement raide (<100ps) a
I'entrée du cable et a mesurer sa réponse. Elle permet ainsi de définir les coefficients de
reflection et de transmission des ondes "allées et retours"” qui se propagent dans le milieu. Les
parametres S qui constituent le formalisme usuel de ce type d'étude, permettent de définir la
matrice impédance du cable [REVOL-03-4]. L'approche présentée ici, s'affranchit cependant
de ce type de relations et donne trés simplement une estimation des parameétres des
conducteurs.
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Figure V-20 Présentation du banc de test

Nous avons dans un premier temps négligé les couplages entre les différents
conducteurs. Les résultats présentés sur la Figure V-21 donnent alors acceés a l'impédance
caractéristique Zc et autemps de propagation.
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Figure V-21 Exploitation d'un signal TdR. V =238mV - AV =70.6mV

La lecture de ce tracé permet de déterminer le saut de tension dii au changement
d'impédance entre le cable coaxial adapté a 50Q et l'impédance caractéristique du cable de
puissance. Cette derniere estimée a 27.1Q se déduit alors de I'expression Eq. V-6 qui définit
également le coefficient de réflexion. Le plateau inférieur de durée 2 [T (9ns) représente le
temps d'un aller-retour de l'onde pour un cable de 80cm ce qui nous permet de calculer
directement la vitesse de propagation du signal & 1.81x10% ms™

_Ze-Zo _ AV
Ze+ 7 A%
Connaissant l'impédance caractéristique du conducteur et la vitesse de propagation,

l'inductance et la capacité par unité de longueur sont déterminées a l'aide des relations Eq. V-7
et Eq. V-8.

Avec Zy = 50Q Eq. V-6
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= L/ Eq. V-7

Zc C q
1

Ve — Eq. V-8

~JLC

i L (nH/m 152
Les valeurs présentées dans le Tableau V-2 ( )
permettent alors d'estimer les inductances et les C (pF/m) 206
capacités intrinseques de ce cable pour une longueur
donnée. Tableau V-2 Inductance et capacité
par unité de longueur estimer en
TdR

Ces premiers résultats permettent d'estimer la permittivité effective entre un
conducteur et le blindage. Cette constante représente I'un des parametres les plus importants
pour caractériser ce milieu loin d'étre homogeéne (air, isolant, cuivre). Le cable présente
néanmoins l'avantage d'étre homogéne du point de vu magnétique puisque ses constituants ont
une perméabilité relative égale a celle du vide (i =1). Nous pouvons alors utiliser la relation
Eq. V-9 établie a partir de la vitesse de 1'onde.

LLC
= Eq. V-9

&r
off oLy

Ainsi, la constante diélectrique relative effective entre un conducteur et le blindage est
calculée a 2.75. Cette valeur représente un ordre de grandeur cohérent puisque les isolants
utilisés pour les cables de puissance possédent des permittivités relatives comprises entre 1,7
et 3,1.

I1.3  Extraction des parametres en utilisant la mesure d'impédance

Les paramétres peuvent s'obtenir également a partir de mesures d'impédance en court-
circuit (Zcc) pour les inductances, et en circuit ouvert (Zco) pour les capacités. Pour
déterminer les éléments par unité de longueur, les inductances et capacités sont tout
simplement divisées par la longueur de cable sous test. Les inductances et les capacités sont
déduites en extrayant la partie imaginaire des impédances mesurées (Eq. V-10).

\
L Im(Zcc(¥))
- onF
01 [ avec la fréquence de mesure f }  Egq.V-10
Imi |
~ [Feo(H) [
2n
J

Les résultats obtenus par ces mesures au pont d'impédance sont toutefois moins
rigoureux que ceux déterminés en TdR puisqu'il est difficile de compenser correctement les
impédances de court-circuit et de connexion. De plus les variations induites par les effets de
peau et de proximité sur les mesures d'inductance et de résistance ne permettent pas de donner
un résultat unique.
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Fréquence 5 kHz 30 MHz
L (nH/m) 328 197
C (pF/m) 295 262
Zc (Q) 33 27.42

Tableau V-3 Parameétres du cible obtenue avec le pont
d'impédance HP4194A pour SkHz et 40MHz

On peut noter que les résultats obtenus par la réflectométrie sont plus faibles que ceux
déterminés par des mesures au pont d'impédance. Toutefois les impédances caractéristiques
sont trés voisines. En TdR, l'excitation imposée au cable est extrémement rapide (<Ins) et la
fréquence équivalente au front est de ce fait trés grande ce qui permet de supposer que les
parametres mesurés correspondent a ceux définis pour les hautes fréquences. Si les mesures
des principaux ¢léments différent, les impédances caractéristiques Zc issues des deux
méthodes d'extraction sont trés proches en haute fréquence ce qui tend a confirmer

l'explication précédente.

I1.4 Effet de la propagation dans le domaine fréquentiel

Dans k domaine fréquentiel les phénomenes de propagation se manifestent par des
pics de résonance (Figure V-22). Ces courbes mettent clairement en évidence les liens entre
les impédances en circuit ouvert et en court-circuit avec la correspondance des fréquences de
résonances. Pour des longueurs importantes de cable, les pics de résonance peuvent définir
des impédances extrémement faibles et offrir des chemins de propagation privilégiés aux
courants de mode commun.

14107
1-10° \\
1-10° \\
£ 10 e
S 110’ \\
(]
S 100 \)J\N\A
]
[T LT
1 //
_—-ﬂ-‘/
0.1
0.01 3 4 5 6 7 8
100 110 1410 10 110 110 110

1 .
Fréquence (Hz)
En court-circuit
En circuit ouvert

impédance caractéristique

Figure V-22 Impédance en court-circuit et en circuit ouvert d'un cible blindé de 5m (4x1.5mm?)

Ce type de résultats trés classiques permet alors de traiter un cable de puissance
comme une ligne de transmission multiconducteur.
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II.5 Remarque sur 'homogénéité¢ du milieu

Pour utiliser la théorie propre aux lignes de transmission, il nous faut avant tout
vérifier que le milieu peut étre supposé comme étant homogene. Pour cela, nous avons relevé
l'inductance et la capacité pour les différentes associations de conducteurs possibles de notre
cable a une fréquence de 10MHz. A partir de ces deux grandeurs nous avons établi la matrice
des permittivités relative en utilisant la relation Eq. V-9. Pour pouvoir utiliser cette relation
nous supposons initialement que le milieu est homogene. Si les différences entre les résultats
sont trop importantes alors 1'hypothése de base ne sera pas validée. Dans le cas contraire cette
hypothese sera justifiée. Les éléments diagomux de cette matrice représentent les constantes
diélectriques relatives d'un conducteur avec le blindage. Les éléments hors diagonaux
représentent alors les permittivités entre deux conducteurs.

C C Cs Cy

@ @ C 3419 | 3.44 | 3.283 | 3.45
@ G 341 3.45 3.28

& A
blindage Cs symétrique 3.42 3.44

N

Figure V-23 Définition des conducteurs Cy 3417

Les valeurs extraites montrent clairement qu'il existe peu de différences suivant le
canal de propagation et que le milieu peut étre considéré comme homogéne avec une
permittivité relative moyenne de 3,4. Grace a cette hypothese, les capacités et les inductances
d'un cable de puissance sont liées aux constantes magnétiques et dié¢lectriques du milieu par la
relation Eq. V-11.

LIT = polé avec € = gqgld; Eq. V-11

I1.6  Modélisation par trongon de matrice

Les modeles a constantes réparties sont couramment utilisés pour représenter les effets
de la propagation dans les lignes de transmission. Le céble est découpé en un nombre entier
de trongons €élémentaires. Chaque morceau permet d'introduire des chutes de tension et des
déphasages sur la longueur du cable. Ce modéle posséde l'avantage de prendre relativement
facilement en compte les couplages inductifs et capacitifs entre les différents conducteurs en
se présentant sous la forme d'un schéma électrique équivalent. Il nécessite alors la
connaissance des ¢léments RLCG pour une faible longueur qui déterminera par la suite la
cellule élémentaire. Le schéma d'une cellule de cable a quatre conducteurs est présenté sur la
Figure V-24. L'un de ces quatre conducteurs est choisi comme conducteur de référence et peut
étre considéré comme parfait.
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Figure V-24 Cellule triphasée élémentaire

La symétrie des conducteurs dans le cable permet de simplifier le nombre de
parametres électriques de la cellule. La matrice de transfert My d'un trongon de cable (Eq.
V-12) est principalement définie par deux sous matrices Z et Y représentant respectivement
les couplages inductifs et capacitifs présents sur cette portion. Les éléments résistifs R et les
conductances G permettent de tenir compte des pertes. Pour représenter 1'ensemble du cable,
les trongons sont cascadés ce qui permet d'exprimer la matrice de transfert totale du cable par
le produit des N trongons qui le constituent (Eq. V-13).

[1d V4 ]
Mt = | | Eq. V-12
LY Y[Z+1d[]
20pp ty y y
F’( pp * Ype) pp pp n Ypp = Gop + Cpp
avec Y=[] Ypp _(2 D.Vpp + ng) Ypp O
i r Ypg= Gpg + Cpg (b
O  Ypp Ypp ~(25pp *+ vpe pg= Gpg+ Cpg
L R) -M -M
[D—( S N P [D Id = matrice identité
et Z= C -MIp -(LOp+R) -Mb 1%3
0 -Mb -MD ~(LH+R)[O
T= (MT) N Eq. V-13

1.7 Elaboration d'un modele prédictif

11.7.1 Expressions analytiques

Les conducteurs blindés ont déja fait 1'objet de nombreux travaux [PAUL][ESCANE]
qui ont abouti a des expressions analytiques des différents parametres que nous recherchons.
Ainsi pour N conducteurs de rayon Rc protégés par un blindage parfaitement conducteur, les
relations Eq. V-14 et Eq. V-15 donnent respectivement les inductances propres et mutuelles
par unit¢ de longueur des conducteurs par rapport au blindage. Ce dernier est pris
naturellement comme conducteur de référence. Ces relations sont données en fonction des
paramétres géométriques présentés sur la Figure V-25. Ces expressions reposent évidemment
sur l'hypothése que le milieu est homogene et peut se caractériser par des constantes
diélectriques et magnétiques effectives uniques.
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Rylind (mm) 5.5
R¢ (mm) 113
di (mm) 2.7

B;j (degré) 90

Tableau V-4 Parameétre du cible
(4x4mm’ 1000V)

Figure V-25 Paramétres géométriques

Ces relations sont établies en supposant que les conducteurs sont suffisamment
espacés les uns des autres pour négliger les effets de proximité. Nous pouvons ainsi supposer
que les courants sont uniformément distribués autour du conducteur et a la périphérie du
blindage. Autrement dit, le champ magnétique ne pénétre pas dans les conducteurs, le flux est
donc calculé entre le blindage et les conducteurs. Pour tenir compte du blindage, les
inductances sont calculées par la méthode des images appliquée au cas particulier d'une
symétrie de révolution par des transformations de SchwartzChristoffel [WEBER].

M LDRbnncl2 - i2|_D

T RelindRe,

[ 2 4 2
NS e (di C#5)“ + Rotind” = 2 [d; (d (Rling” Ceos(85)

211 rDRbhnd (d l:d)2 + d4 — 2 [ |]:13 K ) Eq. V-15
i i i Os(eu)

X
Lj = r
D

Pour les dimensions données précédemment, les inductances propre et mutuelle sont
respectivement calculées a 220nH et 40.5nH. L'inductance vaut alors 360nH. Ces résultats
donnent un ordre de grandeur acceptable si on les compare a ceux issus de la mesure (Tableau
V-3). A partir de la matrice des inductances nous pouvons obtenir celle des capacités en
supposant que le milieu est homogéne (Eq. V-11).

11.7.2 Couplage PEEC-MTL

Dans le but de réaliser une estimation des grandeurs électriques RLCG et de simuler le
comportement fréquentiel d'un cable de puissance de longueur quelconque, nous avons réalisé
une modélisation géométrique d'un céble blindé multiconducteur. Les différents parametres
précédemment cités sont calculés grace au couplage de la méthode PEEC (Partial Element
Equivalent Circuit) avec la méthode MTL (Multiconductor Transmission Line). Dans un
premier temps, les éléments résistifs et inductifs sont extraits par le calcul PEEC et sont
ensuite directement utilisés pour déterminer les capacités et les conductances a partir des
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relations usuelles des lignes de transmission. La méthode MTL permet alors de définir la
matrice de propagation du cable.

I1.7.2.a) Rappel sur le calcul PEEC

La modélisation des conducteurs de toute forme a l'aide de schémas électriques
équivalents a constantes localisées est basée sur la méthode PEEC [RUEHLI]. Cette méthode
permet de calculer de fagon exacte la résistance, 1'inductance partielle et 1'inductance mutuelle
partielle d'un conducteur rectiligne de section rectangulaire. Ce calcul basé sur la circulation
du potentiel vecteur le long des conducteurs nécessite qu'ils soient dans l'air (sans matériaux
magnétiques) et que leur densit¢é de courant soit uniforme. Cette derniére condition
incompatible dans une approche fréquentielle peut étre contournée en subdivisant les
conducteurs pour tenir compte des effets de la fréquence. L'expression analytique de
l'inductance mutuelle partielle (Mp) de deux barres paralleles (Figure V-26) est donnée par la
relation Eq. V-16. L'inductance partielle d'une barre (Lp) se calcule avec la méme expression
lorsque les deux barres sont identiques et confondues (Eq. V-17).

Figure V-26 Notations utilisées pour le calcul PEEC

10-7 [] 4 4 4 h K UJ
Mp = i R B BLb ey 1(PLa, ) ieg o(11, 2, B)y)
P ammz Z B(q(E.b,d)n-1,1(P,a,¢)j-1,0( Sk
[h=1 j=1 k=1 ]
Eq. V-16
E-b F PP—a P PB—II
Eﬁ+ —bD EP+c—aD ,,,[F3+12_11D
avec q(E,b,d)—D E+d O r(P,a,c) = D pic O 0(11,12,13)—D Bep 0O
r r r r r
0 E O D P O 0 B O

et
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6 Dzi’x2+y2+22D 6 ;ix +y +z|:| 6 x+y +z|:|
Lp= Mp|E:O,P:O,B:O,a:b,c:d,11:12 Eq. V-17

Cette méthode permet de tenir compte, d’une part, des effets de proximités souvent
négligés avec des approches analytiques classiques et d’autre part, des effets de bord puisque
I'expression crdessus est établie pour des conducteurs de longueur finie. Ces effets sont
relativement importants pour des conducteurs de petite longueur et de sections importantes.
Cependant leur influence diminue rapidement avec la longueur. Ainsi plus le rapport entre la
longueur et la section sera important, plus l'influence des effets de bord sera négligeable.
Cette constatation nous permet alors d'exprimer les inductances et mutuelles inductances
partielles par unité de longueur.

La résistance est calculée de facon extrémement simple par la relation exprimant la
résistance en continu puisque la densité de courant est supposée uniforme dans une barre
¢lémentaire.

Nous avons alors développé une représentation géométrique paramétrable Figure
V-27) permettant de modéliser un cable de puissance multiconducteur avec ou sans blindage.
Les brins cylindriques qui constituent les conducteurs principaux sont alors remplacés par des
conducteurs carrés de section équivalente pour conserver la méme quantité de cuivre et
respecter la valeur de la résistance en basse fréquence (Figure V-28). Pour étudier ces
conducteurs sur une large gamme de fréquences, chaque conducteur peut étre subdivisé.
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Figure V-27 Exemple de géométrie (4 conducteurs Figure V-28 Modélisation des brins pour un
+blindage) conducteur de section carrée équivalente

Chaque brin est modélisé par une résistance, une inductance partielle et un ensemble
de mutuelles inductances avec les autres brins ce qui permet de construire une matrice Z
représentant 1'impédance de 1'ensemble des conducteurs élémentaires définis (Eq. V-18). La
taille de cette matrice est alors défini par le nombre de conducteurs élémentaires N (Eq.
V-19). Pour I'exemple ctdessus la dimension de cette matrice est de [548%548].
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Z-R+jIL

N = (Nb [(Nc ENsub) + Nplind

R, L matrice carrée [NXN]
W : pulsation (2 ()
Nc: nombre de conducteur de

puissance

Np: nombre de brins par conducteur
Ngub: nombre de subdivision par brin
Nblind : Nombre de brins du blindage

Eq. V-18

Eq. V-19

Afin de simplifier le probléme et d'exprimer l'inductance d'un conducteur telle que
nous la mesurons, des opérations sur les lignes et les colonnes de l'inverse de la matrice Z
permettent de réduire le systéme pour obtenir une nouvelle matrice dont la taille correspond
au nombre de conducteurs de puissance (N¢). Ces opérations sont possibles grace aux liaisons
supposées équipotentielles aux extrémités des brins. Ces calculs permettent de définir la
résistance, l'inductance et les mutuelles inductances d'un conducteur de puissance par rapport
au blindage ou a un autre conducteur pris comme référence. Ils permettent également de
définir I'évolution de ces ¢éléments en fonction de la fréquence. Nous obtenons ainsi une
matrice réduite (Z;) dont les paramétres dépendent de la fréquence f (Eq. V-20).

Zy = Re(f) + j [Le(F) @

R;: matrice résistance réduite [Ncx N¢]
L;: matrice inductance réduite [NcX N¢]

: pulsation

11.7.2.b) Méthode MTL

Eq. V-20

Cette méthode s'appuie sur la définition des €équations différentielles permettant d'exprimer les
courants et les tensions des conducteurs en fonction du temps et de l'espace. Ce systeéme est
défini par un ensemble de N conducteurs et d'un conducteur de référence qui dans notre cas

correspond au blindage (Figure V-29).

Vi(0)

L(0)

N

Ligne de
transmission
multiconducteurs

I (L)

Ip(0) = Z 1k(0)

i=1

Vi(L)

N

Io(L) = Z Ix(D)

i=1

Figure V-29 Grandeurs d'entrée et de sortie d'une ligne de transmission multiconducteur

A partir des éléments inductifs et résistifs, il est possible de calculer la valeur des
capacités et des conductances. La conductance est déterminée a partir de la conductivité des

conducteurs O, et la permittivité précédemment donnée.

MlE

C=—— avecE=¢€p&eff EL U= Lo

Ly

_Ocu
elC
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A l'aide de ces deux matrices nous pouvons calculer la matrice admittance du cable Y (Eq.
V-21).

Y=G+jC Eq. V21

Pour représenter I'ensemble des phénomeénes, nous avons défini une matrice de propagation @
(Eq. V-22) qui permet de définir les grandeurs é€lectriques a 1'entrée du cable en fonction de
celles de sortie pour une longueur donnée (long). Par exemple, pour un céble blindé a quatre
conducteurs, la dimension de la matrice ® est de [8%8] et celle des sous matrices @j; est de
[4%4].

(VL O (Vo O (P11 P2
[ [=d O [ avec @ = [ [ Eq. V22
O [0 Ol O (P21 P22 ]

Les éléments résistifs et inductifs déterminent la matrice Z. De méme, une matrice Y est
définie a partir des éléments capacitifs et résistifs parall¢les. Cette matrice est déterminée en

calculant les valeurs propres Y (Eq. V-23) du produit Y.Z et la matrice de changement de base
associée T. Nous avons également besoin de définir la matrice d'impédance caractéristique Zc¢
(Eq. V-24) et son inverse Yc.

T_IDY[ZrDF: y2 Eq. V-23

1 Eq. V-24

Zc=Z Ty [T
®y; =Y ! [T Cosh(y Oong) (T ' 0¥
®15 = Zc CT Ginh(y Dong) [T

}  Eq. V25
®,; = —T sinh(y ong) [T~ ¥

®, = Tosh(y Oong) [T )

A l'aide de cette matrice de propagation et de ces sous matrices, il est possible d'exprimer
directement les impédances de court-circuit Zcc et de circuit ouvert Zco respectivement
données par les relations Eq. V-26 Eq. V-27qui sont déterminées trés simplement en posant
VL=0etI. =0.

Zee = Vo DO—I _ _chl_l [ 15 Eq. V-26

Zco = Vy [10_1 = -y ! KDEY) Eq. V27

I1.7.2.c) Résultats

Nous avons choisi comme démonstrateur un cable blindé a quatre conducteurs de
1.5mm’ et d'une longueur de 5 m. Nous pouvons constater que le comportement du cable est
correctement représenté et que les pics de résonance et d'antirésonance sont relativement bien
placés Figure V-30). Des divergences apparaissent toutefois sur les courbes représentant
I'impédance en circuit ouvert pour les plus basses fréquences. Ces différences sont toutefois
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moins marquées sur les impédances en court-circuit puisque les effets résistifs sont
prépondérants jusqu'a 10kHz.

Impédance (Ohms)
S
S

1-10° 1-10% 1107 1-10° 1107 1108
Fréquence (Hz)

— Mesure en court-circuit

Mesure en circuit-ouvert
¢ ¢ ¢ Simulation impédance en court-circuit

XXX Simulation impédance en court ouvert

Figure V-30 Comparaison Simulation Mesure

Les phénomenes liés a l'effet de peau et a l'apparition de courants induits dans les
conducteurs sous l'effet de la fréquence s'additionnent également a ceux de la propagation
(Figure V-31). Nous pouvons également constater que des écarts apparaissent entre
lI'inductance mesurée et simulée dont les causes peuvent étre nombreuses. Les valeurs de ces
inductances en basse fréquence sont relativement identiques mais contrairement a 1'inductance
mesurée, celle issue de la simulation amorce une phase de décroissance avant 10kHz. Ce
phénomeéne étant lié essentiellement aux l'effet de peau et de proximité, nous pouvons en
déduire que le nombre de subdivisions des conducteurs massifs élémentaires est trop faible.
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Inductance (uH)
oL -
WD 00 W

113 x

110° 1-10% 1107 1-10° 1107

Fréquence (Hz)
— Mesure
— Simulation

Figure V-31 Variation de I'inductance en fonction de la fréquence (comparaison simulation mesure)

III. REPARTITION DE LA DENSITE DE COURANT DANS LES CABLES

Ce modele permet également d'obtenir la répartition de la densité des courants de
puissance dans le cable a partir de la matrice impédance et du reste du circuit (Figure V-32).
Les sources de tensions correspondent aux tensions de sortie de 'onduleur et sont définies en
fonction des lois de commande MLI. Les impédances de la machine permettent de définir les
impédances terminales (Zt.;). Cet exemple présente la configuration d'étude d'un cable blindé
a quatre conducteurs. Le conducteur de terre est reli¢ a chaque extrémité du blindage.

Une série d'opération matricielle est alors effectuée pour déterminer les courants dans
chacun des brins. Les impédances Z et Z; représentent respectivement les couplages entre la
terre et le variateur et entre le chassis et les enroulements du moteur.

—8

L G [ 1
I C | I
I3 Cs
V[ V2 V3 C4

D O

Blindage Z

I+ Lt 1s

Figure V-32 Schéma électrique du cible permettant le calcul des densités de courant.

Ainsi, suivant la fréquence de fonctionnement de la machine ou la fréquence de
découpage du variateur, nous pouvons connaitre la répartition du courant dans les conducteurs
et analyser les principaux chemins de propagation des courants. Dans les exemples qui
suivent, les trois tensions sont créées a partir d'une MLI intersective sinusoidale. Les
impédances de la machine sont définies a partir des résultats issus de la caractérisation de la
machine AEG 750W avec le premier modele (Figure V-11). A 50Hz les courants de puissance
sont portés exclusivement par les principaux conducteurs (C; C, C3) puisque la charge et les
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sources forment un systéme triphasé €quilibré (Figure V-33). Par contre, a 4kHz, il existe un
courant de mode commun qui emprunte a la fois le conducteur de terre et le blindage, qui
reste le chemin de retour prioritaire comme nous pouvons l'observer (Figure V-34).

4.6 Almm? 0.0017 A/mm?
12.3 Almm? 0.00085 A/mm?
Bindage 0.0036 A/mm? 0.00062 A/mm?
Figure V-33 Répartition du courant a 50Hz (E,, = Figure V-34 Répartition du courant a 4kHz (E, =
50Hz, Fy.. = 4kHz) 50Hz, Fy.. = 4kHz)

Pour des fréquences plus élevées (ex: 8050Hz) la répartition évolue, les courants
circulants dans les conducteurs principaux cherchent a se répartir sur la périphérie tout en
s'approchant du blindage et le conducteur de terre est alors déserté (Figure V-35). Le retour du
courant s'effectue alors par le blindage en se focalisant autour des conducteurs centraux.

0.02 A/mm?

-0.0097 A/mm?

L OO0
OO0

0,010 @
[@eaaseal]
L >

0,010 ¢
OO0

0.00082 A/mm?

Figure V-35 Répartition du courant a 8050Hz (K, = 50Hz, Fy.. = 4kHz)

Cette premiere étape peut alors tendre vers une étude plus détaillée des pertes propres
aux cables de puissance comme nous pouvons déja le faire pour des jeux de barres de
distribution ou les bus barres [ GUICHON][BESACIER].

IV. ASSOCIATION DU CABLE ET DU MOTEUR

Nous avons étudié et modélisé séparément le moteur et son cable d'alimentation. Il
nous reste évidemment a associer les deux pour définir enticrement la charge. Cette étape a
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donc pour but de ramener I'impédance du moteur a la sortie du variateur de vitesse au travers
du cable d'alimentation (Figure V-36).

u
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Variateur W
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K7 blindage

de vitesse

qu Zyy ZUWF

“L“ |_> | || I ZL:DZIJV ZV ZVWD

r r
re Huw Zvw Zw [

Figure V-36 Association - convertisseur - cible - machine

IV.1 Impédance totale vue par le variateur de vitesse

Les impédances liées au moteur permettent de définir la matrice impédance en bout de
cable (Zp). Cette matrice définit alors les tensions aux bornes du moteur en fonction du
courant. Connaissant la matrice de transfert T ou la matrice de propagation @ du cable,
I'impédance totale de la charge vue par l'onduleur s'exprime par la relation Eq. V-28.

IV.2 Mesure de l'impédance de mode commun total

Comme nous l'avons montré au début de ce chapitre le moteur constitue un chemin
privilégié pour les courants de mode commun. En basse fréquence la capacité totale entre les
enroulements du stator est de 1'ordre de 1,5nF pour un moteur de petite taille (AEG750W). Le
cable blindé utilisé ici entraine évidement une augmentation de la capacité totale entre une
phase et la terre [DEMOULIN]. L'impédance diminue alors fortement pour des longueurs
importantes (Figure V-37). La courbe d'impédance du moteur est translatée et les pics de
résonance sont décalés vers les basses fréquences. Les résonances induites par les ¢léments du
cable apparaissent clairement pour des longueurs supérieures a Im.
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Figure V-37 Impédance entre une phase et la terre pour deux longueurs de cible (Moteur: AEG750W
cable blindé 4 x 4mm”)

La Figure V-38 montre plus nettement I'évolution de la capacité totale de la charge en
fonction de la longueur du cable. Pour le moteur seul avec les trois phases couplées en étoile,
nous retrouvons les ordres de grandeur des résultats issus de la caractérisation: une forte
capacité en basse fréquence et une capacité plus faible aprés la résonance induite par
l'inductance des enroulements. Malgré une faible diminution de la capacité parasite du cable
en fonction de la fréquence, cette derniére induit une augmentation AC quasi-constante de la
capacité équivalente sur toute la plage de fréquences étudiée.

Résonance due

aux inductances Résonance due
du moteur au cable
3500 A\
3000 D5A0pF /f H
2500 it y
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= 2000 1560pF | || |1
2 o -1 1120pF
5 1500 ——— \ \
< L N P N I 1 Ny
§ 1000 136 p. ’ X /|
330pF I
500 \ gl p BRI DN e e Ay
0 Y 170p
=500
100 110° 1-10% 1107 1-10° 110

Fréquence (Hz)
— moteur + 5m de cable
— moteur + Im de cable
— moteur seul

Figure V-38 Mesure de la capacité équivalente entre une phase et la terre pour différentes longueurs de
cable (Moteur: AEG750W céble blindé 4 x 4mm?)

190



Chapitre V: Association Convertisseur- Cable-Machine

V.  ESTIMATION DES PERTURBATIONS CONDUITES

La derniére partie de ce chapitre présente les résultats d'une simulation globale
comprenant le variateur de vitesse, le moteur et le cable de liaison de ce dernier. Les
différents ¢léments implantés dans le modele de I'onduleur sont issus des caractérisations des
composants utilisés dans un Altivar 28 sur lequel nous avons fait 1'étude préliminaire des
sources de perturbation au cours du chapitre précédent. Sur ce variateur déja commercialisé,
nous avons directement alimenté 1'onduleur sur le bus continu via le RSIL. Cette opération
nous a permis de limiter I'action du filtre de mode commun sans avoir a le démonter
totalement pour éviter de trop nombreuses manipulations sur le variateur. La structure du
variateur étudiée peut alors se synthétiser par le schéma ci-dessous.

Machine
Asynchrone
Leroy-Somer

| -
== |RSIL .[ — ==

300V

refroidisseur

Figure V-39 Représentation schématique du convertisseur étudié (ATV 28 modifié)

V.1 Comparaison simulations mesures

Le filtrage du bus continu de ce convertisseur est réalisé par une association "série-
parallele” de quatre condensateurs identiques. Cette association permet de ne représenter
qu'un seul composant capacitif dont les ¢léments sont les suivants:

. ESR=50mQ,
. ESL=50nH
. C=360pF.

Pour ces essais, la fréquence de la machine est fixée a 40Hz et la fréquence de
découpage est imposée par le variateur a 4kHz. A cette fréquence, la loi de commande est une
DeadBanded avec un rapport de modulation estimé a 80%.

La bande vidéo du filtre de lanalyseur est fixée a 1kHz pour limiter les déformations
du spectre. Les spectres présentés sur les Figure V-40 et Figure V-41 correspondent aux
mesures sur les deux voies du RSIL.

Nous observons distinctement sur ces relevés, les lobes issus du filtrage de l'analyseur
placés aux multiples de la fréquence de découpage. Globalement, le niveau est supérieur a la
norme de classe B sur une grande partie de la plage de fréquences (150kHz — 10MHz). Au-
dela de 10MHz, il baisse rapidement et passe en dessous du gabarit. Cette baisse significative
est en partie due aux effets des capacités de mode commun du filtre toujours présentes sur la
structure. Les deux branches de mesures du RSIL présentent sensiblement les mémes spectres
sur la quasttotalité de la plage de fréquences étudiée. Ces deux relevés permettent ainsi de
vérifier les hypotheses faites sur la symétrie des chemins de propagation pour ce type de
convertisseur.
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Ces premicres mesures montrent également l'impact du moteur puisque l'on trouve a
100kHz une variation du spectre induite par la diminution des capacités parasites entre les
phases et la terre (Figure V-17).
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——— Mesure:RBW = 100Hz Fréquence (Hz)
—— Norme conduite: Classe B

Figure V-40 Mesure des perturbations conduites du variateur ATV28 (1.5kW) avec une machine
LEROY-SOMER 1.5kW a vide (branche 1)
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Figure V-41 Mesure des perturbations conduites du variateur ATV28 (1.5kW) avec une machine
LEROY-SOMER 1.5kW a vide (branche 2)

En respectant le schéma de la Figure V-39, les résultats issus de la simulation sont
alors directement confrontés a la mesure (Figure V-42). Nous pouvons alors constater une tres
bonne concordance entre la simulation et la mesure. Malgré certaines raies pour des
fréquences supérieures a 1MHz, le niveau supérieur du spectre calculé en tenant compte du
filtre de l'analyseur est fidele a la réalité. Ces premiers résultats permettent d'une part de
valider notre modele sur une plage de fréquences importante et d'autre part d'envisager une
¢tude de sensibilité sur les principaux ¢léments dont nous avons tenu compte dans cet
exemple.

192



Chapitre V: Association Convertisseur- Cable-Machine

120

100

80

GOIIIIIIII 1]

40
20 - .

0
10° 10" 10° 10° 10

—— Tension RSIL filtrée:RBW = 1kHz [ reduence (Hz)

—— Tension RSIL:bras 1

—— Norme conduite: Classe B

Amplitude (dBuV)

Figure V-42 Estimation du spectre des perturbations conduites sur une branche du RSIL

V.2 Etude de sensibilité

Il n'est pas utile de revenir sur les ¢éléments du RSIL puisque les impédances de
mesure sont imposées a 50Q (x 20%) sur la plage normative (150kHz — 30MHz). En dehors
de cette gamme de fréquences, ces impédances ne sont pas clairement spécifiées et dépendent
des constructeurs de ce type d'appareil. Dans notre cas, les branches de mesures imposaient
une impédance variant de 25Q (<100kHz) a 50Q. Pour cette étude, nous allons utiliser un
schéma plus complet Figure V-43) nous permettant d'observer les principales interactions
entre les éléments.

RSIL Filtre
Zy,

pesssal:

Figure V-43 Schéma simulé

Dans I'exemple précédent, nous avons volontairement laissé une partie du filtre en
place pour limiter le nombre important de manipulations sur des éléments internes de ce
convertisseur. La simulation peut alors jouer pleinement son rdle, en évitant un certain
nombre de mesures délicates pouvant détériorer les dispositifs de mesure et 1'appareil sous
test. Ainsi sans filtre, le niveau de perturbation sur la bande normative (150kHz — 30MHz) est
nettement plus important que le précédent (Figure V-44).

193



Chapitre V: Association Convertisseur- Cable-Machine

120

100

Amplitude (dBuV)
o)
S

o

10 10° 10° 10° 10
—— Tension RSIL filtrée:RBW = 1kHz | requence (Hz)
—— Tension RSIL:bras 1
—— Norme conduite: Classe B

Figure V-44 Simulation du niveau des perturbations sans aucun filtrage de mode commun

Nous pouvons naturellement proposer 1'é¢tude inverse en augmentant volontairement la
valeur des capacités de mode commun. En utilisant un mod¢le parfait de condensateurs et une
valeur réaliste (22nF), nous pouvons constater qu’ils permettent de dériver une partie des
perturbations entrainant une décroissance du spectre sur une large plage de fréquences (Figure
V-45). Toutefois cette décroissance n'est pas suffisamment forte pour limiter les perturbations
et fixer le spectre en dessous du gabarit. Nous voyons au travers de cet exemple que sans
l'addition d'éléments supplémentaires les condensateurs de mode commun seuls ne sont pas
suffisants pour filtrer efficacement un tel niveau de perturbations.

Cette simulation fait également apparaitre une résonance que nous n'avions pas jusqu'a
présent. En limitant le nombre d'élément parasite de la structure, cette fréquence de résonance
est facilement identifiable. Ce pic est induit par une interaction entre 1'inductance parasite du
condensateur chimique et l'association en série des condensateurs de filtrage de mode
commun. Le circuit résomant, involontairement créé, empéche la déviation des courants de
mode différentiel dans ces éléments. Ces courants sont alors intégralement collectés par le
RSIL. Dans le premier cas (Figure V-42), cette résonance n'est pas visible puisque le
condensateur de mode différentiel (Cx) permettait de filtrer correctement les courants hautes
fréquences.
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Figure V-45 Simulation:Influence des condensateurs de mode commun (Cy = 22nF)
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Grace au schéma que nous avons choisi, il est possible d'insérer une impédance
permettant de modéliser une inductance de mode commun. Cette représentation de
lI'inductance (Zyc), sur laquelle nous reviendrons dans le chapitre suivant, est placée sur le
parcours des courants de mode commun avant les condensateurs Cy. L'insertion de cette
impédance provoque une décroissance rapide du spectre entre 50kHz et 300kHz. Le pic de
résonance visible autour de IMHz est alors associé¢ aux inductances de fuites de cet élément
que nous avons également pris soin de représenter a l'aide des impédances Zyc; €t Zmca.
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Figure V-46 Simulation:Influence de I'inductance de mode commun

En choisissant, a 1'aide d'essais successifs, les valeurs des éléments de filtrage, nous pouvons
obtenir un spectre qui respecte le niveau imposé pour la classe B Figure V-47). Nous
pouvons alors constater que le spectre est considérablement modifi¢ sur toute la plage de
fréquences observée.
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Figure V-47 Simulation:Spectre des perturbations conduites (Cy=10nF, Ly;c =2 mH, Cx=220nF)

Cette opération, réalisée manuellement, montre alors la nécessité d'automatiser ce
processus. L'objectif de cette automatisation est de déterminer "les meilleurs éléments du
filtre" permettant de respecter le niveau de bruit imposé. Si nous ajoutons a cette principale
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contrainte des fonctions d'aide permettant de détecter I'encombrement minimal ou le coft le
plus faible, nous tendons alors vers 'optimisation du filtre CEM.

VI. CONCLUSION

Pour la plupart des modéles CEM de convertisseurs statiques, les chemins de
propagation associés a la charge sont négligés. Seuls les couplages capacitifs entre les
transistors et le refroidisseur sont prioritairement représentés. Il ne peut en étre de méme pour
les variateurs de vitesse dont la charge est constituée d'une machine €lectrique et de son cable
d'alimentation. Le chassis du moteur est généralement relié¢ a la terre par l'intermédiaire d'un
support métallique ou directement par une liaison filaire. Cette configuration a pour
conséquence de ramener des capacités parasites de fortes valeurs entre les sorties du variateur
et la terre.

Pour des longueurs importantes, les céables utilisés sont généralement blindés pour
limiter les perturbations rayonnées. Malheureusement, le blindage a pour effet d'augmenter
fortement les couplages capacitifs a la terre et de ce fait le niveau des perturbations conduites.
Les modeles de moteur et de cable présentés dans ce chapitre associés au modéle fréquentiel
du variateur de vitesse permettent d'estimer correctement le spectre des émissions conduites
au niveau du RSIL. Nous proposons dans cette €¢tude un modele prédictif permettant de
déterminer les éléments parasites des cables en fonction de leur géométrie. Ce modele dont les
résultats sont tout a fait satisfaisants peut toutefois €tre amélioré en prenant en compte la
présence de plan de masse parfait ou non. Ce modele nécessite cependant des ressources
informatiques importantes puisque les matrices traitées pour chaque fréquence peuvent
contenir plus 10° éléments suivant le nombre de conducteurs traités et la précision désirée.
Les temps de calcul de ce modele sont alors considérablement plus longs que ceux définis par
un mod¢le par trongon.
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Chapitre VI
FILTRAGES PASSIFS DES STRUCTURES
INTRODUCTION A L'OPTIMISATION GLOBALE
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L. INTRODUCTION

L'étude présentée dans ce chapitre traite de la modélisation des composants passifs
pour le filtrage des convertisseurs d'électronique de puissance. Ces structures doivent
respecter des gabarits normatifs de plus en plus séveres, d'ou la nécessité de concevoir un
¢tage de filtrage RF performant [NAVE]. Malgré l'apparition de nouveaux systémes de
filtrage actif [GUITTON-99][VERMAELEN], les structures passives restent les plus utilisées.
Malheureusement, leur utilisation gréve considérablement le volume total ainsi que le cotit du
convertisseur. Ces filtres "hautes fréquences" de mode différentiel et de mode commun
peuvent occuper plus du tiers du volume selon la puissance du convertisseur.

Dans ce dernier chapitre, nous focaliserons notre travail sur les filtres passifs RF de
mode commun dont l'utilisation est aujourd'hui indispensable dans les convertisseurs
statiques. Les inductances de mode commun constituent 1'organe essentiel du systeme de
filtrage d'un équipement ékectrique sur la plage des fréquences radio (N55011: 150 kHz — 30
MHz). Toutefois leur dimensionnement est complexe. En effet, la quantification des courants
de mode commun est difficile, et (naturellement) entierement dépendante des chemins de
propagation au sein du convertisseur dont l'inductance de mode commun fait partie. Nous
verrons alors dans la derni€re partie comment nous pouvons avoir acces aux parametres
dimensionnants a l'aide du mode¢le fréquentiel de I'onduleur. Nous présenterons pour finir
comment réaliser 'optimisation du filtre complet.

II. MATERIAUX MAGNETIQUES UTILISES

Les matériaux magnétiques utilisés pour le filtrage de mode commun possedent de
fortes perméabilités et des inductions a saturation élevées. Ces matériaux se divisent en deux
familles distinctes. La premicre, la plus classique, regroupe les matériaux a base de ferrite
haute perméabilité. La deuxieme, associée a des matériaux plus récents, est constituée par des
alliages nanocristallisés [PERRON]. Ces deux types de matériaux concurrentiels possédent
des caractéristiques tres différentes.

Les ferrites sont des matériaux céramiques dont 1'un des principaux constituants est un
oxyde de fer. Ils se repartissent en deux groupes: NickelZinc et Manganése-Zinc. Le premier
groupe (N+Zn) est caractérisé par une perméabilité magnétique relative initiale assez basse
(i < 1000) et ne représente pas de réel intérét pour les inductances de mode commun. Les
matériaux a base de manganese zinc (MnZn), quant a eux, peuvent atteindre des
perméabilités élevées (>200%) (ex: Philips 3E9). Cette perméabilité reste relativement
constante sur une plage de fréquences pouvant aller jusqu'a 100kHz (ex:3E9 p = 15000 a
100kHz). Les ferrites doux de cette deuxiéme catégorie posseédent des résistivités peu élevées
(P0.5Qm).

Perméabilité relative p Ferrite Fréquence
1000 - 20000 Mn-Zn DC - 1 MHz
10 - 1000 Ni-Zn 1 MHz - 500MHz

Tableau VI-1 Plage d'utilisation des ferrites
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Les alliages nanocristallins (FeSiBCuNb), découverts a la fin des années 1980, sont
issus de matériaux magnétiques amorphes et se présentent sous le forme de rubans
métalliques d'environ 20um d'épaisseur. Le matériau est recuit a une température moyenne
entre 500 et 550°C pour obtenir une cristallisation optimale et développer d'excellentes
propriétés magnétiques. Grace a leur taux relativement important en fer (par rapport aux
ferrites) les matériaux nanocristallins possédent des inductions a saturation élevées (1.2 a 1.3
Tesla) contrairement aux ferrites (0.4 Tesla). De plus, ils possédent une température de Curie
¢levée (>600°C), ce qui leur confere une bonne stabilité en température contrairement aux
ferrites. Malgré une trés faible résistivité (1.5007° Qm), la faible épaisseur du ruban
métallique permet de limiter les effets de la fréquence dans le circuit magnétique. Des
traitements adaptés durant le recuit du matériaux permettent de conditionner la forme du cycle
d'hystérésis et de régler la valeur de 1'anisotropie induite. Ces opérations autorisent alors un
ajustement précis de la perméabilité qui est typiquement comprise entre 20000 et 600000.

Pour la quasttotalité des matériaux magnétiques, la perméabilité chute rapidement
avec l'augmentation de la fréquence. Cette variation est induite par la résonance magnétique.
Plus la perméabilité est €élevée plus la résonance magnétique se manifeste en basse fréquence
(Figure VI-1). Ce phénomeéne expliqué par Snoek peut se traduire par le produit constant de la
fréquence de coupure par la perméabilité (ex: ferrites doux Mn-Zn fIjl = 5600MHz/s) (Figure
VI-1). Ce facteur s'apparente alors au produit gain-bande passante en électronique. De ce fait,
le choix d'un matériau magnétique est avant tout fixé par la gamme de fréquences dans
laquelle 1l est utilisé.
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Produit| gaip-bande réel N\
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Figure VI1 Comparaison des perméabilités initiales entre le ferrite et le nanocristallin (NanoX:
échantillons de recherche)

Les meilleurs ferrites possedent des perméabilités relatives qui ne dépassent pas 20000
(Figure VI-1), ce qui donne un avantage certain aux matériaux nanocristallins dans le
domaine du filtrage. En effet, pour ce type d'applications, on ne recherche pas la qualit¢ du
signal mais son atténuation. C'est le cas du filtrage de mode commun qui nécessite de tres
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fortes impédances, et de ce fait de trés hautes perméabilités. Malgré de meilleures
performances, les nanocristallins ont un colit nettement plus élevé que les ferrites, mais restent
compétitifs par rapport aux amorphes.

III. MODELISATION D'UNE INDUCTANCE DE MODE COMMUN

Le rdle des inductances de mode commun (CMC) est d'insérer sur le chemin des
courants de mode commun une forte impédance sans altérer le fonctionnement de
'équipement. Toutefois, leur plage de fonctionnement ainsi que leur efficacité sont limitées
par l'ensemble des éléments parasites qui intrinséquement les constituent. A partir des
différents couplages électrostatiques et magnétiques, il est possible de définir un modele
¢lectrique équivalent permettant de reproduire le comportement en fréquence de ces
composants bobinés. De plus, suivant les matériaux magnétiques utilisés, les effets
¢lectromagnétiques parasites different. Les schémas ctdessous présentent les principaux
¢léments parasites intrinséques aux circuits magnétiques ferrites de haute perméabilité (Figure
VI-2). Le mode¢le électrique équivalent (Figure VI-3) met en évidence les couplages
¢lectrostatiques responsables de la dégradation des performances en fréquence.

Nous pouvons remarquer que le nombre de parametres de ces modeles est relativement
important. Certains d'entre eux sont difficiles a estimer et ne présentent pas une réelle
influence sur la gamme de fréquence qui nous intéresse. Prenons comme exemple les
couplages inter-enroulements modélisés par les capacités Cp; et Cp,. Ces ¢léments dépendent
directement de la technique de bobinage (demi-lune, deux fils en main...). Ils sont
généralement de faible valeur (~ pF) et n'interviennent, de ce fait, que sur des plages de
fréquences ¢élevées (~ 100 MHz). Par contre, les effets capacitifs et résistifs internes au noyau
magnétique (Cc et Rc) ne sont pas négligeables [BLACHE][FOUASSIER-98]. En effet, les
noyaux ferrites présentent de trés fortes permittivités relatives ( & = 10° ), ce qui rend le
matériau fortement capacitif.

C¢ |Re Iy o L Ce,Z Re,
SN T
r; [

Rw, "
Figure VI-2 Structure d'une inductance de mode Figure VI3 Modéle électrique équivalent
commun

s
!

III.1 Fonctionnement d'une CMC

Dans un premier temps, la modélisation d'une inductance de mode commun doit
rendre compte du couplage magnétique entre les enroulements en garantissant les effets
inductifs de ces derniers. Cette contrainte se traduit par la relation matricielle présentée sur la
Figure VI-4 qui peut se généraliser par la relation exprimant I'énergie magnétostatique totale
(Eq. VI-1) en fonction des éléments Li,j. Ainsi, pour une inductance de mode commun a deux
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enroulements 1'énergie magnétostatique totale est donnée par l'expression (Eq. VI-2). Aucune
hypothése n'est prise quant a la symétrie des chemins de propagation des courants de mode
commun et de mode différentiel. En d'autres termes, les courants 11 et 12 sont supposés
différents.

— 1 .. . .
Wi = ZEDLIJ Hi O Eq. VK1
1]
1 1
Wy = E (L1 [[12 + 5 (Lyo [122 + Lo U U Eq. VI2
v,
dI
I °ﬂLﬂ“ﬁh F_l F
>L [EM[D [DLll Lo [IZIDDdt 0
Lx» 12 =
L o V- L Udr, O
N V>0 he 22[] -9 ¢
Odt [J
v,

Figure VI-4 Schéma équivalent de deux inductances couplées

Pour comprendre les effets d'une CMC, il est possible d'établir un schéma équivalent
compos¢ de trois inductances découplées, dont une est présente sur le circuit de terre. A partir
des expressions de 1'énergie pour les deux schémas, nous pouvons constater que l'inductance
L, présente sur le circuit de terre du schéma équivalent, correspond a la mutuelle inductance
de la CMC, L;,. De plus les inductances de phase Ly et L, correspondent aux inductance de
fuites (Eq. VI-4). Ce calcul peut se généraliser a un nombre quelconque d'enroulements. Le
schéma obtenu permet de facon simple de comprendre le fonctionnement de ce type de
composant. Cependant il n'est valide que sur une plage de fréquences limitée, ou de quelques
centaines de kilohertz, car il ne tient pas compte des €éléments parasites capacitifs et résistifs.

. Lf;
— Y\ 1 1 1
Wm = — g D12+—[Lf2D22+—[L[(11+12)2 Eq. VI3
A 2 2 2
Lh=Lfl+L - Lsg=L11-L
L Ly=1L2+L - Lp=122-L Eq. VI4
I|+Iz
L12=L

Figure VEI5 Schéma
équivalent a trois
inductances découplées

Pour illustrer cette étude, nous avons réalisé plusieurs inductances de mode commun a
l'aide de tores ferrite 3E6 produits par Philips [FERROXCUBE] dont les caractéristiques sont
données crdessous (Figure VI-6). Pour cette premiére réalisation, nous avons choisi une
topologie classique en demi lune (Figure VI-7), ce type de bobinage étant le plus couramment
utilisé pour sa simplicit¢ de réalisation. Le matériau ferrite, considéré comme étant a haute
perméabilité (i = 10000), est généralement utilisé pour ce type d'applications. Avec 27 spires
pour chaque enroulement, le composant que nous avons réalisé posséde une inductance

202



Chapitre VI:Modélisation et optimisation du filtrage

théorique de 7,4mH. Bien que définie arbitrairement, cette valeur permet des conditions de
mesures satisfaisantes (impédance suffisamment élevée).

ur = 10000
d;
LC:2T[[(d1-a) dl =25 mm
a=5mm
b=10 mm —_
]B L =mm [ . E > i 10 mm
! SF =100
2
& Sr=a.b i
F NSpire = 18
Figure VI-6 Caractéristiques Figure VI7 Exemple de bobinage en " demi-
géométriques lune"

II1.2 Modélisation simple (Modé¢le théorique)

La plupart des modeles que nous pouvons rencontrer dans la "littérature classique"
sont extrémement simples, puisqu'ils ne tiennent généralement pas compte des éléments
parasites et un couplage parfait entre les enroulements. Ils ont néanmoins l'avantage de
simuler approximativement le comportement du filtre avec un minimum d'éléments parasites
[MARDIGUIAN][CHAROY]. En supposant que le composant soit testé dans des conditions
pour lesquelles le matériau est non saturé, son comportement différe notablement de celui
d'un composant idéal. La courbe d'impédance présentée c+dessous (Figure VI-8) illustre ce
dernier point. En basse fréquence, I'enroulement mesuré de cette inductance présente une
impédance inductive comme nous l'attendions, cependant en haute fréquence, son
comportement tend a devenir capacitif avant de changer de phase a nouveau.

1-10
_110* .
é’ I\
J1\
6 1'103 3 ' A ===
% 1 “".
f§-‘ 100
5 —
10
! 3 4 5 6 7 8
100 1-10 1-10 1-10 1-10 1-10 1-10

Fréquence (Hz)

Figure VI-8 Module de I'impédance d'un enroulement

Ces constatations conduisent au schéma ct-dessous (Figure VI-9) moins complexe que
celui présenté sur la Figure VI-3. Ce modele présenté est déja relativement élaboré, puisqu'il
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tient compte d'un certains nombre de phénomeénes, tels que les couplages capacitifs inter-
spires (Cj2), ainsi qu'une représentation des pertes dans les enroulements et dans le circuit
magnétique (12 R 2). De plus, le terme Lj> correspondant a la mutuelle inductance entre les
deux enroulements nous permet de définir les inductances de fuites.

Vi
AAAAN
AMAADA]
R
L |
L | ] [o8
— e ° Ll h—

Figure V19 Modéle simplifié

Ce premier modéle peut se mettre trés simplement sous la forme d'un hexapole dont nous
avons déja vu l'utilité au cours des précédents chapitres. Il se compose essentiellement d'une
impédance par enroulement Zp; et Zi, couplées par une mutuelle impédance, données
respectivement par les expressions Eq. VI-5 et Eq. VI-6.

Ie; Is

[Vsi [ 0 -zL; -ZLjp O [WVer [
Ve, Vs, L L [ C C
W U rp 1 -z, -z1p [ Ve U
0 O= DED [
Osig tho 1 o e g
Ve2 VS2 r r I: I: r r
Ms2g] OO O 1 0Olex
=
Figure VI-10 Hexapole associé a I'inductance de mode commun
1
(rl +L EP) + E(f1+ L ﬁb) [(r2+L2|:b) ‘L122 ﬁsz E&z@‘*—lm
O R0
ZLi(p) =

1+ (r1 +L Eb) EECI @HR%% (r2+L2Eb) EEQ@HR%E---
+E(r1+L1 E)) E(r2+Lz Eb) -L122@2E EECI @HR%E%CZGHR%E

Eq. VIS5
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L
ZL12(p) = O 120 0
L (rg + Ly ) CC Gt — D (1 + Lo ) 07 O+~
U Ri[ U R[]
+E(r1+L1@>) [(r2+L2Ei))‘L122ﬁb2E %ﬂ”éiﬂ%z@”éi

Eq. V-6

En supposant que les enroulements soient identiques (L;=L,=L, C{=C,=C etc.) afin de
limiter le nombre de paramétres, ce premier modele permet d'obtenir des résultats trés
satisfaisants (Figure VI-11). Les paramétres sont alors trés facilement identifiables. Les
inductances se déterminent par une mesure basse fréquence. La capacité C se déduit de la
premicre fréquence de résonance (F;) (Eq. VI-7) et tient compte de la capacité du deuxieme
enroulement. L'inductance mutuelle L;, se déduit, quant a elle, par la fréquence E. Plus
précisément, cette fréquence d'antirésonance fait intervenir la capacité et I'inductance de fuite
de l'enroulement. Cette constatation, déja vérifiée par les études sur la caractérisation des
transformateurs, permet d'aboutir a une nouvelle relation qui définit I'inductance mutuelle en
fonction de I'inductance principale et du rapport des fréquences F; et F, (Eq. VI-8). Ainsi plus
les fréquences F; et F, sont éloignées, plus le couplage magnétique entre les deux
enroulements est bon. Les résistances r et R sont respectivement données par la mesure de la
résistance en continu et par la valeur de 1'impédance a la premicre résonance.

1 [] []
C=——"F— Eq. VI7 Lip = le_[[ﬂ[ﬁﬁ Eq. VI8
2 [(27TF1) (L [] EF;‘ 200
A l'aide de ces expressions nous obtenons les résultats présentés dans le tableau ctdessous:
L: inductance L;, inductance R: résistance r: résistance C: capacité
basse fréquence mutuelle parall¢le série parallele
7.3384mH 7.3286mH 21kQ 20 mQ 7.2 pF

Tableau VI-2 Paramétres du schéma équivalent

110>
1
_ 1-10% ====: =
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<
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E
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eeee \odele

Figure VI-11 Comparaison simulation — mesure sur I'impédance d'un enroulement
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Nous pouvons observer sur cette figure que l'impédance calculée n'épouse pas
totalement celle mesurée en basse fréquence. Cette différence est due a la variation de
l'inductance qui n'est pas prise en compte dans ce premier modele. Si nous voulons
représenter un comportement réaliste de ce composant, il est nécessaire de prendre en compte
cette évolution.

II.3 Caractérisation et modele associé¢ (Mod¢le d'analyse)
11.3.1 Tore Ferrite

I11.3.1.a) Modele magnétique

La méthode de caractérisation que nous utilisons est basée sur celle employée pour les
transformateurs hautes fréquences. Elle permet de tenir compte de 1'évolution de l'inductance
en fonction de la fréquence (Figure VI-12). Ces effets, essentiellement dus aux
développements des courants induits dans le cuivre (effets de peau et de proximité), sont a
l'origine d'une variation rapide de l'inductance pour les plus basses fréquences. Sur la figure
ci-dessous, nous pouvons constater la forte diminution de 'inductance a partir de 1kHz. Dans
notre cas, a 100kHz l'inductance n'est plus qu'a 70% de sa valeur initiale, ce qui réduit
nécessairement l'efficacité globale du filtre.

10
9
8
T 7 \_\
s ¢ LTI
85
g 4
Q
2 3
=2
1
0 = amniiii
-1
3 4 5 6 7 8

100 110 110 110 1-10 110

Fréquence (Hz)
— modeéle
— mesure

Figure V12 Evolution de I'inductance en fonction de lafréquence

Comme nous l'avons déja vu pour les modéles de machines asynchrones, cette variation peut
se représenter par une association d'inductances et de résistances dont les valeurs sont
déduites de la mesure de l'inductance série d'un enroulement (Figure VI-14). Pour l'inductance
de mode commun que nous étudions, une seule cellule (Figure VI-13) permet d'obtenir des
résultats satisfaisants avec une erreur relative inférieure a 5% de 100Hz a 100kHz.
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— Mesure de I'inductance
I, = 5.048 mH : %/I(.)delecz1 applroclhe
L =2.235 mH oints de calcu
r=429Q
Figure VI-13 Modélisation de Figure VI-14 Comparaison simulation mesure de
I'inductance principale I'inductance principale

Nous pouvons traiter 1'inductance de fuite totale de la méme fagon avec un schéma
similaire. L'identification est réalisée sur un enroulement avec le secondaire court-circuité.
Cette démarche classique permet d'aboutir a un modele magnétique de I'inductance de mode
commun (Figure VI-15). Pour ce schéma, le couplage entre les enroulements est assuré par un
coupleur parfait dont le rapport de transformation ) est déterminé préalablement par le
rapport des impédances de chaque enroulement (Eq. VI-9). Ce coefficient évolue si
faiblement sur la partie inductive de l'impédance (Figure VI-16) qu'il peut étre supposé
constant (1 = 1). Le rapport entre 1'impédance d'un enroulement a vide et I'impédance en
court-circuit permet de déterminer le coefficient de couplage (Eq. VI-10). Ce dernier peut
¢galement étre supposé constant (Figure VI-17).

Impédance de Impédance
fuite principale

Zap
n = e Eq. VI9

Eq. VI-10
Zcd
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Figure VI-16 Rapport de transformation du Figure VE17 Coefficient de couplage
coupleur

II1.3.1.b) Modeéle électrostatique

Le schéma capacitif associé aux tores que nous ¢étudions, doit représenter d'une part
I'énergie électrostatique stockée, et d'autre part les différentes fréquences de résonance
visibles sur les impédances mesurées. D'un point de vue électrostatique, une inductance de
mode commun est un systéme a trois entrées puisqu'il existe trois tensions indépendantes. Le
modele le plus simple est alors constitué de trois capacités (Figure VI-18) et permet de couvrir
toute la plage de fréquences étudiée. Toutefois, il faut garder a l'esprit que ce schéma a trois
capacités n'est pas unique et qu'il existe d'autres placements possibles pour ces ¢léments. Ces
capacités sont déterminées a partir des fréquences de résonance sur un jeu de mesures
d'impédance Figure VI-19). Chaque configuration de mesure, réalisée a l'aide de court-
circuit, permet de déterminer une capacité équivalente C,, correspondant a la somme de deux
des trois capacités choisies (Tableau VI-3).

a b a M‘mﬁi b
c:j ::d C; o )

Figure VI-18 Modéle capacitif
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Figure VI-19 Détection des pics de résonance pour le calcul des capacités

Mesure lentre aetb Mesure 2 entre ¢ et d Mesure 3 entre a et b
1) C 2) 3) C
[ S i
a =1 1 g — | 4 a el b
<TIe B 4 ¢ Fle, B 4 Flo B
¢ d
C
Sy S =
Cmi =Ci + G Cp=C+ G Cm3=Ci + G
Résonance avec l'inductance | Résonance avec l'inductance | Résonance avec l'inductance
de fuite de fuite principale

C, = 8.338pF
C, = 8.339pF
C3 = 1.948pF

Tableau VI-3 Configuration des mesures et résultats

Nous pouvons constater que la valeur des capacités C; et C, sont quasiment identiques
et sont relativement proches de celle du premier modele (7.2pF). Si I'on interprete le schéma
capacitif que nous avons choisi, les ¢léments C; et C, peuvent représenter les capacités
parasites des enroulements (inter-spires). De ce fait, Cs; représente la capacité inter-
enroulements qui reste relativement faible devant les autres.

11.3.1

.c) Modele complet

Nous venons d'établir séparément les modéles magnétique et €lectrostatique de notre
inductance de mode commun, il nous faut maintenant les associer. Pour cela, nous avons
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défini chaque modele sous la forme de quadripdle dont la matrice est de type impédance
(Figure VI-20). En utilisant la théorie classique des quadripdles nous obtenons tres
rapidement les éléments de la matrice. A titre d'exemple, les éléments de la matrice du
quadripdle de la partie inductive sont présentés ctdessous (Eq. VI-11). Pour le systeme
capacitif la démarche est identique.

(MO Zon Zup U0 U
[ [=L (T [
Vo0 [#r21 Zi2 Ok [0

Figure VI-20 Définition des tensions et des courants permettant d'établir la matrice de l'inductance de
mode commun

(ViU
Ztp=Ziy1=[—L[ =-nl% > Eq. V1

mp leo

. [DVz[D 1 7,
122 = [— -
DIZ L—ill:O r]2 j

Les quadripdles inductifs et capacitifs se trouvent en parallele ce qui permet
d'exprimer la matrice résultante Q; en fonction des deux termes Qzp et Qzc (Figure VI-21).
Ainsi, l'impédance d'un enroulement Z. correspond au premier élément de la matrice
résultante.

a § ;TTTTIIoTTTTC T

*—
T | o [ T 1%
| |

Vv, > Vv _ _\-1 Ha Zip O
: L Qz:(QZL "+ Qzc 1) =L [
! Qzc [ Y21 Z22 [
| |

bo | —3

Figure VI-21 Association des quadripdles capacitif et inductif

Les résultats obtenus sont alors tout a fait satisfaisants. La variation de l'inductance est
bien prise en compte et les différents pics de résonance sont correctement estimés. La légere
divergence qui apparait en haute fréquence (30MHz) montre la limite du modéle a trois
capacités. Malheureusement, la limite fréquentielle des appareils de mesure que nous avons
utilisé ne permet pas de déterminer les résonances awdela de 40MHz.
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Figure VI-22 Comparaison Simulation mesure

11.3.2 Tore Nanocristallin

Nous avons également étudié un tore de méme dimension en nanocristallin. Cette
¢tude met en évidence les différences sur le comportement fréquentiel des inductances de
mode commun réalisées avec les deux matériaux précédemment présentés. L'inductance d'un
enroulement réalisée sur un tore en nanocristallin posseéde une impédance dont I'évolution est
assez caractéristique (Figure VI-23). Nous pouvons définir deux asymptotes de pentes
différentes. La premiére asymptote correspond a I'évolution normale de l'impédance d'une
inductance en fonction de la fréquence. Au-dela de 30kHz la pente de I'asymptote diminue et
'évolution de l'impédance est alors bien plus lente. Si cette variation due aux effets de la
fréquence dans le cuivre et le matériau magnétique est également présente pour les ferrites,
elle est nettement plus marquée pour les nanocristallins. La fréquence limite () a partir de
laquelle les effets de peau apparaissent dans 1'épaisseur d'un ruban de nanocristallin (22pum)
est proche de 50kHz (n = 60000, p = 1.5 107° Qm). Ce phénoméne vient alors se superposer
aux effets de peau dans le cuivre dont la fréquence limite (f,) est estimée a 18 kHz pour les
fils de Imm de diamétre que nous utilisons.
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Figure VI-23 Mesure d'impédance d'un enroulement sur un tore nanocristallin et représentation de ses
asymptotes

La modé¢lisation d'un enroulement par un réseau de cellules R-L permet évidement de
représenter ce type d'évolution. Toutefois, plus le nombre de cellules est important plus
l'extraction des parametres est laborieuse. Pour faciliter cette recherche, nous nous sommes
aidé d'un algorithme d'optimisation dans lequel I'écart, entre I'impédance théorique de trois
cellules imbriquées et la mesure, est minimisé sous un certain nombre de contraintes. Dans
notre cas, le nombre de cellules est fixé arbitrairement. Les contraintes que nous fixons (Eq.
VI-12) sont basées sur une étude asymptotique de l'impédance théorique (Figure VI-24). Nous
faisons ici, I'hypothese forte que les différents éléments (l,; et 1p;) n'ont une influence que sur

une plage de fréquences précise.

Z
I‘p3
I'p
i rorle:
e I—M Al
L I,

Figure VI-24 Etude asymptotique de l'impédance théorique
rp, < Ip, 00 et Ip, > 1p(i+ N [o; Eq. VF12
Cette ¢étude encore incompléte est une premicre étape pour extraire automatiquement
les parametres de ces schémas équivalents. Toutefois, pour le tore que nous avons étudié, les

¢léments de ce schéma, déterminés par cette technique, n'offre que 5% d'erreur sur les
résultats (de 100Hz a 6MHz), ce qui est tout a fait acceptable pour ce cas de figure.
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Figure VI-25 Comparaison simulation modéle

Le modéle capacitif associé a cette inductance est identique au précédent, et le calcul
des capacités s'effectue dans les mémes conditions. Nous pouvons alors vérifier que cette
approche reste viable avec des matériaux magnétiques tels que les nanocristallins. Nous avons
représenté sur la Figure VI-26 les résultats issus de la caractérisation des deux inductances de

mode commun que nous avons réalisées.

Nous avons préféré comparer deux inductances ayant strictement le méme volume et
le méme nombre de spires ce qui entraine naturellement que la valeur des inductances soit si
différente entre le ferrite et le nanocristallin. Malgré une inductance plus importante, le tore
en nanocristallin présente une fréquence de résonance principale nettement plus grande que le
tore ferrite. Cette constatation met clairement en évidence l'impact du noyau magnétique sur

les capacités parasites.
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Figure VI-26 Résultats de simulations pour les deux noyaux (Ferrite et Nanocristallin)

En raisonnant uniquement sur les courbes d'impédance de l'inductance de mode
commun, les nanocristallins semblent plus intéressants puisqu'ils présentent des effets
capacitifs nettement plus faibles et une inductance plus élevée pour un volume équivalent.
Cependant, dans cet exemple, l'inductance ferrite posséde une impédance plus forte entre
100kHz et 1Mhz. Cet intervalle est critique, puisqu'il correspond a la premiére partie de la
plage de fréquences normative.

1.4 Probléme de la saturation

Les modeles d'inductance sous forme de schéma équivalent ne prennent pas en compte
les effets de la saturation du matériau. Dans une étude fréquentielle, telle que nous la menons,
ces effets peuvent difficilement étre pris en compte. Ils sont généralement représentés par un
ensemble de cycles d'hystérésis reliant 1'induction magnétique B dans le matériau au champ
magnétique H. Ce réseau de courbes B(H) ne peut pas se traduire simplement par une
application bijective. Ce phénoméene fortement mon-linéaire n'est alors pas transposable dans
le domaine fréquentiel par l'intermédiaire de transformées usuelles. Théoriquement, pour une
inductance de mode commun, la compensation du flux empéche les courants de puissance
(mode différentiel) de saturer £ matériau. Toutefois, ce probléme est reporté au niveau des
courants de mode commun dont les niveaux peuvent s'avérer suffisamment élevés pour
dégrader les performances du matériau.
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IV. SIMULATION DU FILTRE COMPLET

Nous pouvons a présent étudier le filtre dans son ensemble. Il existe plusieurs
topologies de filtre CEM suivant les applications. Pour cette étude, nous allons présenter 1'une
des structures les plus couramment utilisées pour les applications monophasées ou continues.
Ce filtre, présenté sur la Figure VI-27, n'est pas exclusivement dédi¢ au mode commun
puisqu'il comprend deux capacités (Cx; et Cxz) permettant de filtrer une partie des
perturbations de mode différentiel. Nous retrouvons évidement comme organe principal
I'nductance de mode commun associé¢e a deux capacités Cy; et Cy,. Ces deux condensateurs
sont de méme valeur pour garantir la symétrie des chemins de propagation. A partir du
schéma proposé ctdessous, nous pouvons obtenir les fonctions de transfert du filtre entre les
résistances du RSIL et les courants de perturbations des deux modes de propagation ( Ing pour
le mode différentiel et I, pour le mode commun).

RSIL Filtre Convertisseur

CSv

-

;50

Figure VI-27 Structure de filtre étudiée

IV.1 Simulation du filtre idéal

Dans un premier temps le filtre est considéré parfait, les composants ne présentent pas
d'¢léments parasites, et le coefficient de couplage entre les enroulements de l'inductance de
mode commun est unitaire. Le filtre, le RSIL et le schéma équivalent de la structure
présentent des chemins symétriques pour les courants de mode commun et différentiel, ce qui
permet de n'étudier qu'une seule branche du RSIL. Les fonctions de transfert associées au
filtre sont établies a partir de la représentation matricielle du schéma cdessus.

imcl imc 1
Fmd =
Iinc Imd

Fme =

Les valeurs des composants, choisies pour cette simulation représentent des ordres de
grandeurs réalistes pour ce type de filtre (Tableau VI-4).

Lic Cy Cxi Cx2
TmH 10nF 100nF 100nF

Tableau VI-4 Valeurs des composants du filtre idéal
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Cette premicre simulation (Figure VI-28) fait apparaitre clairement le pic de résonance
en mode commun du filtre dont la fréquence (frm¢) est donnée par la relation Eq. VI-13.

1

ﬁmc =
21/ Line 2 [Cy

Le circuit emprunté par les courants de mode commun est constitué des deux capacités
Cy1 et Cy; et de l'inductance de mode commun reportée sur la terre (Eq. VI-4). Bien que ce
pic de résonance ne représente pas une réelle menace sur la gamme de fréquences des
perturbations conduites, il s'avére pénalisant en basse fréquence. En effet, cette résonance
apparait dans la gamme des fréquences de découpage. Il peut alors provoquer une forte
augmentation des courants de mode commun, susceptible de provoquer la saturation du circuit
magnétique.

Comme nous pouvons le constater cette structure idéale permet également de réaliser
un filtre du premier ordre pour les perturbations de mode différentiel

Eq. V13

50
fme

0 L LU

Q\\

Atténuation (dB)
o
(e

A
(=]
S

150

100 1-10° 1-10* 1-10° 1-10° 1-107 1-10°
Fréquence (Hz)

— Fmc

— Fmd

Figure VI-28 Fonction de transfert du filtre parfait

Nous pouvons ainsi poser une contrainte supplémentaire sur le choix des éléments du
filtre en choisissant des valeurs qui €loignent suffisamment la fréquence de résonance des
premicres harmoniques de la fréquence de découpage.

Si les fuites de l'inductance ne sont plus négligées, la fonction de transfert de mode
différentiel présente également une fréquence de résonance (frmg) dont nous avons déja
constaté les effets a la fin du chapitre précédent. Cette fréquence est nettement plus élevée que
celle de node commun, et peut dégrader 1'efficacité¢ du filtre sur la plage des fréquences du
gabarit normatif. Une ¢étude rapide de la fonction de transfert de mode différentiel permet
d'estimer approximativement cette fréquence, en supposant que le coefficient de couplage (k)
entre les deux enroulements est connu (Eq. VI-14).
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Figure VI-29 Fonction de transfert du filtre en tenant compte des fuites de I'inductance

L'insertion des inductances de fuites permet naturellement d'augmenter 1'ordre du filtre
par rapport au mode différentiel sans modifier le filtrage de mode commun.

1 Eq. VE14

C
Cxl %XZ + %ﬁ

2002 Moy 1 —k)O &
Cx1 +Cx2 + )

fipnd =

IV.2 Simulation du filtre complet

Nous pouvons a présent intégrer le modele complet de 1'inductance de mode commun
au reste du filtre. Quel que soit le matériau, les principales résonances sont toujours présentes,
malgré la prise en compte des pertes du circuit magnétique (Figure VI-30). Pour le
nanocristallin, 1'atténuation en mode commun est ralentie par la diminution progressive de
l'inductance dés 30kHz. Le filtre perd alors de son efficacité, donnant ainsi l'avantage au
matériau ferrite. Pour des fréquences plus élevées (>1MHz) la courbe d'atténuation de mode
commun est dégradée par les capacités parasites de 1'inductance. Ces dernieéres annulent les
effets inductifs, ce qui se traduit par un palier sur la courbe d'atténuation. Comme nous avors
déja pu le constater, ces effets sont nettement moins marqués pour les nanocristallins. Le
caractere inductif des capacités pour les hautes fréquences, associ€¢ aux capacités parasites de
l'inductance de mode commun, inverse le fonctionnement du filtre. Ce phénomeéne est
¢galement visible sur la fonction de mode différentiel.
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Atténuation (dB)

100 1-10° 1-10% 110° 10° 107 108
Fréquence (Hz)
= Fmc (ferrite)
— Fmd (ferrite)
— Fmc (nano)
— ~ Fmd (nano)

Figure VI-30 Fonction de transfert du filtre pour le noyau Ferrite

IV.3 Conclusion

Les mode¢les que nous venons de présenter permettent de tester I'efficacité d'un filtre
de mode commun sur une plage donnée de fréquences. Ils donnent, sous réserve que les
matériaux magnétiques ne saturent pas, une estimation des principales fréquences de
résonance. Le premier modéle ne requiert qu'une seule mesure, mais ne permet pas de simuler
convenablement le comportement inductif du composant. Le second tient compte des
variations de l'inductance, mais nécessite quatre mesures supplémentaires. Il permet ainsi de
reproduire fidélement le comportement de l'inductance de mode commun. Cependant les
résultats obtenus sur le filtre complet, avec des valeurs de condensateurs réalistes et
couramment utilisées, montre clairement que la diminution de 1'inductance en fonction de la
fréquence n'a pas de réelle incidence sur la courbe d'atténuation du filtre pour les matériaux
ferrites. Cette constatation permet d'utiliser pleinement le premier modele d'inductance. Si la
valeur des inductances des enroulements est trés facilement calculable en théorie, ce n'est pas
le cas de celle des capacités. Pour les modeéles que nous utiliserons par la suite, nous
attribuerons des ordres de grandeurs issus des résultats présentés ici pour les valeurs des
capacités parasites.

V. DIMENSIONNEMENT DES ELEMENTS DU FILTRE

Avant de présenter la méthode d'optimisation utilisée, nous avons besoin d'établir les
relations qui relient la valeur du composant a son volume.
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V.1 Inductance de mode commun

V.1.1 Définition du volume

C'est I'énergie maximale stockable qui définit le volume des composants bobinés.
Quelle que soit la géométrie du circuit magnétique, on montre que le volume théorique d'une
inductance s'exprime en fonction du produit de la section effective du noyau A, par la surface
de bobinage S,. Dans le cas d'une inductance de mode commun (Figure VI-31), la surface du
circuit magnétique traversée par le flux @) s'exprime en fonction du courant de mode

commun iy, de l'induction maximale B,, du nombre de spires pour un enroulement N, et de
la valeur de l'inductance Ly, (Eq. VI-15).

1 Om =Lmc 01 +Lmc 02 =Lmc Ume
— —
I

) A :me [ﬂmc
¢ 2N,

Eq. VI-15

imc
Figure VI-31 Définition des flux

Il nous reste a exprimer la surface de bobinage. Généralement, on cherche a utiliser la
plus grande partie de cette surface. La relation Eq. VI-16 traduit le fait que les conducteurs de
section totale S, doivent entrer dans la surface. Cependant, si I'on souhaite limiter les effets
capacitifs, il est préférable de ne placer qu'une seule couche de spires. Cette contrainte permet
d'exprimer un coefficient de bobinage en fonction du nombre de spires. La surface d'un
conducteur est évidement définie par la valeur efficace du courant de puissance et la densité
de courant admissible. Si I'on suppose que la couronne interne est constituée de spires
jointives (Figure VI-32), la surface Sy, est donnée par la relation Eq. VI-17.

Sp = kp N8, Eq. VI-16

Il est alors possible de choisir préalablement le nombre de spires par enroulement. Plus ce
nombre est grand, plus le volume de l'inductance diminue pour des courants iy et kg donnés.
En contrepartie, les effets des capacités parasites sont naturellement plus importants, ce qui
signifie qu'un compromis est inévitable.

Limc Um ff
Ae Esb:kbElc—CBe Avec  ky = fou Ed12 Eq. VI-17
0 [Bn 2[N

1
et a-1+—
. dmn [
smi——1
[RIN[]

f.y : foisonnement des conducteurs
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Nous pouvons alors définir le volume total de I'inductance comprenant les conducteurs
a l'laide de la relation Eq. VI-18, dans laquelle le coefficient Kt dépend des parametres
géométriques du tore. Ce terme est déterminé en fonction des coefficients k; et kp,
représentant respectivement le rapport du diameétre extérieur (Dex¢) sur le diamétre intérieur
(Dint) et le rapport de la hauteur sur le rayon interne (rin) (ANNEXE VII). En étudiant les
données des constructeurs (Philips ferroxecube), on peut constater que sur une série de tores
ces termes €voluent peu. Ainsi, nous allons supposer que Ky est constant pour un nombre
donné de spires. Pour un dimensionnement classique, Kt est constant quel que soit le nombre

de spires, puisque la fenétre de bobinage est supposée remplie au coefficient de bobinage pres
[FERRIEUX-99].

3
Volot = KT [(Ae Esb) 4 Eq. VI-18

Figure VI-32 Parameétres géométriques d'une inductance de mode commun a une couche

V.1.2 Modeéle associe

Un modéle de pré-dimensionnement nécessite de connaitre 1'évolution de 1'ensemble
des ¢léments en fonction de paramétres connus et/ou calculables. Malheureusement, pour les
¢léments bobinés, 1'estimation des capacités parasites reste grossiére et peu précise. C'est pour
cette raison que nous avons utilisé des ordres de grandeurs, pour définir une valeur fixe de ces
¢léments pour un nombre de spires donné. De plus, nous avons constaté que les fuites de
l'inductance sont critiques puisque, suivant leur valeur, elles provoquent des pics de résonance
dans la plage de fréquences des gabarits normatifs. Pour tenir compte de ces €léments, nous
avons ¢€tabli un coefficient de couplage, dont la valeur est fixée par les mesures que nous
avons effectuées (99.8%) Figure VI-17). Ainsi, des deux modeles que nous avons déja
¢tablis, le premier (modéle théorique II1.2) est celui qui semble le plus adapté pour
'optimisation, puisque ses variables sont treés facilement modifiables, contrairement au second
enticrement basé sur la mesure. Des modéles nettement plus complexes qui tiennent compte
¢galement des aspects thermiques sont également implémentables [COILLOT-99].
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V.2 Condensateurs du filtre

V.2.1 Définition des volumes

Les condensateurs de filtrage, non polarisés, sont soumis a une réglementation tres
stricte, pour des raisons de sécurité. Ils doivent étre parfaitement isolés et se présenter dans un
moulage incombustible. Le volume d'un condensateur dépend évidemment de sa technologie.
Les matériaux diélectriques les plus utilisés pour les filtres CEM sont le polyester (MKT) et le
polypropyléne (MKP), ce qui permet aux condensateurs de supporter une tension d'impulsion
¢levée (>>1kV) (Tableau VI-5) [EUROFARADI.

Le volume des condensateurs s'exprime également au travers de l'énergie stockée, qui
dépend de la constante diélectrique €), de la rigidité électrique (E,) et de la tension de
fonctionnement maximale (Uy,).

Constantes Rigidité électrique
diélectriques € Enm (k\%nm)
Polypropyléne
(MKP) 3.6 32
polyester
MKT 2.7 10

Tableau VI-5 Propriétés diélectriques des matériaux MKP MKT

Les condensateurs utilisés pour le filtrage de mode commun sont de classe Y. Leur
valeur est généralement limitée pour éviter des courants de fuite a la fréquence du €seau,
susceptible de présenter un danger pour l'usager en cas de défaut. Le volume de ces
composants est donné par la relation Eq. VI-19, dans laquelle VOMKT représente le volume

minimal occupé par le boitier plastic (Figure VI-33).

% ¢ f Un E%+v Avec V. 0.75cm’ Eq. VE19
= = U./oCIm . -
O]CY(C) €|\/KT q L OMKT vee OMKT a
RViedn
4
3.5 = Condensateur Y
@ 3 Capacité Volume
& 25 (nF) (cnt)
‘é’ 2 O
= 1.5 4.7 0.99
o O
> o ©
0.5 10 1.296
%0 s 10 15 20 25 30 35 40 45 50 2 19
Capacité (nF)
OO0 (Condensateurs mesurés (250 Vac) 47 3.2
Interpolation

Figure VI-33 Evolution du volume en fonction de la valeur des condensateurs de classe Y en polyester
(U=250Vac)
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Nous avons effectué¢ une approche similaire pour les condensateurs de type X réservés
au filtrage de mode différentiel. Sous 275V de tension de fonctionnement, ces condensateurs
sont essentiellement réalisés en polypropyléne. Leur volume est alors donné par la relation
Eq. VI-20.

3
Vv = 2.3cm Eq. VI20
avec OMKP q

V.2.2 Modéle associé

Le mode¢le associé aux condensateurs est un simple circuit R-L-C série, comme nous
avons I'habitude de le définir. Des relevés au pont d'impédance permettent de déterminer ses
paramétres de facon précise. Le Tableau VI-6 présentent les éléments parasites et les
fréquences de résonance associées a une série de condensateurs de mode commun (classe Y
MKT 250V). Nous pouvons constater que 1'inductance série n'a pas une variation significative
en fonction de la capacité, contrairement a la résistance qui diminue rapidement. On peut
alors déterminer une relation permettant d'estimer ce parameétre en fonction de la capacité.

Capacité (nF) 1 2.2 10 22 47
Inductance série
6.9 7.1 6.88 7.5 7.33
(nH)
Résistance série
444 383 240 113 90
(mQ)
Fréquence de
résonance 60.5 40.2 19.2 124 8.57
(MHz)

Tableau VI-6 Eléments parasites et fréquence de résonance des condensateur Y étudiés (MKT 250V)

Pour les faibles valeurs de capacités, la fréquence de résonance apparait bien au dela
des fréquences considérées dans cette étude, il n'est donc pas nécessaire de tenir compte des
¢léments parasites. Pour des valeurs plus importantes (>5nF), 1'inductance est supposée fixe
(7,2nH), et la résistance est définie suivant k relation Eq. VI-21.
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Figure VI-34 Evolution de la résistance série en fonction
de la capacité

Pour les condensateurs de mode différentiel (classe X), la démarche est évidemment
identique.

VI. OPTIMISATION D'UN FILTRE DE MODE COMMUN

Les ingénieurs se heurtent quotidiennement a des probléemes technologiques mélant
performance et économie. Ces deux aspects, qui semblent a priori antagonistes, peuvent
désormais coexister grace aux méthodes d'optimisation [HORST]. Plus qu'un effet de mode,
ces nouvelles techniques deviennent peu a peu indispensables, et remettent également en
cause la fagon d'appréhender les phases de développement et de conception. Actuellement, le
dimensionnement du filtre CEM s'effectue par des méthodes du type essais-erreurs, qui, certes
permettent de trouver une solution, mais sans savoir si elle correspond a la meilleure. 1l faut
alors définir ce que nous entendons par "la meilleure solution". Dans notre cas, elle
correspond au filtre qui offre des performances acceptables, pour un encombrement et un colit
minimal. Nous voyons alors apparaitre les deux notions inhérentes a une grande partie des
problémes d'optimisation. La premiére correspond a la minimisation d'une fonction dite
"objectif". La seconde correspond a la notion de "contrainte".

Qu'elles soient déterministes ou stochastiques, il existe une multitude de méthodes
d'optimisation. Dans cette étude, nous devons réaliser une optimisation discréte sous
contrainte. En effet, la principale contrainte est binaire puisqu'elle correspond au respect de la
norme. S'il existe une fréquence pour laquelle le spectre des perturbations calculées est
supérieur au gabarit, alors les éléments du filtre sont rejetés. Aprés avoir étudié les différentes
solutions qui s'offraient a nous pour entreprendre une démarche d'optimisation, nous avons
opté pour une méthode métaheuristique, basée sur un algorithme génétique [GOLDBERG].
Ce choix est principalement conditionné par la nature discréte de notre probléme
[BUSQUETS-01][LAROUCI-02].

Les algorithmes génétiques (AG) sont des techniques de recherche basées sur la
théorie de 1'évolution biologique des especes. Elaborés au début des années 1970 par J.H
Holland [HOLLAND], ils n'ont réellement commencé a se développer que depuis ces quinze
dernieéres années. Leur principe est extrémement simple lorsqu'il s'agit de minimiser une
fonction objectif f (Figure VI-35). Un ensemble de N individus est initialement choisis pour
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constituer la population initiale. Chacun d'eux possede une certaine aptitude qui le
positionne par rapport a l'objectif visé. Dans notre cas,un individui est d'autant plus apte que
foi(1) est faible. Un algorithme génétique consiste alors a faire évoluer progressivement par
génération successive les individus de cette population en conservant sa taille. D'une
génération a l'autre, les individus transmettent a leur descendance une partie de leur
patrimoine génétique. La sélection naturelle permet de conserver les plus aptes qui se
reproduisent et éliminent les plus mauvais. Le pourcentage d'individus nouveaux au sein d'une
population est assuré par des mutations qui interviennent aléatoirement au fil des générations.
Ces derniéres assurent ainsi 1'exploration de nouvelles possibilités.
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Figure VI35 Traitement d'un pr obléme par algorithme génétique

VI.1 La fonction objectif

Pour cette premiere démarche, nous avons choisi une seule fonction objectif f qui
représente une combinaison linéaire d'une fonction "volume" et d'une fonction "cout" (Eq.
VI-22). La fonction volume est alors donnée par la somme des volumes de l'inductance et des
capacités. La fonction colt est définie de facon rudimentaire, puisque le prix de chaque
composant n'est pas pris en compte. Pour cette premicre approche, nous supposons que
l'inductance est 1'élément le plus coliteux, et que son prix dépend essentiellement du poids de
son circuit magnétique. De ce fait, nous avons simplement pondéré par le biais de o et B le
volume de chaque ¢lément pour limiter la taille de l'inductance. Cette stratégie est
évidemment perfectible, puisque nous pourrions, par exemple, tenir compte des prix réels.
Elle permet, toutefois, de minimiser le volume total en privilégiant les condensateurs par
rapport a l'inductance.

Chaque fonction élémentaire est réduite et pondérée suivant l'orientation que 1'on
souhaite donner a I'optimisation en minimisant prioritairement le volume ou le coft.

Voliot Cout
Jobj = ky Im——+ kcLi——— Eq. VI22
VOltOtM CoutMaX
ax

Vokot = Vol me + Volcx) + Volcxo + 2 Volcy
avece
Cout = o [Volpme + B [{ Volcx + Volexa + 2 Volcy)
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VI.2 Les contraintes

Les contraintes que nous fixons sont relativement simples. La principale correspond
¢videment au respect du gabarit normatif. Le spectre est comparé au niveau de la norme pour
chaque fréquence a partir de 150kHz. Toutefois, le spectre n'est pas traité dans son intégralité
et seul un nombre limité de fréquence est testé. La derni¢re fréquence testée est définie par la
limite d'efficacité de l'inductance qui correspond a l'apparition des phénomenes capacitifs sur
ce composant ( <2 MHz).

La deuxiéme contrainte impose que la premicre fréquence de résonance du filtre de
mode commun soit nettement supérieure a la fréquence de découpage.

VI.3 Résultats

Nous avons effectué un certain nombre de simulations pour tester la sensibilit¢ de nos
modeles. Pour ces premiers résultats, nous avons borné les éléments a optimiser a 'aide du
filtre défini par le constructeur, dont les composants sont présentés dans le tableau ctdessous.
Ces différentes valeurs vont nous servir d'une part de référence jusqu'a la fin de cette étude, et
d'autre part a borner notre optimisation.

Inductance Cxi Cxo Cy
Valeur 2.5mH 470nF 470nF 47nF
Vg 35 4 4 32%2
(cnr)
Volume total
(cm3) 50

Tableau VI-7 Eléments du filtre standard du constructeur

Pour l'ensemble des simulations qui suit nous avons supposé que l'inductance
représentait 70 % du colt total du filtre. Les conducteurs de cette inductance sont
dimensionnés pour un courant continu de 5A, ce qui représente, pour une tension de bus
continu de 300V, une puissance de 1500W. Le spectre théorique associé¢ a ce filtre met en
évidence son efficacité.
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Figure VI36 Spectre issu de la simulation de 1'onduleur avec le filtre standard
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VI3.1  Filtre Parfait

Malgré des composants parfaits, le filtre interagit avec le reste des ¢léments parasites
de la structure. Comme nous l'avons présenté a la fin du chapitre précédent, l'inductance
parasite du condensateur chimique d'entrée entraine une résonance avec les capacités de mode
différentiel du filtre. Cette interaction apparait notamment dés que I'on prend en compte des
¢léments réels (Figure VI-37). Malgré les fortes valeurs utilisées dans ce filtre, il ne permet
pas de respecter le niveau de perturbations normatif. L'optimisation du filtre est alors délicate
et demande des valeurs plus importantes d'éléments. Pour déterminer une population initiale
viable nous avons laissé a l'algorithme la possibilité de choisir des capacités nettement plus
élevées.

120

/)‘\

-
o
o
]
.
-

80

60

40
20

Amplitude (dBpV)

0% -

10 10
—— Tension RSIL filtrée:RBW = 9kH réquence (Hz)
—— Norme conduite: Classe B

Figure VI-37 Spectre des perturbations conduites du variateur avec un filtre parfait défini en fonction du
filtre réel

VI.3.2  Optimisation d'un filtre pseudo-parfait

Nous avons légérement dégradé les performances de l'inductance en définissant un
coefficient de couplage différent de I'unité¢ (99.8%) (Figure VI-17). Pour cette premicre
optimisation, les fonctions de volume et de colit posseédent un poids équivalent. Les résultats
obtenus constituent effectivement une meilleure solution que le filtre initial Le gain obtenu
(>18%) est essentiellement dii a la diminution du volume des condensateurs. En effet, le
volume de 1'inductance de mode commun est sensblement le méme, malgré une valeur plus
faible de composant. Ceci s'explique par l'augmentation du courant de mode commun, qui
impose un circuit magnétique plus important afin d'éviter les probleémes de saturation. Les
capacités sont également modifiées et globalement diminuées, a I'exception de Cx;, qui
permet de filtrer une partie des perturbations de mode différentiel (Figure VI-27).

Inductance Cxy Cx2 Cy
Valeur 1.2 mH 380 nF 78nF 20 nF
Vg 36 3.4 25 2.4
(cnr)
Volume total
(Cm3) 44

Tableau VI8 Eléments du filtre optimisé
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Cependant, si le volume a effectivement diminué, la fonction cofit n'a pas eu de réelle
modification, puisque l'inductance représente toujours plus de 80% du volume (Figure VI-38).
Il est clair que cette solution ne correspond pas a la solution optimale de notre probléme,
puisque nous avons volontairement limité la taille de la population initiale, ainsi que le
nombre de générations, pour limiter la durée de simulation. Pour une population initiale de 30

individus viables et avec 10 générations la durée d'optimisation est de 25 minutes (processeur
P4 1.8GHz).

Filtre réel: 54 cm . Filtre Optimisé: 44 cm :

7% 6%
7%

j 58%

8%

//\5%

81%

B [nductance de mode commun
Capacités de mode commun

L1 Capacités de mode différentiel Cx1
Bl Capacités de mode différentiel Cx2

Figure VI-38 Répartition des volumes

Les ¢éléments issus de cette optimisation permettent de respecter de facon théorique le
niveau de bruit admissible par la norme. Comme nous pouvons le constater sur la Figure
VI-39, le spectre calculé est trés proche du gabarit, ce qui prouve l'efficacité de l'optimisation,
malgré un nombre de générations limité (10). Les contraintes sont naturellement respectées,
puisque le spectre reste inférieur au gabarit, et la fréquence de résonance liée aux capacités et
a l'inductance de mode commun (Eq. VI-13) est supérieure a 20kHz. La résonance provoquée
initialement par l'inductance parasite du condensateur chimique est déplacée en amont du
gabarit grace a l'inductance de fuite de l'inductance. En 1'absence d'é¢léments parasites, le filtre
conserve toute son efficacité sur toute la plage de fréquences.
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Figure VI-39 Représentation du spectre optimisé pour le filtre simplifié
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Il est toutefois nécessaire de prendre une marge par rapport au gabarit normatif sous
lequel le spectre doit rester. Cette contrainte plus séveére permet de garantir le bon
fonctionnement du filtre avec des imperfections supplémentaires de la structure dont nous
n'avons pas tenu compte (routage...).

Vi1.3.3 Optimisation principale

L'optimisation compléte du filtre tient compte de 1'ensemble des éléments parasites du
filtre que nous avons soit calculés, soit établis par des ordres de grandeur acceptabks. Le
nombre d'individus de la population initiale est fixé a 40 et nous avons défini 15 générations.
La simulation permet d'obtenir des résultats tout a fait réalistes (Tableau VI-9). Les fonctions
¢lémentaires du volume et du cofit possédent encore la méme pondération (ky = 0.5, k¢ = 0.5).

Inductance Cxi Cxz Cy
Valeur 1.5 mH 388 nF 283 nF 45nF
Vals 23 3.4 3.1 43
(cm)
Volume total
(cm3) 34

Tableau VIF9 Eléments du filtre optimisé

Cette nouvelle solution, autorise un gain sur le volume de 35%, et nous pouvons
constater que la répartition des volumes a changé (Figure VI-40). Bien qu'il reste majoritaire,
le volume de l'inductance est diminué pour ne représenter plus que 68% du volume total du
filtre. Nous pouvons ainsi constater la contribution de la fonction colit, qui tend a diminuer le
volume de l'inductance au profit de celui des capacités. L'augmentation des capacités G
permet de diminuer le courant de mode commun, ce qui permet la diminution du volume de
I'inductance. En effet, ce dernier est diminué de 34%.

Filtre Optimisé: 34 cm’

9%

10%

13%

B 1nductance de mode commun

[ Capacités de mode commun

[ 1 Capacités de mode différentiel Cx1
B Capacités de mode différentiel Cx2

Figure VI-40 Répartition des volumes

A l'instar de l'optimisation précédente, le spectre est proche du gabarit (Figure VI-41).
La valeur de Cx; n'est quasiment pas modifiée, afin de placer la deuxiéme fréquence de
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résonance (120kHz) au début de la bande normative. Sur une premiere partie de la gamme de
fréquence, le spectre est sensiblement identique au précédent (Figure VI-39). Pour des
fréquences supérieures a 1MHz nous voyons apparaitre le palier induit par les effets des
capacités parasites de l'inductance que nous avons fixées a 10pF.
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Figure VI-41 Représentation du spectre optimisé

VII. CONCLUSION

Ces premiers résultats sont trés encourageants puisqu'ils permettent un gain substantiel
sur le volume total du filtre. Nous regrettons a ce stade de n'avoir pas eu le temps de vérifier
expérimentalement les résultats issus de la simulation. Toutefois, la cohérence entre les
mesures et la simulation, présentées dans le chapitre précédent, laisse envisager le bien-fondé
de cette approche. Nous proposons ici un outil permettant 1'optimisation du filtre complet en
tenant compte de l'ensemble de la structure. Cette méthode permet d'estimer de fagon plus
précise le niveau du courant de mode commun, élément essentiel pour obtenir un
dimensionne ment correct des ¢léments. Cette étude fait également apparaitre les principales
interactions entre les composants discrets et leurs éléments parasites. A titre d'exemple, nous
avons montré que malgré sa faible valeur, l'inductance du condensateur chimique d'entrée
devient critique lorsqu'elle se trouve associée aux condensateurs de mode différentiel du filtre.

Le choix des fonctions objectifs appartient au concepteur qui, suivant la nature des
problémes qu'il cherche a résoudre, établira les fonctions les plus adaptées. La principale
difficult¢ de ces problémes est l'existence de conflits entre les différents objectifs. Les
algorithmes génétiques permettent alors de réaliser des optimisations multrobjectifs qui
recherchent non pas la meilleure solution nais le meilleur compromis entre les différentes
solutions. Nous pourrions alors traiter simultanément des problémes multiphysiques en
couplant la CEM, la thermique, la mécanique...
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Chapitre VII
CONCLUSION GENERALE

La théorie, c'est quand on sait tout et que rien ne
fonctionne. La pratique, c'est quand tout fonctionne
et que personne ne sait pourquoi. Ici, nous avons
réuni théorie et pratique : Rien ne fonctionne. et
personne ne sait pourquoi!

ALBERT EINSTEIN
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Les résultats obtenus montrent qu'a la fois la prédiction du spectre CEM d'un
convertisseur et I'optimisation d'un filtre CEM sont rendues possibles grace aux modéles et
aux méthodes développés au cours de ce travail.

Ce travail nous conforte dans le sens ou la simulation temporelle de type SABER,
quoique trés flexible et adaptative, est peu robuste a la variation de parametres, chose
rédhibitoire pour les algorithmes d'optimisation. Cette démarche reste néanmoins un bon outil
de validation non égalé dans la phase d'analyse, mais insuffisant a la fois pour les études de
sensibilité et la représentation intellectuelle des phénomeénes. L'observation d'une fonction de
transfert ou d'une matrice restera toujours plus riche d'enseignement qu'un ensemble de
simulations. ..

Par ailleurs, les temps de calcul pour les différentes méthodes analytico-numériques
sont bien en dega de ceux obtenus en simulation temporelle classique suivie d'une FFT.
Cependant, h diminution des temps de calculs n'est pas une fin en soi mais bel et bien un
gain de temps indispensable pour aborder des processus d'optimisation ou le nombre
d'itérations devient vite ¢levé, et ou 1'on doit étre sir que le calcul aboutisse.

Ce travail a été également l'occasion de faire le point sur 1'état de l'art concernant le
calcul de spectres. Dans ce domaine, plusieurs méthodes ont été réévaluées sur des cas tests et
ont permis d'aboutir a un tableau de synthése. La méthode utilisée pour conduire cette thése
reste pour le moment sans €gal en terme de compromis précision-rapidité. En contrepartie,
l'exploitation des résultats et 1'obtention de temps de calcul réduits ont nécessité un certain
nombre de tatonnements logiciel, et I'écriture de nombreuses lignes de code, représentant une
fraction non négligeable du temps de travail de cette these.

Au cours de ce travail de nombreuses pistes ont été recensées (calcul prédictif des
caractéristiques des cables de puissance, caractérisation des machines en HF, impact des
matériaux magnétiques, prise en compte des imperfections des filtres dans les processus
d'optimisation....), mais n'ont pu étre men€es a terme par manque de temps.

Une premicre pierre a été posée concernant la conception sous contrainte CEM des
variateurs de vitesse, mais le travail & accomplir pour obtenir un outil autonome et puissant
reste encore important. Dans cette étude, nous n'avons pas remis en cause le cablage associ¢ a
l'implantation interne des composants, dont I'impact est perceptible sur l'optimisation et la
réutilisation de l'usage du cuivre, mais aussi sur les émissions conduites et les perturbations
rayonnées. L'optimisation des cables pourrait étre aussi une piste a suivre surtout dans les cas
de cables particulierement longs.

Toutes ces pistes ouvrent un avenir certain pour une nouvelle approche de la
conception des variateurs de vitesse ou les démarches empiriques seront plus capables
d'intégrer des contraintes toujours plus nombreuses.
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ANNEXE I. METHODE MATRICIELLE

I. INTRODUCTION

La méthode détaillée dans les paragraphes qui vont suivre permet d'étudier dans le
domaine fréquentiel tout circuit €lectrique représenté par des réseaux d'impédances dont h
valeur évolue en fonction de la fréquence. La méthode que nous proposons consiste a écrire
I'ensemble des grandeurs électriques du systéme étudié sous la forme d'une matrice. Les
grandeurs désirées définissent le 'Vecteur résultat V", les sources de tensions ou de courants
connues définissent le "vecteur source Vs". Pour chaque fréquence étudiée, il existe une
matrice associée, un vecteur source et un vecteur résultat. La matrice permettant de résoudre
le systeme est de type impédance si l'ensemble des sources connues sont du type tension, elle
devient du type admittance dans le cas ou le vecteur source est constitué¢ uniquement de
sources de courants. Si les sources connues sont mixtes, la terminologie usuelle définie la
matrice comme €tant hybride.

Pour comprendre la méthode et apprécier sa simplicité, nous allons dans un premier temps
rappeler quelques généralités sur les circuits électriques.

II. QUELQUES BASES

La représentation matricielle est avant tout basée sur I'écriture rapide des équations
régies par les deux principales lois de Kirchoff. Ces lois permettent de définir 1'ensemble des
grandeurs électriques d'un circuit par des applications linéaires reliant les différents vecteurs
courants et tensions entre eux.

II.1  Premiére loi de Kirchoff

Le nceud NA représenté sur la figure I1 de circuit électrique constitue le potentiel
commun de N conducteurs parcourus respectivement par un courant . En ce nceud, la
conservation du nombre de charges dans l'ensemble des conducteurs entraine que la somme
des courants entrants est égale a la somme des courants sortants suivant la convention choisie.

La premicre loi de Kirchhoff s'exprime par la
relation suivante :

Z I= Eq. I-1
n=

Cette somme est vectorielle, chaque courant possede un module et une phase, ce qui se traduit
dans les équations par une écriture complexe des grandeurs.

Figure I-1: Neeud NA a N conducteurs
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1.2 Deuxiéme loi de Kirchoff

La deuxiéme loi de Kirchoff établit que la somme vectorielle des tensions d'une maille
de circuit, constituée schématiquement d'un polygone d'impédances et de sources (figure I-2),

est nulle.
N
Z Vp =0 Eq. I:2
n=1

Cette relation traduit le fait que la circulation du
champ électrique le long d'un contour fermé soit

jTEdlzo
C

A%,

Figure I-2 : Représentation d'une maille

La détermination des grandeurs électriques consiste a écrire les lois des nceuds et des
mailles du circuit considéré et de résoudre le systéme ainsi constitug.

III. ETUDE DES MAILLES

II.1 Application a une maille élémentaire

Dans notre cas, il faut définir une maille simple constituée de quatre impédances
comme le montre la figure I-3. Cette maille sera définie comme la 'maille élémentaire". La
relation que nous allons utiliser par la suite est donc une restriction a quatre composantes de la
loi précédemment énoncée.

Ie; = Imy + Inp Neeud A
Is; = Imy — Imy Neeud B
Is; = Imy — Imy Neeud C
Ie; = -Imp — Iy Neoeud D

Vi—=Vy+V3+Vs=0

Figure I-3:Maille élémentaire

On peut également écrire :
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Imp =1e; — Imy
Ainsi il est possible d'écrire chacun des

Img = -Is; + Imy . ;
courants en fonction d'un courant de maille.

Imy = -Isp +Imy = -Isp; — Is; + Imy
En combinant les deux lois:

Zi.Im—~7Z, . Imp+7Z; . Img + 74 . Imy =0
Zy.Imy =75 (ley —Imy) + Z3 .(-Isy + Imy) + Z4 .(-Isp —Is; + Imy) =0
soit

(Z1+ 2o+ 23+ Zy) Imy — Zp . ley — Z3Is) — Z4 .(Isy +1s1) =0 Eq. I3

Le courant Imy a été choisi pour définir les autres courants de la maille. Pour la suite
de I'¢tude ce courant sera appelé "courant principal de maille". L'équation F3 permet de
constater que le courant principal est le facteur commun de I'ensemble des impédances de la
maille ce qui peut étre traduit par I'expression I-4.

4
E(z Zkglml Eq. 14
=1

Grace a la convention 'Fécepteur", définissant que le sens de parcours des courants
s'oppose a celui des tersions, le signe « plus » se retrouve devant le terme [-4. L'impédance 7,
commune aux mailles (1) et i est également présente dans 1'équation par le terme —Z;.Ie;, de
méme pour l'impédance Z3 qui est commune aux mailles 1 et (i+1). Les deux termes
d'impédances communes sont affectés d'un signe « moins ». Le terme (Isy+Is;) représente
l'effet de 1'ensemble des mailles qui suivent. On peut également remarquer que Ie; et Is; sont
respectivement les courants principaux des mailles 0 et 2. Ainsi en représentant sous une
forme matricielle la portion de circuit constituée par la maille 1 et en ne tenant compte que
des courants principaux de maille, nous obtenons la forme suivante:

R

O
O mleq10 D 0

- - [ scme 1: LI
Eb Z3 sz Z3 O%ml Z4.(Isl+Is2)D—1 ligne Eq. I-5
] MIsy O D (]
0. g0 N
B w0 0O ]

-éme
i colonne

Cet exemple permet de montrer le placement dans la matrice des éléments appartenant
a la maille ou communs avec les mailles qui précédent et succeédent. Qu’en est-il alors des
¢léments qui apparaissent dans le vecteur second membre? Pour répondre a cette question,
prenons l'exemple de plusieurs mailles élémentaires.
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1.2 Application a deux mailles ¢lémentaires

L'é¢tude pour deux mailles est strictement identique a la précédente. Les équations
associées aux mailles étudiées peuvent se déduire de I'expression I-3.

Figure I-4 : Représentation de deux mailles

Les courants circulant dans les impédances Zmy; et Zny; sont respectivement :
Imp — (Ims + Im’3) et Imy — (Imz + Im’3)

Les €quations relatives a ces deux mailles sont les suivantes:

Maille 1:
-Zc1.Imy + (Ze1+ Zmy+ Zmyr+ Zcp).Imy — Zep Imp — Zmyo.(Inms + Im’3) =0 Eq. I-6
Maille 2:
-ZcyImy + (Zey+ Znp+ Zipr+ Zc3) Iy — Zes Img — Znp,.(Im +Im’3) = 0 Eq. I-7

En posant Is =Inmgy +Im’s , les équations Eq. I-6et Eq. I-7 deviennent:

Maille 1:
-ZcyImg + (Zey+ Zmy 1+ Zmyo+ Zcp).Imy — Zep Imp — Zmy . Is= 0 Eq. I8
Maille 2:
-ZcyImy + (Zey+ Znp+ Zipy+ Zc3) Iy — Zes Img — Znpp Is =0 Eq. 19

Is correspond au courant sortant de la maille 3. Ainsi en associant en cascade N
cellules (mailles élémentaires), il ne faut retenir que les courant principaux des mailles +1 et
i+1 si ’on considere la maille 1.

II.3  Généralisation pour des mailles élémentaires en cascade

En distinguant les impédances propres a la maille et les impédances communes entre
deux mailles, comme le montre la figure 5, il est possible de généraliser la représentation
matricielle I-5. De plus, il faut étudier les différentes possibilités de courant de sortie.
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Zmi_l L S Zmi_l’ln
R S o e
1 :“.'.'.'.'.'.'.'.'.?--§--:“.'.'.'.'.'.'.'.'.':--—l:l—
Zm; 1, Zm;
Zmi-] Zmi Zmi+1
Z.c;., Zc; Ci+1 7Ci+2
Maille i-1 Maille 1 Maille i+1

Figure I-5 : Association de mailles élémentaires

Do -z¢-1 Zci—1+(ZZmi—1)+Zci -Zg 0 0 0 Bli—l 0
O 0 0
Elb 0 -7Z¢j Zci+(zZmi)+Zci+1 ~ZG+1 0 OH:[D Ii O
...

Elb 0 0 —Zci+1 Zej+1 +(zZmi+1)+Zci+2 -ZGi+2 OE%[I*'ID
- . . .0 i+20
0 0

H. JHOo- O
Eq. 1-10

Ainsi la représentation matricielle donnée ci dessus permet de constater que chaque
¢lément de la diagonale est constitu¢ de la somme des impédances de la maille. Les ¢léments
de la sous-diagonale correspondent aux impédances communes en amont de la maille et les
¢léments de la sur-diagonale représentent les impédances communes situées en aval de la
maille. De ce fait, les éléments sous-diagonaux sont égaux aux éléments sur-diagonaux ce qui
a pour conséquence de rendre la matrice symétrique.

IV. ETUDE DES TERMINAISONS

IV.1 Une maille ¢lémentaire supplémentaire
Ona Img+Im’s=Imy +Im’,4
Soit  Is=Imy +Im’4

Im, Tmy Im,

Les résultats sont donc  strictement
identiques, les équations I-8 et I-9 restent
inchanggées.

IV.2 Le circuit est fermé par une impédance Zt

Dans ce cas,ona Imz =-Im’;
Soit Is=0

Im, Im.

2 Zc ‘

9
Im’;
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Eq. I-8 - -Zci.Img + (Zey+ Zmy 1+ Zmy o+ Zcp).Imy — Zey . Imp =0
Eq. -9~ -Zcy Imy + (Zex+ Zmy+ Znpr+ Zc3).Imp — Zes . Img = 0

IV.3 Le circuit est bouclé par une maille "complexe"

Jusqu'a présent les mailles étudiées étaient élémentaires et placées en cascade. D'autres
mailles peuvent sembler plus complexes en se rebouclant sur d'autres mailles plus éloignées.
Cependant la démarche reste la méme.

Imy TImy; Im,

LmZI |—|—| Zmj3,

0 Zc Zcy 3
| Zm;; Zmy

Boucle 1 Boucle 2

Im; étant également un courant principal, il faut veiller & choisir judicieusement les
¢léments de cette maille afin que la forme des équations des mailles soit identique a celle des
¢quations précédentes.

En choisissant la boucle 1 pour définir la maille 3, ’équation devient:

-ZcyImy + (Zey+Zmy ). Imy + Ziny Imp + Zmg . Img =0
En choisissant la boucle 2 pour définir la maille 3, I’équation devient:
-Zmyp.Imy - (Zes + Znypy).Inp + (Zmgy + Zez + Znpy +Zmy;).Img =0

L’équation relative a la boucle 1 montre que le choix des ¢léments n’est pas adéquat,
puisque la forme de cette équation ne correspond pas a celle que nous recherchons.
En choisissant la boucle 2, la forme de 1’équation associée a cette maille est cohérente avec
I’étude menée dans les paragraphes précédents. En effet, on remarque que la somme des
impédances de la maille est facteur du courant principal et que les autres termes
correspondent aux éléments communs avec les mailles qui précédent.
Il ne faut ainsi définir qu’un seul courant principal par maille comme le montre Texemple
donné sur la Figure I-6.

Imy Im, Im,

t

Figure I-6 Exemple de mailles imbriquées
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Les impédances hachurées représentent les éléments de la maille pour laquelle le
courant principal est Ims. De fagcon générale, si le courant Is sortant d’une maille élémentaire
se reboucle dans le circuit, il définit & son tour un courant principal et de ce fait une maille.

V. CONVENTIONS

Il faut maintenant établir une convention sur le sens des courants principaux et des
tensions aux bornes des impédances des mailles. Cette convention doit permettre de retrouver
les équations établies précédemment. En choisissant une convention 'récepteur" pour toutes
les mpédances, et en conservant I’orientation de la tension de 1’impédance principale pour
toutes les impédances secondaires (Figure I-7), les conditions sont respectées pour obtenir les
équations souhaitées.

mpédance principale Tension de maille

Im;,

Figure I-7: Convention Courant / Tension

En gardant toujours la méme orientation pour les courants principaux d’une maille a
I’autre, on peut constater que les sens des tensions aux bornes des impédances communes
s’opposent suivant que 1’on se place dans la maille 1 ou la maille i+1. Cette opposition de sens
se traduit par un signe "moins" devant les termes représentant les éléments communs aux
mailles.

5 d

o= Zci-] Omij-] +[Zei-1 +@ZZmijk +Zci (dmj - Zcj Omj+] +....= 0
a

o= Zei Umy +£ej + Zmi+1,kﬁ+2ci+1 @Dmi+] +....=0
k

Figure I-8: Courant et tension de maille
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Dans le cas contraire (figure I-8), le sens des courants principaux impose le sens de la tension
aux bornes de I'impédance commune Zc;, que l'on soit dans la maille i ou i+.
Les équations ci-dessus deviennent:

wo-Zci-1 Umj-1 +§Z£i-1 +B Zmi’kE+Zci @Dmi -Zci Omj+1 +....=0
S -

wotZci Umj + e + Zmi+1,kﬁ*zci+l Mmj+1 +....=0
X 0

Ainsi, il est possible de déduire graphiquement le signe des termes des équations de
mailles en comparant le sens des fleches représentant les tensions aux bornes des impédances
communes.

V1. PROPRIETES

A ce stade de l'étude, il est possible d'énoncer un certain nombre de propriétés
concernant la représentation matricielle.
Soit [Z] la matrice impédance modélisant le circuit passif étudié :
Soit a;; I'élément de la matrice Z placé a la ligne i et la colonne j :

On a:
L. i= Zm; x impédance de la maille 1
ropricte Z i Et {Zci, Zein} O { Zmiy }

( avec Zc;.; impédance commune entre les
o . e
i =— Zc; -1k mall.les +1 eti. Le signe " indique que la
tension a ces bornes change de sens suivant
que 1'on se place dans maille +1 ou la maille i.

sens suivant la maille étudiée.

N 7 si la tension a ces bornes ne change pas de
Propriétés 2: < -1~ Z Ci-1k

suivant le sens des tensions et avec Zc;
air =% Z Ze; impédance commune entre les mailles i et i+1.

Propriété 3: aij = aj; La matrice est symétrique.

VII. PRISE EN COMPTE DE SOURCES DE TENSION

Chaque source de tension appartient nécessairement a une maille. De plus, la
convention "générateur" impose que l'orientation du courant soit dans le méme sens que
l'orientation de la tension. Cette condition ne remet toutefois pas en cause les propriétés
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énoncées dans le paragraphe précédent. La tension aux bornes de ces générateurs est
parfaitement connue; elle apparaitra dans le 'vecteur source" représentant le vecteur second
membre de la représentation matricielle.

Im;;, Imy Zm;, Imy,; Zmic,)

Vi
Zci ‘ 1 ' Zcin

Zm;, Zmi, »
De la méme facgon, la source de tension est commune aux mailles i et i+1. Dans cet
exemple la tension de maille de la maille i1 est orientée dans le méme sens que celle aux
bornes du générateur. Pour la maille i+1, la tension de maille s’oppose a celle du générateur.

Les deux cas se traduisent par les équations suivantes:
Pour la maille i :

- Zci-1 Umj-1 +EZci_1 +B Zmi,k mj +...+¥; =0
H K

Pour la maille i+1 :

.o F[Hei-l t Zmi,k [Imi - Zci+1 Umi+1...—V; =0
k

La représentation matricielle associée a ce systéme posséde la forme suivante :

g.. . - [di-10 O ViO
S.. -Zci—1 Zci—1+(z Zmi) 0 %:é[ I % Evig )
.. 0 (ZZm'+ )+Zc'— - Zc; o i+ BFO-VEE
O 1+] -1 i+l ' s 1D
0. .. 00o..0o
ﬁ % ood 0O
. e 00 d

Ainsi, il est possible de déterminer graphiquement le signe affecté a la source de
tension grace au sens de la tension de maille.
La représentation matricielle est du type : [ A].X + B =0
Avec [ A ]=NxN matrice carrée impédance

X =Nx1 vecteur courant (correspond €galement au vecteur recherché)
B =NxI vecteur source (vecteur second membre entierement connu)
Propriété 4: Soit V; la source commune aux mailles i et i+1, [Z] la matrice Impédance et
B le vecteur second membre du systéme :
bi =V; si la tension de maille est dans le méme sens que la tension V;
b;=-V; si la tension de maille s’oppose a la tension V;
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VIII. PRISE EN COMPTE DES SOURCES DE COURANT

En introduisant des sources de courant dans les circuits, la méthode matricielle
présentée dans les paragraphes qui précédent n’est plus entieérement applicable. En effet, dans
I’¢tude menée, les courants principaux des mailles représentaient les inconnues du systéme.
Dans le cas d’une source de courant le probléme est dual, la tension aux bornes du générateur
de courant est inconnue ; le courant quant a lui est parfaitement défini.

Pour pallier ce probléme, une manipulation de la matrice s’impose. Le générateur de
courant sera trait¢ dans un premier temps comme une source de tension suivant une
convention 'Fécepteur". Le courant sera pris comme le courant principal de la maille dans
laquelle se trouve cette source. Il faut donc veiller de nouveau a choisir convenablement la
maille associée a ce courant.

Le courant de la source est définit comme
un courant principal (Imy = Isource); la
tension a ses bornes est dans le méme sens
que la tension de maille ce qui implique
que le terme Vigource sera affecté d'un signe
"plus".

Isource

Vlsourcc

Figure I-9: Source de courant dans une maille

L'équation relative a la maille 1 dans laquelle apparait la source de courant est la suivante:
Zeir Imiy + (Zeiy + Z Zm,, ).Jsource = Zei.1.Imi + ... + Visoure = 0

La formulation de cette équation est identique a celle attendue. L'exemple de la figure F10,
présente une mauvaise définition des mailles. En effet, les mailles 2 et 3 possédent deux
courants principaux.

my Il'nz ZmZ 1 ms Zm3 1 Iml Zmzyl Im3 Zm3,1
Zmzvz ng,,z
Figure I-10:Mauvaise représentation Figure I-11:Représentation correcte
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Pour l'exemple de la Figure I-10

Equation de la maille 2:

-Zc1.(Imy—Imp) + Zmp ;. Imp + Visource T2y 5.(Isource+Img) = 0
-ZeyImy H( Ze+ Zny ). Imp +Znyp . Isourcet Znmy 5. Ims + Visouree = 0

Equation de la maille 3:
(ZCS+ ng,1+Zn13,2).Im3 — Visource = 0

Cette formulation n'est pas adaptée a notre méthode puisque Znp > n'est pas commune

aux mailles 2 et 3. De plus, la somme des impédances de la maille n'apparait pas en facteur du
courant principal.

La Figure I-11 représente une solution correcte pour le choix des mailles. Les impédances
Zny 1, Zmyp o, Zci sont communes aux mailles 2 et 3, l'impédance Zc; est commune aux
mailles 1, 2 et 3.

Equation de la maille 2:

-Zc1.(Imy—(Isource+Iny)) + Zny ;.(Isource+Iny ) + Visource +Zmp ».(Isource+Iny) = 0

-ZcyImy H Ze+ Zmp 1 +Znp ). Isource + (Zc1+Znmy 1+ Znp ). Ims + Visource = 0

Equation de la maille 3:
-Zey Imy+H( Zei+ Znp, 1 +Zmp ).Isource+H(Ze 1 +Zmyp 1+ Zmyp p+Zms 1+ Zimg p+Zcy).Imz= 0

Pour ces deux équations toutes les propriétés sont respectées.

Remarque : Contrairement a une source de tension, la source de courant ne peut pas étre
commune a plusieurs mailles. De ce fait, la tension aux bornes de cette source n'apparaitra

que dans I'équation de la maille en question. Il est nécessaire de faire un inventaire des
grandeurs connues et inconnues.

Grandeurs connues = { Tension(Vsource) ; Courant(Isource)}
Grandeurs inconnues = { Courants principaux # Isource ; Tension(Isource)}

11 faut que l'ensemble des variables inconnues forme un seul vecteur [ I ], de ce fait toutes les
sources connues doivent également faire partie d'un seul vecteur [ S ]. Le systéme matriciel
prend la forme suivante : [ H]. I+ S =0 dans lequel [ H ] correspond a une matrice hybride.
Une transformation de la matrice [ Z ] s'impose inévitablement.

En partant de la représentation matricielle Eq. I-11 dans laquelle apparait a la f™ ligne h
source de courant et faisant sortir le terme Isource du 'Vecteur courant" pour l'intégrer au
vecteur second membre, on obtient la représentation Eq. I-12.

/\Z zei ~Ami—10 o ..
Z Zcj szl +Z Zci+1 - source%+ Svlsource

RGN

Eq. I-11

mun[minlals==
o o o
S
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3 0 - o H H
0. Djm1—1D O i( Zc,)lsource B
B * Z ch 0 =+ Z Zci+1 ED 0 D\/Isource+ (Z Zm,)lsource[FO Eq. I-12
% %m1+ 1D = (Z ch_,_l)Isource =

Par cette transformation, on remarque que les termes de la matrice Z facteur de Isource se
retrouvent dans le vecteur second membre. La ™ colonne de la matrice ne posséde plus que
des éléments nuls. La tension Vigouree aux bornes de la source de courant étant une inconnue
du systéme, il faut la faire apparaitre dans le vecteur [ I ], on obtient alors la matrice suivante.

O 0 wMImj -1 O B £y Zcj}Isource S
B * Z Zej 1% Z Zei+1 E..%vlsource 0 O Zmi)lsource =0
d 0 %Imi+1 o4 ZCi+1)IsourceD

Ainsi, mises a part la ™ colonne et la f™ ligne, le reste de la matrice est inchangé.
En effet, sachant qu'une source de courant fait apparaitre une maille de plus, donc une ligne et
une colonne de plus dans la matrice, le reste de la matrice correspond a la matrice [Z] si 1'on
n'avait pas considéré les sources de courant. Ceci permet de mettre en évidence une solution
trés rapide pour construire la matrice finale.

IX. REPRESENTATION FINALE

La méthode la plus simple pour concevoir la matrice finale consiste a définir, dans un
premier temps, la matrice [Z] sans tenir compte des sources de courant.
Une fois la matrice [Z] réalisée, il faut ajouter autant de colonnes et de lignes que de sources
de courant. Les blocs vides ainsi créés sont remplis comme le montre la Figure I-12.

Sous matrice
rectangulaire
nulle

Matrice impédance définie
sans les sources de courant

(~ \ N -

Z 0 I £V [+ [£[3Zc)1s

<\
SN/

efyze) (|0 || Ve 5 7m) s

\\ \ -

Somme des Impédances
communes entre la maille
de la source de courant et
la maille voisine

\14

I\
+

I
—

Sous matrice

carrée identité . g
sources de courant de la maille définie par

la source de courant.

[Tension aux bornes des] [Somme des Impédances}

Figure I-12 : Définition des blocs de matrice finale
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Dans cette représentation, Icorrespond aux courants principaux de maille, Is aux
sources de courant et Vs aux sources de tension. Si N est le nombre de mailles, en ne
comptant pas les mailles définies par les sources de courant, et si M correspond au nombre de
sources de courant, les dimensions du systéme et des sous-matrices sont les suivantes:

[ Z]=(IN-M)X(N-M) , matrice Impédance définie sans les sources Is

[ £(3 Zc) ] = MX(N-M) , sous-matrice des impédances communes avec les sources Is
[ Id ] = MXM , sous-matrice carrée identité

[1]=(NN-M)xI, Vecteur des courants principaux de mailles

[ VIs ] =Mx1 , Vecteur des tensions aux bornes des sources de courant

[ Vs ] =(N-M)x1, Vecteur des sources de tension Vs
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ANNEXE II. RESOLUTION DE L'EQUATION DIFFERENTIELLE DU PONT DE
DIODES MONOPHASE EN CONDUCTION DISCONTINUE

L. RESOLUTION DE L'EQUATION SANS SECOND MEMBRE

L'équation différentielle sans second membre se présente sous la forme suivante:
2
d“Ve(t dVe(t
. (;( ) Ve ®
dt t

+c.Ve (1) =0 Eq. II-1

ra= Lres-Cen

Avec < % res -~ ch
c= Esres +1E
. Rch

Une étude rapide du discriminant de cette solution A = (b*> — 4 a.c) permet de
déterminer si la solution est réelle ou complexe, ce qui conditionnera naturellement la forme
analytique de la solution finale. Pour Cch variant de 0 & 1000uF et L variant de 0 a 500 uH, le
discriminant réduit reste négatif. Ainsi pour une charge résistive avoisinant les 100 Q, les
variations de L et Cch n'influencent pas le signe du discriminant. De plus, la valeur minimale
des inductances de lignes est imposée par le RSIL. Plus l'inductance et la capacité
augmentent, plus le discriminant sera petit, ce qui impose nécessairement une solution
complexe de ce systetme. Pour les ordres de grandeur d'éléments qui nous intéressent, le
discriminant reste négatif, pour 1'é¢tude qui suit, les solutions du polyndme caractéristique sont
supposées complexes.

b A

r=——+j——=—-0 =] Eq. II-2
2la J2[a B

La solution de I'équation différentielle peut se mettre sous une forme réelle relativement
simple. Elle correspond a une sinusoide amortie de pulsation 3.

s = A" “Yzos(B - ) Eq. 113

A et ¢ représentent les nouvelles constantes d'intégration définies a partir des
conditions initiales. Cette solution représente les phénoménes transitoires de la tension du
condensateur.

II. DETERMINATION DE LA SOLUTION PARTICULIERE

Pour tout systéme différentiel, il existe au moins une solution particuli¢re liée au
second membre de I'équation. Ici, le systeme est excité par la tension d'alimentation au
moment ou les diodes deviennent passantes. Il est alors possible de définir la solution
particuliere comme étant la tension aux bornes du condensateur en régime permanent si les
diodes étaient constamment passantes. La solution est alors donnée par une représentation
harmonique dont le schéma équivalent est présenté sur la Figure II-1.
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7y,

Figure I1-1 Schéma équivalent

B Reh
" Ren+ 21+ Coh Ren ) ({Rq + L

Avant d'écrire la solution finale, il est important de définir un certain nombre de
degrés de liberté pour tenir compte des déphasages entre les différents signaux. En effet,
I'équation différentielle n'est vraie que lorsque les diodes deviennent passantes, ce qui
implique que la tension du réseau posséde déja une phase 6 au moment ou le circuit oscillant
constitué par l'inductance et le condensateur s'amorce, comme le montre la Figure I1-2.

Vc

) WVres Eq. I1-4

mise en conduction des diodes
400

200 . .
0 Tension réseau

|
0 0.005 0] 0.015 02

-200 |

~400 -
temps en s
Figure II-2 Définition du déphasage a la mise en conduction des diodes

Les diodes du pont se mettent en conduction si la tension d'alimentation devient
supérieure a la tension du condensateur. Ainsi 8 correspond a l'angle de retard a 1'amorgage

des diodes du pont ; il faut donc prendre en compte cet angle dans I'expression de la solution
particulicre.

Vies Bin(0) - Vo 1P
La solution particuliére devient :
Reh ;
= Eéﬂe WVres Eq. II-5
Ren +2(1 + Cen Ren ) (R + LTh)

Vc

Ve = ‘G‘ Eéj[(lp-'-e) WVres

En introduisant les coefficients a, b et ¢ que nous avons défini pour simplifier I'expression Eq.

II-1, le module du gain complexe |G| ainsi que son argument ) sont définis par les
expressions suivantes:
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1

G| =

/(c-amf)2+ (b )
[1 bl LD

= —arctan'; or
[r-alty ]

En transposant la relation complexe Eq. II-5 dans le domaine temporel, nous obtenons
une solution particuliére de 1'équation différentielle Eq. II-6. Dans cette deuxieme relation, la
seule inconnue (0) représente 1'angle de retard a 'amorgage des diodes. Cette terminologie est

directement empruntée aux convertisseurs a thyristor a la seule différence que le retard en
question est uniquement défini en fonction du point de fonctionnement du redresseur et n'est

pas une grandeur controlable.
Ve(t) = Vies G| Ei;in(oor Q+y+ e) Eq. 116

III. SOLUTION GENERALE

La solution générale de 1'équation différentielle posée initialement s'écrit en combinant les
deux solutions. Cette équation n'est valable que durant la phase de conduction des diodes.
Vet = A~ " Pzos(B [ - 9) + Vies G| Gin(oo i + ¢+ 6) Eq. 117

[ Aet ¢ : constantes d'intégration

. ) _ b
o: amortissement de la fonction transitoire o0 =—

a
Avec <
_ /14
a

(3: pulsation de la fonction transitoire [3

| O:retard a 'amorgage des diodes

Pour déterminer A et ¢, il faut établir une deuxiéme équation contenant ces constantes afin de
résoudre le systéme. Cette deuxiéme équation est donnée en écrivant que le courant du
condensateur est proportionnel a la dérivée de la tension.

() = oy C)

dt
La dérivée de la tension du condensateur pendant la phase de conduction des diodes peut
s'écrire de la facon suivante:

dVe(t _
;():A o+ 822" *reos(B - @+ X) + Vres [0 0G| cos(c (1 + @ + 6)

Alj Eq. 1I-8
b 4

avec X — arctan| :

Dans cette phase le courant du condensateur s'exprime alors par la relation c+dessous:
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Ic(t) = cch(A O] @ *Peos(B T = @ + X) + Vres [0y 0G| Ceos(coy [+ @ + e))

avec || = 24 [32 Eq. 119

IV. DETERMINATION DES CONSTANTES D'INTEGRATIONS

Les grandeurs ¢lectriques évoluent jusqu'a leur stabilisation une fois le régime
permanent atteint. La capacité fournit 1'énergie a la charge pendant toute la durée du blocage
des diodes. Cette énergie, ainsi absorbée, entraine une diminution de la tension du
condensateur. Les diodes, bloquées par I'annulation du courant, ne se remettent naturellement
a conduire que si la tension aux bornes du condensateur Vc(t) est égale a Vis(t)

A cet instant:
Ic=1c0

En décalant la base de temps on a:
t=0 > Vc=Vc0 et Ic=1c0
Soit

ATeos(Q) + Vies G| Bin(y + 6) = Vye Bin(6)

CchEA q a” + B2 Bos( = X) + Vres oy |G| Tkos(y + e)E — 1c0
A T'aide de ces deux relations nous obtenons:
N Ve = |G| DVyes Gin(Y + 6)
cos(®)

Eq. 1110

1c0 = Cep [T |G| DVyes oy Ceos(y + 8) + o [{ Ve = |G Vyes Bin(y + 6)) [
~Cen B Ve — |G Vre Tiin(y + 6))

tan(@) =

Eq. II-11

Comme nous pouvons le constater, la détermination des constantes d'intégration n'est
que partielle puisque 1'angle de retard a la conduction des diodes 0 est encore inconnu. I1 est
donc nécessaire de trouver un jeu d'équations supplémentaires.
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ANNEXE III. DETERMINATION DES INSTANTS DE COMMUTATION

L. METHODE DE N EWTON

La méthode de Newton n'est pas une méthode d'optimisation a proprement parler. Elle
ne cherche pas a déterminer le minimum d'une fonction multi variables, car c'est en réalité
une méthode utilisée pour résoudre des équations non-linéaires de la forme F(x) = 0 pour
laquelle F est une fonction de R" dans R". Nous allons dans un premier temps la décrire puis
montrer comment nous l'avons appliquée a la recherche des instants de commutation.

Présentons tout d'abord formellement cette méthode avec quelques considérations
mathématiques. L'objectif est de résoudre f(x) =0 ou f est une fonction de classe C' de R
dans R.

x0 R dans un
voisinage de x°

dx X:XkJ
[ Xk < Xk+1 }

|Xk+1 —Xk| <&

ES

Figure I1I-1 Algorithme de résolution

Remarquons qu'il faut non seulement assurer la convergence de la suite xx vers la
solution X, mais aussi montrer que cette suite est bien définie, c'est-a-dire montrer que la
dérivée de cette fonction au point considéré est non nulle. Dans le cas contraire, la deuxiéme
étape n'est pas assurée, ce qui provoque une divergence des résultats. Cette méthode est aussi
appelée méthode de la tangente car chaque itéré xi:; est obtenu a partir du précédent en
tragant la tangente a la courbe de fau point (Xk, F(xg )) et en prenant son intersection avec

l'axe des abscisses (Figure I11-2). Cette technique peut également se généraliser aux fonctions
a plusieurs variables pour lesquelles il faut définir la matrice Jacobienne du systéme. La
derniére remarque que nous pouvons donner est que cette méthode est a la base des méthodes
de résolution de systeme de type gradient que nous présenterons dans la derniere partie de ce
mémoire.
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Sx)

X0

X1 X3 X5 X4 X2

Figure III-2 Représentation graphique de la convergence

II. CALCUL DES INSTANTS DE COMMUTATIONS POUR UNE MLI TRIPHASE

Pour atteindre la précision et la vitesse de calcul recherchées, nous allons voir comment
adapter cet algorithme de résolution pour calculer les instants de commutation Ainsi la
fonction dont nous cherchons les "zéros" est définie par la différence entre la porteuse et la
modulante. Le choix des modulantes n'est pas fixé, les seules hypothéses que nous ferons ici
sont de considérer, d'une part, qu'elles forment un systeme de trois signaux déphasés les uns
des autres de 60 degrés, et d'autre part, que leurs dérivées soient définies en tout point. Nous
verrons par la suite l'influence de la fonction modulante sur le spectre des sources de
perturbation. La porteuse, quant a elle, est définie par une dent de scie quelconque pour ne pas
se limiter au cas classique du triangle. En effet, nous pouvons voir sur la Figure III-3 que
l'inclinaison des rampes de ce signal est paramétrée par un pseudo rapport cyclique d ce qui

nous permet de le rendre asymétrique.

1
Mod(t) —

0
Port(t)
-1

o Ul dec 1- O()Tdec

2
dPort(t) o Oldec -

dt

2

(1 - o) Tgec

x Points recherchés

Port(t) =

a-1 DtD[O,aDrdec]
a Ulgec

+
2 t— 1 2 DtD]GHdeC3 |:Irde:c[

(1 ‘U)Tdec l-a

Figure III-3 Définition de la porteuse
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Pour utiliser 1'algorithme de résolution présenté précédemment, il nous faut définir les
points initiaux de calcul sur chaque partie du signal en dents de scie. Or, les différents signaux
que nous traitons n'imposent pas un choix particulier des points de départ sur la période, nous
devons simplement respecter qu'il existe un point initial unique par portion de dent de scie.
Nous avons ainsi choisi arbitrairement comme points de départs les intersections des
différentes rampes avec l'axe des abscisses dont la position est alors paramétrée par 1'indice
relatif a chaque rampe de la porteuse (Figure 111-4).

0 1 1

Lad
.
-
R

v
-

: Tdec ;
Tdec ! tinit, = > o + )

e Points de départ pour la résolution ('t )
Figure I1I-4 Placement des points de départ

Les instants de commutation sont donc calculés pour une modulante donnée grace a
l'algorithme présenté sur la Figure III-5. Il est également possible, avec un certain nombre de
conditions, de gérer les sur-modulations qui sont trés souvent utilisées pour saturer la
commande. Elles permettent de limiter le nombre de commutations ce qui a un impact direct
sur le comportement thermique des composants et naturellement sur les perturbations
conduites générées. En outre, 1'augmentation des harmoniques basses fréquences liées a
l'augmentation de la largeur de certains créneaux permet d'apporter plus d'énergie a la
machine. Pour obtenir les temps relatifs aux trois phases, la modulante est déphasée de 60
degrés et la porteuse n'est évidemment pas touchée. Nous pouvons ainsi constater que ce type
d'algorithme ne se limite pas au cas triphasé. En effet, les MLI monophasées unipolaires et
bipolaires peuvent étre également trés simplement étudiées. Il est maintenant possible de
vérifier l'influence de la précision des instants de commutation sur le spectre des sources de
perturbation.
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MOd(to) - POI't(tO )

 [Mod(t) _dPort(t)
@d dt dt

Figure III-5 Calcul des instants de commutation
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ANNEXE 1IV. L0OIS DE COMMANDE MLI

I. TRIPLEN

Signal de la Modulante Vinod

1
A: taux de modulation %
. : 2 0
w: pulsation de la modulante %
0:wlt 5 '
0 D.Ij1 0.0z
Temps (5)

7,

Vimod =2[AsIn(0 + TU6) — A

Vimod = A

2%_,1-[

Vinod =2[AEin(6 - TU6) — A

n_}4%

Vinod =2[A[sin(0 + 10/6) + A

P~

Vmod=—A

5%a2n

Vinoa =2[AEin(6 - 1U6) + A

II. DEADBANDED

Signal de la Modulante Vo4

g 1
A: taux de modulation a
. . 2 0
w: pulsation de la modulante Z
B:wlt = 1
0 0.01 0.02
Temps (5)

Vmod =2[Asin(0 + 10/6) — 1

Vmod > 1

Vinod =2[AEin(0 — 106) - 1

Vinod =2AEin(8 + 1U6) + 1

Vmod <-1

Vinoa =2[AEin(6 - TU6) + 1
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ANNEXE V. REPRESENTATION MATRICIELLE DE L'ONDULEUR

Matrice de l'onduleur
Mond

GZI +27t 27t -7t Zt 0 0 0 0 0 0 0
27t Zx1+ 27t Zt -7t 0 0 0 0 0 0 0
-7t Zt 7t +Zeab + Zep + Zme Zme ~Zep ~Zep ~Zep ~Zep 0 0 0
7t =7t Zme Zt + Zcab + Zcm + Zmc Zem 0 0 0 Zem Zem Zcem
0 0 —Zcp Zem Zcbf + Zep + Zem Zep Zcp Zep Zem Zem Zem
0 0 —Zcp 0 Zep Zdep + Zep + Zpml + Ztl Zep + Zdep Zep + Zdep ~Zpml 0 0
0 0 —Zcp 0 Zcep Zcp + Zdep Zdep + Zep + Zpm2 + Zt2 Zep + Zdep 0 —Zpm2 0
0 0 —Zcp 0 Zep Zcp + Zdep Zep + Zdep Zdcp + Zep + Zpm3 + Zt3 0 0 ~Zpm3
0 0 0 Zem Zem -Zpml 0 0 Zdem + Zem + Zpml Zep + Zdep Zem + Zdem
0 0 0 Zem Zem 0 —Zpm2 0 Zep + Zdep Zdem + Zem + Zpml ™ Zem + Zdem
0 0 0 Zem Zem 0 0 —Zmp3 Zem + Zdem Zem + Zdem Zdem + Zem + Zpm3
\'\ 0 0 ~Zep Zem Zem + Zep Zdep + Zep Zdep + Zep Zdep + Zep Zdem + Zem Zdem + Zem . Zdem + Zem

0 N

N ([ l
2 : 0 [
3 —Zcp LI [
14 z Zem O {
5 ) (Zep +Zem) O [
16 : (Zdep + Zep) O ’
Mona @ |+ Gapezepa [[=0
18 (Zdep + Zep) O [
19 - (Zdem + Zem) I + V1 {
110 - (Zdem +Zem) T +V2 |
111 - (Zdem + Zem) O + V3 §
I (

k\/lj {chp + Zdem + Zcp + Zem) [[/
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ANNEXE VI. MATRICES HEXAPOLE DU BLOC SOURCE

Définition de la matrice des éléments de la
le, — 9 ’ charge:

Zkl Zk2 Zk3

[Nchi1 Ychit Yenin U

Vel IS -1 |_ |_

Zch = [Nch21 Yceh22 Yen23 [

[ [

Vinei [Yeh31 Yen32 Yeh3s [

le, Admittance liée aux interrupteurs:

Ve Ze 1
2 ° T
. ki

Définition du systeéme matriciel associé au quadripole terminal

] 18 g 1Vmer

e2 [ Is
0 Ysi W O ey 00 Ys2 OV, Ot Ig
] 3k, B B AV mes £
avece
FsYk sYk ] ’ u ;
Yg1 =L [ avec sYg = Z Yiki sYch = z Z Ychji
(1 0[]
Id = | |
(D 1]
[D'Ykl ~Yk2 -Yk3 [D 3
Ys2 = Y = Y + Y
OYa Yo Ys [ avee u Z chj i Tk

1=
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ANNEXE VII. INDUCTANCE DE MODE COMMUN (VOLUME)

Volor = T E(h +4 EILﬁl) E(rext +4 Hﬁl)z

h 4Lk 40
Voltot:T[DLintS —+—l:|E[e—Xt+—[ avec a_1+;
[Fint O [0 int O [ gm0
| =
Sml:lZDN[I

2
AeT8b = (rext = rint) Th 0T Cing

[ Fext [l h

Ae[Bp = [ — 1[ B Ot Gy
[ Tint [] Tint
[ (Ae ESb)

Iint =

L
Pes_ fipn

[ Tint [] [Kint []

il o e R

(rext 41
Oh |, 4 e, 4f

el 3

; a 2 a
Vol = oaamt 2L Llint E {Ae5p) *
4
[k L] O]
=t AR Hor

[ Tint O [Fint[] [
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Résumé :

La Compatibilit¢ Electromagnétique (CEM) apparait aujourdhui comme I'une des
contraintes majeures de la conception des structures de I'électronique de puissance et plus
précisément sur les variateurs de vitesse. Malheureusement, elle est trop souvent considérée comme
la derniére phase du développement d'un convertisseur puisqu'elle représente le dernier obstacle a sa
commercialisation. Si elle est intégrée a la conception, l'estimation a priori des perturbations
conduites et rayonnées par la simulation peut alors permettre un gain considérable tant sur le plan
économique que sur la durée des phases de recherche et de développement.

La premiere partie de ce mémoire traite des principales méthodes d'estimation spectrale des
perturbations conduites. Cette étude met en évidence les problémes liés aux simulations qu’elles
soient temporelles ou fréquentielles. Elle fait également le point sur l'utilit¢ de chacune. Une
approche est alors proposée sur des structures de redressement a diodes, généralement présentes en
téte des convertisseurs.

Les hypotheses faites dans cette étude permettent de réaliser le modele fréquentiel d’un
onduleur triphasé MLI. L'objectif est de s'approcher par des simulations "rapides" de I'émission
conduite pour envisager des processus d'optimisation. Il est alors impératif de prendre en compte
I'environnement du convertisseur, ce qui implique la mod¢lisation des €léments situés en amont et
en aval de ce dernier (cables, moteur, filtre, RSIL...). Finalement, aprés une présentation des
modeles de filtre, une premiere optimisation de la cellule de filtrage est menée.

Mots clés: Compatibilité Electromagnétique Modélisation
Variateurs de vitesse Simulation
Filtrage Optimisation

EMI Modelling and optimisation of PWM inverter-Fed AC Motor drive systems

Abstract:

Today, Electromagnetic Compatibility seems to be one of the major constraints of power
electronics converters and especially for variable speed drives. Unfortunately, it is too often
regarded as the last phase of the development of a converter since it represents the last step of its
marketing. The estimation of conducted and radiated disturbances by simulation offers a
considerable gain from the economic point of view.

The main methods of the conducted disturbances estimation are treated in the first part of
this memory. The problems involved in temporal or frequential simulations are highlighted in this
study. An approach is then proposed on diodes rectifiers which usually consist of the first stage of
converters. The assumptions, made in this study, make it possible to carry out the frequential model
of a three-phase PWM inverter. The objective is to approach by "fast" simulations the conducted
emission to consider optimization processes. It is then imperative to take into account the
environment of the converter which implies the modelling of cables, motors and naturally filters.
Finally, the first optimization of the filtering cell is carried out.

Keywords : Electromagnetic Compatibility Modelization
Variable speed drives Simulation
Filtering Optimization



