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Intégration de la méthode Partial Element Equivalent Circuit
(PEEC) pour la modélisation, I'analyse et la conception des
interconnexions dans les systémes complexes

Avant propos

Dans bien des domaines industriels, le progrés amene une complexité des systémes
toujours croissante. Les systemes du génie électrique n'échappent pas a cette regle.
Jusqu’a présent la conception de ces systémes, tout du moins au niveau industriel,
repose sur l'expérience antérieurement acquise et principalement la validation
expérimentale.

Le recours a des architectures distribuées accroit de fagon sensible la complexité
des systémes en ajoutant le risque des interactions entre eux.

Il faut donc faire une pause afin d’envisager I'évolution des méthodes de conception,
non pas en niant le passé mais en s’appuyant plus encore sur la modélisation qui, si
elle est bien utilisée, peut s'avérer utile a la fois en analyse et en conception.

Pour étre plus précis, les systemes que I'on rencontre de nos jours comprennent
toutes les fonctions électriques du transformateur jusqu'aux récepteurs. La figure
suivante (Fig. 1) présente une installation typique ou I'on retrouve le transformateur
triphasé, les jeux de barres de distribution de I'énergie ainsi que le disjoncteur. Des
piquages répartis le long du jeu de barres de distribution permettent alors d’alimenter
successivement les differents récepteurs constitués de bus barres, de modules
d’électronique de puissance, de machines électriques, ...

L'analyse des systéemes globaux va donc consister non seulement en une
modélisation des différents constituants mais aussi de I'ensemble afin de prendre en
compte les différentes interactions.

Quant a leur optimisation, il est de plus en plus difficile de concevoir de nouveaux
systemes et prévoir leur comportement par simple évolution pas a pas de structures
existantes. Tout remettre « a plat » est bien souvent nécessaire afin d'explorer des
combinaisons nouvelles riches d’innovation.
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Fig. 1 : Architecture générale des systéemes (usine, train, avion, bateau, ...)



1. Introduction

Comme nous venons le voir dans l'avant propos, la conception de systéemes
complexes ne peut étre réalisée actuellement sans faire appel a la modélisation.

La demande industrielle concernant la modélisation des systémes électriques ainsi
que l'aide au dimensionnement ont beaucoup évolué ces derniéres années.

L'enjeu majeur dans ce domaine est de pouvoir soit analyser, soit prédire le
fonctionnement de systémes complexes de grande taille en vue, par exemple, de les
ameéliorer.

Ces derniers sont maintenant congus comme de véritables réseaux pour lesquels la
transformation ultime de I'énergie et le traitement de l'information se font en bout de
chaine. Les fonctionnalités sont disséminées. Se pose alors la problématique du
transport de I'énergie et de I'information. Si on prend I'exemple d’un réseau de bord
de voiture, le nombre d'actionneurs est de plus en plus élevé. Chacun a une fonction
particuliere. Il s’agira donc de les alimenter au mieux (en limitant les pertes) et de
faire en sorte qu'ils ne se perturbent pas mutuellement.

Dans le cadre de I'étude des réseaux de bord d'avion, ces derniers réalisent une
boucle. A partir d'un calculateur central l'information transite pour étre traitée
localement par un autre calculateur. Ce n’est alors qu’a cet endroit que I'on retrouve
les organes de traitement de linformation et de transformation de [I'énergie
(électronique de puissance et actionneurs).

Le point commun a ces deux exemples est bien la transmission du signal, de
puissance ou non, via des interconnexions. On se retrouve en présence de signaux
particuliers aussi bien par leur amplitude (calibre en courant et tension des
composants des structures d’électronique de puissance) que par leur forme. Des
problémes d’harmoniques peuvent apparaitre dans différentes gammes de
fréquence. La liaison électrique, composant de tout dispositif électrique, n'est pas si
anodine que cela.

En effet, si 'on prend I'exemple de plusieurs structures d’électronique de puissance
alimentées en parallele. La question que I'on peut légitimement se poser, concerne
le dimensionnement de filtres actifs et leur localisation dans le dispositif complet. Afin
d'étre slr des signaux regus par chacun des convertisseurs statiques (CS), la
solution la plus souvent retenue est de mettre en amont un filtre. Les signaux qui
transitent d’'une structure a l'autre sont donc « propres » et dans cel cas le
dimensionnement des interconnexions est peu critique. L'inconvénient d'une telle
solution est le nombre élevé de filtres qu'il s’agit de dimensionner. Une alternative est
de positionner un « gros » filtre en début de chaine comme le montre la figure 2. Ce
dernier permet d'assurer un faible taux de perturbations. En contrepartie, la nature
des signaux allant d'une structure a l'autre sera telle qu'il faudra probablement



surdimensionner les interconnexions ou dans un premier temps, mieux connaitre les
interconnexions. Mais, quelle est la bonne stratégie ?

Le codt n’est bien entendu pas le seul critére de choix. La fiabilité des structures, le
cycle de vie des composants, la maintenance sont d’'autres facteurs a prendre en
compte.

Signaux Eiltre 1 Signaux Filtre 2 Signaux - Signaux
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)

e - l

| N

cs CS Ccs cs
1 2 1 2

Fig. 2 : Filtrage des signaux — Quelle stratégie adopter ?

On voit donc bien apparaitre la nécessité de dimensionner ces interconnexions
électriques. Cette démarche, pourtant bien connue dans le domaine de I'électronique
haute frequence, doit étre étendue non seulement pour tout type de connectique
mais aussi pour tout type d’application du génie électrique.

Le réle des interconnexions électriques est de transmettre I'énergie ou le signal entre
les composants discrets d’'une structure. Ces différents composants peuvent étre des
onduleurs, transformateurs, appareillages, machines électriques ou boitiers
electroniques facilement identifiables. Dans un processus de modélisation et de
conception, la stratégie la plus communément adoptée est de décomposer le
dispositif en briques élémentaires traduisant chacune une fonctionnalité bien
particuliere et d’élaborer un modéle pour chacune d’elles.

Pour ce faire, on suppose connues les grandeurs d’entrées : le volume, la puissance
dissipée pour le dimensionnement d'un refroidisseur, auxquels on ajoute les formes
d’onde pour un composant bobiné par exemple, et on élabore ainsi un modeéle dont
le degré de finesse dépendra a la fois des hypothéses nécessaires a la résolution
des équations retenues et des grandeurs de sortie. Par exemple, si l'on veut
visualiser la densité de courant dans la section droite d’'un conducteur, celle-ci variant
avec la fréquence, il faudra mailler le conducteur. En revanche si c'est le courant
global qui nous intéresse, une bonne estimation de ce dernier pourra étre effectuée
sans maillage. La dimension des modeles établis sera donc variable.

Cette analyse séparée des différents constituants d’'un dispositif permet ainsi de
s'affranchir des problémes de modélisation liés aux différentes échelles de temps
présentes dans les ensembles convertisseurs machines (Modulation de Largeur
d’'impulsion ou MLI, constante de temps mécanique, fréquence du réseau, ...). On
peut ainsi séparément prendre en compte les differentes phases présentes dans la
commutation d’'un composant semi conducteur. C'est a ce stade la que 'on se rend
compte de I'hétérogénéité des modeéles élaborés selon le composant étudié. Il va se
poser alors le probleme de faire dialoguer ces différents modeles. C'est ce que nous
aborderons sous le vocable intégration logicielle.

Au sein méme. des différentes briques telles que nous les avons définies
précédemment, on retrouve des conducteurs. D’'oll la nécessité de les prendre en
compte a tous les niveaux mais pas obligatoirement avec le méme objectif.

Dans ce manuscrit nous allons nous intéresser plus particulierement a la conception
des interconnexions en tant que composants a part entiere mais aussi comme
média pour intégrer les différents composants dans leur environnement. On entend



par environnement une usine, un avion, une voiture ou un train, un équipement
industriel voire méme un satellite : pour chacun d’entre eux, on peut identifier une
serie de questions auxquelles il faut répondre dés la phase de conception du
cablage. Notons que nous ne intéresserons pour l'instant qu’'aux interconnexions
rigides.

Les principaux types de connexion que l'on rencontre sont présentés sur la figure
suivante (Fig. 3) allant des jeux de barres de distribution de I'énergie (a), au module
de puissance ou au convertisseur statique (b) jusqu’au bus barre (c).

Fig. 3 : Difféerents types de connectique

Les problémes qui se posent lors du dimensionnement des liaisons conductrices
sont de plusieurs ordres :

Il s’agira de répondre a des exigences de compacité des structures cumulées avec
une augmentation des puissances transportées. En effet, si 'on prend I'exemple du
cablage d'un train, dans un minimum de place on doit faire cohabiter différentes
fonctionnalités électriques du traitement de I'énergie ou de l'information. Cela va
engendrer forcément des contraintes supplémentaires sur la réalisation des
interconnexions car il faudra toujours respecter la qualité de 'énergie :

» Le cablage en paralléle des composants de puissance implique un équilibrage
des courants pour un meilleur dimensionnement des composants ainsi qu'une
meilleure durée de vie,

» La maitrise et la réduction des surtensions sont un objectif majeur,

» La réduction des perturbations entre fonctionnalités (interaction puissance-
commande) dans les structures d’électronique de puissance est nécessaire,

>

Bien entendu, pour des questions de colts de fonctionnement et de matiere il est
intéressant de limiter la puissance dissipée par ces connexions. Ainsi si on prend
I'exemple du cablage d’'une usine, les canalisations préfabriquées et les armoires de
distribution constituent un maillon essentiel de la chaine de distribution électrique. A
titre d’exemple, la partie basse tension d’'une usine comporte en moyenne pres de
1 km de barres. On voit donc que le nombre de metres de barres de distribution n'est
pas anodin ainsi que le poids et le colt du cuivre utilisé. Limiter les chutes de
tensions en ligne n'est pas le seul enjeu. Si I'on arrive a réduire les pertes des



barres, on peut alors escompter une économie d'énergie substantielle vu la durée de
vie d'un tel dispositif. On peut aussi décider de conserver le méme niveau de pertes,
cela se traduira alors par une augmentation de la puissance transportée par les
barres ou pour une méme puissance transportée par une diminution du cuivre utilisé
et donc un gain de matiére premiére. Cela aura bien entendu un impact sur la
température de fonctionnement des dispositifs.

Maitriser la température des dispositifs est impératif dans le cadre de la conception
du refroidissement des structures, leur isolation pour la sécurité des personnes (par
exemple, on ne doit pas se briler lorsqu’on touche les parois d’'une armoire de
distribution électrique parfois a 60°C). Mais ce paramétre entre en considération pour
d'autres aspects. En effet, les industriels désirent concevoir des dispositifs de plus en
plus fiables et robustes vis-a-vis des contraintes extérieures. Par exemple les cycles
arrét-demarrage des métros peuvent metire a rude épreuve tout ou partie des
installations a cause de variations importantes de courant répétées. Ainsi par suite
d’'une température de fonctionnement trop élevée ou a d'un cyclage thermique
important, les caractéristiques de certains matériaux, comme les diélectriques ou les
colles, évoluent et peuvent dégrader le fonctionnement global du systéme jusqu’a sa
destruction. Dans I'étude du cycle de vie d’'un produit, de ses performances et de sa
fiabilité, c’'est bien entendu un facteur a prendre en compte. Or jusqu'a présent, la
conception a conduit parfois a des aberrations telle que I'ajout a posteriori d’'un
ventilateur pour refroidir un poste de transformation ou une armoire électrique, les
colts d'installation et de fonctionnement de ce dernier devant étre supportés par le
constructeur fautif d'un tel disfonctionnement. La solution actuelle : surdimensionner
le dispositif.

» D'ici quelques années une norme européenne concernant le niveau de champ
magnétique a I'extérieur des installations entrera en vigueur. L'impact d’'un champ
magneétique sur les personnes n'est pas encore clairement identifié. Au nom du
principe de précaution et pour répondre a un souci sanitaire, des études tentent
d’évaluer I'impact d’'un champ magnétique sur I'étre humain. Mais en attendant le
plus sir moyen est de le limiter a partir d'une certaine distance des appareils ou
tout du moins de pouvoir le prévoir.

Nous avons déja cité les problemes liés aux perturbations entre fonctions électriques
qu’il faudra gérer a I'aide d’'un cablage approprié des composants. C'est ce que nous
mettons sous le vocable CEM (compatibilité Electromagnétique). Les perturbations
présentes dans de tels systémes peuvent étre classées en deux catégories selon la
gamme de fréquence. Les perturbations « basses fréquences » qui sont des
perturbations de mode conduit et celles « hautes fréquences » que font référence au
mode rayonné. Les méthodes de modélisation a appliquer seront différentes selon le
cas considéré a condition que I'on puisse clairement identifier et donc séparer les
différents modes de propagation. Ainsi typiquement dans un satellite, les signaux qui
transitent sont a haute fréquence. Les fonctionnalités, pour des raisons de fiabilite,
ont été plus que dupliquées. La redondance est trés présente dans ce genre de
structure. Il s’agira dans ces applications de mieux comprendre les interactions HF et
de mieux agencer les boitiers électroniques.

Dans ce cadre, on ne peut plus se permettre de faire reposer cette étape de

modélisation et dimensionnement du cablage uniquement sur I'empirisme ou des
régles de calcul simples d’homothétie. Nous allons montrer qu'il est possible d’établir
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une méthodologie de modélisation trés générale permettant de couvrir le large
domaine d'applications cité plus haut.

En effet, d’apres les différents problemes cités précédemment, le dénominateur
commun a une solution semble étre de disposer d'une représentation électrique des
interconnexions. En effet, leurs caractéristiques électriques propres ainsi que leurs
couplages (par effets mutuel et capacitif) interviennent dans I'évaluation des
courants, tensions, pertes et autres grandeurs de dimensionnement. Tout I'art est de
trouver les meilleures méthodes pour obtenir cette représentation ou ce modéle et
ensuite de I'utiliser. On aborde alors ici les moyens dont on dispose pour cette
étude,

Une des méthodes la plus communément répandue pour résoudre des problemes
d'électromagnétisme est la méthode des éléments finis. Elle est tres généraliste
puisqu’elle permet de résoudre numériquement, en tout point d'un domaine maillé,
les équations de Maxwell. Cependant son utilisation est trés délicate et parfois
impossible selon la géométrie des probléemes traités du fait d'un nombre trop élevé
de mailles ou de formes de mailles entrainant un mauvais conditionnement de la
matrice a traiter par la suite. Un des gros inconvénients des problemes que l'on
cherche a analyser est que la majorité du volume a modéliser est constitué d'air qu'’il
faut forcément mailler dans une approche a éléments finis. Ceci est trés pénalisant.
Nous avons donc cherché une méthode permettant de ne pas mailler I'air ce qui
revient a concentrer I'énergie dans les conducteurs. La méthode qui semble alors la
mieux adaptée a ce jour a cette problématique est la méthode PEEC qui signifie
Partial Element Equivalent Circuit établie par A. Ruehli [RUE 72]. D’abord
développée pour modéliser des connectiques d'électronique, elle nous est apparue
interessante pour le domaine de I'électronique de puissance et a effectivement
donné de bons résultats sur des applications particulieres. Au fur et 2 mesure de son
utilisation, elle s'est aussi révélée intéressante dans d’autres domaines tels que
I'électrotechnique basse fréquence, moyennant quelques adaptations.

» On montrera que dans les phases de modélisation et d’analyse, elle est aussi
fiable et pratique d'utilisation que les éléments finis souvent considérés
comme la référence quand il s'agit d'aborder la compréhension des
phénoménes électromagnétiques. Le seul bémol que I'on peut émettre est la
non prise en compte, pour l'instant, de la présence de matériaux magnétiques
dans les dispositifs.

» Dans le domaine de la conception, elle a d'ores et déja fait ses preuves et son
intérét est incontournable. Le fait qu'elle repose sur des formulations
analytiques et que seul le maillage des conducteurs soit exigé la rend
facilement utilisable dans des processus d’optimisation. On verra que l'on
envisagera a la fois d’'améliorer 'agencement des conducteurs mais aussi la
forme méme de ces conducteurs.

» C'est une méthode qui propose un schéma électrique équivalent des
interconnexions. Ce modele est suffisamment généraliste pour pouvoir
dialoguer avec des modeéles plus complexes tels que ceux établis pour des
transformateurs ou des appareillages électriques et permettre ainsi I'analyse
de dispositifs complets.

> Elle est tres intéressante dans le cadre du développement d'un outil de

1.



modélisation et de conception métier, c'est-a-dire dédié selon le domaine
d'application visé, car elle est propice a des simplifications (plusieurs
formulations disponibles selon la forme de la géomeétrie par exemple).

Enfin, si 'on souhaite ensuite prendre en compte la thermique des structures,
la philosophie proposée par la démarche PEEC semble adaptable a cette
problématique pour laquelle les différents modes de transfert de la chaleur
peuvent étre caractérisés par des éléments localisés.

Y

La modélisation des seules connexions dans une structure n’est pas une fin en soi.
L’analyse des structures dans leur ensemble nécessite de rajouter les modéles des
autres composants. Par exemple pour des applications d’électronique de puissance
ce seront les modéles des semi conducteurs (diode, igbt) et autres composants
passifs (transformateurs, inductances, ...). Chaque structure ou systéme ainsi
modélisé, nous pouvons alors entreprendre a la fois son analyse et/ou son
dimensionnement. D'un point de vue macroscopique cette étude, plus ou moins fine,
peut nous conduire a élaborer un modeéle plus grossier de la structure de fagon a
pouvoir simuler le comportement de I'ensemble du réseau étudié, a savoir les
différentes structures (ou composants) et les interconnexions entre elles. On aura
ainsi abordé la modélisation du systéme en partant du plus petit pour aller vers
'ensemble et estimer les perturbations subies et engendrées par chacun des
constituants du réseau.
Cette démarche implique nécessairement de faire coexister plusieurs types de
modeles. La meilleure solution est de définir un environnement de modélisation
dans lequel il s'agira de les faire dialoguer et de disposer d’'une plate-forme de
modeles que I'on puisse intégrer facilement dans I'environnement de modélisation
choisi. Voici un autre aspect du mot intégration que nous aborderons aussi dans ce
mémoire. :
En effet nous ne recherchons pas a développer un outil de modélisation généraliste
dont le domaine d’applications serait le plus large possible et dans lequel on
intégrerait plusieurs méthodes de modélisation. Nous partons du principe qu'on ne
peut répondre simultanément aux questions suivantes :

e avoir un outil utilisable facilement,

e traiter tous les cas possibles,

e réaliser tous les couplages avec les autres domaines de la physique

(thermique, mécanique, ...),

e disposer de grandeurs globales et locales,

o disposer de modéles fins et grossiers,

s pouvoir réaliser une optimisation dans I'espace des solutions retenues.

L'objectif que nous poursuivons est de cerner le plus complétement possible la
modélisation des interconnexions afin de fournir & l'utilisateur un modéle fiable et que
I'on puisse intégrer dans une chaine de CAO des structures globales. Cela veut dire :
e identifier les hypothéses nécessaires et les domaines d'applications des
formulations choisies,
e trouver les formulations pour le maximum de types de connexions,
e faire dialoguer les formulations par l'intermédiaire de I'environnement de
modélisation dont on donnera les spécifications,
o spécifier les grandeurs résultats et leur format de telle sorte a pouvoir
« attaquer » un autre logiciel et coupler ainsi les méthodes de modélisation
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et les équations retenues.
Ce dialogue entre modeles, cette compatibilité nécessaire des méthodes de

modélisation est source de problemes pratiques que nous proposons de gérer au
sein d’'une plate-forme logicielle de modélisation des systémes.
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Ceci nous amene a définir le plan du manuscrit. Ce mémoire est composé des 4
parties suivantes :

» Dans une premiere partie, je vais justifier le choix de la méthode de
modélisation retenue selon le probléme a résoudre. Un bref état de I'art permet
de recenser des méthodes entierement numériques (la méthode des éléments
finis ou la méthode des moments) et d'autres qui le sont partiellement (la
meéthode PEEC ou la méthode TLM). Les premiéres sont mal adaptées en vue de
I'obtention immédiate d'un modéle pour la connectique. En effet le modéle retenu
est un schéma électrique équivalent du conducteur décrit & l'aide de ses
caractéristiques géomeétriques et physiques (matériau). Les secondes méthodes
de modélisation sont alors mieux adaptées puisqu’elles font appel a des
formulations analytiques dépendant des parameétres géométriques du dispositif.
Selon que l'on néglige ou non les phénomeénes de propagation le long des
conducteurs, les formulations de base donnant la valeur du modéle électrique
changent, mais le principe général de modélisation est conservé. Les différentes
formulations seront dans cette partie rappelées. C'est I'approche PEEC qui
consiste a extraire les parameétres électriques d’'une géométrie maillée ou non qui
a éte retenue et sera expliquée. Une fois le modele a constantes localisées
etabli, son utilisation va dépendre du domaine fréquentiel et est détaillée dans
cette partie. Dans le domaine des basses fréquences, on l'appelle méthode
PEEC. Dans le domaine des hautes fréquences, elle prend le nom de rPEEC
pour retarded PEEC. Nous comparerons cette derniere a la méthode MTL qui
repose sur un modéle a constantes réparties. Cette derniére sera détaillée car
elle repose sur la méme démarche que la méthode PEEC (maillage simple des
conducteurs) mais la nature du modeéle est différente. Enfin, un paragraphe sera
consacré a la validation expérimentale du modéle et des formulations retenues. A
cette occasion, nous verrons que cet aspect est tres délicat et parfois impossible
a mettre en ceuvre.

» Au cours de la deuxiéme partie, je montrerai comment, a l'aide du schéma
électrique équivalent des conducteurs, on peut alors faire I'analyse de dispositifs
complexes. Ainsi a l'aide de plusieurs exemples industriels, je détaillerai les
potentialités apportées par I'approche PEEC. Pour les applications basses
fréquences, il s'agit de la détermination de grandeurs « primaires » (directement
issues de la résolution des équations de circuit) telles que le courant global, la
densité de courant, les pertes mais aussi des grandeurs telles que l'induction en
tout point de I'espace, les efforts électrodynamiques entre conducteurs, la
matrice impédance équivalente d'un dispositif et d’autres analyses spécifiques a
des problemes particuliers et ponctuels. Pour la méthode MTL, il s’agira de
déterminer un modele global d'une ligne ou de plusieurs lignes comportant deux
ou plusieurs boitiers et d’évaluer le courant et le potentiel en tout point de la
ligne. Toutes les applications sont autant de faits marquants qui nous ont fait
progresser dans notre expertise et ont représenté des avancées significatives.

» Dans la partie suivante, je montrerai ce que I'on peut attendre d'une démarche de
conception reposant sur les méthodes de modélisations: retenues. Je
présenterai les premiéeres tentatives d'optimisation de structures effectuées avec
les gains escomptés et les enjeux formidables attendus. D’ores et déja, de
nombreuses pistes encourageantes se profilent.
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> Enfin, bien entendu, pour mettre en ceuvre tout ce qui précede, un outil a été
developpé. Cette derniere partie sera consacrée a l'intégration des différents
resultats présentés dans les parties précédentes. L’environnement de
modelisation et de conception présenté dans cette partie est le projet a long
terme que je poursuis permettant de mettre en ceuvre tous les travaux de
recherche concernant la modélisation de la connectique en général pour
I'électrotechnique et I'électronique de puissance. Tout ceci afin d’aboutir & un ou
plusieurs outils de modélisation et de conception « métier », c’est-a-dire étant
plus particulierement adapté a tel ou tel type de connectique ou a tel ou tel enjeu
(détermination des courants ou des pertes ou des impédances).
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2. Meéthodes de modélisation - Formulations

Il existe de nombreux modeéles: du plus fin (éléments finis) au plus grossier
(analytique simplifie).

Il est clair que si I'on veut pouvoir analyser la totalité du dispositif, qui est trés
heterogéne comme nous l'avons souligné dans lintroduction, il ne faut pas un
modele trop compliqué. Mais pour pouvoir se fier aux résultats obtenus, celui-ci doit
tout de méme avoir un domaine de validité large et une pertinence accrue.

Tout I'art du modélisateur sera donc de combiner différents modéles (empiriques,
semi analytiques, comportementaux, ...), de faire coexister différentes approches
(analytiques, numériques, ...) afin d'obtenir des résultats pertinents. C'est ceci que
nous voulons mettre en application pour la future plate-forme de conception des
structures.

2.1. Equations a résoudre et hypothéses

Les équations a résoudre sont toujours les mémes : les équations de Maxwell (Eq.

1).

" = E: Champ électrique
VxE =- o =
S oot H : Excitation magnétique
=T — 4? : Champ magnétique Eq. 1
- ot J: Densité de courant
¥ ? 9 D : Courant de déplacement
(Pli=p |0 : Densité de charges électriques

Les hypothéses que I'on peut aisément faire sur le dispositif étudié sont :

Pas de courant de déplacement : D = 0. Ceci est possible si la longueur d’'onde A des
signaux est grande devant les dimensions du probléme.

Af =50 Hz, x=%=6-106m (avec ¢ = 3 10® ms™).

Ceci a pour conséquence que la distribution de charges en surface des conducteurs
est nulle.
Les milieux sont homogeénes et isotropes : € = constante, p = constante.

On va aussi utiliser les relations suivantes : B=pH Eq. 2
J=0Ey
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La solution des équations de Maxwell n'est connue de maniére exacte que dans
quelques cas tres simples et donc rares industriellement.

Pour les résoudre, il nous faudra donc :

- soit les simplifier,

- soit restreindre le domaine d’étude,

- soit les résoudre de fagon numérique.

2.2 Différents niveaux de modéles — du plus grossier au plus fin

La méthode utilisée pour résoudre les équations précédentes va étre, bien entendu,
fonction du niveau du modéle requis.

Afin d'étre utilisable, le modeéle que I'on cherche a établir doit avoir une signification
pour 'utilisateur ; ici un modele électrique semble approprié vu le métier visé.

» Le plus grossier est bien entendu de supposer les connexions comme de
parfaits courts-circuits.

» On peut ensuite rechercher de ne prendre en compte que les pertes Joule
supplémentaires apportées par les connexions et les remplacer par une
simple résistance équivalente.

» Mais si on regarde plus en détail les phénomenes, I'état magnétique du
dispositif a une influence non négligeable sur les grandeurs recherchées. En
effet, dans tout circuit électrique, il y a des boucles de courant qui vont donc
étre sensibles a elles-mémes (flux propre ou inductance) ou au champ
magnétique créé par un autre courant (inductance mutuelle). Ceci aura
d'autant plus d'importance qu'il y aura de fortes variations temporelles de
courant dans la structure étudiée. Il nous faut donc en tenir compte.

Le champ électrique total Elo‘ se décompose en une composante appliquée Eoet

une composante induite E qui prowent des charges et des courants du circuit lui-
méme.

Onh peut 'écr it B =E By B d oA S Edi3
n peut | ecrire comme sulit : < - - = =—+4+—+ I
# E=—%—W "5 ot 4

En combinant les relations précédentes, pour une structure a K conducteurs, on
aboutit a I'équation qui suit :

éu(f‘t}=jﬁ' )+ Z at e JHJU ) d®r |+ Zgra _mq(r t)cta' Eq. 4
=41 T v ¥

(e} —r. 4“:8\’; r—r|

ol : restla position du point d’'observation,
r' est la position de I'élément d'intégration,
-
t' le temps retardé donné par t'=t-——,
v

C
VHrEr .

Les inconnues sont J la densité de courant et q la charge.

v est la vitesse de propagation : v =
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Un maillage de chaque conducteur en volumes élémentaires (V,) appelés mailles
(Fig. 4), va permettre de supposer ces inconnues constantes sur chaque maille.
Prenons une base orthogonale (x,y,z) afin d’exprimer plus simplement le gradient de
Eqg. 4. Soit Ny, le nombre total de mailles dans chaque direction pour le conducteur Kk,
la projection de Eq. 4 sur chacune des directions donne alors :

TR

(r )+ & E b 1

k =4n=1 4“Vnk

K 1
4 é‘Jnk?(tn}+ & o 1 m.q(r A o

Eoy(T,t)=— =
T —rl at k= 137 4ne Vi

&)

ou: yY=XxY,Zz,
rh est la position du centre de la maille n,

ty =t-
v

Surface a,

capacitive ~—AA\ \\\\
PAAA\\\

Volume V,

T

Surface a,
Fig. 4 : Conducteur maillé

Si on integre I'équation précédente sur la maille ¢ et que I'on divise par la section a,
de I'éléement considéré (perpendiculaire a la direction des [|gnes de courant), on
obtient :

K Ny 3. 0 aJ t
L B A, = i N s S ef i 8 N it
a, v, Ga, v, k= 1!1—1475 a, VAV —I"| ot Eq 5

K
gl 12, jq ) g fav:
—q4nea, v,0r| v, r—ri

Alors que le terme de gauche est la tension appliquée au circuit, le premier terme de
droite traduit les pertes Joule dans le conducteur, le second terme de droite est
I'image d'un terme inductif et le troisieme terme de droite I'image d’'une contribution
capacitive.

On peut donc imaginer le schéma électrique équivalent constitué de résistances,
inductances et capacités, les éléments magnétiques pouvant étre couplés (mutuelles
inductances).
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28 Différentes méthodes — empirique / analytique / numérique

Pour obtenir les valeurs du schéma électrique équivalent, il existe trois types de
méthodes. ,

La plus simple et la premiere a avoir été expérimentée, repose sur I'expérience. Ainsi
dés 1956, de nombreux cas ont fait I'objet de mesures fines dans I'ouvrage « Copper
For Busbars » [COP] par exemple. On trouve de nombreux abaques paramétrés
avec les caractéristiques géométriques des conducteurs.

Mais cette approche n'est pas suffisante pour plusieurs raisons :

- On trouve principalement les caractéristiques propres (inductance et
résistance) des conducteurs pour différentes sections, mais les couplages
par mutuelles inductances entre conducteurs ne sont pas toujours donnés,
et les structures que I'on cherche a modéliser sont multi conducteurs. Les
effets de proximité ne peuvent pas étre négligés.

- La plage de fréquences concernée par les mesures présentées n'est pas
toujours suffisante. :

- Le raisonnement a I'aide d’éléments localisés n’est pas possible dans tous
les cas.

- Certaines sections de conducteurs ne sont pas traitées.

- Certaines hypothéses sont trop restrictives.

De plus, dans une optique de conception, I'approche empirique n'est pas adaptée.

Viennent ensuite les méthodes analytiques. Elles découlent de la résolution
analytique des équations présentées au paragraphe 2.1.

Le probléme est que cette résolution nécessite forcément de faire des hypothéses
simplificatrices afin de trouver une expression analytique utilisable.

Enfin, nous trouvons les méthodes numériques de résolution. Parmi elles, on
distingue deux classes :

» Les méthodes numériques, trés générales, qui se déclinent en deux catégories :

- la méthode aux différences finies consiste a résoudre les équations
en des points discrets en remplagant les équations différentielles par
des équations aux différences finies,

- la méthode des éléments finis dont le principe réside en la
minimisation d’'une fonctionnelle d’énergie. Le domaine d'étude doit
étre discrétisé en volumes élémentaires. La fonction inconnue
(potentiel ou champ) est approchée en tout point du maillage par une
fonction polynomiale. La fonctionnelle est alors remplacée par un
systéme d’équations linéaires qu'il est alors possible de résoudre s'il
est bien conditionné (lien avec le maillage). Une des difficultés de
cette approche est de choisir les conditions aux limites du domaine
d’'étude ainsi que les symétries simplificatrices.

» Les méthodes intégrales :

- la méthode des intégrales de frontieres peut étre utilisée lorsque des
hypothéses peuvent étre faites sur la surface des domaines (densité
de courant ou charges nulles).

- la méthode des moments, méthode fréquentielle, basée sur la
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resolution d’'une équation intégrale linéaire en courant. Elle permet
de déterminer directement la distribution du courant dans les
structures linéaires étudiées ici.

Si I'on regarde maintenant le probléeme que l'on souhaite traiter (Fig. 3). C’est un
veritable probléme 3D pouvant étre de grandes dimensions.

- Il n'est pas envisageable d'utiliser des abaques car elles sont
beaucoup trop complexes en général. On écartera donc les
meéthodes empiriques.

- Sa description et son analyse dans un logiciel éléments finis type
Flux3d ne peuvent étre envisagées avec les moyens actuels [CLA
98-1] (maillage de l'air indispensable, conditions aux limites du
domaine d'étude souvent délicates a choisir, ...).

- De maniere générale, notre objectif étant de pouvoir non seulement
analyser mais aussi concevoir des structures, les méthodes de
resolution numérique seront évitées. Elles nécessitent en effet un
savoir faire de la part du modélisateur : hypothéses, maillage,
conditions aux limites, formulations, ... et seront lourdes d’utilisation.

En raison des commentaires précédents, nous allons regarder plus en détail les
méthodes analytiques.

Notre principal objectif est la modélisation des conducteurs a l'aide d’'un schéma
électrique équivalent. C'est une méthode moins généraliste que les méthodes
numériques. Néanmoins, nous verrons dans les paragraphes suivants qu’elle permet
de traiter beaucoup de configurations. On peut ainsi modéliser chaque constituant du
dispositif et assembler ensuite les modéles obtenus pour connaitre le comportement
global du systéme. Cette solution est séduisante car elle permet de découpler
certains phénomeénes physiques et est rapide de mise en ceuvre.

Bien sir, pour répondre ponctuellement a une interrogation, on peut affiner le modéle
localement avec les éléments finis. C'est d'ailleurs souvent a cette occasion que I'on
traitera les problémes couplés et qu'on fera intervenir les autres domaines de la
physique (thermique, magnétique ...). Nous verrons cet aspect dans la partie de ce
mémoire consacrée a l'intégration (cf. chapitre 5).

2.4. Méthode PEEC pour les basses frequences
Dans le cas des basses fréquences, c'est-a-dire sans phénomeéne de propagation,

on peut donc choisir de modéliser les conducteurs par le schéma a constantes
localisées suivant (Fig. 5).

Fig. 5 : Schéma électrique éQuivalent d'un conducteur

Une des hypothéses précédemment énoncées est l'absence de courant de
déplacement, on n’a donc pas besoin de faire intervenir une capacité entre
conducteurs.

Un schéma constitué d’'une résistance en série avec une inductance semble

convenir.
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Néanmoins il faut en plus ajouter les effets de mutuelles inductances entre les
conducteurs de telle maniére @ modéliser le plus fidelement possible les effets de
proximite sur la répartition des lignes de courant.

On arrétera la le modeéle électrique d’'un conducteur sachant que de toute fagon il
pourra étre enrichi pour prendre en compte par exemple la variation de ses
caractéristiques avec la fréquence ou avec la température et affiner ainsi la
resolution, en deuxiéme intention.

La méthode de modélisation utilisée est la méthode PEEC (Partial Element
Equivalent Circuit) développée par A. E. Ruehli [RUE 72][RUE 74][RUE 79]. Cette
méthode repose sur des formules analytiques, exactes en basse fréquence, issues
de calculs analytiques souvent forts lourds.

Principe :

Si I'on s'intéresse dans un premier temps a des conducteurs filiformes, le modele

recherché sera donc simplement une inductance.

L'inductance d’'une boucle de courant (Fig. 6) est par définition egale a la circulation

du potentiel vecteur sur le contour formé par la boucle. Cette circulation peut étre

décomposée sur les différents trongons du contour. De méme le potentiel vecteur

peut étre considéré comme la somme des contributions des différents trongons ci-
L4

| I
L L
. SL//////@)/

H\\w
O

///

Fig. 6 : Boucle de courant rectangulaire

On aboutit donc & la notion d’inductance et mutuelle inductance partielle puisque
finalement l'inductance d'une boucle de courant est la somme des contributions des
différents potentiels vecteurs créés par les différents trongons parcourus par un
courant.

'S 70 MR 1
Lb=Tzz jAm-df:ZZMpnm AVEq.8
n=1m=1 Cn n=1m=1 ;
Mpnm est la mutuelle partielle entre les trongons n et m et I'inductance partielle d'un
trongon est obtenue pour n = m.

Formulations pour le calcul de L et M :

Dans le cas de conducteurs filiformes, I'expression du potentiel vecteur créé par un
courant | est connue. Ainsi on peut aisément calculer I'expression de la mutuelle
inductance entre deux conducteurs filiformes (Fig. 7).

On a alors I'expression suivante :

la=ly 3+

Myia = %‘l[z.ln[z+\/p2 +22]—Jp2 + 22] | Eq. 7

s

Iz Ha=lyla

21



avec : [fz)[;'% =f(z1)—f(zz)+f(23)—f(24):i(— 1)"'(z;)

Z

Fig. 7 : Géométrie de 2 conducteurs filiformes paralléles pour le calcul de la mutuelle
inductance

Bien entendu, I'hypothése « conducteurs filiformes » est trop restrictive pour nos
applications. De plus elle conduit a des discontinuités et notamment diverge dans le
cas du calcul de la mutuelle inductance d'un conducteur sur lui-méme (auto
inductance). Nous avons alors intégré I'expression précédente (Eq. 7) sur la largeur
et I'épaisseur des deux conducteurs de sorte a obtenir I'expression de la mutuelle
inductance entre deux conducteurs massifs paralléles de section rectangulaire (Eq.
8) (Fig. 8) [CLA 96]. L’hypothése principale de ce calcul est que la densité de courant
est constante dans la section des conducteurs en question.

On obtient alors :

_0.001 (y222_£_z_4 x+\lx2+y + 22
P12~ abed 4 24 24) 2+
’x222—£_2_4 Gin y+yx2 +y2 + 22
4 24 24 NI
(ﬁ_ﬁ_ﬁ\z ZH PR YR+ 22
4 24 24; e
610 (x Ty Ak 3y2x2 3y 3x222)\ﬂx +y Elatat
Xz’ Arctg X y Arctg ———— -

6 z\f><2~1-yz+z2 y\fx Fy ez

E-bE+d

x3yz zy

L2 o2 8
XYX“+Y"+2° e g bE

(en pH si les dimensions sont en cm)

Arctg

i Eq. 8

P+c-aP i3 10113
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Fig. 8 : Géométrie de 2 conducteurs massifs paralléles pour le calcul de la mutuelle
inductance

Il est possible d’arréter l'intégration a différents niveaux pour établir ainsi la mutuelle
inductance entre deux rubans, expression moins lourde que la précédente et utile
dans certains cas comme nous le verrons par la suite pour le calcul des coefficients
d’influence.

Prise en compte des pertes Joule :
Pour le calcul de la résistance d'un conducteur, on appliquera la définition suwante
(Eq. 9) pour laquelle seule la connaissance du matériau (résistivité p) et des

dimensions du conducteurs (longueur ¢ et section S) est nécessaire. Ceci n'est
réaliste que dans le cas volumique.

0
R=E2 - Eq.9
- q

Maillage :

L’hypothése de base du calcul précédent qui donne toute sa validité a la formulation
obtenue est que la densité de courant est constante dans la section du conducteur et
que I'on a identifié un trajet privilégié du courant.

Cependant, ceci est trop restrictif pour le domaine d’application visé par la méthode.
Afin de prendre en compte les effets de la fréquence et de proximité sur la répartition
des lignes de courant dans la section des conducteurs on a décomposé les
conducteurs en conducteurs élémentaires sur lesquels cette hypothése est valide.
Cette étape, que nous avons appelée maillage, est alors essentielle pour garantir la
justesse des résultats obtenus. -

Nous avons ensuite distingué deux types de connexions :

Les connexions pour lesquelles il est possible d'identifier un trajet privilégié du
courant comme les jeux de barres de distribution. Le maillage appliqué sera alors
appelé maillage 1D (Fig. 9a).

Les connexions pour lesquelles il n'est pas facile a priori de faire une quelconque
hypothése sur le trajet du courant. Ce sera principalement le cas des bus barres
d'électronique de puissance pour lesquels les entrées/sorties du courant sont
ponctuelles et la géométrie de la connexion constituée de plaques minces. Dans ce
cas le maillage est appelé maillage 2D (Fig. 9b).
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segments élémentaires
ou fils de subdivision
a) b

Fig. 9 : Maillage : a) 1D, b) 2D : modéle d'un élément du maillage

La densité du maillage va étre aussi un parameétre de modélisation délicat a choisir.

Pour des fréquences élevées comme celles que I'on rencontre en électronique de
puissance, le courant se répartit alors a la périphérie de la section des conducteurs.
La dimension des mailles devra donc étre petite. Pour assurer des résultats fiables, il
est conseillé de mettre un élément dans I'épaisseur de peau. Pour limiter le nombre
de mailles et donc la durée de simulation on peut adapter le maillage. Ainsi on
definira un maillage uniforme pour lequel toute les mailles ont la méme section ou un
maillage géométrique dont la raison sera fonction de la frequence (Fig. 10) [CLA 95].

11 11 11 11 11 11 k*11  k2*11 kB*1 k11
Fig. 10 : Exemple de subdivisions: a) uniforme, b) géométrique

Prise en compte d’'un plan de masse :

Les structures en électronique de puissance sont trés souvent situées sur un
radiateur ou un chassis qui joue le role de plan de masse. Circulent alors a l'intérieur
des courants qui vont par influence modifier les caractéristiques électriques des
interconnexions situées au-dessus.

La méthode la plus simple pour le modéliser est la méthode des images [PED 91].
Elle consiste a remplacer un conducteur au-dessus d'un plan de masse parfait (infini
et infiniment conducteur) par ce méme conducteur et son image parcourus par des
courants opposés comme le montre Fig. 11 s'il est paralléle au plan (a) et des
courants de méme sens s'il est perpendiculaire au plan (b). Dans le premier cas, son
inductance équivalente est L'y = L1 - My; et dans le second cas L'1 =L4 + My;. La
résistance partielle quant a elle est inchangée car le plan de masse est considéré
comme infiniment conducteur. Ceci a pour conséquence de considérer que les
courants qui circulent dans le plan de masse sont surfaciques.

Cependant une difficulté subsiste lorsque la structure est entourée d'une boite, on se
trouve alors en présence de plusieurs plans de masse. Dans ce cas-la, la méthode
des images s'applique tres difficilement puisqu'elle peut conduire a une suite infinie
d'images.
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Fig. 11 : Différentes positions du conducteur situé au—dess.us de son plan de masse

L'hypothése de plan de masse parfait sera valable dans la plupart des cas ; il suffira
que le matériau le constituant soit trés bon conducteur (cuivre ou aluminium) et que
ses dimensions transverses soient relativement grandes vis-a-vis de celles du circuit
situé au-dessus [SCH 94] (voir annexe A).

S'il n'est pas possible de supposer le plan de masse parfait, il faut alors le considérer
comme un conducteur quelconque et le mailler au méme titre que les autres
éléments du circuit. Il faudra alors apporter beaucoup de soin au maillage qui
nécessitera d'utiliser des éléments 2D.

Ainsi si on prend I'exemple présenté Fig. 12. Il s’agit d’'une boucle rectangulaire
d'épaisseur 300 um et de surface 40 cm? au-dessus d'un plan de masse de 300 um
d’épaisseur distant de 1 mm de la boucle. Il est deux fois plus grand que la boucle.
Nous avons modélisé le plan de masse avec la méthode des images d'une part et en
le décrivant comme un conducteur a part entiere maillé en 2D d’autre part.

Les résultats que nous avons obtenus sont présentés sur les courbes Fig. 13.

Notons que pour des fréquences élevées, I'effet de peau a pour conséquence de
faire circuler les courants en surface du plan de masse et on voit bien que pour la
partie inductive les deux approches donnent des résultats trées proches dés une
dizaine de kHz. En revanche pour des fréquences plus basses, I'hypothése de la
méthode des images n'est plus valable.

Parallelement, si on regarde la partie résistive, le fait de ne pas supposer le plan de
masse infiniment conducteur rajoute des pertes supplémentaires qui ont pour
conséquences une valeur de résistance plus élevée qui varie avec la fréquence.

Fig. 12 : Exemple étudié pour la modélisation d’'un plan de masse
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Fig. 13 : Caractéristiques électriques de la boucle rectangulaire sur plan de masse

On pourra donc dans la majorité des applications d'électronique de puissance
modéliser un plan de masse & 'aide de la méthode des images, surtout si notre souci
- est d'obtenir les formes d’'ondes globales de la structure étudiée. En revanche, pour
des applications basses fréquences, la prise en compte d'un plan de masse réel
maillé s’avere plus judicieuse.

Bien entendu, la condition pour pouvoir appliquer la méthode des images est de
décrire un circuit fermé sur le plan de masse. En aucun cas ce dernier ne doit servir
pour le retour du courant.

Nous présentons en annexe A une étude beaucoup plus complete dans laquelle
nous avons regardé l'influence des différents parameétres distance au plan de masse,
epaisseur du plan de masse et dimensions transverses.

Modele électrique :

A l'issue de la modélisation du dispositif, le probleme a été remplacé par un schéma
électrique équivalent qui permet de tenir compte de I'effet de peau (de la fréquence)
et de 'effet de proximité (de la géométrie). Pour une structure relativement complexe
(donc réaliste), la taille de ce schéma et donc le nombre de subdivisions peut étre
élevé. Ceci conduit a un schéma électrique équivalent relativement dense qui est
difficilement exploitable.

Les caractéristiques électriques de ce schéma équivalent sont regroupées avec
l'information fréquence dans une matrice impédance [Z] dont la taille est égale au
nombre d'éléments du maillage. Cette matrice de nombres complexes est pleine et
symétrique.

Pour condenser cette information en un schéma électrique equivalent utilisable dans
un bureau d’'études, il faut alors réduire la taille de la matrice [Z] ainsi obtenue. On
peut ainsi évaluer les impédances des conducteurs qui dépendront alors de la
fréquence (Fig. 14) et calculer ensuite des grandeurs globales comme des
impédances de boucle.

Dans le cas général, nous avons mis en place des techniques originales et nous les
détaillerons dans la partie 3.6. Cependant le synoptique utilisé pour ce calcul est
présenté Fig. 14.
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Fig. 14 : Synoptique de I'obtention du schéma électrique équivalent des conducteurs

Cette méthodologie est relativement simple a détailler dans le cas particulier d'un
maillage 1D. Le.schéma électrique équivalent des conducteurs est plus immédiat. |l
repose sur I'hypothése que dans ce cas les extrémités du conducteur maillé sont des
equipotentielles électriques parfaites (Fig. 15). Ainsi on a la méme tension aux
bornes de chaque subdivision et cela nous permet de mettre en paralléle les
subdivisions et donc de réduire la taille de [Z] (par simple addition de lignes et
colonnes sur la matrice [Z]"). Cette hypothése a été vérifiée sur des cas simples &
l'aide de simulations éléments finis [CLA 95]. ;
On obtient alors le schéma électrique équivalent d’un conducteur en fonction de la
fréquence (Fig. 15).

Cette exploitation est trés succincte mais permet de connaitre le poids inductif de
chaque troncon de cablage et celui des couplages entre conducteurs. Cela nous
renseigne en particulier sur les effets de peau et proximiteé.
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Fig. 15 : Assemblage des subdivisions

Utilisation du modeéle :

Si notre objectif n'est pas l'obtention d'un schéma' électrique équivalent des
conducteurs, on peut alors travailler avec la matrice [Z] précédemment établie. Cela
va consister a écrire les équations de circuit du schéma équivalent par subdivision
obtenu et d'en faire la résolution. Cette derniere sera d'autant plus longue que la
taille de la matrice [Z] (donc le maillage) sera élevée.

On peut rechercher : ‘ .

» le courant total dans les conducteurs, ceci pour vérifier I'équilibrage ou non du
courant dans un systeme triphasé par exemple ;

» la densité de courant dans des conducteurs particuliers, ceci pour identifier
des points chauds et calculer les pertes Joules ;

» la puissance dissipée par le dispositif par sommation des pertes Joules
précédentes et conclure ainsi sur des niveaux de pertes (acceptables ou
non) ;

> les efforts électrodynamiques entre conducteurs ;

> l'induction en certains points de I'espace.

Dans la partie 3 tous ces calculs seront détaillés sur des exemples industriels.
2.5. Prise en compte des effets capacitifs

Dans la partie précédente nous avons montré que le modéle électrique équivalent
des conducteurs pouvait se réduire a une résistance (R) en série avec une
inductance (L). Les inductances sont couplées par effet mutuel (M).

Cependant pour des applications d’électronique de puissance, ce modele doit étre
complété si I'on veut pouvoir tenir compte des variations brutales de tensions. En
effet, entre un point flottant du circuit (point a potentiel variable) et un point a
potentiel fixe, peut apparaitre un courant via une capacité parasite. Ce courant,
appelé courant de mode commun, peut poser des problémes de fonctionnement :
perturbations électromagnétiques de mode conduit.

Un des objectifs de la thése de Maxime Besacier [BES] fut I'identification et le calcul
des capacités parasites.

Il a notamment montré qu’on pouvait les calculer a partir des formulations établies
dans le cadre de la méthode PEEC. En effet, la capacité parasite entre deux
conducteurs peut étre déduite des coefficients de potentiel, notés p, qui permettent
d’exprimer les chutes de potentiel entre deux conducteurs. Ces coefficients sont
directement liés aux mutuelles inductances partielles entre conducteurs rubans. L'Eq.
10 donne cette expression dans le cas de deux rubans (puisqu'on a pu montrer par
ailleurs que seule importait la densité de charge surfacique) (Fig. 16).
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Fig. 16 : Notations géométriques pour deux rubans paralléles

Ainsi la valeur de la capacité parasite entre deux rubans peut étre obtenue avec :

B 1 .
P11 +P22 —2P12

Dans la majorité des cas, il sera nécessaire de mailler les dispositifs. On obtient alors
une matrice de coefficients de potentiel [p]. La détermination des différentes
capacités parasites se fera alors en considérant les coefficients d'influence C; issus
de l'inversion de [p]. La charge Q; d’'un élément de surface i est donnée par sa
relation avec les potentiels V; des éléments du dispositif : Q; = > C;;V; .

J
C'est ensuite a l'aide des différents coefficients d’influence que I'on déterminera la
capacité parasite en exprimant les charges totales des structures considérées.
Bien entendu, un grand soin devra étre apporté au maillage des structures et a la
géneralisation de la mise en forme du systéme d’équations (numérotation
systématique).
Cette méthode s’avére trés rapidement colteuse en place mémoire et temps de
calcul. De plus, elle ne permet pas de prendre en compte des diélectriques non
homogeénes.

2.6. Cas non quasi-stationnaire : Méthode rPEEC

Une des hypothéses sur laquelle repose la méthode PEEC est I'hypothése quasi-
statique ; c'est-a-dire que l'on néglige les courants de déplacement dans les
conducteurs. Pour certaines alimentations a découpage, cette hypothese risque de
ne plus étre verifiee. A. E. Ruehli a fait évoluer la méthode PEEC vers une méthode
conservant la méme approche mais avec des éléments partiels retardés. C'est la
methode rPEEC (retarded PEEC).
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Terme inductif du modéle

Sil'on reprend I'Eq. 4, on peut étudier I'influence du retard sur le terme inductif.-

Soit un conducteur parcouru par une densité de courant sinusoidale, le potentiel
vecteur créé par ce courant en un point quelconque de I'espace est donné par
I'équation suivante.

(T, 1) = d(r)ele!

A(rt B J” J(r!, _.)dal;.' avec <t':t—|r_r
any, [f - r| v

B0

J(r t)e | _|

dvidv
]

On obtient le terme inductif suivant : V, = m dar = jot- jj’
Si on suppose la densité de courant uniforme dans I'élément considéré, on peut alors
ecrire :
4 -ibfF-r] cos(Bjr —r') sin(Bjr —r
Vi = jcoiJ(t)j je—_fd\/‘dv ]w—J(’[ ||—r | | dvidv-jf | ‘ }
4n gy |r —r" vV ‘r —r’ vV |r —r‘
V. =R, +jLo)!

dvidv

On a ainsi fait apparaitre une partie résistive que l'on appelle résistance de
rayonnement R; qui viendra s’ajouter au modele précédent comme une résistance
partielle supplémentaire en série. C'est I'influence du retard sur le terme inductif du
modéle. Moez Youssef dans ses travaux de thése [YOU] a donné quelques
exemples de calcul de cette résistance de rayonnement.

S’il y a plusieurs conducteurs, cette partie réelle interviendra aussi sur le terme de
mutuelle inductance. On parlera alors de mutuelle résistance partielle.

L'expression analytique de ces termes résistifs en fonction des grandeurs
géometriques du dispositif est obtenue assez facilement en utilisant un
développement limité a un ordre relativement faible (jusqu’a 3) du sinus.

Terme capacitif du modele

On va procéder de la méme maniére que précédemment. Le calcul des capacités
dans la méthode PEEC est effectué en utilisant les coefficients de potentiels. Ces
derniers sont déduits de I'Eq. 10. Donc I'expression des coefficients de potentiel est
maintenant complexe.

On montre ainsi [YOU] qu'il est possible de conserver un schéma électrique
équivalent a constantes localisées prenant en compte l'effet du retard. Les éléments
inductifs et capacitifs de ce schéma électrique équivalent ainsi que tous les
couplages sont alors des nombres complexes.

Cependant leur détermination est tout aussi immédiate que dans le cas de
I'application de la méthode PEEC puisque tout repose sur des formulations
analytiques.

Dans la pratique, il suffira de découper les conducteurs selon leur longueur (Fig. 4).
On obtient alors un schéma électrique complexe comportant plusieurs cellules en
cascade.

Au niveau de la résolution électrique et de I'obtention des grandeurs lmpedance
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caractéristique ou courant et potentiel, il faut alors trouver la formule de récurrence, a
partir des conditions aux limites.

Toute cette démarche, assez calculatoire est détaillée dans I'annexe B sur le cas trés
caractéristique de la ligne microruban.

Cette approche est aussi comparée dans ce cas a la méthode TLM qui, pour des cas
simples, dispose de formules préétablies a condition de vérifier certaines relations
concernant notamment les dimensions du dispositif modélisé.

Sur la courbe ci-dessous (Fig. 17) sont représentées les impédances calculées avec
les méthodes PEEC, rPEEC et TLM. '

On peut se rendre compte que tant que la fréquence est suffisamment basse, la
méthode PEEC donne une bonne valeur pour l'impédance. Sitét que la fréquence
augmente, le terme relatif au retard prend de l'importance et on se rend compte que
la méthode rPEEC, trés généraliste dans son approche, permet d'obtenir de bons
résultats. Sur I'exemple de la ligne microruban, on obtient les mémes résultats que la
méthode TLM. )

Impédance (Q)

600 I |
Méthode PEEC
0 _ __ Méthode rPEEC
_____ Méthode TLM
400 = =
300 =
200 [~ =
?'\'{ ;
100 [~ / '\\ /\7
| |

0

6 7 9

108 10
Fréquence (Hz)
Fig. 17 : Impédance d’une ligne microruban : comparaison des méthodes PEEC,
rPEEC et TLM

10 10

Moez Youssef dans ses travaux de thése [YOU] a proposé un autre schéma
électrique équivalent pour prendre en compte le retard. Il s'agit de remplacer I'effet
des capacités mutuelles et des inductances mutuelles par une source de tension.
Toutes les sources de tension ainsi obtenues sont des sources liées et on est alors
amené a résoudre une équation matricielle pour trouver les courants et les potentiels.
Méme si ce modéle fonctionne bien nous ne I'avons pas conservé. On lui a préféré
celui présenté précédemment qui repose sur la méme philosophie de résolution des
équations de circuit que PEEC.
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2.7. Méthode MTL pour les hautes fréquences

La méthode PEEC précédemment présentée ne tient pas compte de la propagation
des signaux le long des conducteurs ces derniers étant toujours plus petits que la
longueur d’onde.

Cependant le CNES (Centre National d’'Etudes Spatiales) cherche a caractériser des
structures comportant plusieurs boitiers électroniques reliés par des conducteurs au-
dessus de plans de masse non parfaits. La gamme de fréquences classique de
fonctionnement de ce type de dispositifs est la « haute fréquence ». Nous avons
alors montré que le modéle a constantes localisées n'est plus adapté, et qu'il vaut
mieux avoir recours a un modeéle a constantes réparties [CLA 01].

La méthode des lignes de transmissions est alors appropriée pour résoudre le
probléme. Cependant les formulations pour déterminer les paramétres par unité de
longueur sont étroitement liées a la géométrie du dispositif : conducteur isolé au-
dessus d'un plan de masse parfait, ligne bifilaire, cable coaxial, ... .

Bien entendu nous utiliserons largement ces derniéres lorsque cela sera possible
mais dans la majorité des cas, le plan de masse n'est pas parfait, les conducteurs
sont nombreux avec des couplages plus ou moins importants.

Nous avons donc essayé de conserver le principe de la méthode PEEC pour prendre
en compte les imperfections du plan de masse mais en I'adaptant a des conducteurs
infiniment longs. Nous avons donc appliqué la méthode MTL (Multi conductors
Transmission Line). L'originalité de I'étude vient du couplage des deux méthodes
PEEC et TLM.

Tout d'abord, nous allons présenter son principe sur la modélisation d’'un conducteur
seul au-dessus d'un plan de masse non parfait pour ensuite voir comment
généraliser ceci a une structure multi boitiers.

Principe

Dans le cas général de trois conducteurs, fils fins de rayon rp et de longueur ¢, dont
un sert de référence (noté 0) (Fig. 18), on peut établir I'expression analytique de
I'inductance linéique de chaque conducteur (autre que celui de référence qui sert de
conducteur d’aller pour le courant de la boucle considérée) et de la mutuelle
inductance linéique entre les deux conducteurs [CRP 94].

Calcul des différents flux a travers les
surfaces :

Surface: Sy =dq * ¢,
Surface : S, =d; * ¢,

Fig. 18 : Cas général de I'étude MTL

Le fil 1 est alimenté par | qui se referme par le fil 0.
Le flux a travers S1 nous renseigne sur l'inductance de ces deux lignes couplées.

s 1
Le champ crée en M a la distance x du fil est : B(x) = 2. G
2n{x d;-x
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; : o pl( 1 1
D'ou le flux a travers Sq est : ¢4 = f‘ o] (L5 %=Ll
ou ¢ est la longueur des conducteurs.
. S 3 d,—r,
Donc l'inductance linéique a pour expression : L =XIn=—2 en H/m Eq. 11
T o
Le flux capté a travers S; nous renseigne sur la mutuelle inductance M entre les
deux systémes de lignes couplées.

On obtient I'expression analytique de M : M = E“—Ingﬂ% Eq. 12
T T

Dans le cas présent, c'est-a-dire un conducteur seul au-dessus d'un plan de masse,
le conducteur pourra étre assimilé au fil O et les fils 1 et 2 correspondront alors a
deux conducteurs élémentaires du plan de masse qui a été discrétisé a l'aide du
maillage 1D défini précédemment puisque les conducteurs sont supposés longs. Ce
maillage peut étre géométrique ou arithmétique dans les deux directions de la
section uniquement (Fig. 19).

Fil de rayon rq

Plan de masse
maillé

Fig. 19 : Structure modélisée

Dans le paragraphe suivant, les différentes formulations utilisées pour calculer le
schéma électrique équivalent des conducteurs massifs sont présentées.

Dans cette approche MTL, on établit alors une matrice inductance [M] de dimensions
(n*n) qui contient sur la diagonale les inductances linéiques de chaque conducteur
du plan de masse L; et ailleurs les mutuelles inductances linéiques M; entre eux.
Cette matrice [M] est symétrique.

Dans I'hypothése d'un milieu homogéne, la relation [M][C] = pe peut étre utilisée pour
etablir la matrice capacité linéique [C] comme suit :

[C]=peM] Eq. 13

En ce qui concerne la partie résistive de l'impédance de ces lignes couplées qui
permet de prendre en compte les pertes, on peut aussi établir une matrice [R].
Ces trois matrices traduisent le schéma électrique de la Fig. 20.
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Fig. 20 : Schéma électrique équivalent issu de la modélisation MTL

Caractéristiques R, M et C
de | 'ensemble

It T
Mesur:

\ ZI/

Zs

Fig. 21 : Schéma électrique du probléme

Le schéma électrique que I'on cherche alors a résoudre est celui de la Fig. 21. Le
systeme d’'équations donnant le potentiel et le courant a une distance quelconque z
pour chaque ligne couplée est alors le suivant :

24 - [zIvivea)
ol V(z et I(z) sont des vecteurs de dimension n.

22 - [vIz)z)

avec [Z] [R] +jo [M]et[Y]=]o [C]

Le produit [Z] [Y] n'étant pas diagonal, il est possible de trouver deux matrices [T] et
[T'] qui permettent de découpler les inconnues et dexprlmer les constantes de
propagation de chacune des lignes couplées.

ona: [T Y]zIT]=[T] [Z][Y][T]—l J matrice diagonale dont le terme général

est le carré de la constante de propagation de chaque ligne couplée.
Cela revient en fait a chercher les potentiels Vm(z) et les courants Im(z) tels que :

an(z)
. [Yz}‘/m(z) il {V(z) =[T'Vm(z)

alm [ ]m(z z)=[TIm(z)

La solution de ce dernier systeme est immediate, composition d'ondes progressives
et retrogrades pour lesquelles Im* et Im” dépendent des conditions aux limites.

{ =[Y]'[T] [y]([ ]Im +[e*z]lm ) Eq. 14
@ =]

= T]([e"’z]lm* ~[eTz]Im'
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Voila le principe de base de cette méthode.

Pour la suite des calculs, il faut clairement identifier la structure a modéliser, c’est-a-
dire a la fois la charge, la source et les grandeurs recherchées pour résoudre le
systéme d’équations précédent.

C’est ce que nous verrons au paragraphe 3.8 de ce mémoire.

La suite de ce paragraphe va étre exclusivement consacrée aux différentes
formulations utilisées pour évaluer les différentes matrices.

Matrice impédance caractéristique
On définit une matrice [Zc], matrice complexe pleine de dimension n*n telle que :

[Zc] = [YT"[TIITT ' Eq. 15
On a alors :
{V(z)_[Zc][TK[e"’z]lm+ +[e""‘]lm‘) G
@) =[T)fe |im* - [e7im~) '

[Zc] est aussi la matrice des impédances caractéristiques du systeme.
Formulations pour un conducteur unique au dessus d’un plan de masse

Cas du plan de masse parfait

Ce cas la est peu fréquent pour nos applications mais permet d'avoir une référence,
notamment pour comparer des modeéles établis par le CNES dans cette hypothése
principalement. Elle permet aussi d'appréhender la contribution du plan de masse sur
le comportement du dispositif.

Dans ce cas le systéeme est a une dimension et les formulations utilisées sont trés
simples. On utilise la méthode des images pour établir 'expression de l'inductance
du fil au-dessus du plan de masse.

|
5 e
A Inductance : L =—In| — | (H/m)
i 0 2n o

Wl Capacité : C = pe L™
I Résistance : R(f)=%Rf (Q/m)
s : Slnd.
///////g// ou & est I'épaisseur de peau avec
h Rf =—E— (/m).
Tl

Fig. 22 : Cas du plan de masse parfait

Cas du plan de masse non parfait '

Le fil au-dessus du plan de masse sera le fil de référence. Le plan de masse sera
décomposé en n conducteurs de sections plus petites dans lesquels la densité de
courant sera supposée uniforme mais différente d'un conducteur a l'autre (comme
déja cela est le cas avec la méthode PEEC). Ces conducteurs ne pouvant pas étre
considérés comme des fils fins, nous avons alors établi les expressions analytiques
de L et M dans le cas de conducteurs de sections rectangulaires. Pour cela, il suffit
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d'integrer les expressions de L et M dans le cas filiforme (Eq. 11 et Eq. 12) sur la
largeur et I'épaisseur des conducteurs selon les mémes techniques que celles
adoptées pour la méthode PEEC.

La figure suivante (Fig. 23) présente les différentes notations donnant la position des
deux conducteurs par rapport au fil de référence.

A %
E el
l {1 Kb,
P )
E
e o 2 e,
(}_‘...,....‘ —>
0

Fig. 23 : Notations pour le calcul de la mutuelle linéique entre les conducteurs

On obtient alors les expressions suivantes pour l'inductance linéique d'un conducteur
et la mutuelle inductance linéique entre deux conducteurs.
E1+31 P1'|'b1
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T 2mab : x y Ey P
1

Eq+aq 1+Dy
M= mIm";, +-—0 “xyln(xz + yz)— Xy + szrcth +y2Arctg i]E (x) (y)
X b §
1 P,
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T I | 3 3
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La partie résistive de I'impédance de ces lignes couplées va permettre de prendre en
compte les pertes. On note [R] la matrice résistance linéique. Elle contient sur la
diagonale, a la i place, la résistance de la boucle formée par les fils i et 0, c'est-a-
dire Rci+Ry, et ailleurs uniquement la résistance du fil 0, seul parcouru par le courant
l.

[R] sera alors définie comme suit :

“WSE o)

S g2 . . .
v mig avec S; : section des conducteurs issus de la subdivision du plan

R p de masse

Généralisation a une structure multi-boitiers (plusieurs conducteurs paralleles au
dessus d’un plan de masse)

L’essentiel de la modélisation de ce type de structure réside dans l'identification des
lignes bifilaires. Celles-ci sont différentes selon que I'on a un plan de masse parfait
ou non. Les formulations que I'on va utiliser sont elles aussi différentes.
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Cas du plan de masse parfait

Fig. 24 présente le cas général de plusieurs conducteurs au-dessus d'un plan de
masse parfait. :

On applique alors la méthode des images pour identifier les différents flux a prendre
en compte selon que I'on recherche l'inductance d'un conducteur ou la mutuelle
inductance entre deux.

Fig. 24 : Cas général de n conducteurs au-dessus d’'un plan de masse parfait —
notations géométriques

Dans tous les cas, on ne va rechercher que I'expression de l'inductance externe des
conducteurs. En effet cette derniére est bien supérieure a l'inductance interne pour
les hautes fréquences puisque celle-ci décroit avec la frequence (en racine carrée)
alors que l'inductance externe est pratiquement indépendante de la fréquence.

Les caractéristiques inductives par unité de longueur du dispositif sont [CRP 94] :

Inductance : L = %In[?—h'-J (H/m)
T

I 4hih;
Mutuelle : Ljj = ——In{ 1+ —~| (H/m)

47 Sij2
S’il y a n conducteurs au-dessus du plan de masse, on obtient alors une matrice
inductance [M] de dimension n*n qui comporte les L; sur la diagonale et les L
ailleurs.

En ce concerne les caractéristiques capacitives, on va adopter toujours la méme
approche donnée par la relation Eq. 13.

Pour prendre en compte les pertes, on peut soit prendre la définition classique de la
résistance (en continu) Rf soit prendre en compte sa variation avec la fréquence
comme présenté ci-apres :

Ri(f) = %Rf (Q/m) ol § est I'épaisseur de peau avec Rf = _p_2 (/m).
Tl

p est la resistivité du matériau du conducteur considéré.
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On peut alors définir une matrice résistance diagonale [R] dont les termes sont les
valeurs précédentes.

Cas du plan de masse non parfait

Dans ce cas la, on a n conducteurs au-dessus d'un plan de masse non parfait que
I'on va subdiviser en m conducteurs élémentaires de section rectangulaire (Fig. 19).
Si le conducteur est seul au-dessus d'un plan de masse non parfait, on sait établir
I'expression des parametres par unité de longueur. Le conducteur est considéré
comme la référence et on obtient alors 3 matrices de dimension m*m donnant les
caracteristiques resistives [R], inductives [M] et capacitives [C] du dispositif (voir
paragraphe précédent).

Dans le cas présent, on saura utiliser le résultat précédent lorsqu'on s'intéressera
aux caracteristiques d'un des n conducteurs au-dessus du plan de masse car les
boucles de courant sont bien établies et on peut conserver le conducteur comme la
référence. Mais lorsqu'il s'agit d'évaluer les couplages inductifs entre les boucles
générées par les différents conducteurs, le probléeme n'est encore pas résolu. On
pourra alors raisonner a l'aide des « super matrices » définies comme ci-aprés. Cela
suppose d'établir d'autres expressions qui correspondent au cas présenté Fig. 25
pour lequel le conducteur i est alimenté et le courant se referme par la subdivision k
tout en regardant le flux capté par la surface créeée par le conducteur j avec la
subdivision .

K

Fig. 25 : Cas général de n conducteurs paralléles au-dessus d’'un plan de masse non
parfait subdivisé en m conducteurs élémentaires.

Nous savons remplir les différentes matrices [Ri] et [Mj] mais quid des autres
matrices constituant ces « super matrices » ?
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[Ri] m

m[ \ [RD mI \ [M?]/
» Pour la partie résistance, il s'agit d'identifier la résistance parcourue par le
courant. C'est en fait uniquement la partie résistive de la subdivision parcourue
par le courant. On obtient alors la matrice [R] présentée ci-aprés dont le terme r

est la résistance par unité de longueur de la subdivision k du plan de masse et
cela correspond au cas présenté Fig. 26.

m m m m
+t+——r4—rt—r4—>

”’I [/Rd ]I [r]\
|

1 Ry] | ]| [F]

[ 1|0 R W e 0
|

rm
v

k
Fig. 26 : Le conducteur i est alimenté et le courant se referme par la subdivision k
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» Pour la partie inductive, il s’agit d'exprimer le flux créé par (conducteur i +
subdivision k) et capté par (conducteur j + subdivision ). Dans ce cas la, on ne
peut pas reprendre les formulations établies précédemment.

Nous devons développer de nouvelles formulations en se basant sur la méme
démarche. Cependant dans ce cas, c'est plus compliqué. Appelons [m] la matrice
recherchée.

Le terme diagonal de cette matrice correspond au cas présenté Fig. 26. Il y a une
partie commune aux deux boucles qui est la subdivision k.
On suppose la subdivision filiforme de rayon minimal ro, I'expression est:

—TI
2n ro S

Les deux conducteurs i et j restent filiformes dans notre approche et on va mtégrer
I'expression précédente sur la largeur et I'épaisseur de la subdivision k.

On va tout d'abord négliger ro devant si. Notons que lorsque les dlmenS{ons de la
subdivision k varient, r, et s restent constants. Donc on peut écrire:

—p N
M= -:—Z;In(ro S)+ Eln(sjk Sik)'

Fig. 27 présente les notations géométriques adoptées pour ce calcul.

A

y Ei
‘ ©
Ei
€
Pi
Pj
o]
«—> X

! a
Fig. 27 : Notations géométriques pour le calcul

On obtient alors T'expression suivante pour le terme diagonal de [m] ou les grandeurs
a, b, Ei, Ej, Pi et Pj varient selon la subdivision du plan de masse considérée.
M =—Ein(r, s)—3—“+
27 27
e ! e
:acyln(x2 - y2 )+ szrcth + yzArctg~ (y) (x)+
4nab X Y lpicp
= 1 JEi-a
- e Pi -Ej
a xyln(x2 + y2 )+ szrcth - yzArctg~ (y) (x)

4rab X Y isi
ks FI=b | Jgja

En ce qui concerne les termes extra diagonaux de [m], les calculs sont beaucoup
plus compliqués et nous conseillons de conserver une approche filiforme pour
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I'expression de la mutuelle entre les deux boucles formees.

Nous avons distingué trois cas de figures pour la position géométrique des boucles,
'une par rapport a l'autre. Ceci est résumé Fig. 28. Tous les calculs sont présentés
dans 'annexe C, seule la démarche est détaillée dans ce paragraphe.

Conducteur j Conducteur j Conducteur j
Conducteur () Conducteur i Conducteur i
@
% i N
) l 7 I %
2/’% | ‘\ I’ \‘
k | Ik | k I
Cas A oaE Cas C

Fig. 28 : Différents cas de figures selon les subdivisions considérées

Dans tous les cas de figures, on suppose que la boucle alimentée est celle contenant
le conducteur i et on recherche le flux capté par la boucle contenant le conducteur j.
Dans un premier temps il faut exprimer le champ magnétique B a la surface de la
boucle contenant le conducteur j. Seule la composante normale a cette surface
participe au flux.

Il faut ensuite calculer le flux @ a travers la surface de longueur unitaire.

Et de la relation ® = Mi, on en déduit I'expression de la mutuelle inductance en H/m.

Conclusions

Voila établies les différentes formulations permettant de remplir les matrices [R] et
[M] du probléme dans le cas de plusieurs conducteurs paralléles au-dessus d'un plan
de masse parfait ou non.

La matrice capacitive finale est obtenue en utilisant 'Eq. 13.

Nous voyons donc que dans le cas des hautes fréquences, on est capable d’'établir
un modele électrique des conducteurs a constantes réparties dont les valeurs des
éléments sont calculées a I'aide de formulations analytiques.

Le couplage entre I'approche PEEC (basses fréquences) et MTL (hautes frequences)
sera donc d’autant plus aisé.

2.8. Validation expérimentale

La méthode de modélisation établie dans les paragraphes précédents a été validée
expérimentalement dans de nombreux cas, aussi bien dans le domaine de
I'électronique de puissance que dans le domaine de I'électrotechnique.

Malheureusement, les mesures usuelles ne permettent que I'acceés a des grandeurs
globales : le courant total dans un conducteur, une impédance équivalente, des
pertes totales, ... et pas forcément dans toutes les configurations industrielles.

En aucun cas, on ne pourra avoir acces par mesure a des grandeurs locales comme
une inductance partielle ou une densité de courant.

Quoique sur ce dernier exemple, une mesure par caméra infra rouge pourrait
permettre de connaitre les points chauds et donc une image de la répartition du
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courant dans certains conducteurs (des plaques de préférence, pas dans la section
droite de barres de distribution).

Pour compliquer I'affaire, toutes les grandeurs globales ne sont pas accessibles a la
mesure.

En effet, si on regarde un module de puissance qui réalise la fonction électrique
interrupteur, constitué d'un IGBT avec sa diode en anti-parallele, on peut par
exemple mesurer la tension drain-source qui n'est en aucun la tension Vds présente
aux bornes de I'lGBT. Il faut en effet prendre en compte la chute de tension imposée
par les connexions internes au module (Fig. 29). Ceci peut expliquer pourquoi un
composant dans un module a été détruit alors que les mesures extérieures ne
donnaient rien d’anormal.

o

o
w

Connexions avec le
reste du circuit

A

Module de puissance

Fig. 29 : Différence entre tension mesurée et tension présente aux bornes du
‘ composant

Pour I'étude de I'interaction entre les parties puissance et commande d’'une structure
d’électronique de puissance, cet aspect est fondamental. Ainsi, une fois validée la
méthode de modélisation, on peut étre plus précis en simulation sur les grandeurs
tension et courant en n’'importe quel point d’'un dispositif qu'avec les mesures. Grace
a la simulation, on a alors une évaluation des grandeurs non accessibles par la
mesure.

Par ailleurs, il faut savoir que dans l'optique d'une mesure d'impédance, seules les
impédances de circuits fermés sont mesurables. Cependant, celles qui nous
intéressent ne sont pas forcément des impédances équivalentes, ce sont parfois des
portions de circuits qui posent probleme et de toute fagon, les valeurs recherchées
sont faibles voire tres faibles. Se pose alors la question de la mesure de quelques
nano henrys avec précision. La réponse est loin d'étre immédiate pourtant déja
quelgques nano henrys, selon la structure étudiée, ce sera trop.

Ainsi, grace a la modélisation nous avons montré que I'impédance drain-source d'un
MOS était différente selon qu'il était soudé au reste du circuit en utilisant la semelle
ou la patte de connexion. En effet, dans le premier cas, l'inductance est beaucoup
plus faible. Voila pourquoi le fabricant avait seulement noté dans son catalogue la
valeur dans cette configuration. Ces simples évaluations peuvent ainsi guider
certains choix technologiques [CLA 95-1].

Si I'on reste toujours dans la problématique de la mesure d’'impédance ou plutét
d'inductance, comment, dans la pratique, mesurer l'inductance d'un bus barre de
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1m?? Il est clair que le circuit autour permettant de relier le bus barre au pont
d'impédance va avoir toute son importance et pourtant il est nécessaire pour
refermer le circuit. La surface ainsi formée donnera alors une inductance. Afin
d'évaluer I'inductance du seul bus barre il faudra enlever la contribution de ce circuit
annexe constituée non seulement de la partie propre a ce circuit mais aussi des
couplages par mutuelle inductance avec le bus barre étudié. Le principe de la double
pesée est alors utilisé a condition de négliger les interactions entre la partie rajoutée
et celle que I'on cherche a mesurer. Ceci ne sera pas toujours possible, surtout si
I'on cherche une valeur en haute fréquence. D'autres techniques doivent alors étre
développées, augmentant les moyens nécessaires et donc les colts de conception.
On pourrait alors étre amené a ne plus pouvoir faire confiance aux mesures que I'on
effectue. ‘

De plus les conditions de mesures sont trés importantes et peuvent parfois
conditionner le résultat.

Prenons I'exemple d'une armoire de distribution comme celle présentée Fig. 3a, sur
laguelle on désire identifier les parties du jeu de barres de densité de courant la plus
élevée en fonctionnement normal. Des mesures de température a l'aide de
thermocouples directement placés sur les différentes barres ont été effectuées sur le
jeu de barres en court-circuit.

Aprés analyse des résultats et comparaison avec des simulations effectuées dans
des conditions normales de fonctionnement, il s'est avéré que les conditions de
mesure choisies n’étaient pas les bonnes. En effet, en fonctionnement normal, c’est
la charge qui impose le courant total dans le dispositif et donc dans le jeu de barres.
Les caractéristiques électriques du jeu de barres viennent ici jouer sur la densité de
courant dans les différentes barres du dispositif. Or les mesures ont été effectuées
sur court-circuit. Ce sont donc les caractéristiques électriques de ce dernier, court-
circuit non idéal, et du jeu de barres qui ont imposé le courant total par phase dans
cette expérience. On imagine aisément que les résultats n'étaient pas du tout les
mémes et les conditions de mesures n’'étaient pas réalistes car trop éloignées du
fonctionnement normal ; néanmoins elles ont permis de faire des tests en usine sans
connaitre la charge et la mise en place de moyens importants.

Il faut donc souligner que parfois, effectivement, on n'aura pas le choix. Les mesures
ne sont pas toujours possibles pour des raisons technologiques ou financieres. Le
recours a la modélisation est alors le seul envisageable.

Il présente aussi I'avantage de la reproductibilité des résultats. Les mémes conditions
fournissent les mémes effets, ce qui n'est a priori pas évident en expérimentation.

Néanmoins, dans la partie suivante, a chaque fois que cela a été possible, les
résultats de simulations ont été confrontés a des mesures.

Si ceci n'a pas éteé réalisable, notre méthode de modélisation a été alors comparée a
d’'autres modéles ou approches automatisés, par exemple dans les logiciels Flux3D
ou Fasthenry. Ceci en aucun cas ne vaudra validation, mais si les différents modéles
donnent des résultats comparables, on peut alors penser que la validité de notre
approche est assurée moyennant d’avoir bien identifié les hypothéses de calcul sur
lesquelles reposent les différents modeéles utilisés
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3. Analyse de systéemes - Faits marquants et
avancées significatives

Dans cette partie, nous allons présenter différents types d'applications de la méthode
de modélisation présentée dans la partie 2, c'est a dire différentes utilisations de la
matrice [Z], modéle électrique de la connectique de la structure.

En effet, 'obtention du schéma électrique équivalent de la structure étudiée n’est pas
une fin en soi. Beaucoup d'autres grandeurs peuvent étre déduites moyennant
difféerentes procédures de calculs et hypothéses.

5 Calcul de courant (application a I'alimentation d’'un transformateur)

La méthode de modélisation décrite précédemment est destinée a modéliser des
conducteurs de tout type a condition de ne pas avoir de matériau magnétique dans le
dispositif. On peut donc tout a fait envisager de modéliser les barres d'amenée de
courant d’'un transformateur basse tension / moyenne tension afin de vérifier le bon
équilibrage des trois phases.

C’est ce qui a été fait dans [CLA 02-1] et dont voici les principaux résultats.

La structure que nous avons modélisée est présentée Fig. 30. '

Nous pouvons voir qu'une simple modélisation 1D des conducteurs devrait suffire
pour obtenir des premiers résultats.

A lissue de la modélisation PEEC, nous disposons de la matrice impédance des
subdivisions [Z].

Nous recherchons I'impédance équivalente des barres d’amenée de courant ; il faut
donc condenser le schéma électrique que nous avons pour le ramener a une taille
raisonnable et surtout pour disposer de grandeurs plus « physiques ».

Si on regarde en détail la géométrie du probléme, chaque phase est constituée par la
mise en paralléle de quatre enroulements représentés par une impédance z (Fig.
31).

Pour condenser la matrice [Z] et obtenir le schéma électrique désiré, nous utilisons
les techniques d’assemblage présentées au paragraphe 2.4 pour des conducteurs
maillés en 1D.

Les grandeurs obtenues dépendent alors de la fréquence.

On a ainsi obtenu une matrice impédance complexe pleine [Zeq], de dimension
16*16 pour ce probléme que nous avons inséré dans un simulateur électrique de
type PSPICE [SPI] avec les autres parties du dispositif (Fig. 32).
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Schéma équivalent des
conducteurs

Fig. 31 : Une phase du transformateur — Circuit électrique équivalent

Phis_e a Phise b Phase ¢
r N A\
Source de tensions
triphasées équilibrées
1 1 1

Circuit équivalent
des conducteurs

Impédance z des
enroulements

Fig. 32 : Circuit électrique équivalent des connexions au transformateur

Courants globaux par phase
Un premier résultat de cette simulation est le courant global par phase.

La figure suivante (Fig. 33) montre qu'il existe effectivement un petit déséquilibre.
Les symétries géométriques des phases a et ¢ entrainent un courant identique dans

ces phases alors que celui de la phase b est plus élevé.
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Fig. 33 : Répartition du courant dans les trois phases
Selon les conditions de simulations (liées principalement au maillage) ce déséquilibre
peut atteindre 14 % et provient exclusivement d’'une dissymétrie géométrique.

Répartition du courant dans une phase

Un autre résultat est la répartition du courant de chaque phase car 'amenée de
courant est constituée de 4 conducteurs en paralléle.

Pour la phase b, une certaine symétrie dans les barres conduit & un équilibre du
courant dans les 4 conducteurs de cette phase.

En revanche, pour les phases a et c, la figure suivante (Fig. 34) montre un
déséquilibre. Le courant par phase ne se répartit pas équitablement dans les 4
conducteurs. La surcharge peut aller jusqu’a 12 %.

300
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100}
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Fig. 34 : Distribution du courant dans la phase a

Cette technique de calcul de courant global dans les conducteurs n'a pas pu étre
validée sur cet exemple car nous n'avons pas pu faire de mesures sur ce
transformateur. En revanche, grace a un banc de test spécialement congu pour
faciliter la mesure des courant globaux, nous avons pu montrer la pertinence de nos
résultats en les comparant a des mesures soignées. Ceci a été présenté dans [GUI
01]. La conclusion est tres encourageante puisque les écarts observés sur cette
maquette entre le calcul et la mesure sont inférieurs a 5 %.

Notre méthodologie d’évaluation des courants s’est avérée efficace.
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Le calcul de la répartition du courant dans une mise en paralléle est tres important
surtout lorsqu’il s’'agit d'alimenter des composants semi-conducteurs pour des
structures d'électronique de puissance. Car les contraintes actuellement sont telles
gu’'on ne peut pas se satisfaire d'une mauvaise utilisation des composants sous
peine d'induire des échauffements problématiques. Ceci a été mis en évidence lors
de plusieurs études présentées dans [CLA 96-2] [CLA 97].

Remarques

L’hypothése effectuée tout au long de I'étude précédente est que les enroulements
sont tous identiques (remplacés par une impédance équivalente z) et qu'il n’y a pas
de couplage entre ces enroulements et les barres d’'amenée de courant.

De plus, la modélisation a été effectuée en I'absence de matériaux magnétiques
avec la méthode PEEC.

Leur prise en compte peut étre envisagée dans un second temps. C’ est ce que nous
avons commenceé a tester dans une approche de couplage faible entre la méthode
PEEC et les éléments finis [GUI 02] que nous développerons dans la partie 5 de ce
manuscrit.

3.2 Calcul de la densité de courant (application a une piece de
raccordement avec ailettes faisant fonction de refroidissement)

Lorsqu'on a la matrice [Z] impédance des subdivisions du probléeme, on dispose par
résolution du systéme linéaire [V] = [Z] [1], du courant dans chaque subdivision. Ce
dernier est différent d’une subdivision & l'autre puisqu'il traduit 4 la fois I'effet de peau
et l'effet de proximité. On peut donc ainsi identifier les parties du cablage dans
lesquelles le courant passe majoritairement.

La grandeur la plus significative de ce phénomene est la densité de courant. On y a
acces en divisant le courant dans chaque subdivision par la section de la subdivision
concernée [GUI 00].

Une application de ce calcul a été réalisée sur une piece de raccordement qui permet
de connecter le bus continu a un appareillage dans une installation de puissance.
Elle est constituée d'un empilement de plaques. On passe de I'une a l'autre par des
plots. L'utilité de ces plaques est non seulement de faire passer le courant mais aussi
de refroidir le dispositif en jouant le role d'ailettes. La figure suivante (Fig. 35) montre
la géomeétrie en question sous différents angles de vue. Ce sont les deux premiers
plots, plus gros, qui sont connectés au reste du circuit.

Uy

Fig. 35 : Géométrie d’'une piéce de raccordement

47



Lors de cette étude on s'est donc attaché a modéliser les lignes de courant pour
savoir quelle partie des ailettes contribue au passage du courant et quelle partie
contribue au refroidissement du dispositif.

Le but bien entendu est de savoir si la quantité de cuivre est nécessaire et suffisante
pour ce genre d'application. On peut ainsi chercher a I'optimiser ce qui aura un
impact sur le poids total du dispositif par la suite. Ceci pourra étre important lorsque
cette étude sera effectuée sur des pieces destinées ensuite a étre embarquées, dans
des avions par exemple.

Vu la géométrie du dispositif, un maillage 2D des plaques a été adopté.

Les résultats obtenus sont présentés sur les courbes suivantes.
Dans un premier temps on a tracé la densité de courant dans les plaques a une
certaine hauteur z (z=0.01m) (Fig. 36).

x1|:|°

0.06

0 0
Fig. 37 : Densité de courant (en A/m?) a z = 0.06m du bas des plots
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On voit effectivement que le courant passe majoritairement dans les deux plagues
proches des plots de connexion. Et ce, méme si on s’éloigne des plots (Fig. 37).
Si on regarde maintenant pour une plaque donnée a différentes hauteurs, on se rend
compte qu’a partir d'une certaine distance, il passe trés peu de courant (Fig. 38).
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Fig. 38 : Densité de courant (en A/m?) a différentes hauteurs d’'une méme plaque

On peut raisonnablement conclure que sur cette géométrie 50 % des plaques sert a
refroidir le dispositif.

Ce calcul de la densité de courant n'est pas seulement utile pour connaitre
I'utilisation du cuivre mais aussi pour identifier les points chauds dans des parties de
cablage. Ainsi nous avons appliqué ce calcul a plusieurs structures :

e Un bus barre d’'une structure d’électronique de puissance, maillé en 2D, pour
lequel nous avons effectué une étude de la répartition du courant en fonction
de la fréquence de fonctionnement. Différents points chauds ont pu étre
identifiés et ceci a permis de conclure sur ['utilisation du cuivre comme
conducteur électrique [CLA 98].

e Une structure de test de fusibles ou les fusibles devaient s’ouvrir avant que la
structure ne se déchire. La structure étudiée consistait en un bus barre
d’alimentation des fusibles. L'étude avait pour but d'identifier le trajet du
courant pour savoir ol la majeure partie de ce dernier se répartit en cas de
défaut [GUI 02-1]. Ceci permet entre autre de conclure sur la robustesse
mécanique d'un dispositif et de prédire des grandeurs non directement
accessibles a la mesure. Peut-étre des mesures thermiques pourraient
permettre d'avoir indirectement une image de la densité de courant.

3.3. Calcul de puissance dissipée (application au jeu de barres Magellan)

Les jeux de barres dans les postes de transformation sont principalement constitués
de barres massives horizontales et verticales, de section rectangulaire. Celui que
nous avons étudié dans ce paragraphe se présente comme le montre la figure
suivante (Fig. 39).

Ca et la, des départs vont alimenter les différentes charges.
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Pour simplifier I'étude, nous nous sommes intéressés dans un premier temps au jeu
de barres horizontales (Fig. 40).

Pour se mettre dans des conditions réalistes, nous avons chargé le jeu de barres
avec une charge triphasée équilibrée (de nature résistive R) qui va donc imposer le
courant total dans la structure et alimenter cette derniere par un systéme de tensions
triphasées équilibrées.

Charge 2

Cliseged Fig. 40 : Structure d'étude simplifiée

Fig. 39 : Jeux de barre Magellan « A »

Nous avons recherché les pertes totales d'un tel jeu de barres ainsi que la puissance
dissipée par chaque phase.

Pour cela, une fois établi le schéma électrique équivalent du dispositif [Z], nous
avons di résoudre le systeme d’équations suivant : [U] = [Z] [I]

Le calcul se fait en plusieurs étapes :

o Dans un premier temps, on résout le systéme matriciel complet pour obtenir le
courant dans chaque subdivision ainsi que sa densité de courant. Ces calculs
ont été comparés avec la méthode des éléments finis [GUI 00] et nous avons
obtenus les résultats présentés Fig. 41.

e Ensuite on calcule pour chaque subdivision, la puissance dissipée avec
I'équation suivante :

Psubdivision = Rsubdivisionlsubdivision

Avec :

Psubdivision : Puissance dissipée dans une subdivision (W).
Rsubdivision : Résistance de la subdivision (Q).

lsubdivision - Courant efficace circulant dans la subdivision (A).

e Enfin, on somme toutes ces puissances pour obtenir les pertes totales par
phase puis pour le dispositif complet.

Remarque : En aucun cas il ne faudra faire ce calcul a partir de la résistance totale
équivalente du conducteur considéré et du courant total le traversant car on ne
tiendrait alors pas compte de la répartition des lignes de courant dans la section des
conducteurs [BES 03], c’est-a-dire I'effet de peau et I'effet de proximité.
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Fig. 41 : Répartition de la densité de courant dans les 18 barres du jeu de barres.

Les résultats obtenus (Tableau 1) montrent une disparité dans la répartition des
pertes entre phases. _
Cette disparité était prévisible vu le désequilibre observé sur la densité de courant

dans les différentes barres.

Pertes (W)
Phase 1 222
Phase 2 158
Phase 3 233
Total 613

Tableau 1 : Pertes totales et dans chaque phase -

Comme je l'ai dit précédemment, la densité de courant (J) ainsi que ses variations
(AJ) ont un impact sur les pertes. Deux effets contribuent a sa valeur : effet de peau
(effet de la frequence) et effet de proximité (mutuelle inductance entre conducteurs).
Ainsi pour ce jeu de barres, nous avons essayé de séparer les différents effets :
- Calcul des pertes en continu (f=0). On trouve P = 346 W
- Calcul en ne prenant en compte que l'effet de peau : f = 50Hz et on ne calcule
qu'une barre. On multiplie ensuite par le nombre de barres pour avoir le
résultat pour le jeu de barres complet. On trouve P = 366 W
- Calcul des pertes totales. On trouve P =613 W
Les résultats obtenus sont résumés dans le tableau 2. Nous avons aussi calculé la
contribution de chaque effet. On se rend compte que pour cette géométrie de jeu de
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barres, I'effet de proximité a un impact prépondérant sur les pertes totales.

Condition de simulation Pertes en W Ratio
Continu 346 1 5
Effet de peau seul 366 1.058 | +58%
Effets de peau et de proximite 613 Ll ¥ L+ 7T %

Tableau 2 : Séparation des différents effets sur les pertes du jeu de barres

Vu les contraintes actuelles sur les systemes, les pertes par effet Joule dues au
cablage sont un véritable facteur de dimensionnement. Il s’agit en effet d'utiliser au
mieux le cuivre mis en place. De plus, si on regarde la durée de vie d'un jeu de
barres, c'est autant de puissance a dissiper qui ne sera pas utilisée pour alimenter
les dispositifs. Dans notre société ou des criteres « annexes » tels que les
economies principalement d’énergie et de matiere deviennent d'actualité, il est
primordial de pouvoir mener des optimisations globales sur les systémes comme
celles présentées ci-dessus.

3.4. Calcul de I'induction (application a une usine)

Nous pouvons qualifier les grandeurs courant, densité de courant ou puissance
dissipée, déduites du modéle électrique établi a I'aide de la méthode PEEC de
grandeurs primaires. Les connaissant, on peut étre tenté d'évaluer d'autres
grandeurs comme l'induction totale créée par tous ces conducteurs en n'importe quel
point de I'espace en dehors des conducteurs. Cette grandeur est d'actualité dans
I'élaboration des nouvelles normes concernant I'émission des structures. Méme si
actuellement on ne connait pas I'impact sur la santé publique de la présence de
champ magnétique, il faut étre capable de qualifier son systeme dans des condutmns
de fonctionnement bien établies.

Pour cela, il suffit connaissant le courant, d’appliquer la loi de Biot et Savard.

Dans la majorité des cas, on va s'intéresser au champ magnétique loin des
conducteurs, on pourra donc assimiler les subdivisions des conducteurs a des
conducteurs filiformes. Ce qui permet de conserver des formulations assez simples
peu consommatrices de temps de calcul.

Pour simplifier I'exposé qui va suivre, on va présenter une démarche de calcul sur le
cas d'un conducteur infiniment long. Il faut savoir qu'on peut, bien entendu, utiliser la
démarche PEEC mais les formulations a utiliser sont plus lourdes.

D'ou, soit un conducteur de section rectangulaire, infiniment long de densité de
courant uniforme. On le maille et chaque subdivision sera considérée comme un
conducteur filiforme situé au niveau de son axe. On connait de fagon exacte
I'induction créée par un conducteur filiforme infiniment long parcouru par un courant |
en un point distant de x de ce fil (Eq. 17) :

|
B(x)= 10" Eq. 17
() 27X 5

Pour notre application, il suffira de calculer la contribution de chaque subdivision et
de les sommer (de fagon vectorielle) pour obtenir I'induction totale du conducteur
étudié.

Cette démarche donne des résultats satisfaisants tant qu’on calcule I'induction a une
certaine distance du conducteur et dans I'hypothese 2D (conducteur infiniment long).
Mais ce calcul peut conduire a une divergence dés qu'on se rapproche du
conducteur (a cause de I'approche filaire).
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L'objectif que nous poursuivons étant de pouvoir optimiser les dispositifs, il nous faut
donc étre capable d’évaluer la fonction objectif (ici par exemple l'induction) quel que
soit le jeu de valeurs des parameétres, méme si on sait pertinemment qu'il y a des jeu
de valeurs non réalistes. Dans une optique d'optimisation, il faut pouvoir explorer tout
I'espace des solutions. Aussi, afin de conserver un calcul faisable dans tous les cas
de figures, on a mis en place une procédure du calcul de l'induction a l'intérieur du
conducteur massif qui consiste a ne regarder que la contribution d'une partie du
conducteur. On élimine la ou les subdivisions qui se trouvent au niveau du point de
calcul (bandes de largeur ex et gy) (Fig. 42).

Les résultats obtenus sur ce cas trés simple montrent trés clairement ce qui se passe
dans le conducteur (Fig. 43). Le détail des calculs est présenté en annexe D.

m
>

Fig. 42 : Maillage du conducteur pour |(j cL:JaIcuI de l'induction
T

Fig. 43 : Induction (T) créée par un conducteur infini de section rectangulaire

Cependant les géométries de cablage que nous devons traiter ne sont pas 2D.

Cette approche quoique séduisante ne peut plus s'appliquer aussi simplement.

Nous avons cherché une méthode de calcul permettant de conserver cette approche
filaire, analytique tout en s'affranchissant des problémes liés a la divergence de
I'expression de l'induction lorsqu’on se rapproche du conducteur.
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Lorsque le conducteur est de section circulaire avec une densité de courant
uniforme, I'application du théoreme d’Ampére a l'intérieur du conducteur conduit a ne
considérer qu'une portion du courant total circulant dans le conducteur. C'est ce
principe qui est adopté ici pour éviter la divergence apportée par la modélisation
filaire des conducteurs.
Les lignes d’'equi-induction créées par un conducteur filiforme seul, calculées a I'aide
de la loi de Biot et Savart, sont des cercles concentriques d'axe la ligne de courant.
Par conséquent, les sections rectangulaires des conducteurs sont approchées par
des sections circulaires comme montrées sur Fig. 44. A l'intérieur du conducteur, ce
n'est pas la totalite du courant qu'il faut alors considérer mais une partie seulement.
Cette partie correspond au rapport entre la section du conducteur réel et la section
vue par le point ot I'induction est recherchée si I'on suppose une répartition uniforme
du courant dans le conducteur. A ce stade il est apparu plus précis de prendre en
considération le rapport des rayons plutét que le rapport des sections.
Cette méthode est largement détaillée dans [GUI] [GUI 03-1]. Les résultats obtenus
ont été confrontés avec succes aux éléments finis et au calcul analytique proposé
préecédemment.

Conducteur physique Z i

Approximation du
conducteur physique par

I, une section circulaire

/’/ 5 I\\\
:'r!( IM \\
| 1 >
\ . X
\ |

" I\l

I Section circulaire
prise en compte

Fig. 44 : Modéle des conducteur pour le calcul de I'induction

Cette approche a ensuite été mise en application pour des structures réelles.

Le principal intérét d'un tel calcul est, comme nous l'avons dit précédemment,
d'évaluer le champ magnétique a proximité d'une installation afin de le comparer a
des normes ou d'identifier son impact sur des installations voisines (salle
microinformatique a coté d’atelier de production par exemple).

Le cablage d'un poste de transformation a été modélisé a I'aide de la méthode PEEC
et les différents courants circulant dans les conducteurs ont été évalués. On a pu
ainsi estimer le champ magnétique dans un plan proche de l'installation. On note sur
cet exemple combien il aurait été délicat d'utiliser les éléments finis.

La Fig. 45 présente la géométrie du dispositif étudié et les résultats obtenus.

C'est effectivement proche du transformateur que I'on observe une pointe d’'induction
magnétique. Mémes si les valeurs obtenues sont faibles, et proches du champ
terrestre, d'un point de vue compatibilité électromagnétique, c’'est la variation du
champ magnétique qu'il faudra évaluer car elle est a I'origine des disfonctionnements
observeés.

Des mesures effectuées sur site ont donné le méme ordre de grandeur pour le
champ magnétique. :
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Fig. 45 : Modélisation du cablage d’un poste de transformation - Induction

Cette démarche et les résultats attendus sont trés prometteurs pour mieux agencer
les différents constituants d’'un systéme complexe (unité de production, de calcul,
puissance, signal, ...). Et rapidement, elle a pu aider a 'aménagement d’'un site de
ST microelectronics a Crolles [GUI 03-2].

3.5. Calcul des efforts électrodynamiques (application a une structure de
test de fusibles)

Avec la démarche développée jusqu’alors nous savons calculer les courants dans
n'importe quel conducteur ainsi que I'induction en tout point de I'espace. Il est donc
envisageable d'utiliser la loi de Laplace pour déterminer alors les efforts
électrodynamiques entre conducteurs.

Etant donné que le probléme a été maillé, nous pouvons continuer a avoir I'approche
filaire. Ainsi la donnée nécessaire au calcul des forces est le courant dans chaque
subdivision. On applique alors la loi de Laplace pour obtenir tous les efforts
élémentaires entre deux subdivisions. Selon la position relative des deux
subdivisions concernées, la formulation a utiliser differe. Le détail des formulations
utilisées est présenté dans la thése de Jean-Michel Guichon [GUI]. Néanmoins cet
effort est fonction du produit des deux courants dans les subdivisions. Ainsi, si ces
derniers sont complexes et présentent donc un déphasage, il faut en tenir compte.

e {i1 =l,v/2.sin(0.t +¢,)

iy =l,+/2.5in(@.t+¢,)
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Le développement du produit iio donne le résultat suivant :

igip =lyd5.(cos(py — @,)-cos(R.ot + ¢y +¢5))

Le second terme de l'expression précédente est de valeur moyenne nulle; en
consequence, la prise en compte du déphasage des courants consistera juste a
multiplier les expressions des efforts élémentaires par le terme cos(q, - ¢,). Cela

concerne bien entendu les courants des subdivisions n’appartenant pas au méme
conducteur ; mais du fait des effets de peau et de proximité, les courants des
subdivisions d'un méme conducteur sont eux aussi dephasés.

Le second terme de l'expression précédente, quant a lui, va entrainer un effort
oscillant a une fréquence deux fois plus élevée que la fréquence des courants a
I'origine de ces efforts.

Ensuite le calcul de I'effort d’'un conducteur massif sur un autre est trés simple ; on
fait la somme vectorielle de tous les efforts élémentaires subis par les subdivisions
d’'un méme conducteur massif.

Bien entendu tous les calculs ont été validés par une approche éléments finis sur des
cas d’école simples pour que les simulations éléments finis soient rapidement
faisables.

Cette démarche a été appliquée a la modélisation d'un banc de test de fusibles forte
puissance pour la société Ferraz Shawmut [FER][GUI 00-2].

Ce banc étant destiné a tester des fusibles a I'aide d’'une décharge oscillante, il s’agit
donc que la structure de test ne soit pas détériorée par les essais. Pour réaliser les
connexions, deux bus barres ont été congus ; un bus barre « condensateurs » et un
bus barre « composants » sur lequel sont connectés la diode et le GTO (Fig. 46). Il
s'agissait pour cette étude de savoir si le bus barre était bien dimensionné et
predéterminer les efforts électrodynamiques entre les deux plaques du bus barre
durant le court-circuit.

Bus barres "Condensateurs” Bus barres "Composants”

/j/ %ﬁ/ i
T~

Fig. 46 : Banc de test de fusibles

Le principe de fonctionnement d’'une telle structure est le suivant (Fig. 47): la
fermeture du GTO va provoquer la décharge des condensateurs dans le circuit ainsi
constitué. La diode est placée en anti-paralléle de fagon a éviter tout risque de
circulation de courant négatif dans le GTO.

Les plaques des bus barres ont été maillées en 2D et nous avons simulé chaque bus
barre séparément pour pouvoir identifier les différents phénoménes observés. Nous
avons évalué la densité de courant a la fréquence de 1 kHz qui correspond a la
pseudo pulsation de la décharge oscillante.

Pour le bus barre « condensateurs », on a intégré linductance interne des
condensateurs (supposés tous identiques). La densité de courant obtenue est
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présentée Fig. 48. Un certain déséquilibre entre les condensateurs est visible.
Pour le bus barre « composants », on a obtenu Fig. 49.

6 Condensateurs

Fig. 47 : Fonction électrique realisée par le banc de test de fusibles

Fig. 49 : Répartition du courant dans le bus barre « composants »
(plaque de dessus)

Remarque : Notons que ce n'est pas le courant | qui circule qui est la grandeur
importante pour le dimensionnement des condensateurs mais plutét la quantité 12t

L'objectif est de disposer des contraintes mécaniques sur les bus barres.
La détermination des efforts électrodynamiques subis par les plaques des bus barres
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nécessite de connaitre la répartition du courant dans les plaques.

Ensuite, il suffit d’appliquer la loi de Laplace entre conducteurs paralléles ou
perpendiculaires pour en déduire I'effort local entre deux éléments du maillage.
L'effort global est alors déduit par sommation vectorielle sur toutes les mailles du
probleme.

Un calcul a été effectué sur le bus barre condensateurs 2 kV. Comme prévu, I'effort
est dirigé selon une direction perpendiculaire au plan des plaques. Ces derniers ont
tendance a s’écarter puisqu'ils sont parcourus par des courants de sens opposeé.
L'effort global vaut 1119 N.

En ramenant cefte valeur a la surface des plaques du bus barre nous avons pu
déduire une densité surfacique moyenne d'efforts électrodynamiques : 1863 N/m?.

3.6. Calcul d'impédances équivalentes (application a des structures
d'électronique de puissance)

L'utilisation de la méthode PEEC, précédemment présentée, a été initiée par des
besoins dans le domaine de I'électronique de puissance. Avec la montée en
puissance des modules, la rapidité des composants semi-conducteurs allant
croissant et la compacité des fonctions électriques, il devenait crucial de mieux
identifier les inductances de boucles a l'origine de surtension et de limiter les
perturbations entre la puissance et la commande toujours plus proches.

De nombreuses applications d'électronique de puissance ont été détaillées dans ma
thése. Cependant, depuis, I'analyse des structures en utilisant le modeéle issu de la
meéthode PEEC a été améliorée. .

Ainsi, dans ce qui suit, je vais présenter des applications effectuées grace a InCa3D
dans I'équipe électronique de puissance par des collégues.

Le schéma électrique obtenu a l'aide de la méthode PEEC pour un module de
puissance peut étre trées complexe car pour chaque fonction interrupteur il y a
plusieurs composants semi-conducteurs en paralléle et pour chacun d'eux de
nombreux bondings d’alimentation. Il est inconcevable de l'utiliser tel quel car le
nombre d'inductances et mutuelles inductances partielles est considérable (Fig. 50).
Une méthode de condensation du schéma a été développée par Nadége Piette
durant sa these conduisant ainsi a un circuit plus petit utilisable dans des logiciels de
type SPICE. Elle a montré que moyennant une bonne numérotation des mailles et
branches du circuit, une simple triangularisation partielle du systéme électrique était
suffisante pour arriver au résultat. Le seul probléme est que I'on obtient alors une
matrice impédance pleine comportant non seulement une partie réelle et imaginaire
sur les termes diagonaux mais aussi sur les termes extra diagonaux. Il y a donc des
couplages résistifs entre conducteurs. Ceci semble effectivement plausible puisqu'il y
a présence de courants induits qui génerent bien entendu des pertes
supplémentaires. Mais il n'est pas possible de décrire ces couplages dans des
logiciels de type SPICE. Il faut donc modifier le schéma donné par cette matrice
impédance.

De plus, la comparaison entre plusieurs structures ne pourra étre efficace que si I'on
compare des circuits équivalents représentant la méme topologie.

I peut donc étre intéressant de chercher un modéle électrique eéquivalent
indépendant de la géométrie des connexions et uniquement fonction du nombre
d’entrées - sorties du dispositif.
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Jean-Luc Schanen a mis en place une méthode géneérique permettant d'obtenir un
schéma électrique équivalent sans couplage résistif qui sera ensuite utilisé et
compris dans Spice ou Saber [SUA] a 'aide d'un changement de base judicieux.
Dans son habilitation a diriger des recherches [SCH], il a ensuite détaillé ['utilisation
d’'un tel schéma pour non seulement en déduire des impedances equivalentes de
boucles de commutation mais aussi des calculs de répartition de courant dans des
mises en paralléle de semi-conducteurs.

Cette fonctionnalité rajoutée a la méthode PEEC Iui confere de ce fait un aspect
incontournable dans la modélisation des structures d’électronique de puissance.

La figure suivante présente une géométrie de module de puissance modélisée avec

la méthode PEEC.
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Fig. 50 : Module de puissance Dynex (3.3 kV — 200 A)
(a gauche : le module décapsulé, a droite : la modélisation avec la méthode PEEC)

3.7. Autres analyses

Au fil des applications que nous avons eues a traiter avec I'approche PEEC, des
analyses spécifiques et ponctuelles ont été entreprises.

Dans ce paragraphe, deux d’entre elles sont présentées. Elles permettent de montrer
que la généricité du modele obtenu pour les conducteurs autorise de faire des

études de sensibilité sur d’autres parametres de la structure.

Influence de la résistance de contact (application a un disjoncteur)

Dans cette application, nous avons modélisé la circuiterie interne d’'un disjoncteur.
Sur la Fig. 51 on reconnait les trois phases ainsi que les parties mobiles qui
fermeront ou non le circuit.

De méme que pour I'application du transformateur, il nous est possible de calculer
'impédance de chaque phase et identifier ainsi un déséquilibre éventuel du courant
entre les trois phases.

En fait si déséquilibre il y a, il ne provient pas, dans la majorité des cas, du circuit
mais plutdt d’'un mauvais contact de la partie mobile de I'une des trois phases. Dans
le schéma électrique que nous obtenons, étant donné qu'il est possible de localiser
les différents éléments, on peut alors insérer au bon endroit une résistance de
contact permettant de modéliser la liaison entre les parties fixes et mobiles.

On peut alors entamer une étude sur l'influence de cette résistance de contact sur la
répartition du courant dans les trois phases afin de savoir si ces contacts sont un
point clé ou non dans le bon équilibrage des courants et si technologiquement il
faudra développer des procédés particuliers ou non pour les améliorer.
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Fig. 51 : Connexions internes d’un disjoncteur

Influence de la nature du matériau (application & une borne de connexion)

Cette piece (Fig. 52) est destinée a raccorder un céble (vert) a un appareillage de
type disjoncteur (rouge).

A l'aide de la vis (jaune), on vient connecter le cable (vert) a la cage (bleue) qui est
raccordée au disjoncteur (rouge) au niveau de la partie haute que I'on peut voir aussi
sur la figure du disjoncteur (Fig. 51).

Les formulations que nous utilisons ne nous permettent pas de décrire des
conducteurs de section circulaire. Nous les avons donc remplacés par des
conducteurs de méme section carrée.

Fig. 52 : Géométrie d'une borne de raccordement
Lors de I'exploitation de ce genre de produits, I'industriel s’est rendu compte d'une

difference de température de fonctionnement selon la nature du matériau utilisé pour
la vis.
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Cette piéce est intéressante car elle pousse dans ces derniers retranchements le
maillage 2D que nous avons mis en place.

C’est un véritable probléme 3D pour lequel nous voulons regarder localement les
lignes de courant.

Cependant pour I'instant nous n'avons développé que le maillage 2D qui consiste a
faire des plagues sans forcément de lien entre elles. Pour ne pas engendrer de
probléme trop gros a résoudre, nous avons agence le maillage 2D des volumes de
telle sorte a prendre en compte les phénomeénes 3D.

Nous avons, de plus, envisagé deux matériaux pour la vis : I'aluminium et 'acier,
caracterisés par une résistivité difféerente.

Pacier = 20 10° Om

pa = 2.8 10 Om

Les résultats que nous avons obtenus avec la méme densité de maillage dans les
deux cas sont présentés sur les figures suivantes (Fig. 53).

oS 0.02 0.016 oo 0.005 o -0.005

: ol 4
0005 001 0015 D002 0025 003 003 -0.005 o 0p0s 001 D015 002 003% 003 0035

Vis en acier Vis en aluminium
Fig. 53 : Densité de courant

Avec l'aluminium, la résistivité étant plus faible, la résistance électrique équivalente
est donc plus faible. Donc le courant, qui choisi toujours le chemin de plus faible
impédance pourra aller dans la vis plus facilement que si la vis est en acier. Ceci
explique que la densité de courant dans la vis soit plus élevée dans le cas d'une vis
en aluminium que dans le cas d’'une vis en acier.

Pour un méme courant total d'alimentation, si on regarde la puissance dissipée par
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cette borne, celle-ci est plus élevée dans le cas de I'acier : Eggm—r =1.014
Alu

Les résultats que nous obtenons vont dans le bon sens puisque I'industriel a observé
que le dispositif est a une température plus élevée dans le cas ou la vis est en acier.
Malheureusement pour l'instant on ne fait pas encore le lien entre la puissance
dissipée et la température. Mais plus il y a de pertes et plus ¢a chauffe & géométrie
constante.

Afin de confirmer qualitativement les résultats obtenus avec notre approche, des
simulations éléments finis ont été effectuées sur ce dispositif dans les mémes
conditions c'est-a-dire, contacts électriques parfaits entre les différentes piéces de ce
dispositif, conducteurs de section rectangulaire, pas de matériau magnétique.
Les résultats obtenus viennent confirmer nos simulations avec la méthode PEEC :
PAcier _ 4 g1
PAlu
Et I'écart entre les deux approches est inférieur a 5 %.
Remarquons que pour ce type de géomeétries, Flux3D est certainement mieux adapté
qu’InCa car il est capable en plus de modéliser des matériaux magnétiques. Or le
cas le plus probable dans ce type d’application est d’étre en présence d’acier
magnétique. ' :

On peut aussi tracer la répartition du courant en bout de cable (Fig. 54a) et au-
dessus de la vis (Fig. 54b). On se rend compte ainsi que la majorité du courant du
cable est directement attirée par le doigt du disjoncteur. Ce n'est qu'une petite partie -
qui va aller transiter par la vis. Cette partie sera d’autant plus faible que le matériau
sera resistif.

vis Vis

céible

_ disjoncteur
Fig. 54 : Densité de courant dans le cable (a gauche) et la vis (2 droite)

Cette étude montre combien maintenant des facteurs jusqu’alors négligés dans les
phases de conception peuvent engendrer des fonctionnements différents qui
s'écartent de l'intuition initiale.

Si cette petite différence observée ici (2 %) est répercutée sur les milliers de vis
utilisées dans les installations électriques on imagine alors I'impact économique que
provoquerait le passage de vis acier aux vis aluminium sur les puissances
consommeées, la matiere premiere utilisée, le colt de fabrication, ...

Notons toutefois que toute I'étude a été menée en supposant les contacts électriques
parfaits entre les différentes pieces du dispositif. Pour se rapprocher de la realité il
faudrait prendre en compte des résistances de contact qui dépendront bien entendu
de I'état de surface des pieces et des liaisons mécaniques entre elles. Mais c’est un
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domaine de compétences a part entiére et certainement le point bloquant de notre
modélisation actuelle. C'est autant de criteres a prendre en compte dés la
conception.

3.8. Application de la méthode MTL

La méthode MTL que nous avons développée dans le paragraphe 2.7 a été utilisée
pour caractériser des structures types proposées par le CNES. Pour ces
applications, le domaine d'étude en fréquences se situe dans les fréquences
intermeédiaires, ce qui nous interdit de supposer le courant surfacique.

Tout comme la méthode PEEC, la détermination de la matrice impédance n'est pas
une fin en soi. |l faut ensuite utiliser le schéma électrique équivalent obtenu pour en
deduire des grandeurs beaucoup plus significatives que des impédances linéiques.

Recherche de I'impédance ramenée dans le cas d’un conducteur unique

Ici la structure étudiée est celle de la Fig. 21. On impose la charge (ZI), et
I'impédance qu'il nous faut calculer est celle de tout le systéme ramenée au niveau
de la source.

Le probléme que I'on rencontre ici est que les n lignes couplées sont associées en
paralléle aux extrémités sur les mémes impédances de source (Zs) et de charge (ZI).
Pour z = 0 et z = / (longueur de la ligne), on peut exprimer les potentiels et courants
(Eq. 16). On doit résoudre alors le systeme matriciel suivant pour lequel les

potentiels V(0) et V(¢) sont les mémes quelle que soit la ligne couplée considérée :
L zer]le vf]+[evf]lr] [ze]"

)5 ) e o eIl e

n
La charge impose : V(¢)=2ZI) l;(¢)
i=1

n n
De plus on a coté source : 3'1;(0) = z(H B '[AV©0)+[B]™ V(E))

i=1 i=1
Ceci revient a faire la somme des lignes et colonnes des matrices puisque le
potentiel est identique pour toutes les lignes.

On obtient I'impédance ramenée coté source (Fig. 55) : Zr = _,?/ )
2.1i(0)
i=1

Mesure| | —— ;
T Impédance
ramenée
Zr
M
Zs

Fig. 55 : Schéma électrique équivalent obtenu
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Recherche de Iimpédance vue de la source dans le cas d’un conducteur unique
Pour connaitre I'impédance totale vue de la source, il suffit d'associer 'impédance
ramenée trouvée précédemment avec I'impédance de la source [CLA 99].

Les comparaisons avec les mesures sont données sur les courbes Fig. 56. On peut
noter une bonne adéquation des valeurs pour la gamme de fréquences allant de 1
mégahertz a quelques centaines de mégahertz.

La maniére avec laquelle le conducteur est subdivisé va, bien entendu, conditionner
la précision des résultats. Pour les hautes fréquences, il s'agira de bien prendre en
compte l'effet de peau pour bien estimer les amortissements aux fréquences de
resonance. Ces dernieres semblent, en revanche, moins contraintes avec le mode
de subdivision, étant donné que la contribution inductive varie moins avec la
fréquence.

105 T T

Mesure == w=

10* [T Modéle e

108

100

10

1 | 1
106 107 Fréquence (Hz) 108 10°

Fig. 56 : Comparaison modéle (méthode MTL) et mesure (impédance (Q))

Généralisation a la mise en cascade de plusieurs trongons

Une fois mise en place la méthode de modélisation dans le cas d’un conducteur
unique au-dessus d'un plan de masse, nous I'avons appliquée au cas d'un fil au-
dessus d'un plan de masse dit « complexe » constitué de 2 portions de largeurs
différentes comme le montre Fig. 57.

Fig. 57 : Structure étudiée de deux trongons en cascade
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Pour modéliser le dispositif, nous I'avons décomposé en deux parties de longueur et
largeur différentes (Fig. 58). Chaque partie est traitée comme précédemment : une
portion de fil au-dessus d’'un plan modélisé avec la méthode MTL.

La méthodologie de modélisation est la suivante :

on modeélise le fil au-dessus de la portion la plus proche de la charge,

on calcule I'impédance ramenée, zr2, au début de ce troncon, en introduisant
la nature de la charge (Zcharge),

on modeélise le fil au-dessus de la seconde portion,

on calcule I'impédance ramenée, zr1, en prenant pour charge l'impédance
ramenée zr2,

et ainsi de suite de proche en proche s'il y a plusieurs trongons jusqu’'a la
portion reliée a la source,

enfin, on calcule I'impédance vue de la source.

1z1+|z2

¥ N

A 4

Iz1

Zcharge —
e
=

e e )

Fig. 58 : Structure modélisée

L'impeédance ainsi calculée est comparée aux mesures faites par le CNES (Fig. 59).
Les résultats obtenus sont tres satisfaisants.

Il apparait néanmoins un shift sur les fréquences de résonance dont une des origines
probables est une erreur sur les valeurs des capacités qui sont calculées a posteriori
a partir des caractéristiques inductives du dispositif (Eq. 13). Cette différence sur les
fréquences de résonance n'est que de 2 % pour la premiere et 5 % pour la seconde.

10 .
Mesure — —
| ModEle e

10

10°

100

10

1 L |
10° 10’ Fréquence (Hz) 10° 107

Fig. 59 : Comparaison des impédances en simulation et mesures (impédance (Q))
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Nous avons ensuite appliqué ceci a des structures comportant plus que deux
portions en cascade et les résultats furent tout aussi satisfaisants [CLA 00-2].

Généralisation a une structure multi boitiers
Dans un premier temps, on va supposer que tous les conducteurs sont de méme
longueur (Fig. 60).

n.conducteurs paralléles

Zs, Zch;,
Zs; Zch;
Zs, Zch,
< > '
14
/ Plan de masse :

Impédance de charge

Impédance de source
entre conducteur et plan de masse

entre conducteur et plan de masse
Fig. 60 : Dispositif d'étude

Pour simplifier les calculs, on va supposer que les différentes impédances des

charges et sources aux extrémités des n conducteurs ne sont pas couplées. On

définit alors deux vecteurs de dimension n caractérisant ces charges Zch et sources

Zs.

Pour z = 0 et z = ¢ (longueur des conducteurs), on peut exprimer les potentiels et
courants, ce qui donne en fait le systéme matriciel suivant a résoudre :

G oy ) -0 Sl
[A]l-= [Zc][T]ﬂe'”]Jr%"f]lTF [ze
B]= [ZC][T]Ge'Yfl_ et ]Iﬂ”

avec

Coteé charge on peut écrire : Vi(£) = Zch; i(£).
Ainsi on peut définir une matrice d'impédances de charge [Zch], diagonale car les
impédances ne sont pas couplées (hypothése) telle que : V(¢) = [Zch] I(£)

.. {V(f) = [Av(0)+[B)(0)

[zeh)(e) = V(¢) = [zeh]ze] '[B]ze] ' v(0) + [zeh]ze | T[A]zc ) o)

Soit: 0 = ([] [zeh]ze]'[B]ze] 1}\/ ([B] [zeh]ze] 1[A][Zc:)
Ou: V(0 =([A] [zeh]ze] 1[5][2<;PT ([B]—[Zch][Zc]"1[A][Zc])(0)
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On a donc ainsi établi I'expression de I'impédance ramenée du dispositif constitué
par les n conducteurs paralléles de méme longueur au-dessus d'un plan de masse
parfait.

[zram] = (] [zehze " Blzel ") (B]- [zeh]zel '[ALz<)
Il s’agit d'une matrice de taille n*n non nécessairement diagonale.

Pour établir I'impédance équivalente vue c6té mesure, il faut alors prendre un
conducteur en particulier, celui connecté a I'alimentation et exprimer son courant en
fonction du potentiel. Interviennent alors les impédances de sources ainsi que les
différentes impédances ramenées.

Si les n conducteurs sont de longueur différente (Fig. 61), on ne peut pas résoudre le
probléeme comme précédemment. Il faut décomposer le dispositif en plusieurs
trongons comme présente Fig. 62.

__-A-‘A\\—__
-~ i
Zs, Zch,
< : B
¢4
Zs; Zch;
< >
b
Zs, Zch,
< 7 P
- Plan de masse parfait
< Pd—PH ¢ >
61 En - -€1 Ei = fn
Fig. 61 : Plusieurs conducteurs paralléles de longueur différente
w= - Zch,
ZCI-'| Zri = [ £
< > +“— 1
€ -, ¢, -, '
Zch, [Zram]
|
a Plan d i
) an de masse parfait Plan-de-masse-parfait-

c) ........... _Plawde..masseparfait ..................
Fig. 62 : Décomposition du probléme

On s’intéresse ensuite aux conducteurs dans |'ordre décroissant de leur longueur (du
plus long au plus court).

Ainsi, sur cet exemple, on va s'intéresser au fil i et on ne va considérer que la portion
qui dépasse de longueur 4-¢, (Fig. 62a). Il s’agit alors d’'un conducteur seul au-
dessus d'un plan de masse parfait. D'apres tout ce que nous avons établi
precédemment, nous savons calculer 'impédance ramenée Zr; par ce trongon.
Ensuite, on va prendre la portion suivante jusqu'au conducteur suivant (ici le
conducteur n). On est alors en présence de deux conducteurs paralléles de méme
longueur au-dessus d’'un plan de masse parfait chargés par Zr; et Zch, (Fig. 62b). On
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va alors calculer l'impédance ramenée en utilisant la méthode présentée au
paragraphe précédent. On obtirent une matrice non diagonale a priori qui
représentera la charge du trongon suivant auquel on rajoute un conducteur
supplémentaire (Fig. 62c). Ceci entrainera de rajouter une ligne et une colonne a
cette matrice d'impédance sur lesquelles il n'y aura que des 0 sauf a I'endroit de la
charge (indice du conducteur).

Et on continuera a résoudre selon le méme procédé.

On traitera ainsi tout le dispositif de proche en proche jusqu’a la source.

Recherche du courant et du potentiel le long d’un céble

S'il n'y a qu'un trongon.

Pour I'instant, le probléme est maillé en 1D comme presente dans [CLA 99].

Grace a l'utilisation de la théorie des lignes il est alors possible d'exprimer le potentiel
et le courant de chaque subdivision a la position z' en fonction du potentiel et du
courant de chaque subdivision a la position z. Pour les différentes notations utilisées
dans ce paragraphe, on se réferera a Fig. 63.

1(2) | 1(2)
Vs T | f 11
I V(z) V(z’) 7ch
Zs
Iy
6 zl zl‘ :‘3 oz
Fig. 63 : Notations pour la détermination du courant
[V(z' )J z[ [A(z-2)] [B(z-2)] J[V(Z)J Eq. 19
(2)) \[Z]'Be-2lz.]" [z.'A-2)]z )\ i2) |

avec : [Zc] : Matrice impédance caractéristique de dimension n*n (n = nombre de
subdivisions) (en Ohm),

[z ITNexp(=v(z-2))]+ [exp vz -2)NTT[Z ]

[A(z-2)]= > (sans dimension),

l'_ I l_ 1
[B(Z'—Z)] = [Zc][TI[exP(“T(Z 2)2))] [exp (Z Z)HTT (en Ohm),
[T] : matrice des vecteurs propres (définie au paragraphe 2.7),
y : valeurs propres (ou constantes de propagation, définies paragraphe 2.7).

V()= Zch 12

L. ditions initiales de début et fin de ligne sont :
es conditi initiale é g {V(0)=Vs—ZsI0

Comme les subdivisions sont mises en parallele en début et fin de ligne on a alors
égalité du potentiel de chacune d’elles et leurs courants s’ajoutent :
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&= %Ii(f)

i=1
n
lo = 2.k(0)
i=1
Vi(£)=V(L) Vie(tn)
\Vi(0)=V(0) Vie(tn)
Etant donné que les conditions initiales concernent les courants globaux de début et

fin de ligne il est donc indispensable d'exprimer les courants en fonction des
potentiels. Le systéme (Eq. 19) devient alors :

('(Z)]2[—[5(2'—2)T1[A(2‘—2)] [B(z-2)]" J(V(ﬂ] Eq. 20
I(z') ~[Bz-2)I B(z-2)[ [Az-2)))\ V(') '

En partant de la source, on peut écrire le vecteur courant dans les subdivisions a la
source en fonction des potentiels source et charge :

0) = B "[A@NO)+ B V() Eq. 21
En faisant la somme sur les lignes, et en tenant compte du fait que les potentiels sont
identiques quelles que soient les subdivisions, on a : Iy = aV(0)+BV(¥).

-3 3 [ peran) (ena)
ol | i=1j=1

nn .
p= 212([B(f)r1]; penc)
| At
En utilisant la condition initiale de début de ligne, on obtient alors une premiere
relation entre les potentiels source et charge : (ocZS + 1)V(O) =Vs—-BZsV(¢)

En partant de la charge, on va suivre la méme démarche pour trouver une seconde
relation faisant intervenir I'impédance de charge Zch.

I(0) =B vo)+ Bl [AwME©) Eq. 22
|, =-BV(0) - aV/(4)
(@Zch +1)V(£) = -BZchV(0)

D’ou on arrive a I'expression des potentiels source et charge uniquement en fonction
des impédances source et charge et de la tension d'alimentation.

V(0) = (aZch +1)

(0Zs + 1)oZch +1) - B?ZsZch
Vi) ~pZch

(oZs +1)fZch + 1) p2ZsZch

En résolvant (Eq. 21), on obtient alors le courant dans chaque subdivision en début
de ligne 1(0). Connaissant V(0) et I(0), on peut alors résoudre (Eq. 19) en prenant
z = 0 pour une position quelconque z’ le long de la ligne.

Ou en résolvant (Eq. 22), on obtient alors le courant dans chaque subdivision en fin
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de ligne I(¢). Connaissant V(¢) et I(¢), on peut alors résoudre (Eq. 19) en prenant
z = { pour une position quelconque z’ le long de la ligne.

Cette demiére solution engendre des signes négatifs, sources d'erreur dans la
manipulation mathématique. Voila pourquoi nous avons préféré la premiére
alternative. Mais les deux donnent bien entendu le méme résultat.

S'il y a plusieurs trongons en cascade :

Comme pour le calcul de 'impédance ramenée, la détermination du courant et du
potentiel le long du cable va se faire de fagon récurrente.

Voici détaillé I'algorithme de détermination du courant et du potentiel le long d’'un
cable sur I'exemple présenté Fig. 64.

0z1 072 (z3

Zch

R e X

Fig. 64 : 3 trongons en cascade

18" &tape :

On se raméne tout d'abord au cas d’un seul trongon en ne conservant que le trongon
proche de la source et en calculant 'impédance ramenée (Zram) par les autres

trongons (Fig. 65).

V(iz1)

Zram |-

V(0)

.

0 0z
Fig. 65 : Premiere étape, structure étudiée

5
>

Z

Les équations mises en place pour calculer les tensions en début et fin de trongon
sont alors celles établies lors du précédent paragraphe en remplagant Zch par Zram.

V(0) = («Zram +1) s
(0:Zs + 1faZram + 1) - p%ZsZram
V(ezl) = —fEfamn . Vs
(0Zs + 1)oZram + 1) - p<ZsZram

Il suffit ensuite de résoudre le systéeme (Eq. 20) pour le début et la fin de ce trongon
afin de connaitre le courant total et dans chaque subdivision a ces positions (Eq. 23).
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{m) - [Blez) ' [Aez)V(0) + Bz 'V (ez1) e
I(ez1) = —[B(ezN)'v(0) + [B(ez)[ [A(Lz )V (£21)

Connaissant V(0) et I(0), on connait alors le courant et le potentiel le long du cable
avec (Eq. 24).

(et el o

Les matrices A, B et Zc sont caractéristiques du trongon étudie.

A la fin de cette premiere étape on connait donc le courant total et par subdivision
ainsi que le potentiel le long du cable au-dessus du premier trongon.

2"% gtape :
Pour les trongons suivants, on connait maintenant le courant et le potentiel total au
début du trongon étudié. '
Il faut alors calculer I'impédance ramenée par les trongons suivants. Pour le second
trongon de notre exemple, ce sera I'impédance ramenée par le troisieme trongon et
pour ce dernier, ce sera 'impédance de charge (Fig. 66).
i(1z1) i(1z1+1z2)
o

0 122 z

Fig. 66 : Pour le second trongon

V(iz1) V(iz1+1z2)

/ Zram (w

h J

Le systéme (Eq. 24) devient alors pour le second trongon :

(V(fz1+€z2)}_ [A(z2)] [B(¢z2)] ]J(V(fzﬂ]
(621+ £22) "{[zc]‘1[8(5*:2)][2(,]*1 [z.'[Aez2)]z. )\ (ez)

I(£21) = -[B(ez2)] ' [A(z2)V (£21) + [B(£22)] V(421 + £22)

Eq. 25

Le nombre de subdivision n'étant pas le méme d’'un trongon a l'autre, les seules
grandeurs que nous pouvons utiliser a la limite des deux trongons sont les courants
totaux et les potentiels. ]

La somme de tous les termes de |(¢z1) donne le courant total en début de trongon
(it(¢z1)). Ce courant est connu (résultat de la premiére étape) de méme que le

potentiel V(¢z1). Ceci nous permet donc de déterminer V(£z1+£z2), potentiel a la fin
du trongon étudié.
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it(£21) - aV(£21)

V(ez1+ £z2) = 5

On résout ensuite Eq. 25 pour avoir le courant dans chaque subdivision de ce
trongcon au début et a la fin.

Connaissant ensuite les grandeurs en début de ce trongon, on reprend (Eq. 24) avec
les caractéristiques du trongon étudié pour trouver le courant et le potentiel le long du
cable au-dessus du trongon.

Et ainsi de suite pour les trongons suivants, jusqu’a la charge.

Remarque : Pour la seconde étape de ce calcul et les suivantes, on n'utilise pas
I'impédance ramenée par les trongons suivants. On pourrait le faire en calculant
differemment le potentiel en fin de trongon.

En effet :
(V(fzﬂ] ¥ { [A(¢z2)] - [B(¢z2)] ]] (V(£z1 + zzz)J

ez1) ) \~[z.'Buez2)lz. ' [z.[[Awz2)]z: )\ ezt + 22)

(ez1+ £22) = —[B(£z2)[ 'V (e21) + [Bez2) [A(ez2)V (121 + £22)

La somme de tous les termes de |(¢z1+¢z2) donne le courant total en début de
troncon (it(¢z1+£22)).
On en déduit alors le potentiel a la fin du trongon en faisant intervenir I'impédance
ramenée.

it(£z1+ £z2) = BV (£z1)— aV (£z1+ £z2)

Zram-it(£z1+ £z2) = V(£z1+ £z2) = —Zram - [_3\/(:?21) —Zram-aV(£z1+ £z2)
—Zram-BV(£z1)

V(¢z1+¢z2) = T 2

Les résultats de ce calcul sur des cas d’école ont donné les mémes valeurs.

Conclusion

Nous venons de montrer dans cette partie que I'approche MTL s’avere tres utile pour
modéliser les structures dans le domaine de la « RF ».

Pour l'instant les dispositifs étudiés sont relativement simples mais la méthode est
suffisamment généraliste pour que, une fois automatisée, elle donne toute
satisfaction pour des cas plus compliqués.
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4. Conception - Optimisation de systéemes

4.1 Principe de I'optimisation

Nous avons vu précédemment qu'une partie du calcul des caractéristiques
électriques des conducteurs repose sur des formulations analytiques. Il est donc
légitime d’envisager d’améliorer les structures en mettant en ceuvre des processus
d’optimisation, surtout que nous avons décelé au fil des applications traitées dans la
partie précédente différents critéres d’optimisation.
Plusieurs démarches sont envisageables. On pourrait en effet adopter un processus
itératif et effectuer autant de simulations que nécessaires pour améliorer le dispositif.
C'est bien entendu ce que tout concepteur fait dés qu'il est en présence d'un outil de
modélisation et que I'on appelle étude paramétrique. Mais cette démarche est vite
impossible dés que l'on peut faire varier simultanément beaucoup de parametres
('espace des solutions est alors trés vaste) et n'assure en aucun cas d'avoir obtenu
un optimum tout au plus une meilleure solution (si les différentes contraintes ont pu
étre prises en compte). De plus, cette approche ne convient pas a l'innovation car
l'utilisateur de [l'outil n'envisagera pas forcement spontanément certaines
combinaisons de parameétres (on part toujours d’un certain vécu).
Le mieux est d’utiliser un algorithme d’'optimisation sous contraintes.
Chronologiquement Nadége Piette dans sa these [PIE] a montré qu'il eétait
envisageable avec la méthode PEEC d'effectuer une optimisation des dispositifs a
I'aide d'algorithmes déterministes.
Nous disposons pour cela au laboratoire d'un environnement de conception
ProDesign, généraliste dans lequel I'outil de modélisation avec ces formulations
particulieres vient s'encapsuler [PRO]. Cet outil est développé par I'équipe CDI
(Conception et Diagnostic Integré) du laboratoire et commercialisé.
Cet outil permet de réaliser des optimisations sous contraintes a partir d'un modele
analytique qui consiste en :

e des équations permettant de décrire la ou les fonctions objectives,

e des équations permettant de décrire les différentes contraintes,
Le module de resolution (PEEC) est connecte a l'aide de fonctions externes
générées automatiquement. Ainsi vue de l'outil d’optimisation, notre méthode de
résolution est considérée comme une simple fonction mathématique au méme titre
que cosinus ou sinus et n'est pas dépendante de I'algorithme d’optimisation utilisé
[ATI 99]. Nous avons développé des générateurs automatiques de codes permettant
de générer ces fonctions externes pour ProDesign de fagon a ce que ['utilisateur n’ait
aucune ligne de code a écrire.
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Les algorithmes d’optimisation nécessitent souvent la connaissance de la dérivée du
modéle. Ce calcul de dérivée est entierement géré (de fagon transparente pour
I'utilisateur) par ProDesign concernant la partie analytique du modéle.

Lorsque le modele analytique est entré, il est nécessaire de donner le cahier des
charges comprenant le point de départ, le choix des parametres optimisables et la
définition des différentes contraintes.

Il s'agit ensuite de savoir quel algorithme d’optimisation utiliser :

* Les algorithmes déterministes ont I'avantage de converger vers un optimum
assez rapidement, surtout si on dispose des gradients analytiques, mais il faut
se rappeler que cet optimum ne peut étre que local.

e Les algorithmes génétiques vont explorer 'espace des solutions et tenter
d'atteindre un optimum global.

Actuellement seuls des algorithmes déterministes sont disponibles dans cet
environnement. lls sont de type SQP (Sequential Quadratic Programing). Et toutes
les optimisations présentées ici ont été réalisées a I'aide de I'algorithme CFSQP.

Le choix de cet environnement de dimensionnement permet d'éviter un
développement de code informatique important et délicat a réaliser, et, par
conséquent nous permet de consacrer plus de temps a la partie métier de la
problématique (développement du module de résolution). De plus ce choix ne nous
rend pas dépendant d'un algorithme d'optimisation. En effet ProDesign a été congu
de fagon a pouvoir rajouter d’autres algorithmes que ceux cités. ci-dessus, ceci
n'entrainant aucune modification du modéle, ni du module de résolution réalisé.

Le choix d’'entrer dans cet environnement de dimensionnement a conduit a
encapsuler notre module de résolution de fagon a pouvoir étre utilisé comme une
fonction mathématique habituelle (telle que la fonction sinus par exemple).

Jean-Michel Guichon a mis tout ceci en application pour le généraliser et montrer
ainsi que l'environnement de conception développé par I'équipe CDI était approprié
[GUI]. :

4.2 Applications

Optimisation d’agencement de conducteurs

La structure du jeu de barres horizontales de la Fig. 67 a été modélisée au
paragraphe 3.3 et on a montré un déséquilibre dans les pertes dissipées par phase
ainsi que dans la répartition de la densité de courant dans les différents conducteurs

de chaque phase. EI_ ________ .

I
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Fig. 67 : Structure modélisée avant optimisation

De plus, grace a notre approche, nous avons pu évaluer la contribution des différents
effets (effet de peau, effet de proximité) sur ces grandeurs.
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La proportion de l'effet de proximité sur ce dispositif laisse présager que I'on peut
améliorer la structure de ce point de vue. Une solution pour modifier ces pertes
pourrait étre d’agencer difféeremment les barres des phases. Ceci présente I'avantage
de ne pas toucher aux conducteurs de base (section des conducteurs).

Aussi nous avons lancé une procédure d’optimisation utilisant I'algorithme CFSQP
pour diminuer ces pertes totales en ne changeant que la position des conducteurs
dans un espace limité par des contraintes d’'encombrement (Fig. 67) [GUI 03-4].

Si les conducteurs sont tous libres de se déplacer dans cet espace, la solution
optimisée n'est pas réalisable industriellement donc pas réaliste. La position des
difféerents conducteurs est vraiment trés quelconque et il serait difficile de les
connecter ensuite en bout de jeu de barres au reste de la structure (Fig. 68a).

En revanche, si les conducteurs évoluent par paires dans cet espace, la solution
trouvée est réaliste. Fig. 68b montre alors le nouvel agencement. Dans ce cas, le
niveau des pertes est passé a 487 W.

Non seulement les pertes totales ont été diminuées mais aussi les pertes de chaque
phase avec un reéquilibrage entre les phases.

a)gain:32.2 % | b) gain : 20.5 %
Fig. 68 : Solution optimisée

Pertes avant optimisation | Pertes aprés optimisation Gain
(W) (W) (cas b)
Phase 1 222 168 24.3 %
Phase 2 158 149 5.7 %
Phase 3 233 170 27 %
Total 613 487 20.5 %

Tableau 3 : Pertes dans chaque phase aprés optimisation

Les conséquences de cette optimisation sont multiples.
Mais comment répercuter ce gain ?
On voit qu’en agencant differemment les barres il est possible de diminuer les pertes
du jeu de barres.
e On peut ainsi pour un méme niveau de pertes augmenter le niveau de courant
transporté et distribué par ces jeux de barres.
e On peut aussi pour un méme niveau de pertes et de courant diminuer la
quantiteé de cuivre en changeant la section et/ou la forme de la section des
conducteurs.
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Optimisation de la forme de la section des conducteurs

Pour évaluer le gain en matiére premiére qu'on est en droit d'attendre, nous avons
d’abord modélisé une nouvelle gamme de produits de notre partenaire industriel
Schneider : la gamme LINERGY. Cette gamme est constituée de conducteurs en
profilé aluminium. lls ont tous la méme forme extérieure et, selon le calibre en
courant, la section transverse est plus ou moins pleine de matiére.

Pour cette étude, il s'agira dans un premier temps d’identifier les endroits o I'on
pourra enlever de la matiere sans trop perturber la répartition de la densité de
courant donc les endroits ot on a le moins de courant c’est-a-dire ou la densité de
courant est la plus faible. On fera ensuite le ratio entre la quantité de matiere enlevée
par rapport a 'augmentation du niveau de pertes engendrée par cette modification
de section.

On s'est tout d'abord intéressé a la gamme 1600 A, c'est-a-dire celle pour laquelle la
section est pleine et donc celle que I'on pourra le plus évider.

La figure suivante (Fig. 69) présente la section d'un tel conducteur. La modélisation
d’'une telle section a été effectuée en la décomposant en plusieurs conducteurs de
section rectangulaire. .

Toutes les cotes ont été paramétrées de telle sorte a pouvoir faire varier les
dimensions de la barre. De plus il sera facile de décrire ensuite les autres barres de
la gamme LINERGY.

Fig. 69 : Section d’'un conducteur de la

gamme LINERGY 1600 A Fig. 70 : Densité de coura
conducteur

nt dans un

La simulation a été faite en deux temps.

e Tout d'abord la densité de courant est évaluée sur une seule barre et donc
une seule phase, a 50 Hz. Une longueur de 1.695 m de barre, chargée sur
une résistance qui permet d’'imposer un courant de 1600 A, a été modélisée.
Les résultats obtenus sont présentés Fig. 70.

On se rend compte d’'une répartition non uniforme du courant. On évalue une
différence de 0.75 10° A/m? entre le point ol la densité de courant est maximale et
celui ou elle est minimale, ce qui représente 50 % de la valeur minimale.

Pour cette méme barre, on peut aussi évaluer la contribution de l'effet de peau par
rapport au continu et estimer ainsi le gain escompté en modifiant la forme de la

section. Le calcul donne =1.226. On pourra donc espérer un gain de

continu

22.6 %.
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Dans un second temps, un trou a été aménagé comme suit :
- forme carrée
- centre situé au point de densité de courant la plus faible sur le profil ‘plein’
dans la-mesure ou il est possible de laisser 1.5 mm de matiére minimum
au niveau du contour extérieur (contrainte mécanique).

La figure suivante (Fig. 71) présente la densité de courant dans les deux cas
extrémes.

Fig. 71 : Densité de courant pour un conducteur troué (cas extrémés)

Sur les courbes suivantes (Fig. 72), on a tracé le gain en cuivre par rapport au gain
en puissance. Si I'on part du principe qu'1 % de cuivre gagné représente le méme
cout qu’'1 % de pertes supplémentaires engendrées, on se rend compte qu'il existe
un optimum : point d’intersection avec la bissectrice (droite en pointillé).

La pente de cette droite doit étre ajustée selon la valorisation des pertes électriques
par rapport au co(t matiére, mais I'intersection avec la courbe de puissance dissipée
fixe la limite haute d’'un éventuel processus d'optimisation.

Sur cette figure, on a aussi fait apparaitre les gains attendus sur des formes de
section plus traditionnelles (le cylindre et le carré troués en leur centre) calculés a
I'aide de formulations analytiques simplifiées. On voit ainsi que jusqu'a une certaine
taille de trou, les comportements des différents types de section sont tres proches.
Les isovaleurs de densité de courant sont semblables entre les différentes formes de
section. Ceci est trés intéressant car les formulations utilisées dans le cas d'une
section carrée ou cylindrique sont beaucoup plus simples et donc plus faciles a
mettre en ceuvre dans le cadre d’'un processus d'optimisation. Le trou que l'on
effectue se situe effectivement au niveau du minimum de densité de courant pour les
trois types de section.

Passée cette limite, on se rend compte que sur notre section, treés particuliere, le
minimum de densité de courant s’est déplacé. Le trou n'est alors plus localisé au
méme endroit.

Ainsi, jusqu'a 27% de cuivre enlevé, avec cette équivalence, le gain en cuivre est
supérieur au surcodt en pertes a compenser (on ne prend pas en compte d’autres
colts supplémentaires).
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Fig. 72 : Tracé des gains cuivre par rapport aux pertes en fonction de la forme de la
section et de la taille du trou

Nous voyons sur ces courbes que le fait de localiser le trou a I'endroit du minimum
de densité de courant a pour conséquence de mieux répartir le courant (« lisser les
pointes »). Nous voyons bien ceci sur la courbe suivante (Fig. 73). Ce n’est pas la
valeur maximale de densité de courant qui est diminuée mais la valeur minimale qui
est augmentée. On uniformise ainsi la répartition du courant dans le cuivre. Les
points « chauds » resteront donc aussi « chauds ». |l faut garder ce résultat a I'esprit
lorsqu'il s’agira ensuite de reboucler sur la thermique du dispositif.
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Fig. 73 : Variation de la densité de courant en I'absence (gauche) et en présence
d’un trou (droite)
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Maintenant que l'impact d’'un trou dans la section a été évalué sur une seule barre, il
faut envisager le cas d’'une structure triphasée.

Un premier calcul sur la structure existante est d’évaluer la contribution de l'effet de
proximité sur le niveau de pertes. Le tableau suivant (Tableau 4) montre que sur
cette gamme, l'influence de l'effet de proximité a été grandement diminuée. Ceci
montre que l'effet de peau est prépondérant dans cette architecture et va donc dans
le sens d’'une modification de la section du conducteur.
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Condition de simulation Pertes en W Ratio
Continu 249.7 1 ;

Effet de peau 306.2 1226 | +226%

Effets de peau et de proximité 322.8 1293 | +29.3%

Tableau 4 : Séparation des différents effets sur les pertes du jeu de barres

La figure suivante (Fig. 74) montre, et ce résultat n'est pas étonnant, que le fait que
la structure soit triphasée, on n'obtient pas la méme répartition de la densité de
courant dans les trois phases. Le cuivre n'est pas utilisé de la méme maniére. Donc
I'étude sur une seule phase comme nous l'avons faite précédemment peut étre
remise en question pour conclure sur la meilleure forme de la section des
conducteurs.

‘Phase 3

Phase 2

Phase 1

300

350 400

Fig. 74 : Densité de courant dans la structure triphasée

Partant de la structure triphasée initiale, nous avons creusé les barres pour évaluer
I'apport d'un trou sur les pertes totales. Le trou a été localisé au méme endroit que
pour la structure monophasée. Nous avons résumé sur le tableau suivant I'apport
d'un gain de 4 % en surface. Pour cela nous avons calculé les pertes en continu
(c'est-a-dire sans prendre en compte les effets de peau et de proximité). On retrouve
bien les 4 % gagnés sur la surface (pertes pdc %). Quand on les prend en compte,
cela ne rajoute, en moyenne, que 1.5 % de pertes supplémentaires (pertes pac %).
Cette valeur varie bien entendu d'une phase a I'autre mais en moyenne le gain est le
méme que pour une structure monophasée.

Dans les deux derniéres colonnes de ce tableau nous avons évalué I'impact de ce
trou sur la densité de courant. Le fait de creuser a I'endroit ou la densité de courant
etait la plus faible en monophasé conduit 2 une diminution du déséquilibre en
courant du systéme triphasé. .
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ralio de Perte pdc% ralio ac Perle pac% déseq/moy plein % déseq/moy trou %

n 1,002

1 1,041 4,085 1,018 1,794 3,068 2,766

2 1,041 4,085 1,014 1,424 4,837 4,782

] 1,041 4,085 1,012 1,223 1,768 2,015
may 1,041 4,085 1,016 1,480 3,224 3,188

Tableau 5 : Gains pour un trou en triphasé
P = 328W

- 8 =4*917-36) =3524mm?

AP=+1.5%

—_A0
" AS=4% Efficiency: +11%

Fig. 75 : Structure triphasée constituée de barres trouées : densité de courant dans
les barres

Au niveau de l'optimisation de la structure, la question qu'on peut Iégitimement se
poser est de ne pas mettre les mémes formes de barres partout. Et notamment, étant
donné que la structure est généralement équilibrée, on pourrait declasser le
conducteur de neutre pour gagner sur le poids cuivre. Il faut tout de méme vérifier
qu'il passe les différents tests, notamment sur un défaut de court circuit ou au niveau
des taux d’harmoniques.

Ceci ensuite concerne la stratégie de l'industriel sur ces dispositifs : généraliser au
maximum au risque de surdimensionner ou gagner sur les matieres premieres au
risque d'étre trop proche des limites de fonctionnement du dispositif.

En conclusion sur cet exemple industriel, une réelle amélioration du dispositif peut
étre envisagée en modifiant la section des conducteurs.

Un processus d’optimisation sur cette structure est envisageable car des gains sont
attendus. C'est un des objets de la thése de Jean-Paul Gonnet (these cifre
Schneider). D'ores et déja, ce dernier a amélioré la saisie du probleme afin de
s'affranchir du remaillage inévitable si on modifie la section des conducteurs.

Les gains escomptés sont ensuite a replacer dans un contexte plus grand dans
lequel il faut prendre en compte le cycle de vie du produit pour savoir effectivement
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s'il est judicieux ou non d'adopter telle ou telle amélioration obtenue a l'aide du
processus d'optimisation.
Pour ce faire, Schneider dispose d'un outil développé par TADEME (Agence pour la
maitrise de I'énergie) qui s'appelle EIME. Il intégre les facteurs suivants :

- prix de la matiére premiére (avec le colt pour I'environnement de son

procédé d’extraction),

- lieu d'utilisation du produit,
On peut ainsi, sur une grande échelle, estimer les gains et les dégradations
produites par différentes solutions envisagées. A ce stade |a, on se rend compte que
maitriser les caractéristiques électriques parasites des conducteurs ne suffit pas
[GON 03], d’autres critéres entrent en jeu pour le choix des structures a installer.

Ainsi, a titre indicatif, la production annuelle de Schneider Electric ciblée pour 2005
est de 500km de conducteurs en se limitant aux segments de courant compris entre
250A et 5000A sous 380V triphasé (marché tertiaire et industriel). Schneider Electric
détient environ 10% du marché mondial accessible des jeux de barres et
canalisations préfabriquées.

La puissance dissipée par un meétre de conducteur est de 178 W. Il s’agit d'une
moyenne pondérée sur les différents segments de puissance. Ce chiffre est a
rapprocher des 885 W observés pour le jeu de barre Magellan (gros calibre).

La durée de vie d'un jeu de barres ou d'une canalisation est de 15 ans.

On considere que le facteur d'utilisation moyenné sur cette durée des conducteurs
est de 10% (soit environ un tiers du courant nominal pour une utilisation a plein
temps).

L’énergie consommée par I'ensemble des conducteurs décrits installés sur un an a
marché constant estde : E =0.1x5-10°% x178 x15x365x 24 = 11.68 TW -h

Les exemples traites montrent que :
» L’optimisation de 'agencement de conducteurs permet a elle seule un gain de
I'ordre de 25% sur la puissance, vu les espacements de conducteurs.
» L'optimisation de forme est susceptible, appliquée seule, de réduire la
puissance totale de 10% a 15%, vu les dimensions de conducteurs traités.

Sur la base des exemples déja traités, nous avons pour objectif de réduire de 30%
sur I'ensemble des segments les puissances dissipées, par application successive
des deux processus d'optimisation évoqués ci-dessus.

L'’économie d'énergie accessible par l'installation de jeux de barre et canalisations
(nouvelles installations et remplacement) optimisés par la méthode présentée est de
E=0.30x11.68=3.5TW-h par année, consolidée au niveau mondial pour un

marché sans croissance (or on constate actuellement un phénoméne d’extension du
marché canalisations préfabriquées qui se substituent aux cables).

Placement des trous dans des bus barres

Comme je l'ai déja dit, la méthode PEEC a été initialement utilisée pour des besoins
d’électronique de puissance. Méme si les exemples présentés précédemment sont
plutét du domaine de I'électrotechnique, il est possible d'envisager d’optimiser le
cablage des structures d'électronique de puissance. Nous allons appliquer ceci aux
bus barres qui sont largement utilisés en électronique de puissance pour cabler les
modules de puissance. Tres peu inductifs, grace au phénomene de self-antiself
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provoqué par I'empilement des plaques de cuivre, ils ont pour réle de distribuer le
courant dans des associations (paralléles) de composants. La méthode PEEC a été
utilisée pour les modéliser et évaluer leur réle sur la répartition du courant lors de
mise en parallele de modules ou pour identifier le trajet des lignes de courant et la
présence ou non de points chauds [CLA 96-1]. La géométrie de ces plaques est trés
particuliere car il faut tenir compte de contraintes mécaniques nombreuses de tenue
meécanique mais aussi d'acces aux composants (passage de vis et autre). Aussi des
frous sont pratiqués dans les difféerentes plaques. Pour [linstant hormis ces
contraintes mecaniques, il n'y a pas de critéres qui permettent de savoir ou placer les
trous pour répondre a des besoins d'équilibrage de courant, par exemple, dans une
mise en parallele. Sachant qu'on sait modéeliser les bus barres, on va donc essayer
de les optimiser en cherchant a positionner de fagon judicieuse les trous. C'est 'un
des objectifs présentés par Jean-Luc Schanen dans son habilitation a diriger des
recherches [SCH] et qui doit étre traité par Christian Martin durant sa thése en
contrat Cifre avec la société MGE-UPS.

4.3. Conclusions et perspectives

Dans cette partie, nous avons présenté comment faire évoluer notre démarche
de modélisation de l'analyse de structures vers leur conception. Les premiers
résultats sont encourageants et laissent entrevoir des gains industriels élevés.
Néanmoins, tout n’est pas ficelé. En effet, il reste a explorer plusieurs pistes.

Diversifier les algorithmes d’optimisation utilisés
Jusqu’alors, dans notre démarche d'optimisation, seuls les algorithmes déterministes
ont été testés. Cela convient relativement bien lorsqu’il s’agit de jouer sur I'effet de
proximité pour améliorer les structures. En effet, un remaillage de la section n'est pas
nécessaire et ainsi le nombre de subdivisions de chaque section est toujours le
méme. La description des équations électriques de chaque conducteur est alors
unique au cours du processus d’optimisation.
Cependant, avec cette approche, et vu les probléemes que nous avons ftraités, nous
avons pu mettre en défaut les algorithmes déterministes. En effet, cette démarche
nécessite de partir d’'un point initial et ensuite, en fonction de la valeur de la fonction
objectif et des différents gradients, on cherche une solution meilleure. Sur une
structure similaire a celle présentée Fig. 67, 'algorithme d’optimisation a convergé
mais sans amélioration sensible de la solution initiale. Cela voulait dire que le point
de départ était proche du minimum local atteint par I'algorithme. Il fallait donc sortir
de ce minimum local. Pour ce faire, Jean-Michel Guichon a imaginé un processus
d'optimisation décomposé en plusieurs étapes [GUI 03-3] :

- tout d’abord, on génére de fagon aléatoire difféerents points de départ (ce

nombre étant choisi par l'utilisateur).
- ensuite on applique l'algorithme déterministe pour tous ces points et on
garde le meilleur.

On pense ainsi pourvoir éviter les paliers et atteindre plusieurs minima locaux.
Testée sur différentes structures, cette approche a donné des résultats tout a fait
satisfaisants montrant que plusieurs solutions géométriques correspondaient a la
méme valeur de la fonction objectif Fig. 76.
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Fig. 76 : Deux optimisations donnant la méme valeur de la fonction objectif

Cependant, cette approche est difficile a mettre en ceuvre lorsqu'il s'agit de modifier
la forme de la section des conducteurs. La technique ici consiste plus a mailler de
maniére assez dense les conducteurs et a enlever des subdivisions a I'endroit ot on
veut enlever de la matiére. Pour explorer I'espace des solutions, il est envisagé dans
ce cas d’utiliser les algorithmes génétiques avec Jean-Paul Gonnet durant sa thése.

Travailler sur la robustesse des formulations utilisées

La formulation analytique sur laquelle repose le calcul de la mutuelle inductance
entre deux conducteurs élémentaires ne fait intervenir que les paramétres
géomeétriques du dispositif a savoir dimensions (largeur, épaisseur et longueur) des
conducteurs ainsi que leur position relative. Dans la majorité des cas, |'évaluation
numeérique de cette fonction ne pose pas de probleme. Il y a cependant des cas
extrémes pour lesquels la formule diverge et aboutit @ des non sens : mutuelle entre
deux conducteurs plus élevee que leur inductance ou plus élevée quand ils sont
eloignés que quand ils sont proches ou encore changement de signe.

Nous avons constaté que ceci intervient quand nous sommes dans des
configurations géométriques particulieres comme des ratios sur les dimensions ou
distances trés élevés. Cette « faiblesse » de la formulation peut limiter le processus
d'optimisation car transitoirement, durant la recherche de la solution, l'algorithme
peut étre amene a explorer des solutions qui se trouvent dans de telles conditions et
diverger. Il faut donc étre sir des formulations utilisées et de leur domaine de
validité. Lorsque celui-ci aura bien été identifié on pourra alors rechercher d'autres
formulations, plus ou moins simplifiées, qui permettront de couvrir tout I'espace des
solutions.

Parmi elles, grace a l'optimisation de section que nous avons effectuée, on s'est
rendu compte que le tracé des isovaleurs de densite de courant permettait une
simplification de la formulation étudiée puisque dans ce cas, tant que les isovaleurs
sont des cercles, on peut assimiler notre section a un cylindre de méme section.
Néanmoins, il faut poursuivre la définition exacte du domaine de validité de la
formulation et identifier quels sont les termes qui divergent.

Lorsque ce travail sera finalisé, il suffira alors de mettre en place un algorithme de
décision de la meilleure formulation a utiliser la moins sensible, la plus stable, afin
d’éviter les problemes de divergence.
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5. Intégration - Vers une plate-forme logicielle

La méthode de modélisation PEEC présentée dans ce manuscrit a été codée et ceci
a donné naissance au logiciel InCa3D (Inductance Calculation) qui est présent chez
plusieurs industriels et universitaires partenaires. Cette version du logiciel a rendu et
rend encore de grands services en terme de modélisation mais son ergonomie est
limitée et son utilisation par des ingénieurs d'études n'est pas envisageable car elle
nécessite encore trop de manipulation de données via des fichiers notamment pour
étre simple.

En ce qui concerne les applications de la méthode TLM, une maquette a été créée,
InCaCnes, et a montré la faisabilité de toutes les techniques de calculs développées
dans ce manuscrit. Néanmoins cette version est moins aboutie que InCa.

De plus, progressivement, d’'une simple modélisation de la connectique a I'aide de
schémas électriques équivalents nous nous sommes dirigés vers une analyse des
structures de plus en plus complexes en envisageant leur optimisation. Ceci a
nécessité une réflexion profonde sur I'outil.

Tout d'abord, nous avons identifié les différentes étapes qui seront vues comme
autant de modules a connecter et a faire dialoguer. Cette volonté de séparer les
differentes phases de la modélisation permet de travailler sur un aspect en particulier
sans dégrader les autres mais aussi de faire du développement de code en parallele
ainsi que des connexions avec des outils existants (cf. § 5.1).

Une fois ce travail effectué, il faut alors « rentrer » dans les différents modules et
spécifier précisément les objectifs attendus. C'est ce qui est présenté dans cette
partie.

5.1 Identification des différents modules indépendants

La modélisation de tout probléme passe inévitablement par les différentes étapes
suivantes : )

- description géométrique,

- description électrique,

- maillage,

- calcul du modéle électrique équivalent.
Dans la partie 3 nous avons présenté l'utilisation du modéle du cablage en vue
d’analyser le dispositif : recherche de courants, pertes, densités de courants,
induction, ... .
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Toutes ces fonctionnalités ont été définies comme autant de modules indépendants.
En fait, ceci a pour avantage de pouvoir rajouter autant de post traitements que
nécessaire en fonction de ce qui est recherché : densité de courant maximale, AJ, ...
sans toucher au cceur méme de la résolution (premiére étape).

Ainsi, on aboutit a un outil modulaire (Fig. 77) et donc évolutif qui permet de calculer
un grand nombre de grandeurs. Le format des résultats a éte voulu volontairement
simple afin de pouvoir trés facilement se connecter a des outils de tracé de courbes
tels que Excell, Mathcad, Matlab, ....

Descriplion de la géométrie des conducteurs

'

Description électrique du dispositif etudie

!

Maillage des conducteurs

'

Résolution : premiére étape

Schéma éleclrique équivalent des conducteurs
élémentaires : indépendant de la fréquence

Résolution : seconde élape

Résolution des équations de circuit | Réduction du circuit électrique

I )

Courantpar  Courant Densité de Pertes Circuit électrique équivalent des connexions

Crandeurs primaires subdivision  global ~ courant (nombre limité d'entrées / sorties)
/ \:
Grandeurs secondaires Induction Efforts
électrodynamiques

Fig. 77 : Architecture d'InCa avec la méthode PEEC
5.2  Vers une plate-forme de formulations

Dans la partie 2 nous avons montré que selon les hypothéeses effectuées, on pouvait
utiliser des formulations différentes. La philosophie de la méthode PEEC qui consiste
a geneérer un schéma électrique équivalent est conservée et on demande alors a
I'outil de se présenter en tant que serveur de formulations.

Dans ce manuscrit deux approches ont été présentées correspondant a deux
problématiques bien distinctes : prise en compte ou non de la propagation.

Nous avons montré que la démarche de modélisation est la méme mais les
formulations utilisées pour construire la matrice impédance des conducteurs
élémentaires sont différentes.

Aujourd’hui, pour des raisons pratiques, deux logiciels coexistent : I'un reposant sur
la méthode PEEC, InCa et I'autre reposant sur la méthode MTL développée pour les
besoins du CNES, InCaCnes.

Dans le futur, une des évolutions logiques serait de proposer un méme outil,
intégrant les différentes formulations développées et dans lequel I'utilisateur irait
« piocher ».
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De plus au sein méme d’'une approche, selon les hypothéses simplificatrices ou les
grandeurs recherchées, les formulations a employer varient.
On peut donc envisager le schéma suivant Fig. 78 :

Descriplion de la géomélrie des conducleurs

¥

Description élecirique du dispasilif étudié

o

Choix des formulations appliquées aux différents conducteurs
*Formulation volumique sections rectangulaires

Formulation volumique sections circulaires

*Formulation surfacique

Formulation filaire

«Formulation volumique avec plan de masse parfait
Formulation volumique linéique

¥

Mailage des conducleurs

¥

Résolution : premiere étape

Schéma électrique équivalent des conducteurs
élémentaires : indépendant de la fréquence

Reésolution : seconde étape

Résolution des équations de circuit | Réduction du circuit électrique

R SN

Courant par subdivision Circuit électrique Impédance ramenée

Potentiel et courantle  gquivalent d
Courant global quivaieii-des Impédance vue de la source
Densité de courant long des conducteurs  connexions

Pertes

Fig. 78 : Plateforme de formulations .

Le solveur est alors vu comme une macro-calculatrice sur laquelle on aurait toutes
les formulations et l'intelligence nécessaire pour les utiliser dans la phase d’analyse a
bon escient.

Bien entendu, cette plateforme de formulations devra étre en permanence
réactualisée et alimentée par de nouvelles formulations afin d'élargir le champ
d’applications de la méthode de modélisation. _

Par exemple, une formulation permettant de modéliser des conducteurs faisant un
angle quelconque entre eux (non paralleles et non perpendiculaires) a été
developpée durant ma thése pour I'approche PEEC. Il reste a l'implanter dans le
solveur et a la valider dans des configurations pertinentes.

Pour I'approche MTL, des travaux ont aussi été initiés dans ce sens [CLA 02-2]. Un
petit solveur dans lequel les formulations et le processus de modélisation présentés
aux paragraphes 2.7 et 3.8 a été développé. Nous avons montré précédemment
'avantage de la méthode MTL qui présente une philosophie de modélisation trés
proche de la méthode PEEC. Son intégration dans cette plateforme logicielle
permettra ainsi d’élargir le champ des applications étudiées.
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De plus, des travaux de recherche sont en cours pour essayer de prendre en compte
la présence de matériaux magnétiques dans les dispositifs. Ceci est certes possible
en faisant appel a la méthode des éléments finis (post-doc de Jean-Michel Guichon)
comme nous le verrons ultérieurement. Mais la voie vers une ou des formulations
applicables dans certaines configurations est toujours explorée.

5.3 L'étape du maillage

Comme pour beaucoup de méthodes de modélisation, il est nécessaire de mailler le
probleme pour modéliser le plus fidelement possible les phénoménes physiques en
jeu.
L'avantage indéniable de la méthode PEEC vis-a-vis de la méthode des éléments
finis par exemple, est que cette étape de maillage est moins critique. Il n'est pas
nécessaire de mailler I'air et ainsi le nombre d’inconnues est relativement limité.
Néanmoins, étant donné le modeéle établi, cela conduit a des matrices pleines
complexes dont la manipulation limite les performances de l'outil car sujette aux
capacités des calculateurs utilisés.
De plus, autant il est bien connu que metire 2 éléments dans I'épaisseur de peau
avec la méthode des éléments finis suffit a obtenir des résultats convenables, autant
avec I'approche PEEC, nous n'avons pas eu cette démarche. Pour des cas d’école
ou des problemes isolés, nous avons essayé de savoir quelle était la meilleure
maniére de mailler. Mais il faudrait généraliser cette étude au deux cas de maillage
(1D et 2D) présentés dans ce manuscrit. Nous savons d'ores et déja que selon la
grandeur recherchée l'impact du maillage est différent. Il reste a synthétiser les
résultats et traiter tous les cas possibles.
Avec l'outil actuel, le maillage 2D présente de nombreux inconvénients :

- bords enlevés (probléme de représentation fidéle de la géométrie),

- maillage uniforme (probleme de densité de maillage),

- liaison électrique entre nceuds (manuelle),
Pour toutes ces raisons, il devient indispensable d'améliorer cette étape de la
modélisation qui on le sent bien va devenir cruciale dans un processus
d'optimisation.
De plus, bien maitriser le maillage va faciliter la possibilité de se coupler avec
d’autres méthodes de calcul, les éléments finis par exemple, puisqu'on aura alors
identifié les points sur lesquels mettre les conditions aux limites.

54 Couplages

Dans ce paragraphe, deux couplages intéressants de la méthode PEEC sont
présentés.

Le premier type de couplage est un couplage de post-traitement. Il peut concerner le
domaine de I'électronique de puissance quand il s’agit d'utiliser de fagon rapide et
systématique le schéma électrique équivalent issu de la modélisation sur InCa. Mais
il peut aussi concerner les autres domaines de la physique en proposant un
couplage « faible » avec des disciplines telles que la mécanique ou thermique.

Le second couplage est envisagé pour palier une déficience de la méthode, a savoir
la non prise en compte de la présence de matériaux magnétiques. Il s'agit la d'offrir
une voie qui permette de ce fait d’élargir le domaine d’applications de la méthode
PEEC.
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Couplage avec un simulateur électrique

L'un des métiers d'InCa est de fournir un schéma électrique équivalent a constantes
localisées de la structure modélisée. Ce schéma, une fois réduit, est alors inséré
dans un simulateur électrique afin de pouvoir prédire les formes d’ondes en tension
et courants et evaluer ainsi les surtensions éventuelles, les couplages puissance —
commande, par exemple.

Il est clair que pour éviter toute manipulation de données, cette étape doit étre
automatique. Le format du modele doit étre le plus général possible afin qu'il soit
lisible par différent simulateurs. Les principaux outils utilisés en électronique de
puissance sont Spice et Saber.

Pour ce faire Jean-Luc Schanen [SCH] a présenté un modéle et réalisé une premiére
maquette de couplage. Cette derniére repose en partie sur la création manuelle et
automatique de plusieurs fichiers pour transférer les bonnes données a Saber en
I'occurrence. Une bonne connaissance des deux outils est donc nécessaire ce qui
n'est pas a la portée des utilisateurs potentiels qui n'ont pas le temps de se former
aux différentes techniques de modélisation et doivent aller vite & I'essentiel. Dans un
souci de généricité de I'approche, il reste a spécifier les besoins pour rendre cette
maquette utilisable par tout un chacun.

Couplage avec les autres domaines de la physique

Dans ce type de couplage, les résultats de la modélisation avec InCa constituent une
donnée d’'entrée du logiciel concerné par le couplage. Ce dernier est donc dans un
seul sens, de InCa vers l'autre outil, c'est pourquoi je I'ai qualifi¢ de couplage
« faible ». Inca vient donc alimenter I'outil considéré.

Pour le domaine de la thermique, ce seront les densités de courant ou les
puissances dissipées par les dispositifs qu’il faudra lui fournir.

Pour le domaine de la mécanique, nous sommes capables de calculer des densités
d’effort. Ce seront alors autant de contraintes que I'on saisira dans I'outil concerné.

Couplage avec les éléments finis
Comme nous l'avons dit précédemment, la méthode PEEC ne se veut pas
concurrente des éléments finis mais au contraire est complémentaire. Elle permet,
beaucoup plus rapidement de répondre a un certain nombre de questions mais est
forcéement restreinte dans ses ambitions. -
Il est donc envisagé de faire dialoguer les deux approches pour tirer au maximum
profit des avantages de chacune d’elles.
Etant donné que la premiere version de logiciel InCa repose sur les bases
informatiques de Flux3d, logiciel éléments finis développé par le laboratoire, nous
disposons de tous les interlocuteurs privilégiés pour faire aboutir ce couplage.
Un des points bloguants de la méthode PEEC est qu'on ne peut pas prendre en
compte la présence de matériaux magnétiques dans les dispositifs. Or dans
certaines applications a modéliser le fer est présent, que ce soit de simples armoires
ou des blindages intentionnels.
Mais I'une des raisons pour lesquelles nous n'avons pas utilisé dés le départ les
éléments finis est que la géométrie des dispositifs est trés complexe avec de grandes
disparités dans les dimensions et une part importante d’air a mailler.
L’idée dans ce couplage est d'utiliser au mieux les avantages des deux méthodes :

- traiter rapidement des géométries complexes tridimensionnelles avec la

méthode PEEC,
- prendre en compte les matériaux magnétiques avec les éléments finis.
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Cela consiste donc dans un premier temps a résoudre le dispositif sans prendre en
compte les matériaux magnétiques avec I'approche PEEC. On résout alors le
systeme pour obtenir les courants dans les différents conducteurs.

Ces courants seront alors décrits dans les éléments finis et plus particulierement
dans Flux3d comme des inducteurs (ou bobines). On décrit ensuite les matériaux
magnétiques dans 'outil éléments finis.

A ce stade, on est capable de calculer les courants induits par les courants sources
(conducteurs) dans le blindage (matériau magnétique).

On peut alors connaitre le champ en tout point di aux courants source et courants
induits (superposition) en I'absence de saturation.

Durant son travail de DEA, Bassem Khaddhour a montré la faisabilit¢ d’'une telle
démarche avec tout de méme des difficultés concernant la description des
caractéristiques physiques des différentes régions du dispositif, leur maillage et la
formulation la mieux appropriée selon les grandeurs recherchées [KHA].

La figure suivante (Fig. 79) montre le résultat sur un jeu de barres horizontal
(problématique Schneider) entouré de plaques magnétiques.

18 bars (3 phases) )
Blindage autour des conducteurs

Fig. 79 : Modélisation Flux3d d’un jeu de barres horizontal — courants induits dans le
blindage

Si I'on arréte la, la modélisation, on a ainsi réalisé un couplage faible puisqu'on
suppose que les courants induits qui se sont développés dans les matériaux
magnétiques ne vont pas venir perturber les courants initiaux (valeur et distribution).

Pour répondre au probléme précédent, la description des inducteurs ne se fait plus
en donnant le courant calculé par InCa mais en décrivant les inducteurs a l'aide de la
matrice impédance, résultat de la premiére phase de la résolution, avec les
équations de circuit dans I'air. Les courants dans les inducteurs qui sont alors les
conducteurs élementaires issus du maillage dans InCa ne constituent plus une
entrée mais seront le résultat de la résolution du probléme complet (avec les
matériaux magnétiques) avec les éléments finis. A ce moment |a, tout étant résolu
d'un coup, on connaitra l'influence des courants induits sur la distribution du courant
dans les conducteurs. De plus, dans l'air, le nombre d’inconnues a calculer sera
reduit puisque, finalement, InCa fournit non seulement la matrice impédance mais
aussi le champ H.

Cette voie est en cours d’expérimentation.
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Mais il n'est pas nécessaire d'étre en présence de matériaux magnétiques pour
envisager un couplage entre les deux méthodes de modélisation.

En effet, toute I'approche développée avec la méthode TLM peut étre couplée avec
une approche éléments finis. C'est d'ailleurs un des théemes de la thése de B.
Nekhoul [NEK]. Ce dernier a en particulier travaillé pour EDF sur le calcul du
rayonnement d'un réseau de mise a la terre et a principalement développé des
formulations et modéles pour Flux3D. On pourrait envisager de reprendre son travail
et de réaliser une partie des calculs avec I'approche présentée dans ce manuscrit.
Ceci confererait rapidité et simplicité de mise en oeuvre des calculs. De plus I'aspect
semi analytique des résultats est appréciable pour faire du « reverse engineering ».
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6. Conclusions

Dans ce manuscrit, un processus de modélisation de conducteurs électriques de tout
type a été présenté. Il repose sur deux approches de modeélisation, PEEC et MTL
selon que l'on recherche un schéma a constantes localisées ou réparties pour
prendre en compte les caractéristiques intrinséques du cablage. Chacune de ces
deux approches repose bien entendu sur des méthodes et formulations différentes
selon la finesse du modéle recherché, la géométrie du dispositif étudié.

Ces méthodes et formulations sont décrites de maniére exhaustive dans ce rapport
que ce soit pour des structures d’électrotechnique (basses fréquences) que
d'électronique de puissance (hautes fréquences) ou pour I'électronique bas signal
(prise en compte de la propagation).

Une fois etabli le schéma électrique équivalent des connexions, il faut alors étre
capable de conclure sur le bon fonctionnement et les performances de la structure
etudiée. Pour ce faire, de nombreuses grandeurs sont calculées en post-traitement
comme le courant global dans les conducteurs, la densité de courant, les pertes
totales du dispositif, I'induction ou les efforts. Tout ceci permet alors d’analyser dans
son intégralité la structure, seule ou dans son environnement d'utilisation (avec les
autres composants semi conducteurs ou autres).

Bien entendu, savoir analyser et comprendre le fonctionnement d’'un dispositif est
séduisant, I'étape qui suit est de pouvoir 'améliorer.

Cela peut passer par I'expérience, comme c'est le cas actuellement dans l'industrie,
mais ce n'est pas suffisant. On a fait alors appel a des outils de conception qui sont
bien adaptés dans notre cas puisque une grande partie des calculs repose sur des
formulations analytiques et est donc rapide a évaluer. Ceci a nécessité de bien
identifier les hypothéses de calculs souvent simplificatrices qui ont amené a
accélérer |'optimisation des structures.

Nous avons pu montrer sur plusieurs applications ou tests que les gains escomptés
en appliquant un processus d'optimisation sur la méthode de modélisation
développée sont tres encourageants et nous poussent a poursuivre dans cette voie
pour ameéliorer non seulement la disposition des conducteurs les uns par rapport aux
autres (effet de proximité) mais aussi leur forme (effet de peau).

Ceci dans le seul but d'optimiser I'utilisation de la matiére.

Une grosse partie des applications de cette approche va permettre ainsi de
contribuer a I'effort collectif de la maitrise de I'énergie puisque le soutien de 'ADEME
est avéré pour tous les travaux effectués en collaboration avec Schneider Electric.

Un logiciel d’évaluation du cycle de vie d’'un produit a été utilisé pour quantifier par
exemple les gains escomptés avec notre approche. Méme si, grace aux outils et
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méthodes de conception que nous avons développés, nous montrons qu'il est
possible d’améliorer un dispositif, les autres facteurs intervenants dans le calcul du
cycle de vie d'un produit sont tres nombreux et pour certains difficilement
identifiables ou quantifiables. En effet, selon le lieu d'utilisation ou de fabrication d’'un
produit les colts annexes concernant par exemple les lieux de provenance de la
matiere premiére, c'est-a-dire les colts d’extraction et d’acheminement ne seront pas
les mémes.
On voit donc que nos résultats sont certes trés encourageants mais ils ne suffisent
pas a eux seuls a justifier des changements radicaux de fabrication ou conception.
Néanmoins, ils apportent parfois des éléments supplémentaires intéressants
(existence de solutions non envisagées a I'aide de I'expérience).
On voit donc tout l'intérét de disposer d'un environnement de modélisation simple
d'acces, fournissant en post-traitement le maximum d'informations et donnant la
possibilité de réaliser des couplages avec les autres domaines de la physique.
C'est dans ce sens que nous envisageons la plateforme de modélisation et de
conception développée autour de la méthode PEEC utilisée.
Soulignons que la nécessité de travailler sur la modélisation, I'analyse et la
conception des interconnexions a été initiée par les applications.
C’est pour cela que cette habilitation a diriger des recherches ne peut pas étre trop
généraliste ou conceptuelle et que les perspectives présentées pour les différentes
parties de ce manuscrit sont des visions a moyen terme.
Nous sommes en effet tributaires des applications industrielles et sauts
technologiques. Ces derniers engendreront :

- soit des changements de formulations,

- soit une amélioration telle qu’il ne sera plus nécessaire de prendre en compte

les interconnexions,

- soit un abandon de cette modélisation car trop ardue.

Bref, en un mot, nous ne pouvons dans ce domaine qu'étre suiveur.
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Glossaire

Noms des différentes méthodes et approches de modélisation

PEEC : Partial Element Equivalent circuit (Modéle a constantes localisées)
rPEEC : Retarded PEEC (prise en compte du retard avec I'approche PEEC)
TLM : Transmission Line Model (Modele a constantes réparties)

MTL : Multi Conductors Transmission Line

MoM : Méthode des moments
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Annexe A : Modélisation d’un plan de masse — Comparaison des méthodes des
images et PEEC - Validation des hypothéses de calcul

Dans cette annexe, nous allons présenter une étude sur la modélisation d'un plan de
masse. Les deux approches, méthode des images et méthode PEEC seront
comparées. L'influence des différents paramétres distance au plan de masse,
epaisseur du plan de masse et dimensions transverses sera étudiée. Et les
hypotheses de chacune des approches validees.

Tout ceci sera entrepris sur le cas d'école classique d'une boucle rectangulaire
d’épaisseur 300 um et de surface 40 cm? au-dessus d’'un plan de masse de 300 um
d’'épaisseur distant de 1 mm de la boucle. Il est deux fois plus grand que la boucle.
Ce sont des dimensions que nous retrouvons typiquement dans des applications
d’électronique de puissance.

La boucle rectangulaire qui est dessus le plan de masse a été maillée afin de
prendre en compte I'effet de eau dans les conducteurs.

Les grandeurs auxquelles nous allons nous intéresser sont l'inductance et la
résistance de la boucle rectangulaire et leur variation avec la fréquence.

Nous allons comparer les deux méthodes de modélisation : méthode des images et
PEEC.

La méthode des images

Comme présenté dans le manuscrit, la méthode des images consiste a remplacer un
conducteur au-dessus d'un plan de masse parfait (infini et infiniment conducteur) par
ce méme conducteur et son image parcourus par des courants opposés s'il est
parallele au plan (a) et des courants de méme sens s'il est perpendiculaire au plan
(b).

Dans le premier cas, son inductance équivalente est L’y = L1 - My;.

Dans le second cas L'{ = L1 + My;.

La résistance partielle quant a elle est inchangée car le plan de masse est considéré
comme infiniment conducteur. Ceci a pour conséquences de considérer que les
courants qui circulent dans le plan de masse sont surfaciques.
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La figure suivante présente les caractéristiques électriques de la boucle lorsqu’on fait
varier la distance h entre la boucle et le plan de masse.
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On se rend compte que plus on s'éloigne, plus les valeurs de R et L sont élevées et
on voit une variation avec la fréquence d'autant plus marquée que les conducteurs
sont éloignés du plan de masse.

La méthode PEEC

Nous avons fait la méme étude que précédemment mais en utilisant la méthode
PEEC. Le plan de masse est maillé en 2D assez grossiérement.

La figure suivante présente les résultats obtenus comparés a la méthode des images
pour I'inductance.

Nous pouvons nous rendre compte qu’en ce concerne la partie inductive, les deux
méthodes convergent vers la méme valeur pour les hautes fréquences ce qui est
concevable étant donné qu'a haute fréquence les courants susceptibles de se
développer dans le plan de masse auront tendance a circuler en surface (hypothése
de la méthode des images).

En revanche, ceci n'est plus vrai a basses fréquences, ce qui est bien pris en compte
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par la méthode PEEC et non par la méthode des images.

A partir de quelques dizaines de kilo Hertz, I'eécart entre les deux méthodes est faible
et le sera d’autant plus que le plan de masse sera éloigné de la boucle rectangulaire.
Néanmoins, les valeurs prises pour h sont réalistes.

Ainsi selon le domaine fréquentiel de fonctionnement de la structure étudiée, il sera
judicieux de choisir 'une ou l'autre des méthodes.
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En ce qui concerne la partie résistive, les valeurs trouvées avec la methode PEEC
sont plus élevées qu'avec la méthode des images ce qui correspond au fait que le
plan de masse n'est plus considéré comme infiniment conducteur.

Nous avons ensuite fait varier I'épaisseur (ep) du plan de masse.

Avec la méthode des images, ce dernier étant considéré comme infiniment
conducteur, les courants se développent donc a la surface et il est donc sans
épaisseur.

Avec la méthode PEEC, le volume a toute son importance.

Nous nous sommes mis a une distance h fixe.

Les courbes présentées ci-aprés montrent qu’effectivement, I'épaisseur joue un réle.
D’autant plus que le maillage 2D que nous avons adopté est réalisé en une seule
couche, donc nous ne pouvons pas prendre en compte l'effet de peau dans
I'épaisseur. Pour cela il faudrait développer un modéle 3D a la méthode PEEC.

Plus le plan de masse est épais, plus I'écart sur la partie inductive entre les deux
méthodes a haute fréquence est élevé. On observe en revanche une diminution de la
contribution résistive lorsque I'épaisseur du plan de masse augmente. Ce qui est
légitime puisque la section offerte a la circulation du courant augmente.
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Enfin nous avons fait varier les dimensions transverses du plan de masse pour
établir la validité de I'hypothése plan de masse infini de la méthode des images.
Nous avons étudié 3 cas :
le plan de masse est celui présenté sur la figure du cas étudié de surface deux

12:10 7

410 ®

2.0 °

fois plus élevée que la surface de la boucle appelé plan de masse moyen,

la surface du plan de masse est égale a la surface de la boucle (la majorité
des cas d’électronique de puissance), appelé plan de masse petit,
la surface du plan de masse est égale a 4 fois celle de la boucle, appelé plan

de masse grand.
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Les résultats présentés sur la figure précédente montre qu'a hautes et basses
fréquences, quelles que soient les dimensions du plan de masse, les résultats
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convergent pour la partie inductive. En revanche pour les fréquences intermédiaires
(quelques centaines ou kilo hertz) il y a un écart, au niveau du point d'inflexion de la
variation avec la fréquence.

Nous avons aussi fait varier la densité du maillage 2D, ce qui n'a eu aucun impact
notoire sur les résultats précédents. i

Le dernier élément que nous avons fait varier est la résistivité p du plan de masse
modélisé avec la méthode PEEC. Ce dernier, infiniment conducteur avec la méthode
des images, présente une résistivité nulle alors qu'en réalité elle peut se rapprocher
de l'unité dans le cas ou le plan de masse est en silicium (ou alliage) et cette
configuration peut se présenter dans le cas de modules d'électronique de puissance.
Les résultats obtenus sont présentés sur les courbes suivantes ot I'on a retenu les 3
cas suivants :

- méthode des images (L1 ou R1),

- meéthode PEEC avec plan de masse en cuivre (L2M ou R2M),

- méthode PEEC avec plan de masse en silicium (L2Si ou R2Si).
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Autre méthode

La méthode des images semble bien appropriée pour prendre ne compte la
présence d'un plan de masse dans les structures d’'électronique de puissance.

Nous avons montré dans I'étude qui précéde que I'hypothése de courant surfacique
dans le plan de masse n'est plus valide si on est a basses fréquences car l'effet de
peau n’est pas suffisamment marqué pour que les courants qui se développent dans
le plan de masse soient considérés comme surfaciques. A ce moment |la, modéliser
le plan de masse comme un conducteur a part entiere est souhaitable. Néanmoins le
maillage 2D génére un nombre déléments trés éleve qui peut ralentir
considérablement le temps de simulation et géner la modélisation.

Une étude développée dans le centre de recherche d’'EDF (Electricité de France) et
confirmée par [DER] a montré que dans le cas de la basse fréquence, il suffisait de
décaler le plan de masse d'une distance fonction de I'épaisseur de peau et donc de
la fréquence.

Nous avons testé cette approche sur notre cas d'étude et effectivement, la figure
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suivante montre que la valeur de la partie inductive est supérieure quand on décale
le plan de masse dans la méthode des images et on se rapproche de la méthode
PEEC.
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Annexe B : Méthode rPEEC : application au cas de la ligne microruban et
validation

J'ai choisi I'exemple de la ligne microruban pour valider I'approche rPEEC.

Sur cet exemple, trés simple, je vais détailler 'approche rPEEC.

Dans ce cas, une comparaison avec |'approche TLM est possible puisqu'il existe des
formules dans la littérature, ce qui nous permettra de montrer la validité de
I'approche.

La géométrie du dispositif est présentée sur la figure ci-dessous.

E:I‘
[ zzrzzzizzizzzzziziizzzzzizzzziz2

L'objectif est de déterminer I'impédance d'entrée, c'est-a-dire vue du début de la
ligne lorsque celle-ci est chargée sur Zg, = 50 Q.

Les caractéristiques du dispositif sont les suivantes :
- longueur de la ligne L = 20 cm,
- - largeur de la ligne £ =1 mm,
- epaisseur du substrat h = 1.5 mm,
- permittivité relative g, = 4.7,
- impédance de charge Z, = 50 Q,

Grandeurs générales

Pour appliquer I'une ou l'autre des deux méthodes TLM ou rPEEC, il faut calculer au
prealable quelques grandeurs. ,

Nous rappelons dans ce paragraphe quelques formules importantes.

1

vH0oEQEe

Vitesse de propagation : v =

Longueur d'onde : A =%
2n
o o

Pour toutes les méthodes, nous supposons que la métallisation inférieure se
comporte comme un plan de masse parfait. On utilisera donc la méthode des images
avec la méthode PEEC ou rPEEC pour en tenir compte.

Détermination de I'impédance avec la méthode PEEC
Pour montrer que nous avons fait I'étude dans une gamme de fréquences pour

105



laquelle I'effet du retard est visible, nous avons modélisé le probléme avec la
méthode PEEC classique, sans prendre en compte I'effet de la propagation.

Détermination de I'impédance avec la méthode TLM

Dans ce cas, le rapport w/h guide l'utilisateur vers la formule la mieux appropriée
pour déterminer la permittivité effective ainsi que I'impédance caractéristique de la
ligne. D'apres Schneider et Hammerstad [], nous avons les formules suivantes.

Permittivité effective : P = s g 20 = f(ﬂj
2 2 h
-0.5 2
f[—“iJ = (1+@) " 0.04[1-3] si <1
avee h W o w h
w 12h) ™ W
fl —[=|1+— si—>1
h w h
Impédance
Ze= Zo Log[% + O.25w] si—<1
o hD 2m,/€¢ w h
caractéristique : < 7 -1
2o =10 [E +1.393 + 0.667|_og;{E +1 .444]} si¥ s
RAL h h
avec Zy =120 m.
Zen +iZc tan[z—f']
L’expression de 'impédance d’entrée est alors : Z, =Z¢
: 2nl
ZC + chh tan T

Détermination de Iimpédance avec la méthode rPEEC

La technique pour I'appliquer consiste a découper la ligne selon la longueur en n
trongons de longueur L/n. Pour ce probleme ainsi maillé, a I'aide de la méthode
PEEC précédemment présentée, on est capable de déterminer un schéma électrique
équivalent a constantes localisées composé de résistances, inductances et
couplages inductifs (matrices [r] et [m]).

On détermine ensuite la matrice des coefficients de potentiel [p] a l'aide de:

[p] = —™!

el
()Oerl

La prise en compte du retard consiste a multiplier les termes de [m] et [p] pour
donner les matrices [M] et [Plcomme suit :

M;j = mu‘e_jB|Xi_x]|

iBlX ” ’ ou x; et x; sont les positions le long le la ligne microruban.
~ipx;~x;

Pj =pje
La matrice des coefficients d'influence est alors : [c] = [P]”
La matrice des capacités localisées du schéma électrique équivalent est alors :
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n
Cii = 2.Cik
k=1
Cij =—cj

On définit, bien entendu, la partie résistive de chaque trongon comme suit : R =

zl7

Cette valeur est alors le terme général de la matrice résistance diagonale [R].

On définit alors les matrices impédance [Z] = [R] + jo[M] et admittance [Y] = [Z] .

On obtient donc le schéma électrique équivalent de la figure suivante sur lequel tous
les composants de [M] et [C] ont une valeur complexe (association de partie résistive
et inductive ou capacitive).

Sur cette figure est présenté le cas ou la ligne microruban a été découpée en 4
trongons. Pour plus de clarté, les couplages inductifs n'ont pas été représentés (ce

sont les termes extra-diagonaux de la matrice [M]).
Cu |

Uy

A partir de ce schéma on peut écrire les équations générales suivantes :
Lois des mailles :

n
uj = . Ziik
k=1
Pour chaque trongon, i=1 a n Vi = }—' '
iGijio
'..
Vi =Mij == !
Cjo

Au niveau de la charge : v, = Zg i,
Au début : v = Zg iy, ol Zg est I'inconnue.

Lois des nceuds :

i=1 n
Pour chaque trongon excepté les extrémités, i=2 an-1 @i+ Yigi = Ji +lis1 + ik »
k=1 k=i+1
n—1
Au niveau de la charge : i =i, —j + Y. ikn »
' g k=1

N
Au début : iq =io +j1+ Y -
k=2
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De toutes ces équations, on obtient la formule de récurrence pour les courants i en
fonctions des courants j ou des potentiels v :

n-1 ; f
—— Ik Yinln S
i =VYuVqg + i — Vi - ouri=1 an
i =YitVo kZ::1(Y|k+1 Y|k}jckkm [Coneo p
n C 5 n X
<ii=ii+1+(zc—ki}ji~zgl—(—l-jk +ji pOl.lfi=1 an-—1
k=1 Cii k=1Ckk
N.e. n
o= Toi o Ck“Jjn
k=1Ckk JZehCppo k=1Cnn

Ce qui peut &tre défini a I'aide de matrices : {[EJ]E] [=Y1[]BV]0[I]++[|[:3% H]]

On obtient donc la matrice de passage des courants j aux courants i :
(il = (D] - [B])" [A] [i] = [P]] [i
et [Y1] est un vecteur égal a la premiére colonne de [Y].
On a donc : [i] = ([Id] - [Py] [Pil)" [Y1] vo ([Id] est la matrice identité).
La premiére ligne de ce vecteur donne le courant i en fonction de vy, c'est donc
l'inverse de I'impédance Z, recherchée.

Résultats
La courbe suivante montre les résultats.
Impédance (Q)
600 I I

—— Meéthode PEEC
———— Méthode rPEEC

— Méthode TLM
400 [~ =

500 [~

300 - m

200 [~ =

gl \/ \
_—-——"'.--J

| |

0

10 10’ 10 10°
Fréquence (Hz)
Impédance d’une ligne microruban : comparaison des méthodes PEEC, rPEEC et
TLM

Incontestablement, a partir d’'une certaine fréquence, I'effet de la propagation le long
de la ligne n’est plus négligeable, ce qui met en défaut I'approche PEEC.

Les deux méthodes TLM et rPEEC donnent les mémes résultats.

Ceci est tres encourageant car la méthode rPEEC est généraliste et on peut ainsi
penser pouvoir modéliser des structures complexes avec cette approche.
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Annexe C : Formulations développées dans le cas de n conducteurs au-dessus
d’un plan de masse non parfait pour la méthode MTL

Soient n conducteurs au-dessus d'un plan de masse non parfait que l'on va
subdiviser en m conducteurs élémentaires de section rectangulaire.

%
/ \
K |

On va rechercher les caractéristiques électriques de ce dispositif.

On pourra alors raisonner a l'aide de « super matrices » définies en fait comme un
assemblage de matrices.

Pour certaines, les expressions des grandeurs ont déja été établies, pour d’autres, il
faudra développer des calculs.

Le cas général correspond a celui présenté sur la figure précédente pour lequel le
conducteur i est alimenté et le courant se referme par la subdivision k et on regarde
le flux capté par la surface créée par le conducteur j avec la subdivision I.

» Pour la partie résistance, il s'agit d'identifier la résistance parcourue par le
courant. C’est en fait uniquement la partie résistive de la subdivision parcourue
par le courant. On obtient alors la matrice [R] présentée ci-apres dont le terme ri
est la résistance par unité de longueur de la subdivision k du plan de masse et
cela correspond au cas présenté figure suivante.

o= =
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[l [ | [R]| I 5 00 0
TR

/ 00 0 fy

» Pour la partie inductive, il s’agit d'exprimer le flux créé par (conducteur i +
subdivision k) et capté par (conducteur j + subdivision |). Dans ce cas la, on ne
peut pas reprendre les formulations établies précédemment.

Appelons [m] la matrice recherchée.

Le terme diagonal de cette matrice correspond au cas présenté sur la figure
précédente. Il y a une partie commune aux deux boucles qui est la subdivision k.
On suppose la subdivision filiforme de rayon minimal ro, I'expression a déja été

. . Site — T S:
établie : M = E-|n| Ik 0 Sik
2n ) S
Les deux conducteurs i et j restent filiformes dans notre approche et on va intégrer
I'expression précédente sur la largeur et I'épaisseur de la subdivision k.

On va tout d’abord négliger ro devant si. Et notons que quand les dimensions de la
subdivision k varient, rp et s restent constants. Donc on peut écrire:

M = ;—::In(ro s)+ %In(sjk sik).

On obtient alors I'expression suivante pour.le terme diagonal de [m] ot les grandeurs

a, b, Ei, Ej, Pi et Pj varient selon la subdivision du plan de masse considérée et sont
présentées sur la figure suivante.
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Ei

Pi ,
Pj

Y

=kl
= qPi
K [ )<yln(><2 + y2 )+ szrctg Y, yzArctgg (y) (x)+

X .
12 JPi-b g a

i 17 &

= xyln(x2 +y2)+ szrcth+y2Arctg— (y) (x)

4mab|| X y"pj_b Ei
JEj-a

En ce qui concerne les termes extra diagonaux de [m], les calculs sont beaucoup
plus compliqués et nous conseillons de conserver une approche filiforme pour
I'expression de la mutuelle entre les deux boucles formées.

Nous avons distingué trois cas de figures pour la position géomeétrique des boucles,
I'une par rapport a I'autre. Ceci est résumé ci-apres.

Conducteur | Conducteur Conducteur j
Conducteur i (B Conducteur i Conducteur i
®)
% \ % N,
%4 l 7 [ Z
% | 1 / |
[ ‘ [ T
k | k ' k '
Cas A — Cas

Dans tous les cas de figures, on suppose que la boucle alimentée est celle contenant
le conducteur i et on recherche le flux capté par la boucle contenant le conducteur j.
Dans un premier temps il faut exprimer le champ magnétique B a la surface de la
boucle contenant le conducteur j. Seule la composante normale a cette surface
participe au flux.

Cas A
L’expression de la composante normale de B au point P est dans ce cas :
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B(P _pi e+ X di — (e +x)
21| (e + ><)2 + dij:2 (di —(e+ )c:))2 + diiz

Conducteur | Berdidas:
Conductour | © Te A - Ici e est négatif.
@ - Cette expression est générale quelle que soit la
d; position des deux boucles, a condition qu’elles
i d;  soient paralléles.
X
dig v
F)
%,
K B

=
Il faut ensuite calculer le flux @ a travers la surface de longueur unitaire quand x varie
de 0 a djk.
Et de la relation ® = Mi, on en déduit I'expression de la mutuelle inductance en H/m :
M= P (e+djl)2+dij2 (e—dzk)2+dij2
= n 3 .2 +In = . 2
e” +dj (e dik +dj|)2+du.

Cas B
L’expression de la composante normale de B au point P est dans ce cas :

(ej + d,k)cos 0 (e i1+ x)

B(P):—& ) €jk COos 0 — (eJ[+x)
21 | (e +dy )% + (J|+><)2 (e +dix) (ej|+x)cose e,k2+(ejl+><)2 Ze,k( ;|+x)cose

Remarque : Ici e; et ey sont
positives.

Conducteur j

Le flux est alors :

112



= In
2n i (eik + dik)z +x2 - 2(eik + dik)x cos 0

(x)

BiE e-|+dj|
oM eikz + X2 —2ejx cos 6 ] :

9"
On en déduit alors la mutuelle inductance en H/m entre les deux boucles :

(x)

= eq+d;
JITHI
M = I eikz + %2 —2ej X cos 6 ]

-
2n i (eik + dik )2 +%° ~ 2(eik + dik )x cos 0 o)

Cas C

L'expression de la composante normale de B au point P est dans ce cas :
_ (ejk - x)- ejcos® e k= x) - (dj - ej)cos 6
6“2 +

B(P)

C2n

(e ik = x)2 - ze“(e k= x)cose ) (d“ - e“)2 + (e ik — x)2 - 2(di| - en)(e ik — x)cose
Conducteur j

Remarque : Ici ey et e; sont positives.

Le flux est alors :

: €ijk
® —i{in ei|2 + X2 —2ejxcos 6 } '

(x)

2n (d" - ei,)2 +x% - 2(di| - e")x cos 0 S

On en déduit alors la mutuelle inductance en H/m entre les deux boucles :

2.2 5 Cik
Mzi{ln €y~ +x“ —2ejxcos 6 ] (x)

2n | (dy—ey)? +x2 - 2(dy — ej)x cos 0 _—
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Annexe D : Expression de I'induction en tout point de I’espace

On considere un conducteur de section rectangulaire (larg*ep).

Nous recherchons I'expression de linduction créée en tout point M(x0,y0) de
I'espace par un courant circulant dans le conducteur.

On suppose que la densité de courant est uniforme dans la section du conducteur.
Le calcul se fait par intégration successive en partant d'un conducteur filiforme
parcouru par le courant total et en allant jusqu'au conducteur volumique.

On définit alors 9 zones de calculs comme présenté sur la figure suivante qui se

limitent & 4 zones vues les symétries géométriques présentes (I, I, Ill et V).
YA
[ v il
ep
r‘ L B LR ] 'l§
1] | Vil
LT W W L EE BE
b 2 >
0 larg 3
\Y I IX

Lorsque le point de calcul se trouve en dehors du conducteur, l'intégration est
immédiate et ne pose pas de probleme. |l suffit de faire la somme vectorielle des
contributions élémentaires, ce que nous avons fait en décomposant le vecteur selon
ses coordonnées dans le repére (xOy). On obtient alors :

po - Js larg — x —X 1 (larg — x}z + y2
B2 x(x,y):= 2— -| y + arctan —y-arctan| — | + ik (larg — x) - | 5 o
- 7 i (larg =" + (y = ep)

2 2
+(ep—y)<arctan[]arg_x)—{ep—y)-arctan( .. ]+—;‘x‘l —2 2 2}
- —e
y-—cp y-ep X+ (y - ep)

2 2
B2_y(x,y) := l:O L (ep-y)- l{{[arg—x) i ]+ 2-x: arctan[y —epj -2 (larg — %) - arctan( s 4 ]
T

2 2 X larg = x
X+ (ep ~y) .
x2+ 2
+(=y) -1 —E ¥ gk anstan] 2 + 2- (larg — X) - arctan 2
2, 2 X larg — x
(larg - %"+ y

Et pour les zones IV, Vil et IX on a :

Zone IV Zone VII Zone IX

B4 _x(x,y) = - B2_x(x,ep-y) | B7 x(x,y) = B2 x(larg-x,y) | B9 x(x,y) = - B2_x(larg-x,ep-y)

B4_y(x.y) = B2 y(x.ep-y) |B7 y(xy)=-B2 y(larg-x,y) | B9_y(x.,y) = - B2_y(larg-x,ep-y)

Lorsque le point se trouve dans la zone Ill ou dans la zone V, on va effectuer le
méme genre de calcul mais en éliminant soit une bande de largeur 2ex (zone V) soit
de largeur 2ey (zone lll) comme le montre la figure suivante. Les conducteurs
éléementaires utilisés pour la sommation ne se trouvent alors pas du méme cété du
point de calcul M.
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On obtient :
B3 xx,y) = ol y- arclan[m -y arclan(_—x) +(ep-y)- arctan[ = J ~(ep—-y)- arclan(m]
3 ep-Yy ep=2y
2 2 2
+~;-(Iarg-x)-ln (Iarg—zx) = 2]+é-x-lr{2x+y 2]
[ (larg =%~ + (ep - y) X+ (ep-y)
i 3. 3 2 2 i
B3 y(x.y) = po-Js _]_y_]“lt{larg—x) +y jl +—I-(ep 3l (larg — %) + (ep - y) ]
2-m 2 2 2 2 2 2
X +y X +(ep—-y)
+ (larg — x) - arctan ~x-arctan| L | ...
larg - x X
+ (larg — x) - arctan ot iy X+ arctan = y]
larg — x X
(larg — x2 +€ * £
+ (—ay) - In) CAE—D +sy +2-x- arctan(—y] -2 (larg—x) - arclan( 2 J
2 X larg — x
! X + ey ]
Etona: B8_x(x,y) = - B3_x(larg-x,ep-y)
B8_y(x,y) = - B3_y(larg-x,ep-y)
De méme :
0-Js [ larg — x larg — x 1 (lar —x)2+ 2
B5_x(x,y) = E oy arctan[ g ) -(y—ep)- arctan[ £ ) + E s (larg = x) + 1 g Y
s e (larg - %)” + (y - ep)’
X 1 x2+ 2
+y- arclan(—) -(y—ep)- arctan( ) +—=-x-1 Y
¥ y —ep 2 x2 i ep)z
2
+(—2»Y)-arctan(§]+ 2-(Y-ep)-arctan[ < ] —ex-1 :x 1y
—-e
L ¢ i ex +(y —ep)
BS_y(x,y) :=M o x- arclan(X) - (larg — x) - arctan[ A ) - X arctan[y = + (larg — x) - arclan( A=
2'n X larg — x larg — x
xz + y2 x2 + (y - ep)2
+y-1 2 —(y—ep)-l 3 >
(larg-x) +y (larg = %) + (y — ep)

Etona: B6_x(x,y) = - B5_x(larg-x,ep-y)
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B6_y(x,y) = - BS_y(larg-x,ep-y)

Dans la zone |, les expressions trouvées sont les suivantes :

0 Js larg — x larg—x) 1 W= s taent | |
Bl_xx,y) = ILZ— |y arclan( £ ) -(ep—-y)- arctan[ £ ] + E «(larg = %) - 1 & =
T y

ep=¥
2 2
X % 1 X +Yy
+y: arctan(—) -(ep-y): arctan( ] + ~2- <Xl 2—
y =y X+ i:p—y)2

2.2
+(—2-y)-arctan[ﬂj+2»(ep—y)-arclan( & j—sx-] s
y ep -y

2
B gx + (ep — y)2 J

20 52 2 2 1
<y»17{% +—;-(ep—y}-lr{ x+{:p—Y) 2]
(larg— %) +y (larg — %)~ + (ep —

)
+ X - arctan 23 — (larg — x) - arctarl( Y j + X arclan( 2= yj = (larg - x) - arctan[ =Y )
X X

2
(larg - x)2 + By

0-Js
BI_y(%y) :=“2 :

0 | =

T

larg — x larg — x

2 2
+{—sy}- 1 b 2% arctan(ﬂ) + 2. (larg - x) - arctan[ = )
2 2 X larg - x
(larg — x) + ey

o

Cette expression nous donne bien entendu un champ nul au centre du conducteur.

Le tracé de I'induction dans une coupe droite du conducteur nous donne le résultat
suivant :
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