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Introduction générale

La compatibilité €lectromagnétique est le grand sujet d'inquiétude concernant les appareils
électriques depuis une bonne décennie. Les préoccupations ont majoritairement porté sur le
passage ou non des normes rayonnées ou conduites. Il est donc bien naturel que 1'¢lectronique
de puissance moderne n'y échappe pas tant son implication dans la vie industrielle et
domestique est courante.
En revanche, concernant 1'électronique de puissance, notre sujet d'intérét, peu de travaux de
fond ont été entrepris. Cependant, méme en se focalisant sur les convertisseurs d'électronique
de puissance le domaine est immense et chaque sujet le composant fait appel & des outils ou a
des approches théoriques trés différents. On peut presque considérer que chacun des sujets a
pour objectif le respect d'une norme. Citons quelques exemples:
e La norme basse fréquence pour l'émission conduite ol le principal du travail
consiste a caractériser ou a trouver des structures de convertisseurs de puissance ou

de nouveaux modes de commande.

e La norme radio fréquence en émission conduite, dont la principale spécificité se
matérialise par I'étude de la commutation des semiconducteurs et la détermination
des éléments parasites engendrés par la réalisation technologique. Il s'agit d'un
point ol notre groupe de recherche travaille depuis de longues années et un outil de
caractérisation du cdblage en est le reflet ainsi que le développement de modéles de
semiconducteurs simples mais pertinents. En France, trois principaux laboratoires

sont impliqués dans cette thématique (LESIR, CEGELY, LEG).

e La norme en émission rayonnée qui s'étend de 30MHz & 1GHz. Cette gamme de
fréquence va constituer plus précisément le cadre de cette thése avec a I'horizon la
mise en ceuvre de solutions concrétes pour qu'un convertisseur industriel
d'électronique de puissance satisfasse cette norme sans l'aide de blindage.
L'application de concepts ou de méthodes développées ici est largement repris dans

le stage de DRT qu'effectue dans notre groupe P. Doenlen.

e Citons également les travaux effectués dans le domaine de la susceptibilité des
composants électroniques (surtout les composants bas signaux, comme les
transistors, les amplificateurs opérationnels, les portes numériques...) par l'équipe
de B. Demoulin au LRPE de Lille, cette équipe s'attache a mieux caractériser la
robustesse de ces composants immergés dans des milieux agressifs tel que par

16



Introduction générale

exemple 1'électronique de puissance. Ces travaux sont fondamentaux puisqu'ils
débouchent sur la constitution de modeéles de composants implantables dans SPICE
dont on peut ensuite simuler le comportement en fonction de 'environnement et de

'agression.

Développons maintenant l'objectif qui a été le notre durant ces trois années de thése et qui
s'inscrit dans un cadre plus général d'une meilleure connaissance des convertisseurs
d'électronique de puissance en vue de leur conception. ‘

Les problémes d'ordre CEM sont décomposés suivant le schéma maintenant classique de
" "source-chemin-victime", les travaux menés par J.L. Schanen et E. Clavel au cours de leurs
théses ont permis d'une part de valider un principe de modélisation des chemins de
propagations et plus particuliérement des cablages. D'autre part le développement du logiciel
InCa a quant & lui permis de valider l'efficacité de cette méthode de modélisation sur de
nombreux exemples industriels. A l'heure actuel cet outil se tourne vers la résolution de
probléme de conduction bidimensionnelle dans les conducteurs larges et plats comme par

exemple les bus barres utilisés en électronique de puissance.

Les modeles mis en ceuvre aujourd'’hui dans InCa, ne concernent que la modélisation inductive
des interconnexions. Cette approche suffisante pour la conception des convertisseurs de forte
puissance (traction ferroviaire, marine...) est malheureusement insuffisante pour l'é¢tude des
alimentations 4 découpage ou la présence de transformateur tend souvent a occulter l'influence
inductive du ciblage alors que la détermination des capacités parasites entre pistes ou entre
pistes et chéssis devient incontournable afin de déterminer les courants de mode commun et
par extension d'accéder  la signature CEM en mode conduit et en mode rayonné du dispositif.
La nécessité de déterminer les capacités de mode commun puis de prévoir le comportement en
émission rayonnée des convertisseurs a nécessité de s'intéresser a l'extension en fréquence du
domaine de validité des modéles de cablage jusqu'ici mis en ceuvre. Le but de cette thése est
essentiellement exploratoire et doit permettre une prise de décision sur 1'évolution future des
méthodes utilisées dans InCa voir méme d'InCa lui-méme. En effet, nous avons voulu bien sfir
examiner en premier la méthode rPEEC qui permet, comme la version PEEC en quasi-statique
de représenter les phénoménes physiques par des composants électriques localisés. De cette
maniére nous avons di faire le point sur les méthodes de calcul de capacités parasites les plus

appropriées mais aussi sur la méthode des moments concurrente de la méthode rPEEC.
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Le manuscrit de thése s'articule autour de deux lignes directrices principales:

e la prerhiére consiste & évaluer les champs rayonnés a partir de la connaissance
expérimentale du courant dans les differents conducteurs et & une comparaison
expérimentale avec les signaux issus d'une sonde de champ.

e La deuxiéme partie traite des méthodes de modélisation du cablage afin d'étre en
mesure de déterminer le courant dans les conducteurs puis d'en déduire I'expression

des champs rayonnés.

18
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Partie I: Notions générales

L1l  Introduction:

I.1.1 Généralité sur la Compatibilité Electromagnétique:

La compatibilité électromagnétique est définie comme 1’aptitude d’un appareil ou d’un systéme
3 fonctionner dans son environnement électromagnétique de fagon satisfaisante et sans produire
lui-méme des perturbations électromagnétiques intolérables pour tout ce qui se trouve dans son
environnement. Elle s’articule autour de trois axes qui sont:
e L’étude de la source de perturbation et la détermination des champs parasites qu’elle
peut rayonner (degré d’émission).
o L’étude de la victime qui est caractérisée par son degré de susceptibilité a une
agression extérieure sur un spectre de fréquence donne.
e L’étude des modes de couplages possibles entre la source de perturbation et le
systéme victime.
En CEM, il existe deux moyens de propagation des perturbations:
e La propagation par conduction.

e [Lapropagation par rayonnement.

L1.1.1 Les perturbations conduites :

Les perturbations conduites se propagent a travers les cébles, les structures métalliques, la terre

selon deux modes :

Le mode différentiel : Un courant de mode différentiel (Ing) est:un courant parasite qui se

superpose au signal utile I et va perturber le circuit victime par une tension de mode différentiel
(cf figure L1). Ces courants circulent par les conducteurs intentionnels, c'est a dire

principalement les cébles d'alimentation ou les conducteurs.

Imd
Signal
utile
Vimd charge
F_
Imd

Figure I.1: courant de mode différentiel.
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Partie I: Notions générales

Le mode commun : Un courant de mode commun (I,c) est un courant parasite qui circule sur

un ensemble de cables, et se referme par I’environnement a travers les capacités parasites (cf
figure 1.2) et plus généralement & travers la structure métallique du systeme si elle existe, les

parois métalliques, les plans de masse, la terre...

Imc
—>
Signal
utile
[Jcharge
—J_ —> i
Ime _:_
T o Ime g S=Cp
|

Figure 1.2 : courant de mode commun

Ces capacités parasites peuvent étre celles qui existent entre les pistes d’un circuit imprimé et le

chassis de 1’équipement ou bien celles entre un semiconducteur de puissance et son radiateur.

L1.1.2 Les perturbations rayonnées :

Les perturbations rayonnées se propagent d’un systtme a l’autre sous forme d’onde
““électromagnétique.
- L’émission en champ magnétique (exprimée en A/m) est engendrée par un circuit
électrique a basse impédance parcouru par un courant.
- L’émission en champ électrique (exprimée en V/m) est engendrée par un circuit
électrique & haute impédance soumis a une différence de potentiel élevee.
Les moyens de couplage sont les organes essentiels dans la transmission des perturbations
conduites et rayonnées. On peut les classer suivant cing catégories :

- Par impédance de masse commune.

- Champ a cable en mode commun.

- Champ a céble en mode différentiel.

- Couplage par diaphonie inductive et capacitive.

- Couplage par I’alimentation.
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I.1.2 Spécificité ,de la CEM en Electronique de Puissance :

Depuis quelques années, ’amélioration des performances dynamiques et énergétiques des
convertisseurs statiques s’est accompagnée d’une augmentation de la fréquence de découpage.
Cette tendance a 6té rendue possible par lutilisation de composants plus rapides et faciles a
commander (MOS, et surtout IGBT). De la sorte, on a pu réduire le volume des composants
magnétiques et donc celui du convertisseur.

Toutefois la contrepartie de cette évolution se caractérise par une augmentation du niveau de
pollution électromagnétique, ayant des répercussions dans plusieurs domaines :

- Probléme d’auto-perturbation ou de perturbation des circuits dans I’environnement
proche du convertisseur, et donc de fiabilité globale de 1’équipement. Ce probléme peut €tre
traité en champ proche, c'est a dire en représentant les phénomeénes avec une capacité ou un
transformateur.

- Le respect des normes en vigueur, c'est & dire satisfaire notamment en rayonnement a des
gabarits qui s'étendent de 30MHz & 1GHz. Le rayonnement est majoritairement produit par des
courants de mode commun qui s'évacuent par les ciblages d'alimentation ce qui nécessite un
filtrage efficace afin d'éviter qu'une fois génére ils puissent sortir du convertisséur. En principe
avec des enceintes métalliques (convertisseurs situés dans des armoires électriques) le
rayonnement est annulé grice au blindage que constitue le métal constituant l'enveloppe du
produit. Cependant aujourd'hui, la tendance est de plus en plus forte & recourir au plastique qui
est beaucoup moins cofiteux, ainsi la modélisation des phénomeénes rayonnés devient
primordiale dans une optique de diminuer ces émissions des la conception. On doit pouvoir donc
évaluer le pouvoir perturbateur avant la réalisation d'un prototype.

- Le cofit économique d’un probléme de pollution électromagnétique peut devenir trés

important si celui ci apparait en phase d’industrialisation.

L’objectif consistant & augmenter la fréquence et ameliorer la stireté de fonctionnement doit
passer par la prise en compte initiale de concepts de compatibilité électromagnétique et envisager
les différentes possibilités de minimisation des perturbations au stade initial de la conception

d’un convertisseur.
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L2  Limites des méthodes quasi-statiques :

L'évaluation du pouvoir perturbateur avant la réalisation d'un prototype nécessite une
modélisation précise de tous les elements constituant le convertisseur.

Aujourd'hui, il existe des simulateurs de formes d'onde globales, le plus souvent numériques. Ils
permettent d'étudier assez précisément les structures de convertisseurs statiques utilisants des
composants semiconducteurs relativement lents (thyristor, GTO...) pour lesquels I'aspect pertes
ne remet pas en cause le choix de la structure. Cependant, avec l'utilisation de nouveaux
composants comme 1'IGBT, les fréquences de travail des structures d'Electronique de Puissance
ne cessent d'augmenter, et par conséquent, ces simulateurs sont dans l'impossibilité de traiter
correctement les phénomeénes de commutations, si bien que la simulation numérique doit
s'orienter vers deux nouveaux axes que sont: la simulation des semiconducteurs de puissance qui
permet de prendre en compte leur comportement électrique (éventuellement électrothermique) et
l'environnement électromagnétique de ceux-ci constitué par le cablage, les autres composants
passifs inductances, condensateurs et bien siir transformateurs. Ces deux axes constituent une
partie importante du travail de recherche de 1'équipe Electronique de Puissance du LEG. Les
travaux menés par J.L. Schanen et E. Clavel au cours de leurs théses ont permis le
développement du logiciel InCa qui permet de modéliser le cablage par des composants
électriques localisés. Cette modélisation repose sur la méthode PEEC qui a été développée par
A.E. Ruehli. Cette méthode a connu plusieurs évolutions. Dans sa premiére version, uniquement
le comportement inductif et résistif était inclus dans la modélisation des interconnexions. C'est
cette version qui est implantée actuellement dans InCa. Dans une version postérieure, le
comportement capacitif a été intégré.. Ensuite A.E. Ruehli a fait évoluer la méthode PEEC vers
une méthode conservant la méme approche mais avec le calcul d'elements partiels retardés. Il
s'agit de la méthode rPEEC, qui peut ainsi traiter des problémes pour lesquels I'nypothése quasi
statique n'est pas vérifiée. Ce qui risque d'étre le cas pour certaines alimentations a découpage.
Par conséquent, la prise en compte des phénomenes capacitifs et de l'effet de la propagation
deviennent impérative pour avoir une modélisation correcte des interconnexions. L'un des
objectifs a court terme de I'équipe Electronique de Puissance sera l'intégration de ces différentes
extensions dans le logiciel InCa, dans le but de faire de lui un logiciel de prédétermination des
perturbations électromagnétiques au sein d'une structure de convertisseur statique.

Dans cette thése, on fera le point sur un certain nombre de méthodes de modélisation de céblage
déja existantes. Les critéres de choix seront l'applicabilité sur une large gamme de fréquence, la

possibilité de couplage avec un logiciel de simulation, la rapidité...
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D'autre part, comme on cherche & trouver des méthodes pouvant modéliser le céblage pour des
fréquences pour lesquels I'hypothése quasi statique n'est pas valable, il nous a été indispensable
de faire le point sur les approches utilisées dans le domaine des hyperfréquences et plus

particuliérement pour les antennes. Ceci fera l'objet du prochain paragraphe.

L3 Approche utilisée pour 1'étude des antennes:

1.3.1 Introduction:

Les antennes sont des éléments de base en CEM. Elles assurent la transformation de 1’énergie
électrique en énergie électromagnétique (antenne émettrice) ou réciproquement (antenne
réceptrice).

Dans ce qui suit, on va rappeler la méthodologie générale pour calculer le champ
électromagnétique rayonné par une antenne ainsi qu'un certain nombre de parametres importants
comme l'impédance d'entrée, le gain, la puissance rayonnée... Ceci nécessite d'avoir une relation
directe entre le champ rayonné et ces sources, qui sont la densité de courant et la densité de
charge. Ce qui revient & chercher une solution particuliére aux équations de Maxwell vérifiant les

conditions aux limites de l'antenne. [12, 13, 14]

1.3.2 Rappel sur les équations de Maxwell:

1.3.2.1 Forme locale des équations de Maxwell:

divD=p (L.1)
divB=0 (1.2)
- 0B
rot E=—— 1.3
™ 1.3)
rot H=1J +§P— 14)
ot

avec: E (V/rﬁ): vecteur champ électrique
H (A/m): vecteur champ magnétique.
D (A.s/mz): champ de déplacement.
B (Vs/mz): vecteur induction magnétique.
T(A/mz): vecteur densité de courant.
p(A.s/rn3): densité volumique de charges libres.
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Si I’on prend la divergence de (1.4) et qu’on fait ensuite usage de (I.1), on obtient I’équation de

continuité : 9P 4 divi=0 (L5)

ot

Cette équation spécifie la conservation des charges €lectriques.

1.3.2.2 Potentiel vecteur et potentiel scalaire:

Comme divB =0 , alors il existe un vecteur A tel que : B=rotA (1.6)

Ce vecteur A est le potentiel vecteur magnétique. Cette relation ne permet pas de définir
entiérement le potentiel vecteur. Pour qu’il soit complétement défini, il faut encore specifier sa
divergence, ainsi que certaines conditions aux limites.

Si maintenant on introduit (1.6) dans 1’équation (I.3) on obtient :
ro{fi + —aéj =0 @7
ot

Puisque le rotationnel d’un gradient est toujours nul, on peut maintenant définir un potentiel

scalaire électrique V tel que :

oA '
E+—=—gradV 1.8
a ° (1)

Ce potentiel est défini a une constante pres.

1.3.2.3 Relations constitutives:

Dans la majorité des matériaux, il existe une simple proportionnalite entre DetE, Bet H:

D =¢E =¢¢g,E 1.9)

B =pH=pouH (1.10)

J = oE (L.11)
avec £0=8.854.10"%As/V.m Ho=4m.107 Vs/A.m,

€: permittivité absolue & permittivité relative,

p : perméabilité absolue Lr : perméabilité relative.
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1.3.2.4 Equations d onde :

En utilisant 1.6 et 1.8, I'équation 1.4 s'écrit:

1 -y = o oA
—rotlrotA)=J+e—|-———=-grad V 1.12
uro (ro ) Sat( ot gra ) (1.12)

Sachant que: rot (rot A) = grad (div 11)— V2A , I'équation 1.12 devient:

9=
Vzﬁ—psa A=—uJ+grad divA+usQ—\£ (1.13)
0%t at
D'autre part, en utilisant 1.8 dans L.1, on obtient:
'div(ia—é+ grad V]=—P— - (L14)
ot - €
2
En utilisant le fait que: div(grad V)= V2V et en retranchant pe 5 aux deux membres de
0t
1'équation 1.14, on obtient:
2 .
VZV—ps-(?——V—z—B——i[divA+psg\ij (L15)
52t & ot ot

On peut imposer une condition supplémentaire aux potentiels A et V qui est la condition de

Lorentz :
- Vv
divA + usé— =0 (1.16)
ot
Les équations 1.13 et .15 deviennent :
2 -—
V2R —pe A - 43 (L17)
0%t
2
Vzv—psazv --£ (L18)
0t 2

Ces deux équations sont les équations d’onde.
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1.3.2.5 Résolution des équations d'ondes:

Cherchons des solutions particulieres de 1.17 et 1.18 vérifiant les conditions aux limites a 1’infini
suivantes : |

lim A=0, limV=0 (L19)

r—o r—»o

Dans le cas statique, 1’équation 1.18 se réduit a 1’équation de Poisson :

viy=-£ (1.20)
€

qui a pour solution particuliére (voir annexe 1) :

R ‘
V= j\j/j —dv S (121)

Cette solution peut s’interpréter de la fagon suivante :

Le potentiel en un point d’observation P du a un élément de charge pdv situé a une distance r de

d . : : o
P (figure 1.3) est dV = 4p v , et le potentiel total en P s’obtient par sommation des contributions
TET _

de tous les éléments de charge.

P r pdv
Figure 1.3 : Potentiel en P dii a I’élément de charge pdv.

Supposons maintenant que p varie en fonction du temps. On sait que les effets
¢lectromagnétiques se propagent avec une vitesse finie u. Un temps — est neécessaire pour que
u

Peffet de I’élément de charge en Q soit observé en P. Par conséquent 1’effet observé en P a

I'instant t est di & I’élément de charge : p[Q,t —LJ dv = [p]dv qui est donc la charge au point Q
u _

\ 1os ro_ . I i1y .
a I'instant t —— . Ici les crochets signifient qu’il s’agit de valeurs retardées.
u
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En se basant sur cette interprétation physique, on peut prédire que :

V=V(P,t)=—I[[f [L]dv (1.22)

1
4dney, T
est la solution de ’équation 1.18. De méme la solution de .17 est :
- - J
A=A(R,t)=1[ff Udv (1.23)
4ny 1
On note déja que les potentiels donnés par 1.22 et 1.23 vérifient bien les conditions aux limites a
’infini 1.19. Nous pouvons aussi vérifier que les expressions 1.22 et 1.23 sont bien des solutions
des équations d’onde et qu’elles vérifient la condition de Lorentz. (voir annexe2).
Les solutions particuliéres 1.22 et 1.23 sont applicables dans le cas d’une antenne dans le vide
(H=Ho,e=€0)-
Pour étudier le rayonnement d’une antenne, deux approches différentes sont envisageables :

1°" approche :

On suppose une distribution donnée du courant le long de I’antenne, ensuite en appliquant 1.22 et
1.23, on peut déduire les potentiels en n’importe quel point de 1’espace et ensuite les champs.
Avec cette approche, on n’a pas a exprimer les conditions aux limites, par contre, on doit
considérer qu’ils existent des forces mécaniques qui s’opposent aux forces électromagnétiques et

qui permettent de maintenir la répartition de courant qu’on a supposée. [14]

2°™ approche :

Dans un cas physique réel, on ne peut pas supposer une distribution donnée de courant. On doit
appliquer les conditions aux limites pour trouver la répartition réelle du courant.

Dans ce qui suit, on va montrer comment on obtient les principaux parameétres d’une antenne
(champ rayonné, puissance rayonné, impédance d’entrée...), par la premiére approche. La

troisiéme partie de ce manuscrit sera consacrée a la deuxiéme approche.
1.3.3 Notion de dipdle électrique:

Un dipdle électrique ou dipdle de Hertz est un élément de courant filiforme avec deux charges

opposées a ses extrémités (figure 1.4).
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Figure 1.4 : Dipdle de Hertz.

On suppose qu’on a un courant sinusoidal I = I eJ®* uniforme le long du filament.

. r
)
En régime sinusoidal, on a: [J]= ﬁo eJ‘Dt]= Joe u) =Je BT, par conséquent les

équations 1.22 et 1.23 s’expriment d’une maniere plus simple :

-JjB
Vet (PS4 (1.24)
dneyg, T
- Je—iBr
A=:‘—2jje —dv (1.25)

Le dipdle est infiniment fin donc : ﬁ dv=1I/¢,.
v

Grace a I’équation 1.25, on déduit le potentiel vecteur créé par le filament en un point P :

po 4 e IPr _

A= e
47 r z

(1.26)

f e I .\
Les charges aux extrémités du filament ont pour valeur absolue : Q = —, alors que la densité de
jo

charge est nulle le long du filament.

Gréce a I’équation 1.24, on obtient le potentiel dii aux charges des deux extrémités du filament :

=iBr =Bz
Vel [e _¢ J 1.27)
Jdnegm| 1 193
En utilisant le fait que £ <<r et B£ << 1, on trouve (voir annexe.3) :
o LicosO [ L I -jpr (1.28)
jdnggol 2 r
En utilisant les relations suivantes :
H =—l—rot;& ,E= —jco;‘;—gradV
Ho
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On déduit les expressions de E et H en coordonnees sphériques (voir annexe.3) :

ﬁzI'Zsme-(lﬂﬁ)-e'jﬁr-ﬁ(p (129)
4nr r
ZylL -3
E, =20 cos® 11, ' 12]-e jpr (1.30)
2mr I jBr
ZoLesind (o 1. 1 ) _jpr
Eg =2l jpt—t—7p |’ (L31)
4nr L I jBr
Avec ZO = Ho/{io =120m.
Le champ E se décompose en trois parties:
* Un terme en 1/ r: champ quasi-statique.
* Un terme en 1/r° : champ induit.
* Un terme en 1/r : champ rayonné.
Par contre le champ H ne contient que les termes rayonné et induit.
* En champ proche (r <A/6)ona:
ZyIL.cosB Zy.12.sin0
E, = __O__ﬂ);__ Eg = _Q_Slr;_. (132)
2njBr 4 jBr
H, = I.E-5129 133)
4rr
Z
Dans le casou 6=m/2 ona: ‘E‘ =20 (1.34)
H| PBr
*En champ lointain (r >>A/6)ona:
I12-sin® _;
Ee:jﬁ_@__f_ﬂr_‘_.e jpr (135)
dnr
H, = B omifr (136)
4rnr
On retrouve bien la relation: E/H=Zy (L37)

Dans la Figure L5, on représente la courbe qui donne les variations de 1’impédance

caractéristique en fonction du rapport 27 r/A.
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250

Figure L.5 : Impédance caractéristique.

Puissance rayonnée par le dipéle de Hertz :

Le vecteur de Poynting est définie par : S=-ExH (1.38)

Ce qui donne dans notre cas:

272 3
S, = 201215 - 1—j(ij .sin2 0
8\t 2mr

212 2
Zol°L” . .
Sg = 0 -2)( A ) 1+(—k——j -sin6-cosO
8212 2nr 2nr

On obtient la puissance rayonnée en intégrant la partie réelle du vecteur de Poynting sur une

(1.39)

sphére  dont le dipdle de Hertz est le centre. On obtient :

2t o« ZOI%Lz

Prag = [[Re(S;)r’sin8d0dp= [ [ =L1——sin” 6.1’ sin8d0d}

> ¢=00=0 8A°r (140)

2 LY 2

=80n (xj Ieff

Résistance de rayonnement .

Elle est définie par : Poq =R 5q -Igff (1.41)
L 2

Donc dans le cas du dipdle de Hertz : Rig = 80n2(xj (1.42)
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Prenons 1’exemple d’un fil de longueur 10cm. Sur la figure suivante, on a tracé I’évolution de la

résistance de rayonnement en fonction de la fréquence.

10 =TT
10}
1k e
Rrad(fi) A
A P
0.001 s
N S
110
5
110
11c® 110’ 1108 110°

f.
i

Figure L.6 : Evolution de Ry,q en fonction de la fréquence pour L=10cm.

Dans le tableau suivant, on calcule a différentes fréquences le courant qui permet d’avoir une
puissance rayonnée de 1W pour un fil de 10cm de longueur, ensuite pour ces courants, on

calcule les champs E et H a 3m.

f(MHz) 1 10 50 100 200
Rpad(Q) 8.77 107 0.009 0.219 0.877 3.51
Teff(A) 107 10.7 2.14 1.07 0.534

E(dBuV/m) 175 134 127 127 127

H(dBuA/m) 100 81 76 76 76

Remarquons enfin a titre de comparaison que, pour une piste de longueur 10cm, de largeur 1cm
et d’épaisseur 35um, la résistance Joule est de 1’ordre de SmQ2, par conséquent pour une
fréquence de quelques dizaines de MHz, I'effet de la résistance de rayonnement devient

prépondérant devant la résistance Joule.
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1.3.4 Rayonnement d’une antenne filaire isolée de longueur quelconque :

Pour une antenne filaire (figure 1.7), on peut €crire : Jdv =1(z,t)dz €,, pdv=qdz ou

I(z,t) =1(z) eJ®t est le courant et q la densité linéique de charge.

L’équation de continuité relie le courant et la densité de charge :

ﬂ+jcoq =0 (1.43)
oz

1dz I'/ 0 ,”,

|
R

Figure 1.7 : Antenne filaire.

Des résultats théoriques et expérimentaux ont montré qu’une distribution sinusoidale de courant
: £

de la forme : I(z) =1g sin| B 5 —lz| (1.44)

Constitue une bonne approximation de la distribution du courant dans une antenne de longueur

¢.[13,14].

134.1 Champ lointain créé par une antenne filaire :

Le champ lointain créé par une antenne filaire peut étre obtenu en considérant chaque élément de
courant I.dz comme un dipdle de Hertz. Par conséquent, le champ lointain créé par I’élément L.dz
peut étre calculé grace aux équations 1.35 et 1.36.

_ jBIdzsinGe_jBrv

dH,, , dEg = Z( dH,,.

4rr

Avec (voir figure 1.7) : r'=r—zcosf.

— , . I 1 _igyr  —j ;
En champ lointain, on peut écrire : —=—, e JBr' _ g~JBr gjBzcosh
ror
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On trouve (voir annexe.4) :

_ BIo Ly Sinee_jBr’

H Eg=ZoH 145

0] Anr 6 0t (1.45)
42

Ou: tg= | M2 eipzcost g, (L46)
-4/2 Iy

est la longueur effective de l'antenne. On trouve (voir annexe.3):

Ly = Bsiiz 5 [cos(%—g cos 9) cos( B; J] (L47)

En champ lointain, le vecteur de Poynting est réel et radial:

2
1512 cos(P—Z cos 6) - cos(gé]
% 2 2 (1.48)

(PI B 7[1'2 sin©

- 1 1
S, =—Eg-Hy=~Z¢-H
2 & 20‘

La puissance rayonnée est obtenue en intégrant S, sur une sphére de rayon r centrée sur
’antenne:

21T 1
Prag = | [S:(6,0)r> sin0d0de = - Rpag 13 (1.49)
00 .

On déduit donc la résistance de rayonnement (voir annexe.4):

R o= 30[2(1 + cosp£)CinBL — cos B Cin2BL — 2sin £ SipL + sin B¢ Si 2p4] (1.50)
Avec:

u
Si(u) = I sin X dx, Ci(u) = —J'So—s—d Cin(u) = _[ 1 cosx Ces intégrales sont tablées.

Dans le cas de I’antenne demi-onde (£ = 2;‘—, B¢ =m), on trouve :

En faisant le changement de variable u = cos 6 on obtient :

R g =30Cin2n=73.1Q (1.51)
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Dans la figure 1.8 on représente la variation de la résistance de rayonnement en fonction du

Y4
rapport X =—:
pp N

Rrad (X)

300

250 /

200 7 3 7

RE) /N /

150 .
5 / \\ /
/ \
100 / —
| _73.1Q ™
50 //
v
N
0 0.5 1 15 2 25
X

Figure 1.8 : variation de la résistance de rayonnement en fonction de L/A

1.3.4.2 Bilan de puissance:

On considére un champ électromagnétique dans une région conductrice de volume v4 entourée

par une surface S, on suppose qu'il n'y a pas d'énergie qui rentre dans vq4 a travers S.

Pour une antenne, une répartition sinusoidale du courant constitue une bonne approximation de
la répartition réelle. Avec cette approche, on évite les difficultés dues a l'application des

conditions aux limites, mais on suppose que cette répartition existe sous la forme de filaments de
courant maintenus ensemble par des forces mécaniques. On appelle v, le volume de la région
génératrice (région dans la quelle il y' a des forces mécaniques).
La force exercée sur un élément de charge p.dv se déplagant 4 la vitesse u est donnée par la force
de Lorentz: dF = pdv(E + U x E) (1.52)
Dans la région génératrice cette force est compensée par une force mécanique dFec = —dF .
La puissance mécanique élémentaire vaut alors :

dPpecq = —dF - = —pdv E - . (1.53)
La puissance mécanique totale est:

Preca = |- (ET)dv (L54)

Vg
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En utilisant la relation:

div(E x )= _E.mtmﬁ.mtﬁ=_E.(3+%§j_ﬁ.%t9 155)
On obtient:
—E-3=E-?§+ﬁ-%?+div(ﬁxﬁ) (156)

En intégrant cette expression sur le volume v=vgtvq et en appliquant le théoréme de la

divergence sur le dernier terme, on obtient:
0
Prec = a(wm +W,)+Pg +Pp (L57)

Les différents termes de cette équation sont définis comme suit:

o L'énergie magnétique et électrique instantanées: W, = [H-Bdv, W, = [E-Ddv.
A\ v

2
. . NPT J
e La puissance instantanée dissipée dans vy Pp, = [ —adv.
Vd c
e La puissance instantanée qui sort de v: Pr =[ExHds.
p q R;
S

Dans le cas d'un régime sinusoidal, on définit une puissance complexe:

1 JIg——
Prec =— jQE-J )dv (1.58)
2
Ve
L'équation 1.56 s'écrit:
_ET - jolg BT -ED" JravExA") (159)
Et donc: Poec = j0(Wp -~ W, )+ PR +Pp (1.60)

Avec I'énergie magnétique et électrique maximale emmagasinée dans v donnee par:

W, =+ [B-H" dv, W, LiE.D av (L61)
2, 2,
| 1
La puissance dissipée dans vqest: Pp =— j —dv (1.62)
2 vg ©
La puissance sortante de S: Pr = % _[ (E X ﬁ*) nds (1.63)
S

Dans le cas physique, l'antenne est constituée de conducteurs et elle est souvent alimentée par de

I'énergie électrique & travers une ligne de transmission (figure L.9).
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Figure 1.9: Antenne excitée par une ligne de transmission.

Si les conducteurs sont parfaits, la condition au limite impose que E- jg =0, donc il n'y a plus

de sources mécaniques. On suppose que 1'énergie €lectrique arrive par la ligne de transmission a

travers une partie S; de la surface S. Donc:

P; =—;—I(E-ﬁ*)(—ﬁds)zjco(wm—We)+PR (1.64)
Si
Avec: PR = 1 [E x ﬁ*)- nds (1.65)
2 S-S;

Si la distribution de courant qu'on a choisit est presque identique a la distribution réelle obtenue
par l'application des conditions aux limites, on peut escompter que les expressions pour Wy, We
et Pr dans les équations 1.60 et 1.64 sont presque identiques. Par conséquent:

Pi = Prec (1.66)

1.3.4.3 Impédance propre d'une antenne filaire:

La majorité des antennes de transmission sont excitées a travers des lignes de transmission.

Supposons que P; est la puissance complexe fournie a I'antenne a travers la ligne de transmission.

On a:
P; =-1—Z- |I-I2 =lZ II Iz 1.67)
i 5 1[4 > 1140 .

Ou Zi est 'i'mpédance d'entrée de l'antenne vue par la ligne de transmission, IIil est 'amplitude

du courant d'entrée, |Io| est le courant maximal de I'antenne et:
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., % 2P
Zy =Ry +jXy = — (1.68)

2
ol
est définie comme 1'impédance propre de l'antenne. De 1'équation 1.64 on déduit que:

11=2m(Wm—We) R11=&
Lo Lo

Si on connait les répartitions de courant et de charge, on peut déterminer les champs a partir des

(1.69)

potentiels donnés par les équations 1.37 et 1.38. 1l est alors possible de calculer Pr, W, et We

grice aux équations 1.61 et 1.62. De ces quantités, on peut calculer la puissance complexe P; et

ensuite Z;;. Par contre, 'évaluation des intégrales volumiques donnant Wy, et W, est une tache

difficile méme si on connait la répartition du courant.

Dans le cas de l'antenne, on sait qu'une distribution sinusoidale est une bonne appr’oximation. On

suppose donc l'existence de forces mecaniques dont la puissance est donnée par I'équation 1.58.

En utilisant I'équation .66, on peut déduire l'impedance propre par:

~2Pmec L E.Fav (1.70)
o ol v,

Appliquons la formule 1.70 & l'antenne de la figure 1.10.

Zy

I EP(X,Z)

Figure 1.10: Champ électrique créé par une antenne symétrique.

La répartition de courant est donnée par:  I(z) =1y sin[B(g - \zl):l .
Le champ électrique créé par l'antenne en un point P(x,z) est donné par (voir annexe.5):

-jprg LB oiPr2
E,(x,z)= 3Oj10[cosE£ c. £ .z } (L71)

2 Io n In
— “ 2\ 7\
Avec: 19 =Vx“+z°,1 = x2+(z+—2-) ,Ip = x2+(z—5j .
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En faisant x=0 dans 1.71, on trouve la composante tangentielle du champ électrique le long de

l'antenne. On constate que E, # 0 le long de I'antenne. Donc cette expression de E; ne vérifie
pas la condition au limite E, =0 pour une antenne parfaitement conductrice. Par contre, pour

chaque filament de courant l'effet de E, est compensé par uen répartition de forces mécaniques.

La puissance mécanique totale complexe est:

1 42 . ¢/2 .
Pmec = [-E,-Tdz= [ -E, T dz | (L.72)
-£/2 0

En remplagant I et E, par leurs expressions, on constate que X diverge et que Ry; a la méme
expression que celle donnée par 1.50 (voir annexe.5).
Pour évaluer X;;, on doit tenir compte du rayon de l'antenne, ceci nous ameéne & introduire la

notion d'impédance mutuelle entre deux antennes.

1344 Impédance mutuelle entre deux antennes:

Considérons le cas de deux antennes (figure 1.11), le couplage entre les deux antennes s'exprime

grice aux deux équations suivantes:

Vi=Z1hio+Zia1a Vo =Zy1 110 +Z22 12 (L.73)
Antenne Antenne
émettrice réceptrice

I1o Io
@ VzT EZL

Figure I.11: Couplage entre deux antennes.

A partir des équations 1.74, on peut déduire le schéma équivalent suivant:
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I I

Z11-Z12 722212 A—l
+ -

Z12 Va | |ZL

Figure 1.12: Schéma équivalent de deux antennes couplées.

Z11 et Zy, sont les impédances propres, Ixo est le courant maximum de l'antenne k (k=1,2). Les

impédances mutuelles Z; et Z;; sont égales.

La puissance totale complexe s'exprime de la fagon suivante:

1 * 1 * 1 2 1 * * 1 2
P =2 Vilio+>Valao =521 [Liol *721 610 I0 +110 I20)+ 5Z22 [lao” @74)

Comme dans le paragraphe précédant, on suppose une répartition sinusoidale du courant sur les
deux antennes. Ils existent donc des forces mécaniques qui permettent de maintenir la répartition
du courant, la puissance mécanique totale est donnée par:
l (= = = 1 (= = =
Prcc = [ +E,) Q Jf)dv + [ +E,) Q J;)dv (L75)
Vgl ng

En utilisant la relation 1.66 et en identifiant les équations 1.74 et 1.75, on obtient:

* * - =% - =%
le Qm 120 +110 120)2 I—Ez 'Jl dv + I—El 'J2 dv (176)
Vgl ng
La relation de réciprocité permet de déduire que: [E,-J;dv= [E;-Tpdv - (@77
Vgl ng

Si de plus les courants J; et J; sont réels, on obtient:

Zio~ | _[ﬂj£J—2J dv (L78)
v Lip ) \I20

g2
La distribution de courant pour les deux antennes est donnée par 1'équation 1.44, en utilisant la

relation 1.71, on obtient (voir annexe.5):

—3162— = smBE(Slxz -Six; —28iy, +2Sly1)—cosB.€(2C1y2 +2Ciy; —2Cixg —Cixy —Clxl)
—2(Ciy2 +Ciy1 —ZCiXO)
(1.79)

42



Partie I: Notions générales

—sinp£(2Ciy, —2Ciy; +Cix| ~Cixy)—cosPe(Six, +Six; +2Sixg —2Siy; - 2Siy;)
(1.80)

X12 _
0
+2(Siy, +Siy; —2Sixg)

=B(\/€2—+—€2—+€);
d2

Afin d’obtenir I’impédance propre d’une antenne cylindrique de rayon a on applique les
formules (1.79) et (1.80) avec d=a . Dans la figure 1.13, on représente la variation de la partie

imaginaire de I’impédance en fonction du rapport x = L/A pour différents rayons.

avec:
xg =PBd; x4 =B(\/d2 +£2 —Ej;x
2

A
2 Y

2
y1 =B d2+(§ p

Impédance propre d'une antenne cylindrigue:

X11(x)
600 R
~ N\
/™ [\
/ \ AN \\
AN T\
400 /&Y AR
/ W 1 i\
W i 7N\
N W7\
AN N\
200 \\\ 777 \N
X11(Q) \ -ﬂ
/
0 W a=0.01 A
AN iy
“\‘::‘\\t\ \1/ ,//// '{'/"
a—0.0Dﬁﬁ\l?ﬁ//?
2=0.00 ‘\\\ Vi
‘200 a=0.0005 “.?\; /'[/7
\\\/ /
a=0.0001 > /
\/;
-400
0 0.5 1 1.5 2 2.5
X ,

Figure I.13: Réactance de rayonnement d'une antenne de longueur L=x A.
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1.4 Conclusion:

Avec l'approche développée précédemment, on suppose une distribution donnée du courant, a
partir de laquelle on peut déduire les champs rayonnés. Ceci est possible dans le cas de l'antenne
ol on sait quune distribution sinusoidale du courant est une bonne approximation de la
distribution réelle; ou bien dans le cas d'un conducteur dont les dimensions sont négligeables
devant la longueur d'onde de sorte qu'on peut considérer que le courant est constant le long du
conducteur. C'est ce dernier cas qu'on va développer dans le prochain chapitre.

Mais, dans le cas général, on ne connait pas la distribution du courant, par conseéquent, dans ce
cas, la résolution des conditions aux limites devient indispensable pour déterminer la distribution

réelle du courant. C'est cette approche qui va étre adopter dans le troisiéme chapitre.
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Partie II: Calcul du champ électromagnétique avec I'hypothése du courant connu

II.1  Introduction:

Dans un circuit délectronique de puissance, les principales sources de rayonnement
électromagnétique sont les fils de connexion et les pistes de circuits imprimés. En effet, la variation
de la tension et du courant dans le circuit fait que les fils de connexion et les pistes de circuits
imprimés se comportent comme des antennes rayonnantes en champ électrique et magnétique.

Dans ce chapitre, nous présentons une méthode de calcul analytique du champ électromagnétique
rayonné par les circuits de I'électronique de puissance. Le circuit en question peut étre décompose
topologiquement en différentes branches et mailles elémentaires.

Nous nous proposons d'étudier le champ électromagnétique rayonné par une maille et une branche
élémentaire.

Le champ magnétique et le champ électrique s’expriment en fonction du potentiel vecteur
magnéfique.

Ce dernier est directement lié¢ au courant. Dans ce chapitre on va partir du courant mesuré pour

calculer le potentiel vecteur et ensuite déduire les champs.

I11.2  Principe du calcul:

On a vu que les champs E et H s'expriment en fonction des potentiels A et @ de la maniére suivante:

H= —}-—rotA (IL.1)
Ho
E= —%? —grad ¢ (I.2)

De plus les potentiel A et @ sont reliés par la jauge de Lorentz:

div A + g €g %13 =0 (I1.3)

D'autre part I'équation d'onde en A s'exprime comme suit:
9=+
- 0% A -
VZA-poeg—s=-HoJ (IL.4)
6‘[2
Dans le cas général, cette équation admet une solution de la forme:

e~JPR

A(r) = %S—C [[[3a) dv (IL5)
\"
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ou V est le volume dans lequel circule le courant J, R =|r—r1| est la distance entre le point

d'observation M(r) et le point M1(rl) ou circule le courant (figure IL.1), =2—;- est le nombre

d'onde, A =% est la longueur d'onde.

- R M
z A n Point d'observation

Figure I1.1: Disposition du calcul.

Le terme e PR traduit l'effet de propagation. Lorsque R << A ce terme est pris égal a 1, on parle

alors de champ proche et la formule II.5 se réduit a:
% Mo rrrd() |
A(r)=— ||| —= dV 1.6
=7 f\f/f R (IL.6)

De plus, si I'épaisseur du conducteur est petite devant R, on peut le considérer comme filiforme
ainsi l'équation II.6 devient:

A(r) = Ko (idl (IL7)

4n- R

De plus, si la longueur du conducteur est négligeable devant la longueur d'onde, on peut considérer
que le courant est constant le long du conducteur, ainsi I'équation II.7 devient:

- i.dl
A(r)=l“l_Q_j__
4z CR

(I.8)

Dans ce chapitre, on se limite au cas ou L<<A, c'est & dire que le courant est constant sur un
conducteur.

Dans le cas contraire, une résolution compléte des équations de Maxwell est nécessaire pour

déterminer la répartition du courant le long du conducteur.

Les différentes situations sont résumées par le tableau suivant:
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R<<A (champ proche) R~A (champ non proche)

cas filiforme :e<<R e~R e JBR

A(r)=—i%”ﬁ(rl) AV
v

il

5oy _ Ho
L~AA()=">]
4 - R

Ap=EL j\j/jl(l%) av

L<<h: A(r) = H00 jﬂl
4n C R

1.3 Champ proche:

11.3.1 Introduction:

Dans ce paragraphe, la méthode de calcul du champ proche crée par un convertisseur quelconque est
exposée. Cette méthode consiste & décomposer le circuit en branches et boucles élémentaires dont
on sait calculer facilement le champ rayonné.

Comme premiére étape, on partira avec I'hypothése que le circuit est filiforme, mais il est évident
que lorsqu'on veut calculer le champ en un point treés proche du circuit, la connaissance de la

répartition du courant sur l'épaisseur des pistes risque d'étre indispensable.

11.3.2 Cas d'un circuit filiforme:

11.3.2.1 Calcul du champ crée par une boucle rectangulaire :

Considérons tout d'abord la boucle décrite par la figure I1.2. Elle est parcourue par un courant i(t) et
crée un champ électromagnétique en tout point de I’espace. Nous allons déterminer ces champs dans

le cadre des hypothéses "circuit filiforme".

Figure I1.2: Boucle rectangulaire parcourue par un courant i(t).
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Le potentiel vecteur magnétique en un point P(X,y,z) s’exprime par :

Ho ridl

A= =A By +AE 1.9
41cc r XX oy (@-9)
avec:
L/ _L/
i 2 dx 2 dx
Ay = Zon [ L+ | o (IL.10)
L L L L
- %\/(x—xl)2+(y—~52—) +2° A \/(x—x1)2+(y+72) +22
Lz/ —LV
; 2 2
Mo- 1 dy, dy,
Ay = 5 Lf = +LJ - (IL11)
%\/(x+%) +(y——y1)2+z2 % \/(x—%) +(y—y1)2+z2
d’ou:
1 +F -b+FE
A, =HOl 1o BTN 70T (IL12)
4 —b+F2 a+F3
Ay =Bl gl ot mdt ] (IL13)
4n —d+F4 C+F1
avec
a—L—l—x,b=—Iil—+x,c—£-2—— , d==24y
2 2 2 2
2 2 2 2
L L L L
o o R RS o R
2 2 2 2
L, L, 2 L) L, 2
Fr = .|| =L - =2 = .|| =L =2
N T C
La jauge de Lorentz permet de déduire le potentiel électrique V :
OA
Q\_/= 1 ié_X_.i____y_ (IL.14)
ot pe| ox oy

. s ov s s
Pour des raisons de symétrie on trouve e 0, donc on peut considérer que le potentiel €lectrique

est nul en tout point de 1’espace. Les champs E et H se calculent en appliquant respectivement :

- /A

E=-"",H= Lot (IL.15)

ot Ho

On obtient alors :
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F _
SN o R O R WY b+Fy (IL16)
4n dt -b+EF a+F3
+F, -d+F
E,= -2 (LS Bt v Y 3 (IL17)
4 dt -d+F4 c+h
. 1. .
H, =- iﬁ ! —t - I (I1.18)
T (C+F2)'F2 (—d+F3)-F3 (—d+F4)~F4 (C+F1)~F1
Hy= -2 { L, t L __ L } (IL19)
4 (a+F1)-F1 (-—b+F4)'F4 (-—b+F2)'F2 (a+F3)-F3
b B a B b N a
HZ-—— _41_ (C+F22:~F2 (—d+F31)F3 (—d+F4C)'F4 (C+F121~F1 (HZO)
T+

- - +
(a+F1)-F1 (—b+F4)'F4 (—b+F2)'F2 (a+F3)-F3
On constate que H est proportionnel au courant alors que E est proportionnel a la dérivée du

courant.

Carte champ:
On considére la boucle de la figure 1.2 avec L;=10cm et Lo=5cm parcourue par un courant

sinusoidal de fréquence 100MHz et d'amplitude 1A. On se propose de calculer le champ dans un

plan paralléle & la boucle et situé & une hauteur h (figure 11.3).

20cm

Figure IL3: Position du plan ot le champ est calculé.
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H1

Figure I1.4: Champ H a S5cm du conducteur.

On voit bien que le champ H est maximum sur l'axe de la boucle.

Figure I1.5: Champ E a 15cm de la boucle.

On constate que le champ E est nul sur l'axe de la boucle.
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11.3.2.2 Calcul du champ crée par une branche :

Pour pouvoir calculer le champ électromagnétique crée par un circuit de géométrie quelconque il
faut le subdiviser en branches. On se propose donc de calculer le champ électromagnétique crée par
une branche quelconque. On ne considére que des géométries dont les branches sont dirigées

suivant les axes principaux ((0x), (0y), (0z)), on distingue ainsi trois cas :

1¢" cas : branche portée par (ox) dont les cordonnées des extrémités sont respectivement

(xd,yl;zl) et (xfyl.z1):

Le potentiel vecteur maghétidue crée par cette branche en un point M(x,y,z) est donnée par:

Ay (x,Y,2,xd,xf,yl, zl) =

Hoi Xjf dx

(m21)
T xdy(x = X)? +(y - yl)* +(z—21)°

On trouve alors:

tol Ln xf—x+\/(xf—x)2 +(y—y1)2 +(z—zl)2 122)

A, (x,Y,2,xd,xf,yl,zl) =
’ 4 xd—x+\/(xd—x)2+(y—yl)2+(z—zl)2

En utilisant H=1/py rot A on constate que cette branche crée un champ magnétique ayant deux

composantes une selon (0y) et I’autre selon (0z) qui sont donnees successivement par :

X=xf
by o L 9Ax _i(z=21) 1 (I1.23)
"’ mo oz Az I:X—X#\/(X—x)z+(y—yl)2+(z—zl)2]\/('x—x)2'+'(y—yl)2+(z—zl)2 e
X=xf
e o L 0Ax _=ily-y1) 1 (I1.24)
Ho Oy 4n [X—x+\RX—x)2+(y—y1)2+(Z—zl)2]\/(Xf-x)2+(y—y1)2+(z—zl)2 o

2¢Meoas- branche portée par (oy) dont les cordonnées des extrémités sont respectivement

(x1.yd.zDet (x1.yf,z1):

Le potentiel vecteur magnétique crée par cette branche en un point M(x,y,z) est donnée par:
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ol Ln yf—y+\/(x—x1)2 —i-(yf—y)2 +(z—zl)2
yd=y+y(c-x1)f2 +(yd-y)? +(z-21)

Cette branche crée un champ magnétique ayant deux composantes une selon (ox) et I’autre selon

Ay (x,y,2,x1,yd, yf,zl) = (IL25)

(0z) qui sont données successivement par :

Y=yf
Hy =L 0Ay __ilz-a21)| 1 (IL.26)
vo 2t [y oy flxmmP e (P lamat NP o (Y- 3f e vt
Y=yf
Hy, =L Ay _i(x—x1) 1 (IL.27)
Ho OX an [Y—-y+\/(x—x1)z+(Y—y)2+(z-—zl)2:|\/(x—xl)2+(Y“Y)2+(Z"Zl)2 Yoyd

3°™cas: branche portée par (oz) dont les cordonnées des extrémités sont respectivement

(x1,y1l.zd) et (x1.y1.zf):

Le potentiel vecteur magnétique crée par cette branche en un point M(x,y,z) est donnée par:

Kol Ln zf—z+\/(x~xl)2 +(y—y1)2 +(z—zf)2
4m zd—z+\/(x—xl)2+(y—-y1)2+(z—zd)2

A, (x,y,2,x1,yl,2d,zf) = (IL.28)

Cette branche crée un champ magnétique ayant deux composantes une selon (ox) et I’autre selon

(oy) qui sont données successivement par :

Z=zf
Hz. = L A, _ily-v1) ! (1129)
mo oy 4m [z—z+\/(x—x1)2+(y—y1)2+(Z—Z)2]\[(x—xl)2+(y—y1)2+(l—z)2 s
Z=zf
Hz, = _10A, __ i(x—xl) 1 (IL.30)
ko O 4 [z—zﬂf(x—xl)z+(y—y1)2+(Z—Z)2]\/(x—x1)2+(y—y1)2+(2"z)2 -

Pour calculer le champ magnétique crée par un circuit & géométrie complexe il faut le subdiviser en

branches ensuite on écrit :
H, =Y Hy, + > Hz, (on somme les contributions des branches portées par (oy) et (0z) ), de

méme : Hy =3 Hxy + Y Hzy et H, =3 Hx, + > Hy,
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11.3.2.3 Effet d'un plan de masse :

En électronique de puissance un radiateur en aluminium (bon conducteur) est souvent placé sous les
composants & des fins de refroidissement. La présence de ce plan conducteur sous les pistes de
circuit imprimé est loin d’étre insignifiante si celui-ci est proche. Des mesures antérieures ont
montré qu’une technologie «circuit imprimé» ot le plan de masse est situé & 1.5mm reduit
considérablement les inductances si le radiateur servant & refroidir les composants est également
placé sous les pistes.

Cet effet s’explique facilement par la méthode des images. Si le plan est considéré comme parfait, le
probléme d’un conducteur situé parallélement 4 une distance d d’un plan de masse peut €tre
remplacé par celui de deux conducteurs, distants de 2d, dont les courants sont opposés (figure I1.6).

Donc dans cette configuration, on doit retrancher le champ crée par l'image.

source

—'9—‘—/1\ €

...... Geesenees  Plan de masse
image

Figure I1.6 : Conducteur paralléle a un plan de masse.

Par contre si le conducteur est perpendiculaire au plan de masse le courant dans I’image a le méme

sens que le courant dans la source (figure IL.7). Donc les champs se rajoutent.

source *

image /D

Plan de masse

Figure IL.7 : Conducteur perpendiculaire a un plan de masse.

I1.3.3 Limites de l'approche filiforme:

Lorsque la distance entre le circuit et le point d'observation devient comparable a l'épaisseur des
pistes, l'approche filiforme ne permet plus un calcul précis du champ rayonné. Dans ce cas, la
connaissance de la distribution fine du courant est nécessaire.

Cependant, il est possible de se ramener au précédent, a savoir "approche filiforme" moyennant une

subdivision du conducteur, comme nous allons le voir.
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11.3.3.1. Principe de calcul dans le cas d'une distribution non uniforme de courant:

Considérons une piste de longueur L et d'épaisseur w parcourue par un courant total 1. Il est toujours
possible de la subdiviser en pistes élémentaires considérées comme filiformes et dont chacune est
parcourue par un courant ig.

Il est d'ailleurs intéressant de noter que la majorité des méthodes numériques font naturellement
introduire cette subdivision. Ainsi la méthode PEEC par exemple (cf partie IIT) repose sur une telle
subdivision pour déterminer la distribution effective de courant. Le calcul de‘ champ est donc

grandement facilité dans ce cas.

11.3.3.2 Choix de la subdivision:

La distribution du courant est modifiée lorsque la fréquence varie. Ainsi la densité de courant dans
la section d'un conducteur passe d'une valeur constante & un profil en cuvette lorsque la frequence
varie du continu a quelques MHz. 1l est donc intéressant de pouvoir adapter le maillage aux
conditions de fonctionnement de la structure étudiée.

Selon la valeur de la fréquence il faudra subdiviser suffisamment de sorte que 'effet de peau soit
correctement prise en .compte.

Ainsi pour des fréquences peu élevées une subdivision uniforme de la section du conducteur semble
appropriée. Cette subdivision consiste & générer des mailles de section identique (figure II.8-a).
Cependant, avec cette méthode, le nombre d'éléments devient vite grand lorsque la fréquence
augmente. On adoptera alors une subdivision géométrique qui permettra de concentrer les
subdivisions sur les bords du conducteur et ainsi de mailler plus finement l'extérieur du conducteur
(figure 11.8-b). Le nombre de subdivisions ne sera pas augmenté alors que les renseignements

concernant les caractéristiques électriques des connexions seront plus pertinents.

a a
ka

a k2a

a ka
a

Figure I1.8 : Exemple de subdivisions : a) uniforme, b) géométrique.
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Exemple:
Considérons une piste de circuit imprimé de longueur 10cm et de largeur Imm parcouru par un

courant sinusoidal d'amplitude 1A. Pour des fréquences peu élevées une subdivision uniforme suffit

(figure 11.9).

450

2
J(A/mm”) f=10kHz, k=1, n=7.

440

430}— B =)

420

410

400
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Figure IL9: Profil de la densité de courant a basse fréquence: subdivision uniforme.

Pour des fréquence plus élevées une subdivision géométrique s'avere indispensable. Pour f=10MHz,
I'épaisseur de peau vaut §=21.1pm. Avec un facteur de concentration k=4 et un nombre de
subdivisions n=15, on arrive a placer 6 éléments dans 1'épaisseur de peau, ce qui permet une bonne

estimation de la densité de courant (figure II.10).

12

2 E
J(A/mm”) L f=10MHz, k=4,n=15

10

1=

0 2 4 mm 6 8 10

Figure I1.10: Profil de la densité de courant en haute fréquence: subdivision géométrique.
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11.3.3.3 Application a la boucle rectangulaire:

On applique la méme approche a la boucle rectangulaire

40 § )(
JAmmY)| f=10MHz, k=4, n=11
30
20
10 i ' ‘A/Z
0
0 2 4 6 8 10
mm

Figure I1.11: Profil de la densité de courant : subdivision géométrique (cas de la boucle).

On voit bien l'effet de proximité qui consiste en une déformation du profil de densité de courant.

11.3.3.4 Influence de la subdivision sur le champ:

On considére la piste précédante avec une différence de potentiel 1V entre ses bornes, on se propose
de calculer le champ crée par cette piste en un point de son axe situé a une hauteur z

variable.(figure.I.12).

H(z)

[ PEEEp Y

T

| .
v

Figure I1.12: Champ crée par une piste, limite de 'approche filiforme.

Pour mettre en évidence les limites de 1'approche filiforme, on calculera le champ de deux manieres:

1. En considérant que la piste est filiforme.
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2. En subdivisant la piste comme le cas de la figure II.11 (avec f=10MHz, k=4, n=15).

Dans la figure I1.13, on trace I'écart relatif entre les deux champs en fonction de la hauteur.

60

50

20

0
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04 0.045 0.05 0.055

z
J

Figure I1.13 : Influence de la subdivision sur le champ rayonné par une piste.

On constate que lorsque la distance entre le point d'observation et le centre de la piste devient
inférieure a la largeur de la piste, l'application de l'approche filiforme induit une erreur relative

supérieure a 10%.
I1.3.4 Conclusion :

Dans ce paragraphe, la méthode générale de calcul du champ électromagnétique proche rayonné par
un circuit est présentée. Tout d'abord, on a abordé le cas d'un circuit filiforme. Puis, par la méthode
de subdivision, nous avons traité le cas ou la distribution de courant était non uniforme dans la piste.
Dans ce qui suit, on tachera de valider toutes ces méthodes théoriques de calcul. Pour cela, il faut

tout d'abord présenter les capteurs de mesure de champ utilisés.
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114 Capteurs de mesure en champ proche:

1I.4.1 Introduction:

La mesure du champ électromagnétique rayonné par un systéme d’électronique de puissance est
effectuée a I’aide d’antennes. Malgré leur diversité, le principe des antennes utilisées repose sur
deux éléments de base : antenne dipdle (ou fouet) pour le champ électrique et antenne boucle pour
le champ magnétique. |

Il existe deux catégories d’antennes, selon la mesure que I’on désire réaliser :

. Les antennes en champ lointain, indépendantes de la nature et de la forme de la
source. Dans ce cas, la connaissance de l’'un des deux champs suffit, car
Ejoin/Hioin=Zo-

. Les antennes en champ proche, qui doivent avoir des dimensions négligeables par
rapport 4 la longueur d’onde correspondante aux fréquences étudiées. Dans le cas du
champ proche, il n’y a pas de relation simple entre E et H, donc ils doivent €tre
mesurés séparément. Par la suite, uniquement les mesures de champ magneétique

seront effectuées.
I1.4.2. Principe de l'antenne magnétique :
Ces capteurs sont généralement réalisés a ’aide d’une bobine monospire, leurs dimensions doivent

étre négligeables par rapport & la longueur d’onde du champ a mesurer pour avoir une distribution

de courant constante dans la boucle. (Figure I1.14).
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Figure I1.14: Antenne magnétique.

Lorsque I’antenne magnétique est plongée dans un champ magnétique B, la tension entre ses bornes
, d (5 .z
est donnée par : e= m HB -dS, (S : surface de I’antenne) (I1.32)
S
Dans nos mesures, nous utiliserons une antenne boucle blindée, qui a la particularité d’étre

insensible au champ électrique. Le blindage doit étre coupé sinon la mesure sera faussée. (voir

explication ci dessous). (Figure II.15)

GAP
WHICH
FORMS

" E-FIELD
SHIELD

~

CENTER CONDUCTOR AND JACKET

SOLDERED TO JACKET AT
BEND

Figure IL15: Principe de la sonde magnétique.
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Explication de la coupure du blindage :

On considére un conducteur coupable parcouru par un courant ij, et un conducteur blindé dont le

blindage est représenté par Rs-Ls et 1’4me est parcourue par un courant iy .(voir figure I1.16).

. Vi
i < Condt:)clteur
N Y YN coupable

is éV_S_ blindage
I AV M
~ é
Rv, V2 Rv;
/8

Figure I1.16 : Effet d’un conducteur coupable sur un céble blindé.

Ona:
Vs =Lgpig+Mcp iz + Mjgpi;
V2 =L2pi2 +Mcpis +M12pi1 (H33)
VS +Rsis =0

M¢ étant la mutuelle entre I’ame et le blindage.
Le couplage est tres fort entre 1’ame et la tresse du céble donc :
LgL, =M% (IL34)
On fait circuler un courant is dans le blindage, le flux du systéme vaut :
¢g = Lgig (IL.35)
Le théoréme d’ Ampére appliqué sur un contour interne au blindage montre qu’il n’y a pas de champ

a I’intérieur donc le flux ¢, vu du conducteur 2 s’exprime par : ¢, = Mcig.

D’ou : Ly=Ls=Mc. D’autre part, comme la distance est sensiblement la méme entre le coupable et
I’dme ou la tresse on déduit que : M,=M;g .

Supposons que ;=0 et Rv; et Rv, >>1.

On obtient alors :

V, =Lgpig +Mj,pi : Mo p

. ) . =1 i 11.36
Mippij+Lgpig +Rgig=0 S Rs+Lgp ! ( )
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On en déduit que :

Vo _MppRsp (IL37)
i  Rg+Lsp

Le diagramme de la figure.I1.17 ci dessous met bien en évidence I’effet du blindage :

ANVy/i;

Effet du blindage

(O]
=
P

Figure I1.17 : Effet du blindage.

Dans notre cas, on veut effectivement mesurer la fem engendrée par un circuit coupable dans notre
antenne, donc il faut faire i;=0, ce qui revient & couper la tresse, dans ce cas la premiére équation du
systéme I1.36 devient: Vo =pMjs 1.

Validation:
Afin de mettre en évidence la nécessité de couper le blindage, on effectue l'expérience suivante:

On fait circuler un courant sinusoidal de fréquence 1MHz dans une boucle de circuit imprimé de
dimensions L;=10cm, L,=5.2cm. On mesure le champ crée par cette boucle respectivement a l'aide

d'une antenne blindée dont la tresse est coupée et d'une antenne blindée dont la tresse n'est pas

coupée.(figure II.18).

—fem(blindée coupée)
fem(V) ——-—fem(non coupée) f=1MHz
0.04

0.03
A
0.02

oo '\\ // _. \

0 ot - \ "
-0.01 i [ , /
\ \
-0.02 \\ \ "/
-0.03 V. \,
-0.04
5107 0 5107 110° 1510° 210° 2510°

t(s)
Figure I1.18 : effet de la coupure du blindage.
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Le blindage n'est pas indispensable pour des fréquences de I'ordre du MégaHertz, en effet pouf la
méme boucle, si on compare la tension mesurée par une antenne blindée a celle mesurée par une
spire circulaire de méme diamétre, on constate une parfaite superposition entre les deux mesures. La
comparaison est effectuée dans le cas ou la boucle est parcourue par un courant sinusoidal ( de

fréquence 1IMHz ou SMHz) (figure 1I.19).

—fem(blindée)

—fem(blindée) fem(V) ———fem(non blindée) f=5MHz
fem(V) | — fem(non blindée) f=1MHZ 0.04
0.04 o
0.
. %
0.02 f / ) \
0.01 \ f / 0.01 f ]
0 \ \ ;
001 f / -0.01 \ \ \
' i \ . J J ,
0. \ { \ -0.02
- \ \ / /
-0.03 N W -0.03 J
-0.04 -0.04
5107 0 5107 110° 1510° 210° 2510° -110° 0 110° 210° 310° 410° 510° 610°
t(s) t(s)
Figure I1.19 : effet du blindage pour f=1MHz, f=5MHz.

I1.4.3 Adaptation d'impédances:

Afin d’avoir des mesures fiables, il faut s’assurer de 1’adaptation d’impédance entre 1’impédance
d’antenne, I'impédance de la ligne de transmission utilisée et ’impédance existant aux bornes de
’appareil de mesure (oscilloscope ou analyseur de spectre).

Toutes ces impédances doivent étre égales afin que la presque totalité de la puissance €lectrique soit

transmise aux bornes du récepteur.

appareil de
mesure
50Q
Zc=50Q [E
ou IMQ
antenne Ligne de transmission

Figure I1.20: Adaptation d'impédance antenne -ligne de transmission —appareil de mesure.
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Afin de valider l'importance de l'adaptation d'impédance entre l'appareil de mesure et le céble

coaxial (la ligne de transmission), les mesures seront effectuées respectivement avec une impédance
de charge Z; =50<2 et une impédance de 1IMQ.

Dans le cas ot le courant source est sinusoidal, on constate que pour des fréquences de quelques

MHz l'adaptation des impédance n'est pas indispensable. (figure L.21).

— fem(500h —fem(500hm)
fem(V) — f:$E1 N%hr:W)) f=1MHz fem(V) - fem(1Mohm) f=5MHz
0.04 0.04
0.03 0.03 o =
X "\ y 2
f o2 |- L) L
NNy AL R
0.01 0.01
\ \ 0 l! /’ A
0 \\ \ \\
-0.01 -0.01 ‘ i \
\ \ 0,02 Lid \\ / \#h/. |
-0.02 0.02 \
\ \ AN \
003 \/ \ 003 \? \Y N

-0.04 -0.04
5107 0 5107 110®° 1510° 210° 2510° 110° 0 110° 210° 310° 410° 510° 610°
t(s) t(s)

Figure I1.21 : Comparaison fem(Z;=50Q)/fem(Z=1M<2) pour f=1MHz et f=5MHz.

Pour aller plus loin en fréquence, on fait circuler dans la boucle un courant impulsionnel de

fréquence 4.35kHz et de temps de montée t,=20ns (1/t,=50MHz). (figure 11.22).

W=

3

Fl 25 A

: \

15 I OO SO OO OO WO .

1

0.5

0 2107 4107 6107 8107 110
t(s)

Figure I1.22 : forme de I’impulsion de courant.
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Dans la figure I1.23 on compare la fem mesurée avec une impédance Z;=50<2 a celle mesurée avec

une impédance Z; =1MQ.

—fem(500hm)

fem(V
) -——fem(1Mohm)

0.8

s
g

-
o

——tan,
OSSO o

0.6

=

jiisesr=— S
PERER
=

eteeeagy .-
e e e

0.4

—
=

T

0.2

L Dbty
~——

Y
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oy

7
P
£
B=
e
S et

——
e

-0.2 \

-0.4 ! s. [y
-06 L
: ¥

v
Smeemaney
<

T e S ——

i
-0.8 g
2107 3107 4107 5107 6107 7107

Figure I1.23 : Comparaison fem(Z; =50Q)/fem(Z;=1MQ)

Cette figure met en evidence le phénomeéne de réflexion qui se produit lorsque 1I’impédance de

I’appareil de mesure n’est pas égale a I’impédance caractéristique de la ligne.

I1.4.4 Principaux parametres de I'antenne magnétique:

114.4.1 Schéma électrique équivalent de 'antenne boucle :

Le schéma électrique équivalent de l'antenne boucle est donné par la figure II.24. Son impédance

s'écrit alors:

Zy =R, +1+jLo (IL.38)

Figure I1.24: Schéma électrique équivalent de 1'antenne boucle.
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Pour des antennes dont le diamétre est inférieur a 0.1 A, la résistance de rayonnement (en (2) est

fonction du carré du rapport de la surface de la boucle A sur la longueur d'onde.

2
R, = 31.2(%) (1.39)

En général, cette résistance est trés faible (de 1'ordre de 10°® Q).

\ : . . - &b
L'expression analytique approchée de I'inductance (en H) est: L =pgb|In| — |-2 (11.40)
a

Ou b est le rayon de la boucle et a est le rayon du conducteur.

114.4.2 Facteur d'antenne:

Il est défini comme le rapport entre le champ magnétique capté par l'antenne et la tension effective

aux bornes de la boucle. Son expression (en dBm'l) se met sous la forme:

F =20log %o (IL41)
2nfpg A

Ou Z est l'impédance d'onde et vaut 377€, f la fréquence en Hz et A la surface de la boucle en m’.

La figure I1.25 représente le facteur d'antenne d'une boucle de diameétre 3cm donné par le

constructeur.

902- 3 cm Loop Probe

constructeur

PERFORMANCE FACTOR (dB)

20 L 1!1»1111 i 111!1111 Lottty
1M 10 M 100 M 1G

Figure IL.25: Facteur d'antenne de la boucle de diamétre 3cm.
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I1.4.5 Champ capté par une antenne magnétique:

Aux bornes d’une antenne magnétique placée au voisinage de la boucle rectangulaire on retrouve la
f.e.m engendrée par la variation du flux envoyé par la boucle rectangulaire sur I’antenne, cette f.e.m

peut s'exprimer de deux fagons différentes :

dp d [ 2]
a. fem=—=—|ugH,(xa,ya,za) r 11.42
at  dt poHz(xa,y ) ( )

(xa,ya,za) sont les coordonnées du centre de I’antenne, r son rayon. Cette formule s’applique lorsque
’antenne est paralléle au circuit (voir figure.IL.26).

b. f.e.m=g¢L=M§£

11.43
dt dt ( )
ou M est la mutuelle entre la boucle rectangulaire parcourue par le courant I et I’antenne.
M se calcule de la fagon suivante: M =—i— _[ C‘& -dl (I1.44)

ot C est le contour de I’antenne et A est le potentiel vecteur crée par la boucle rectangulaire.
On va effectuer le calcul dans le cas ou la boucle et I’antenne appartiendraient a deux plans

paralléles (voir figure I1.26).

< / 2.1,

Figure I1.26: Position de l'antenne par rapport au circuit.

T -7

' . e s 1| 7 T .
L'équation I1.36 peut s’écrire : M= El: [ Ay(M)coso dop— [Ax(M) sing dcpj| (I.45)

Cette intégrale est incalculable analytiquement on va la transformer en une somme en subdivisant

’antenne en n morceaux égaux:
2nr | 2 . . .
M =1 ZAy(xo +TCOSQi; Yo +ISINQ;;Z() cos@; —Ay (X +ICOSQj; Yo +TSINQ;;20)-SinQ;
i=1
(1I.46)

69



Partie II: Calcul du champ électromagnétique avec I'hypothése du courant connu

O Xg,y0,Zo sont les coordonnées du centre de I’antenne et ¢; =—n+(2-1-1)- z (1L.47)
n

Lorsque le plan de I'antenne fait un angle 0 avec le plan de la boucle, la mutuelle devient:

M'=M cos (IL48)

II.s Applications en champ proche:

I1.5.1 Champ crée par un hacheur série de géométrie rectangulaire:

L'utilisation des convertisseurs statiques de puissance est de plus en plus répandue. Travaillant des
fréquences de commutation de plus en plus elevées, ils imposent & leur environnement des
contraintes électromagnétiques de plus en plus sévéres. Les perturbations générées proviennent
principalement de l'ouverture et de la fermeture des interrupteurs qui composent les convertisseurs.
Afin d'étudier et de quantifier ces phénoménes de génération des perturbations rayonnées, nous
sommes partis de l'exemple du hacheur série, représentatif des principaux modes de commutations
en électronique de puissance.

Dans le but de faciliter 'étude, le circuit de commande est placé assez loin du circuit de puissance,
une capacité de type CMS a été utilisée pour le découplage, on a utilisé un céble coaxial pour les fils
de liaison a la charge.

Le montage qu'on a réalisé est représenté dans la figure I1.27, l'antenne magnétique est placée

parallélement au plan du circuit de puissance comme le montre la figure I1.28 ou les dimensions du

probe - analyseur
de spectre

circuit de puissance sont indiquées.

h
D ILoad lcm -
E C \
T— T~ L>=5cm
1§ mos —
Li=10cm
Figure I1.27: Hacheur série. Figure I1.28: Géométrie du montage

Dans un premier temps, on se placer dans les conditions de l'approche filiforme. Les effets d'un plan
de masse et de la commutation douce seront étudiés. Ensuite, on se placera dans un cas ou

l'approche filiforme ne s'applique plus.
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11.5.1.1 Cas filiforme sans plan de masse:

On fait fonctionner le hacheur précédant dans les conditions suivantes :

Une fréquence de fonctionnement f=50kHz, un rapport cyclique a=0.5, un courant de charge I=3A,
une tension d’alimentation E=30V. L’antenne magnétique a pour rayon r=1.5cm, elle est placée a
une hauteur h=4.9cm. Le circuit de puissance est donc une boucle rectangulaire parcourue par un
courant i(t) dont la forme a la fermeture et & I’ouverture est représentée dans les figures I1.29 et

11.30.

i(A) [—-—i(turn-on measured)l
12

A

o
A
oL/

]
_2 i L n 1 1 1 1 : n . . 1 1 : 1 L Y 1 1 1 1 1 P
2107 -1107 0o t 1107 2107 3107 4107

Figure I1.29: Courant a la fermeture.

i(A
i(A) F———i(turn-off measured]

05 /\ A
milG

|

2107 1107 0 t 1107 2107 3107 4107

2

Figure I1.30: Courant a 'ouverture.
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Afin de valider notre approche de calcul, on compare la tension mesurée aux bornes de ’antenne a

. di :
la fem calculée par: fem = M e M est la mutuelle entre la boucle de puissance et I’antenne est

calculée suivant le principe du dans le paragraphe précédent. On trouve M=2.43 107 H.

Les figures .31 et I.32 montrent que dans ces conditions cette approche simple donne des résultats

assez preécis.

fem(V) —— fem(turn-on measured)
---- M.di/dt (computed)

.

06 et b L L
2107 1107 0 t1107 2107 3107 4107
Figure I1.31: fem calculée/mesurée a la fermeture.

—— fem(turn-off measured)
e M.di/dt (computed)

fem(W) |
05:

2107 -1107 o t 1107 2107 3107 4107

Figure I1.32: fem calculée/mesurée a ['ouverture.
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11.5.1.2 Cas filiforme avec plan de masse:

En mettant un plan de masse au-dessous de la boucle de puissance précédante, les inductances des

pistes changent et donc le courant (figure I1.33 et I1.34).

—i(turn-on measured)
A T i(turn-on measured)with GND

2107 1107 0 ¢ 1107 2107 3107 4107

Figure I1.33: Courant & la fermeture avec/sans plan de masse.

—i{turn-off measured)
----- i(turn-off measured)with GND

_4 I S S T EVU S S Y S W T | RO T ¥ SR T Wt U S S W
2107 1107 0 ¢ 1107 2107 3107 4107

Figure I1.34: Courant a l'ouverture avec/sans plan de masse.
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En effet le plan de masse diminue l'inductance de maille ce qui a pour effet d'augmenter le di/dt
dans le MOSFET et donc aussi dans la diode, cela provoque bien slir un courant de recouvrement
plus important que l'on note bien sur la figure I1.33.

La diminution de l'inductance de maille provoque sur l'ouverture une modification de la fréquence

de résonance mais aussi du facteur d'amortissement du circuit sollicité qui est un circuit série:

R fC
Z=—,|—.
2 VL

Donc lorsque L diminue z augmente, donc en présence du plan de masse on a des oscillations plus

faibles (figure I1.34), et par conséquent des champs plus faibles (figure .35 et I1.36).

—— fem(turn-on measured)
----- fem(turn-on measured)with GND

fem(V)
0.4

02 |

04 -

_0'6~..-..,..,,.,‘..v,,,,‘,..
2107 -1107 0 t 1107 2107 3107 4107

Figure I1.35: fem a la fermeture avec/sans plan de masse.

— fem(turn-off h‘leasured)
------- fem(turn-off measured)with GND

fem(V)
05 |

_1:_

2107 -1107 ot 1107 2107 3107 4107

Figure I1.36: fem a l'ouverture avec/sans plan de masse.
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En fréquentielle, on constate une différence de l'ordre de 10dbp V. (figure I1.37)

——fem(avec pm)
fem(dBupv)  |[----- fem(sans pm)
7 10
610
510’
4101 ETTH \ N
10* 10°  f(Hz) 10° 107 10°

Figure I1.37: Comparaison fréquentielle fem avec/sans plan de masse.

Pour calculer le champ en présence d'un plan de masse, appliquons la méthode des images.
Pour accéder 4 la valeur de la mutuelle entre un circuit C1 sur un plan de masse et une antenne A

(figure I1.38), il suffit de retrancher la mutuelle entre I’antenne- et I'image de C1.:

M =Mp; —Ma (IL49)

A

h
Cl

A €
/77 7

plan de masse

Figure I1.38: Mutuelle entre le circuit et I'antenne en présence d'un plan de masse.
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Comme e<<h, les deux mutuelles sont sensiblement égales, donc si on fait directement la

différence, la précision du résultat ne sera pas bonne.
Pour résoudre ce probléme, on a effectué un développement limité de H;-Hp, ou H; et H, sont

respectivement les champs crées par le circuit et son image au point M centre de I’antenne.

Ona:
H=Hz(x=0;y=0;z=h) (I.50)
H,=Hz(x=0;y=0;z=h+2 ¢€) (I.51)

En utilisant la formule (I1.20) on obtient:

)
Hyoga) = b2 I S— 1 + 1 L (I1.52)
2nF 1 232 2Y? 2 LI 2 13
2 L 2 L5 h2+=L|F2 |n?2+=2F
h* + h* + 4 4
4 4
| J
2 2
avec : F =,/h? +%1—+-I—44l (I1.53)

Ensuite, on obtient la fem induite aux bornes de I’antenne par la relation :

4 |
fem = pga[Htotal .nrz] (11.54)

soit :

L .
fem = nr’ Lils hsﬁ 2 + 2 + ! + ! e a (IL55)

2nF 2\ 2 )2 2 2 dt
h2+£1— h2+—112— h2+a F2 h2+}—2— F2
L 4 4 4 4)

Cette approche a été validée pour deux valeurs de &.

Pour g=1.54mm,
on trouve :

~10 di
dt

Dans les figures I1.39 et I1.40, on compare la fem mesurée a celle calculée par la formule I1.56.

ferm = 3.45 10 (IL56).
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— fem(turn-on measured
fem(v) | M'.di/dt(computed)
0,15 preeereremsmseesss s e

0.1F

0.05 |

S

o

($)]
T

-0.15F

2107 -1107 0 t1107 2107 3107 4107

Figure I1.39: Fem calculée/mesurée en présence d'un plan de masse.(fermeture)

fem(V) — fem(turn-off measured)

----- M'.di/dt(computed)
01 5 R e S e et

0.1 F

0.05 [

2107 -1107 o t 1107 2107 3107 4107

Figure 11.40: Fem calculée/mesurée en présence d'un plan de masse.(ouverture)

Pour e=3.1mm,
on trouve : fem =7.19 10710 % (IL.57).

La comparaison avec la mesure est représentée dans les figures IL.41 et I1.42.
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—fem(turn-on measured)

fem(V)
0.2

0.1 v .
O :_ """"" "'""\J

0.2 [

o3l e
2107 -1107 0t 1107 2107 3107 4107

Figure I1.41: Fem calculée/mesurée en présence d'un plan de masse.(fermeture)

—fem(turn-off measured)
----- M".di/dt (computed)

01 F

0.2 _ .................................. . SOSESSROUR SSUSSRSRRS AUOTPRURRION SO

0.3 _ ................................... p .......................................................................
04 _ ..........................................................................................................

-0.5 : L 1 3 ST 1 L 1 1 1 - 1 1 1 Ll 1 F B - 1 | - L
2107 <1107 0 1107 2107 3107 4107

Figure I1.42: Fem calculée/mesurée en présence d'un plan de masse.(ouverture)
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I1.5.1.3 Limite de l'approche filiforme:

Pour le hacheur série du paragraphe I1.5.1.1, on place I’antenne dans une position trés proche
des pistes du circuit, par exemple (xa=6cm ; ya=2cm ; za=lcm).
Dans ce cas, la mutuelle entre I’antenne et le circuit vaut :

M=5310""H.

Dans la figure I1.43, la fem calculée par ’approche filiforme (fem=M.di/dt) est comparée a la

fem mesurée.

— fem(mesurée)
fem(V) |===-- M.di/dt(calculée)
0.1

0.05

-0.15

2107 -1107 0 1107 2107 3107 4107
t

Figure I1.43: Comparaison fem mesurée/calculée par I’approche filiforme.

On constate qu’il y’a une différence notable entre le calcul et la mesure.

Par conséquent, dans cette configuration on ne peut plus considérer le circuit comme
filiforme, et il faut donc tenir compte de la variation du courant dans la section.

La distribution effective de courant n'est pas directement accessible par une mesure. Mais elle
peut étre déterminer, & partir de la valeur globale du courant, en utilisant une des méthodes
présentée en partie II1.

Afin de mettre en évidence l'effet de la subdivision, on appliquera successivement une

subdivision uniforme et une subdivision géométrique afin de retrouver la fem obtenue par la

mesure.

79



Partie II: Calcul du champ électromagnétique avec l'hypothése du courant connu

Dans le tableau suivant, on comparera les fem (en valeurs max) calculées a la fem mesurée.

f 150kHz 750kHz IMHz 2MHz 5MHz

I(mA) 666 144 50.5 43.9 304
fem(filiforme)uV 332 360 168 293 507
écart/ fem mesurée 21% 23% 57% 56% 80%
fem(uniforme)pV 318 355 166 288 499
écart/ fem mesurée 16% 22% 55% 53% 78%
fem(géom)uV 290 292 135 230 380
écart/ fem mesurée 5.5% 1.4% 20% 22% 35%
fem(mesurée)pV 275 296 107 188 281

Le courant total I est mesuré grace a l'analyseur de spectre.

e La fem (filiforme) est obtenue par la relation fem = M% avec M=5.3 10"" H.

e ILa fem (uniforme) est obtenue en subdivisant le circuit en trois boucles de tailles

identiques, elle s'obtient par la relation: fem = ZMk i) , ou My est la mutuelle entre la
k

boucle k et I'antenne, iy est le courant dans la boucle k obtenu par résolution du systeme
I1.31.
o La fem (géométrique) est obtenue en effectuant une subdivision géométrique avec k=4 et

n=11, elle s'obtient par la méme relation que la fem (uniforme).
Conclusion:

On constate qu'a partir de 500kHz, la subdivision uniforme n'apporte pas une meilleure
précision que l'approche filiforme dans le calcul de la fem. En revanche, on note
I'amélioration notable apportée par la subdivision géométrique jusqu'a quelques MegaHertz.
Au dela de la dizaine de MHz, I'écart entre I'approche piste infiniment mince avec subdivision
géométrique et la mesure devient notable, pour ces fréquences, on doit effectuer une
subdivision dans I'épaisseur du conducteur. Dans notre cas, cette épaisseur vaut 35um alors

qu'a 10MHz, l'épaisseur de peau vaut: d =21um.
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Partie II: Calcul du champ électromagnétique avec I'hypothése du courant connu

11.5.1.4 Effet de la commutation douce:

On reprend 1'hacheur de la figure I1.27, on réalise un hacheur de mémes dimensions mais

fonctionnant en commutation douce. Le schéma du circuit est donné par la figure 11.44.

Figure I1.44: Hacheur série en commutation douce.

Avec: E=32V, Is=4A, {=20.8kHz, L=12.1pH et C=0.1pF.

L'allure du courant est donnée par la figure 11.45:

i(A) Soft switching
07—

N
\

L

_2 1 L " L n " 1 n L 1 " L " L "
-210° 0 210°  410°% 6107° 8 10°
t

Figure I1.45: Courant dans le MOS, en commutation douce.
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Partie II' Calcul du champ électromagnétique avec l'hypothése du courant connu

On mesure la fem induite aux bornes d'une antenne magnétique de diameétre 3cm, placée a une

hauteur h=5cm. Dans la figure 1146, on compare la fem mesurée a celle calculée par la méme

approche que pour la commutation dure.

fem(V)
0.015 —————— T
——fem(measured)
0.01 frrmeememmmmmmnommeeesess —— fem(calculated)
0.005
0 ey "':u ; acecenaaeens —

-0.005 \ 4 '

-0.01 S it

-110% 0 110° 210‘*”t 310° 410% 510°

Figure I1.46: Comparaison fem mesurée/calculée en commutation douce.

Pour se rendre compte de l'effet de la commutation douce sur le champ, on compare a courant

de charge identique le champ crée par les deux montages.

— fem(soft switching)
fem(dBuV) ~—— fem(hard switching)
80 T T T

60

40

20

-20 &
10 10° f(Hz) 10’ 10°

Figure I1.47: Comparaison fem commutation dure/ commutation douce.

On constate une réduction notable du champ rayonné pouvant atteindre 60dBuV pour

certaines fréquences.

82



Partie II' Calcul du champ électromagnétique avec I'hypothése du courant connu

I1.5.2 Champ crée par un module de puissance:

La structure étudiée est toujours un hacheur série, mais cette fois ci, elle est réalisée a ’aide

d’un module de puissance et d’un bus bar pour la connexion.(ﬁgure 11.48).

<

13cm
| I
i d i+
di) . <(P ¢ > 4cm
| I I
Dlelectnqqe | Bus
I!Smm | bar

Gate i [ oo
=T 1+- Capacité de
module découplage

Figure IL.48 : Géométrie de la structure.

Le bus bar consiste en deux conducteurs larges séparés par du diélectrique. Comme la
distance qui les sépare est trés petite et qu’ils sont traversés par des courants opposes, le
champ crée par le bus bar est trés faible.

Le module utilisé dans cette structure est le IRFK2D450. Il consiste en deux MOSFET dont

’un qui va servir de diode de roue libre. La géométrie du module est représentée dans la
figure 11.49.

Figure I1.49 : Géométrie du module.
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Partie II: Calcul du champ électromagnétique avec l'hypothése du courant connu

Le champ est calculé comme indiqué au paragraphe I1.3.2.2, ’effet du radiateur placé au-
dessous du module doit étre pris en compte.
Le champ est toujours calculé & partir du courant mesuré, dont la forme a la fermeture est

représentée dans la figure IL.50.

®

50 —

40 [

30 |

/\

[
' /
f

10 |

of )

SR, o ) SR - P P A N
4107 2107 0 2107 4107 6107 8107
t(s)

Figure I1.50: Courant a la fermeture.

On note la trés mauvaise qualité de la diode du MOSFET et la faiblesse de l'inducatnce de
maille.
La fem induite aux bornes de I’antenne dans le cas ou 1’axe de celle ci est porté par (oy) est

H,(M i
y( )ng

donnée par: fem =
% (oy) = Ho : dt

(IL.58)

Ou Hy(M) est la composante selon (0y) du champ crée au point M centre de I’antenne.

Dans la figure I1.51, on compare la fem calculée a celle mesurée.

fem(V) comparaison fem mesure/calcul selon (oy)
1% —m—4——mm—m————p——— 71—
01 — fem(mesurée)
L —--=-fem(calculée)
0.05 |
0 v T‘U':v
-0.05
-0.1
015 e b Y
-4107 2107 0 2107 4107 6107 8107

t(s)
Figure I1.51: Comparaison fem mesurée/calculée a la fermeture (axe de I’antenne=(oy))
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Partie II: Calcul du champ électromagnétique avec l'hypothése du courant connu

De méme:
H,(M) odi
fem oy =g ——>T 1" — 11.59
(ox) = HO ; dt ( )
H,(M di
fem(oz)=HO‘——'—'Z€ )ﬂrz—- (11.60)
1 dt
fem(V) Comparaison fem mesure/calcul selon (ox)
0.02 v
0.0155— ----- | - fem(mesuré) |- —
C ’ fem(calculée) ]
0.01 [
0.005 [
0F
-0.005 |
-0.01 |
-0.015 |
002 b i e
4107 2107 0 2107 4107 6107 8107

t(s)

Figure I1.52: Comparaison fem mesurée/calculée a la fermeture (axe de I’antenne=(0x))

fem(V) Comparaison fem mesure/calcul selon (0z)
0.02 e

— | == fem(calculée) |...]
\ —fem(mesurée)|

0.01 e : Sa—

LI

0.015

0.005 f

0p

-0.005 |

-0.01 [

- L |

0015 e i
4107 2107 0 2107 4107 6107 8107
t(s)

Figure I1.53: Comparaison fem mesurée/calculée a la fermeture (axe de 1’antenne=(0z))
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Partie II: Calcul du champ électromagnétique avec l'hypothése du courant connu

On constate que la composante selon (oy) est 10 fois plus grande que les deux autres
composantes, ce qui a pour conséquence une meilleure précision pour cette composante.

On voit bien que notre approche donne une bonne approximation pour la composante Y du
champ, par contre pour les deux autres composantes le champ crée par le module est tellement
faible qu’il devient comparable au champ crée par les autres parties du montage (circuit de
commande, bus bar...).

Dans la figure I1.54, on effectue une comparaison fréquentielle entre la fem mesurée et celle

mesurée, dans le cas o 1’axe de I’antenne est porté par (oy).

——fem(mesurée)
fem(dBpV) —— fem(calculée)

100 TIT

10 H H L
10° 10° 107

Figure I1.54: Comparaison fréquentielle fem mesurée/calculée (axe de 1’antenne=(0y)).
I1.5.3 Conclusion:
Sur cet exemple industriel, nous avons validé l'ensemble de la chaine: modélisation, calcul,

mesure. En particulier, l'approche filiforme et son extension par subdivision semble

particulierement efficace, tant qu'on reste dans I'hypothése "champ proche".
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Partie II: Calcul du champ électromagnétique avec I'hypothése du courant connu

1.6 Champ électromagnétique non proche crée par un circuit électrique:

Dés que la distance entre la source et le point d'observation devient comparable a la longueur
d'onde, l'effet du retard doit étre pris en compte et ainsi les formules du IL.2 ne sont plus
applicables.

Tout comme pour le champ proche, on calculera les champs rayonnés par une branche et une
maille élémentaires. Trois approches de calcul seront présentées dans cette section, la
premiére consiste en un calcul direct du potentiel vecteur, la deuxiéme consiste a subdiviser le
circuit en dipdles de Hertz dont on sait calculer le champ rayonné, la derniére approche
consiste & déduire le champ lointain a partir du champ proche.

On fera cependant I'hypothése que les dimensions du circuit sont négligeables devant la

longueur d'onde, ce qui signifie que le courant est constant le long du conducteur.

I1.6.1 Calcul direct du potentiel vecteur:

11.6.1.1 Champ produit par une branche élémentaire.

Considérons une branche paralléle a (ox) dont les coordonnées de ces extrémités sont

respectivement (Xq,y1,z1) et (Xgy1,21) (figure IL55). Supposons que cette branche est

parcourue par un courant sinusoidal: I(t) =1, ot

A,

Figure I1.55: Champ non proche crée par une branche paralléle a (0x).

Le potentiel vecteur magnétique crée par cette branche est portée par (0x), son expression est

donnée par:
Xf o—jpr
Ay =E01 [ 2« (IL61)
4n xg T
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Partie II' Calcul du champ électromagnétique avec I'hypothése du courant connu

Par hypothése r>>L, et donc on peut faire 1'approximation suivante:

2
ray(x=xp P+ -y + -2 =10 (L.62)
Xq +Xf
avec: Xiny =—/m
m 2
-jBro
D'ot: A =Horp s (1L.63)
47 I'O

Le champ H se déduit par: H= Lrot;& . On trouve:

Ko
Hy, =0 (I1.64)
H, ;_LéAX :_IL(z—zl)1+J3Br0 o~ iBTo (IL65)
Ko Oz 4m: 1
H, =-%x _ IL(Y“Yl)“JfrO eI (IL66)
Ho ay 4n Iy
Le champ E se déduit par: E=- rot H . On trouve:
jogg
oH, OH 1L e PR . ‘
E =2z —Y_ = ° 2(1+ jpry)— - (x - xm)z 6+3j[3r0—B2rg) (IL67)
dy 6z Amjogy 13
OH, _IL(y-y)x—xp)e 0 - 2 2]
E. =-22z m +3 - 11.68
y v Imjooeg = (3 iBro —B°rg (I1.68)
oH IL(z -z, (x —x,,) e P10 )
E,=—Y=- P (s+3' ~p*g 1169
2= 5 Imjooeg 3 iBro =B7rg (I1.69)

i
De méme pour une branche parallele a (oy), on a:

e~ JBT0

_Ho
A, =—I L I11.70
Yy 4n Iy ( )
Avec: r0=\/(x—xl)2 +(Y—Ym)2+(z—21)2-
Donc:
0A - : :
__ 109y Tz-z)1+Br e~ B0 (IL.71)
Lo 0z 4n 13
Hy =0 (IL.72)
1 OA IL(x - ; .
i, - L2y 1Lk Xl)l“fro e o (IL73)
Ho ox 4n I
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Partie II: Calcul du champ électromagnétique avec 'hypothése du courant connu

Et:
_ _ -jBry
p oy ILGox)y Ym) e : (3+3J'Bro _B2rg) (IL74)
ay 4TC_]0380 1)
_ -jBro 2 _(v—v_ )
B, =S Az I e o jpr)- 0 (y2 Ym) B+3ipr -B23)| @75)
0z ox 4mjwgy g 1)
_ _ -jBro
B o Oy _ILz=z)y-yn)e - (IL.76)
oy drjweg 1y :
116.1.2 Champ produit par une boucle rectangulaire:

Prenons maintenant une boucle rectangulaire parcourue par un courant sinusoidal dont les

dimensions sont négligeables devant la distance par rapport au point d'observation et devant la

longueur d'onde.

AZ
. To

4| 10

b 4/1 VAN
i 2/
< ........................ >
L)
X

Figure I1.56: Champ non proche crée par une boucle rectangulaire.

Le champ crée par le conducteur 1 est:

H, = _B_%lﬂ.?ﬂ_e_j[irl (IL77)
Y1 47 3 )
I
th (y ¥ %) 1+ ;
H,, = Jf 1 e-iBry (IL78)
4n Ij
L 2
avec: n = x2 +(y+—2—2—) +22 (I1.79)
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Partie II: Calcul du champ électromagnétique avec I'hypothése du courant connu

IL; e iPn . r2-—x26 . 2
B, =S jpn) -5 G ajpr 77 (1150)
dmjwey 1
L
ILl(y'F?sz e"jBrl
Ey, = : : (3+3jBr1—Bzr12) (IL81)
4myme 1
IL;xz e~IPn ) 2.2
E, =—— (‘3-’:—3_][31‘1—[3 rl) (11.82)
L 4mjogy

Pour obtenir le champ crée par le conducteur 3, il suffit d'utiliser les formules du conducteur 1

2
) ) ) L, 2
en inversant le signe et en remplagant ry par r3 =,/X" +| y— > +z° .

D'autre part le champ crée par le conducteur 2 est donné par:

H, = 11;221_”“-13&2—51% (1.83)
T r2
IL (x Ll]
2 T4 . .
H, =- 2 )1+ - (1L.84)
2 4n o .
L
ILz[X_—{jy e IPn2 6 : 2 2]
Ex, = . 5 +3jPr, =B°r; (11.85)
4mjwe 1
-jBrp 2 2
E, =- Ly ¢ 2(1+ jPry) -2 6+3jBr2—B2r22) (11.86)
2 4mjegy 1 3
-ipr .
g, =il2yZe 6+3jﬁr2 —Bzr%) (1L.87)

Zy R
2 4mjegy 1

Pour obtenir le champ crée par le conducteur 4, il suffit d'utiliser les formules du conducteur 2

2
) . L
en inversant le signe et en remplagant rp par rg = \/Ex + —j) + y2 +2z°

En définitif, on obtient le champ total crée par la boucle:

. = 1L,z 1+jfr2 i _ Lt J'3Br4 e~ JB1s (I1.88)
4n 1'2 Iy
H, = IL;z _H_Jfﬁe—jﬁrs _igﬁie—mrx (I1.89)

90



Partie Il: Calcul du champ électromagnétique avec l'hypothése du courant connu

j —i Lo \1+j —j
H, =11 (HE;)H_J;&@ B _[y__z)_gﬁr;e iBrs
4n 2) g 2) o

+E‘—2—Kx +
4n

L

L+jPrg ~jpry

__1)'
2) 3

_(x_h)}_tl_&;e—jﬁrz

3

2 0

N

|

(—iBn x2 ‘ 2 9
2(1+ jpr) -+ @+3JBY1—B |
g -1l 5y i [
X = . .
4dmjoey | o—iBr3 2 2
| 20+ Bs)- L2 64 3ipry - p2F )
[ 3 j ‘ (IL91)
( ) -jBr, (X+L )e iBry
4 1Ly 6+3ipr, 22 )20+ 3, - pe?
4njwe 5 17
[—iBr4 2 ‘
[2(1 + JBf4)' 6+3JBF4 *BZTE)J
Lo 1L, | 1 7
y 4mjoe —Jl3r2 .2 @ ' 5 2)
- 2(1+ jpry ) -2—5—B+3jpr, -p*r3
B 3 (1L92)
. (HLZ_zje—jBn (Y"LTJ ~iprs
L 6+ 33n, -7 )- 6+ 33pr; - 573
4mjoe r r
IL.xz | P13 )L e~IB1 . )
SR LCL A Ll O 8 6-+3ir, - p2?
4mjme 13 rl (11.93)

T -jpry
+-“‘.2yz{e G431, - Bzrzz)L
D

4dmjoe

o 6+3jﬁr4 —Ber)J

I1.6.2 Approche par la méthode des dipoles :

Dans cette approche le circuit source est décomposé en dipdles de Hertz dont le principe a été
detaillé dans le chapitre précédent. La longueur du dip6le doit étre négligeable d’une part
devant la longueur d’onde afin de considérer que le courant est uniforme le long du dipdle et

d’autre part devant la distance entre le dipdle et le point d’observation.
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Partie II: Calcul du champ électromagnétique avec 'hypothése du courant connu

On rappelle que le champ crée par un dipdle en un point M est donné par :

Idl 1 _
E, =2—Z 0| ——— JBr 1194
i o B*cos £B 2 JB3 3J (IL.94)
Idl 1 1 o JBr
Eg Z—ZOB sme[JB—+B2 5 -—JB3 3J (I1.95)
_Idl o . .1 1 ~jpr
H(P —-‘4—1;B Slne{]'ﬁ;%—?r—z—]e (1196)

Pour calculer le champ crée par la boucle de la figure I1.2, il faut transformer la contribution
de chaque dipdle en coordonnées cartésiennes.

L’avantage de cette méthode est qu’elle englobe aussi bien pour le calcul du champ proche
que pour le champ lointain, et que d’autre part, elle s’applique dans le cas ou les dimensions
du circuit source deviendraient comparables a la longueur d’onde.

Dans chaque cas il faut choisir la longueur du dipdle qui vérifie les deux hypothéses citées au
paravent (L<<A, L<<r).

Cette méthode est plutdt utile en champ lointain, dans ce cas le terme e3P prest plus égal a |
et donc on ne peut plus calculer analytiquement A par I’intégrale comme on I’a fait dans le
cas du champ proche.

D’autre part en champ lointain, on a besoin d’un nombre de subdivision plus faible qu’en

champ proche.

Validation de la méthode des dipéles:

Comme les mesures sont plus simples & faire en champ proche, on va essayer de valider la
méthode des dipdles en champ proche. En effet, on a placée ’antenne & une hauteur h=5cm
du circuit, on choisit donc une longueur d1=0.5cm pour chaque dipdle.

On calcule la fem induite aux bornes de 1’antenne par la formule :
E(f) = pg 2nf Hyy () mr? (IL.97)

H(f) est le champ crée au point M centre de ’antenne, il est calculé par la méthode des

dipbles.
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Partie II: Calcul du champ électromagnétique avec l'hypothése du courant connu

—-—-enﬁoneasured)r
S R E(f) calculated

L 0 :
e T —
60 L A% \- LY. .” V] - ,
50 [ i
! B | Y
- B o\

’ 5 ! LR W

c]0 [ AN SIS SPTII——. N
: ‘

20 e, e e
10° 10°  fHZ) 10’ 10°

Figure I1.57: validation de la méthode des dipdles.
On constate une bonne coincidence entre la fem calculée et la fem mesurée, ce qui signifie
qu'on a choisit la bonne dimension pour les dipdle (1/10 de la distance entre le circuit et le
point d'observation).

I1.6.3. Calcul du champ lointain a partir du champ proche:

On considére deux surfaces S; et S, entourant la source, S, étant situé dans une région proche

de la source et S, a l'infinie, on appelle V le volume situé entre Sy et S,
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Partie II: Calcul du champ électromagnétique avec l'hypothése du courant connu

S, a l'infinie

Coouree > (81

Figure I1.58: Calcul du champ lointain a partir du champ proche.

On va démontrer que la connaissance du champ électromagnétique sur S; permet de déduire

le champ en n'importe quel point de V.

La formule de Green pour deux scalaires quelconques s'écrit:

V-V2U—U-V2V] dv = [V-a—U—U-a—V} ds (I1.98)

ou . . , -
avec: N =1-grad U, n étant le vecteur normal & la surface. On appelle r le vecteur qui

définie la position du point de V ou l'on veut calculer le champ.

e—jk[r~rl|
On prend U(r)=H(r)) et V(r,1j) =

=

. 2 :
On a: V2V =e"JkR{V2(%)—%—j|, d'autre part on sait que Vsz +k2HX =0, donc le

, 0N pose R=|r—r1‘.

terme de gauche de (I1.98) s'écrit:

_ 1
jJ j[v.sz—U.vzv] dv = J;_/”—HX[V2V+k2 V] dv = ij—Hx(n)e JkRVz(Ejdv 1199
= —47H (1)
D'ou:
Hx<r>=;f—n-ﬁ[Hx(r1>-—"’—V—%ﬂl

OH, (1)
~V(1,1) -——} ds (I.100)
S

Pour une boucle rectangulaire (L,=10cm, L,=5cm), on compare le champ calculé a partir du

champ proche (dont les expressions analytiques sont données dans le chapitre précédent) au

champ calculé de la fagon directe (méthode explicitée dans le paragraphe précédent).
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Partie II: Calcul du champ électromagnétique avec I'hypothese du courant connu

On considére que la boucle est traversée par un courant sinusoidal d'amplitude 1A et de
fréquence 50kHz.
Concernant la position du point d'observation on garde x=15cm, y=10cm et on fait varier z de

0.6 a Sm.

0.0l —————
0.001
1104
CHX(xy,s)
-Pl
< s
1’10
1'10°©
11107
0 1 2 3 4 5
s,(zl.)
= courbe 1
<> courbe 2

cl: direct, ¢2: a partir du chp proche

Figure I1.59: Comparaison entre la méthode directe et le calcul  partir du champ proche.

On constate que les deux méthodes sont parfaitement équivalentes.
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Partie II' Calcul du champ électromagnétique avec I'hypothése du courant connu

I1.7 Conclusion:

Grace aux expressions analytiques développées dans ce chapitre, nous pouvons calculer le
champ rayonné a partir des grandeurs électriques et géométriques des circuits constituant le
convertisseur statique. Le calcul analytique a été effectué non seulement dans le cas du champ
proche, mais aussi dans le cas du champ lointain. Ces résultats ont éte comparés a ceux
obtenus par la mesure, mais uniquement dans le cas du champ proche.

Comme premiére étape, les champs ont été calculés & partir du courant mesuré, les résultats
obtenus sont satisfaisants. Par conséquent, la connaissance précise du courant permet un
calcul exact du champ rayonné.

Il devient alors de plus en plus indispensable de disposer d'un outil de simulation performant.
Ceci nécessite des modéles précis de semiconducteurs et de composants passifs. Ces derniers
incluent selfs, condensateurs, résistances et cablage, qui aux fréquences impliquées (jusqu'a
200MHz), ne peuvent plus étre considérés comme idéaux.

Dans le prochain chapitre, on va faire le point sur les différentes méthodes de modélisation de
ciblage, tout en essayant de montrer comment elles s'appliquent dans des cas classiques

d'électronique de puissance.
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Partie IIl: Modélisation du cdblage

I11.1 Introduction :

Un nombre considérable de méthodes de modélisation électrique de la connectique existe
actuellement. Cependant, les conditions spécifiques rencontrées dans les structures
d’¢électronique de puissance nous permettent de constater que certaines méthodes sont plus
appropriées & notre probléme que d’autres. Ces conditions particuliéres sont dues a la faible
longueur des conducteurs employés par rapport aux fréquences de répétition et celles
équivalentes dues aux fronts (fF<200MHz), et au fait que dans un premier temps, on peut négliger
I’influence des champs électromagnétiques extérieurs (champs dont I’origine se trouve en dehors
du montage étudié).
En outre, du fait que I’on veut étudier les phénomenes électromagnétiques avec des simulateurs
électriques pour pouvoir introduire les modeles de semiconducteurs, on a une préférence pour les
méthodes «orientées circuity, c’est a dire les méthodes qui représentent les phénomenes
électromagnétiques par des réseaux de composants passifs (R-L-C).[3].
Les méthodes de modélisation les plus connues se classent en deux catégories suivant la manicre
avec laquelle on applique les équations de Maxwell :

e Les méthodes intégrales.

e Les méthodes différentielles.
Les méthodes qui seront employées dans ce chapitre font partie des méthodes intégrales.
Il s’agit de la méthode PEEC (Partial Element Equivalent Circuit), de la méthode des moments
(MoM) et de la méthode des lignes de transmission (MTL).
Dans ce qui suit, ces différentes méthodes seront détaillées, dans un cadre général, puis dans leur

faculté de traiter les aspects connectique en Electronique de Puissance.
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II1.2 La méthode PEEC:

I11.2.1 Introduction:

La méthode PEEC est une méthode de modélisation d'interconnexions, issue d'une description de
la géométrie par méthode intégrale. Chaque partie de la géométrie est représentée par une
équation intégrale qui peut ensuite étre interprétée en terme de composants électriques
équivalents. Ces composants équivalents sont directement liés & une position physique des
différentes parties de la géométrie. C'est pourquoi on appelle ces composants des €lements
partiels.

Dans le cadre du régime quasi-stationnaire, les solutions données par C.Hoer et C.Love [45]
donnent l'inductance partielle et la mutuelle partielle entre deux barres, et présentent l'avantage
de rester valables lorsque la longueur de la barre devient petite devant sa hauteur ou sa largeur.
Dans les expressions des inductances partielles des barres rectangulaires, il est présupposé que le
courant est uniformément réparti sur une coupe transversale de la barre. C'est pourquoi la
méthode prévoit une subdivision d'une interconnexion en plusieurs barres a répartition de
courant uniforme si les effets de fréquence doivent étre représentés. L'effet de la fréquence est
alors représenté par l'inductance mutuelle entre les différentes barres de la subdivision.

La méthode PEEC généralise la notion de composant partiel "Partial Equivalent Element
Circuit". Elle est l'ceuvre de A.E.Ruehli.

Dans sa premiére version, uniquement le comportement inductif et résistif était inclus dans la
modélisation des interconnexions [41]. Ensuite, les améliorations suivantes ont été apportées par
ordre chronologique: le comportement capacitif idéal des interconnexions [50], combinaison des
modéles inductifs et capacitifs [42], les interconnexions au dessus d'un plan de masse [47], l'effet
du retard (méthode rPEEC) [44 et 29]. Les travaux antérieurs effectués par.J.L.Schanen [1] et
E.Clavel [2] sont basés sur la premiére version de la méthode PEEC qui tient compte uniquement
du comportement inductif et résistif des interconnexions.

Dans ce chapitre, on tiendra compte des effets capacitifs et de I'effet du retard [44].
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I11.2.2 Mise en équation générale :

On considére un conducteur quelconque, le champ électrique total en un point du conducteur

vérifie la loi d'Ohm:

Q|—

Er = (IIL.1)

ou o est la conductivité.

D'autre part, le champ total Et se décompose en une composante appliquée Eg et une composante

. . [] . B . . . A
induite E', cette derniére composante provient des charges et des courants du circuit lui-méme.

On a donc: Er=Eg+ E' (11I1.2)
avec: E'= —-%—-gradd) (I11.3)
ot
D'ou: Eg = 1,04, grad ¢ (I11.4)
c ot

Pour une structure de K conducteurs, les potentiels sont donnés par [42]:

A(L,t) = z LR j |f | ) dv' (11L5)

O(F,t) = | | q(7',t') dv' (11L.6)

k14 r|

T est la position du point d'observation.
T' est la position de 1'élément d'intégration.

t'estle temps retardé, donné par:
-
t'=t———ro (I11.7)

c
VHr &r .

L'équation II1.4 s'écrit pour une structure & K conducteurs sous la forme IIL8:

Eo(f,t)=j(z_’t)+ iil:ﬁ [ I ! | 1@t dvj|+ Zgradl:4n8 [ Ir | q(F',t )dv'jl

k=1 ot| 4n

v étant la vitesse de propagation: V=

(111.8)
La premiére étape dans la méthode PEEC consiste & subdiviser chaque conducteur en volumes

¢lémentaires appelés mailles.
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Les inconnus (J et q) seront supposées constantes sur chaque maille.

Prenons une base orthogonale ()'(,S/’, 2), la densité de courant J s'écrit alors:
J=dyX+Jy§+dy 2
Soit N, le nombre total de mailles dans la direction y pour le conducteur k, ou y = X,y,Z.

La projection de 1'équation IIL.8 sur y s'exprime de la maniére suivante:

B, AR Nk o nk(tn) K g
k=1 o 4my [F-T ot Ty 4na Vi |r -7
. F-m -, N .
out,=t- , T étant la position du centre de la maille n.

En intégrant 1'équation III.9 sur la 1™ maille et en divisant par a, la section de 1'élément Vv,

a, est perpendiculaire a la direction de la ligne de courant), on obtient:
¢ €St peIp gn

I J'dV'dVg 8y (tn)

s jEOY(r t)dvg=— jJ (F.t)dv, + Z Z F-7] | ot

47ta
Ve k=1 n=1 £ vank

(111.10)

K
+ 0y — 1172 qr t)ds dv,
k 147[8 alv 6Y Sk Ir |

Le terme de gauche est la tension appliquée, le premier terme de droite est un terme résistif, le
deuxiéme est un terme inductif et le troisiéme est un terme capacitif.

Ces différents termes seront détaillés séparément dans ce qui suit.

r2.2.1 Tension appliquée:

Le premier terme de IIL10 est la tension appliquée, il n'est autre que l'intégrale du champ
appliqué sur le circuit. Dans un circuit comme une antenne réceptrice (figure II.1.a), le champ
appliqué est clairement distribué sur le circuit, la fem induite est donnée par:

Vo = 4Eq dI (IIL11)
C

Pour une source localisée (figure II1.1.b), le champ appliqué peut étre considéré comme un

gradient d'un potentiel.[40]
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La tension source est reliée au champ par:

1 2
[Eodl=- [EgdI (IIL12)
(circuit) (soJrce)

Les deux intégrales sont opposées car l'intégrale d'un gradient sur un circuit fermé est nul.

I extérieur _ I
Vo
1
Figure IIL.1 (a): boucle attaquée par un E extérieur (b): boucle avec source localisée.
1112.2.2 Terme reésistif:

Comme on peut considérer que la densité de courant est constante dans une maille €lémentaire,

le premier terme de droite de 1'égalité II1.10 peut s'écrire sous la forme :

Ly
Ve =—— [J,F)dv, =R, L, (IIL.13)
Gdy v, cay

Il s'agit donc de la chute de tension d'origine résistive sur la maille £.

II11.2.3 Terme inductif:

I
En remplagant J,n par dans le deuxiéme terme de droite, on obtient:

ynk
VL=§N§ T dv'dv, |00,k (tn) (L14)
kinot| 4T @28k y | ) F -7 ot

Le terme entre accolades n'est autre que l'inductance partielle entre 1'élément Vv, et 1'élément

Vnk [41], par conséquent le deuxieme terme de gauche se met sous la forme:

Ay (tn)
VL"Z ZLpZynk —o

(IIL.15)
k=1 n=1 ot

Le calcul de l'inductance partielle a fait l'objet de nombreux travaux. En particulier, suivant la

complexité géométrique, des formules analytiques peuvent étre calculées.
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Dans ce qui suit un rappel des différentes définitions et formules concernant l'inductance

partielle est présenté.

Ir2.3.1 Notion d'inductance partielle:

On considére par exemple une boucle rectangulaire filiforme parcourue par un courant i
(figure II1.2), les dimensions de la boucle sont supposées négligeables devant la longueur d'onde,

par conséquent le courant est constant le long de la boucle et le retard est négligeable (t'=t).

Figure III.2: Boucle rectangulaire filiforme.

D'apres le théoréme de Stokes, on peut écrire:

oA 47 = 9 dR dT =2 [frotA a8 =2 ((8 dd L, 3
g’—ale _ECA.dI == grotA dS=— gB dS=Lp— (I11.16)

ou Ly est l'inductance externe de la boucle. Elle se calcule donc plus facilement a partir du
potentiel vecteur par: Lp = 1 <j. A.dl I11.17)
|
Cc

La notion d'inductance implique un circuit fermé, toutefois la circulation du potentiel vecteur le

long de la boucle peut étre décomposée sur chacun des quatre segments du circuit [1]. Ainsi:

Ly =~ [Adl+ [Adi+ [Adl+ [AdI (IIL.18)
s, S, S3 S4

De plus le potentiel vecteur peut étre considéré comme la somme de la contribution de chaque

segment: A=Ag, +Ag, +Ag, +Ag, (111.19)
1 4 4 - R
D'ou: Lb==2 2 [Ag,.dl (111.20)
' Mn=1m=1g
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L'inductance partielle d'un segment est alors définie par:

1 - -
Lo, == [As,.dl (II1.21)
Sn

De méme la mutuelle partielle entre les segments n et m est définie par:

Pmn —

_ % [As, .dl (111.22)
Sn

L'inductance de la boucle s'obtient par:

4 4
Lp =Y, > Mpj (111.23)
n=1m=1
111.2.3.2 Mutuelle partielle entre conducteurs filiformes:

Soient deux conducteurs filiformes S et S, disposés comme 'indique la figure IIL3.

z §

Figure IT1.3: Mutuelle partielle entre deux conducteurs filiformes.

La mutuelle partielle entre S et S, est donnée par:

Mo, =Z“1;[f(|3 —lyLh)= (3 +1p =ly.Lh)+ 3 +15,Lh) = f(i3,Lh)] (I11.24)
avec: f(x,Lh) = xln(x +yx2 +12 +h2 ) —x2 +12 412 (II1.25)

En faisant 13=1=h=0, 1;=1,, on constate que My,1> diverge.
Pour un conducteur cylindrique, l'inductance partielle est définie comme étant la mutuelle
partielle avec le pourtour interne [1].

AN: L'inductance partielle d'un conducteur cylindrique de longueur 10cm et de diamétre lcm,

vaut: Lp=54.8 nH.

106



Partie III: Modélisation du cdblage

1r2.3.3 Mutuelle partielle entre deux rubans:

Figure II1.4: Mutuelle partielle entre deux rubans.

La mutuelle entre les deux rubans de la figure II.4 est obtenue par intégrations de I11.24:

1a|+d

Mpryo = . dj [Mp42dy, dyy (I11.26)
0 |

Mpi2 étant donnée par II1.24 avec I=y>-y;.[2].

On aboutit a ;

Gl +1p,1 +d,h) = G(lg +1p,1 +d—a,h) - G(i3 +1,l,h)

+G(l3 +lp,l = a,n) - G(l,l + d,h) + G(l3,| + d —a,h) + G(l3,1,h)
Mpr B\ _G(l3,1-ah) -Gz +lp — Il + d,h) + G(l3 +15 — 4,1+ d - a,h) (II1.27)
+G(3 +1p — Iyl h) = G(l3 +1 —l4,1 = a,h) + G(l3 14,1 + d,h)
|-Gl —l4) +d —a,h) = Gl —l4,Lh) + G(3 - l4,1 - a,h)

avec:

2 12 2 12
G(x,y,h):y 2h xln(x+\/x2+y2+zzj+x 2h yln(y+ x2+y2+22)
(111.28)
~%€<2 —2h? + y2 )/x2 + y2 +22 —hxy arctg[ Xy > }

h\/x2 +y2 +2

A.N: L'inductance partielle d'un ruban de longueur 10cm et de largeur lcm, vaut: L,=70.6nH.
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II1.2.3.4 Influence du retard sur le terme inductif:

Soit un conducteur quelconque de volume V parcouru par un courant de densite sinusoidale

JF.1)= J(F) el®! 1e potentiel vecteur crée par V en un point quelconque est donnée par:

At =
i
-7l
avec: t=t—-——, donc:
Y
~JB[F -7
At =+ | Jt)e —V (I11.29)
O T
.avec:” B= % (le nombre d'onde).
Le terme inductif s'écrit alors:
oA JF e BT
v = \'[/—a—t-dv = jmz— H =7 dv' dv (1I1.30)

Si de plus on suppose que la densité de courant est uniforme sur V, I11.30 devient:

-jB[F-T|
VL_MIEJ H——‘——rT—dv'dv -
11.31)
= 4“ ) [ [—=— cosIEB_Ir | |)dv' dv—j| [——=— sm|([3fr ] de' dv

\AY, \AY
On constate donc que le retard introduit un terme réel et modifie le terme réactif [40].
Le terme inductif est donc de la forme:

vi =R, +jLo)I

Ou R; est la résistance de rayonnement.
Pour un circuit filiforme, la résistance de rayonnement est donnée par :

QR SinBR) 7 g (II1.32)

En ce qui concerne I’inductance, en effectuant un développement limité on obtient :
2 4 .
H { B R B4R ---]dldl' (L33)

Au premier ordre, on retrouve bien la formule de Neumann.
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r2.3.5 Exemples de calcul de résistance de rayonnement:

Exemple.1 : Boucle circulaire :

On considére une boucle circulaire de rayon a négligeable devant la longueur d'onde, sa

résistance de rayonnement est donnée par:

2n 2xn

Reay =0 4= 2l JS'”Ff a? cos(b - b2) diy db (I11.34)

Figure IIL.5: Résistance de rayonnement d'une boucle circulaire.

3p3
Comme le rayon est petit devant la longueur d’onde BR<<I et donc : sinR=BR - P 6R
Avec : R=2a sin(ﬁé—q’?-) (IIL.35)
(I11.34) devient alors :
o0 21 2m 3 2
Rray = I f p-L a’ cos(¢1 - ) déy dop (IIL.36)
L’intégrale du terme en B est nulle, il reste alors :
2n 2n o b1 -
Rray = co—— j j B3 a%sin ( 1= z)cos(¢1 — ) doqdos (I1L.37)
Or: Sinz(d>1 ;¢2 ) = - COS(2¢1 —%2) , cette derniére relation devient alors :
3 4 2n 2n
- wa
Rray =—-E22 [ [(1-cos(ps~42) ) cos(éy - d2) dby déz (ITL.38)
00
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La premiére partie de I’intégrale est nulle alors que la deuxiéme vaut —2 nz, on en déduit que :

3 4
nproat = \/E 4
Ry =~ 22 T IE (32 1I1.39
ey =515 2 (ITL.39)
En définitive : Rray =207° (pa)* (IIL.40)
AN: pour a=0.05 A: .

Exemple.2 : Boucle rectangulaire :

On considére une boucle rectangulaire de dimensions petites devant la longueur d'onde

3

v

L

Figure IT1.6: Résistance de rayonnement d'une boucle rectangulaire.

. Y eéme £ s
Le développement limité au 37 ordre de sa résistance de rayonnement donne:

Rray =j—:§§[ PR thdlz (IL41)
Ou encore:
3R2 3R2 )
. H(B—B ]dl1d12+££[[3—’3 : ]dhdlz
Rray =5 PR? SR? (111.42)
—”[B— Jdl dlz—H(B— 5 thdlz
L 13 24

La premicre intégrale vaut :

L4L 3 3L 3 L1
|1_ff[;3—%u V)Z:ldudv Bq-“-f{(““’) } dv
0
3
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3,4
L
On aboutit a : =p2 Pk
n aboutit a 1 =PBL3 36
314
De méme : I» =ﬁL2 _BL
36

La troisi¢éme intégrale vaut :

3L1L

Ly Ly 3 3 ]
= ﬁ-E—[(u—v)2+L22] dudv:BL%_P_L%LZZ_E_I (u- v)zdudv
00 6 6 6 00
On aboutit 4 : h=pl3- B LZLZ—E—L4
n aboutit a 3 =BLF - 5 36
3 3
De méme : L =p3-E 1212 B 14
e méme 4 =BL5 5L 25
Aprés simplification on arrive a :
Rray = 20p* 515 (I11.43)

2

Si on prend Ly, L; telles que : L4Lo =na“, on retombe sur la formule (II1.40) du cas circulaire.

I12.3.6 Notion de résistance partielle de rayonnement:

Tout comme l'inductance, on peut définir une résistance partielle de rayonnement et une

mutuelle résistance partielle.

La mutuelle partielle entre deux conducteurs filiformes S; et S, (Idem figure III.3) est donnee

par:
MRp12 w“ | [l sin(p dx dx’ (IIL.44)
Ts, s,
avec: - R =\/(x2 ~‘X1)2 +12
En faisant un développement limité & 1'ordre 3, on obtient:
MRp12 = { :|dX2 dX1'
O
(1I1.45)
B3 lh I2+13
BI1I2 —?j [xz xq )+ }szdx1
0

I3
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Finalement on trouve:

2(,2 2
MRpy, = 303%{1 Be {'; '3 +13+12 4150, - 14) - '1;2 H (IIL.46)

Cette formule est convergente lorsque 1;=l,; 13=1=0, on obtient dans ce cas la résistance partielle

de rayonnement d'un fil de longueur l;:

22
2,2 |
Rr, = 308715 [1 —‘2—;] (I1L.47)
AN: 1;=10cm pour f=100MHz: Rr,=1.314Q.
La résistance de rayonnement de la boucle de la figure II1.6 peut étre calculée plus facilement
comme suit:
Rp = Rrp, +Rrp, +Rr,. +Rry, ~MRpy3 ~MRp31 ~MRp24 ~MRp,3) (I11.48)

On trouve alors:

Rg =20p* 1513 (I11.49)
Ce qui est bien le méme résultat que celui établi en II1.43 en considérant la boucle comme un

tout.
I11.2.4 Terme capacitif:

Retournons a I'équation III.10 afin de montrer que son dernier terme représente l'ensemble des
couplages capacitifs.

La tension correspondante s'écrit:

K 1 —1— —i q(F',t')

L ds'|dv, (11L.50)
k=141ca ay v, oy S |r - rl

Vg =

ou q représente la densité de charges surfaciques et y la direction du courant.

On introduit un nouveau maillage. Sur chaque maille, la densité de charge sera considérée

constante.

Soit My le nombre total de mailles pour le conducteur k, on note gy la charge de la m"™ maille

du conducteur k.

On définit une nouvelle fonction F(y) par: F(y)= I ( | (II1.51)
r -
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Par conséquent:
KN 11 5
— —|F(y)|dv 11.52
§Z=4aaev{av[(”] ‘ (I1.52)
On fait I'approximation suivante:
J ai[F(v)] dv, = aeHv + élj - F(v —ﬂﬂ (IIL53)
Y 2 2

Ve
a, étant la surface de la maille inductive, perpendiculaire a la direction du courant.

De cette formule, on voit que le maillage capacitif a la méme taille que le maillage inductif mais

décalé par la moitié d'une longueur de celle ci.

S \\\\\\\\\\

capacitif \\\\\\\\\\\i

'-— surface a ¢

surface ap,

Figure II1.7: Conducteur maillé.

De plus on peut écrire:

A ds'
F(Y +-21J = Ak tmk) | (IIL.54)
Smk | T l
mk
r," est la position de l'extrémité de la maille £ par laquelle sort le courant.
De méme:
A ds'
F(y —_21(.) = mk(tmk) | ——= (IIL.55)
Sk Ire =T I

I, estla position de l'autre extrémité de la maille £.
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Mg 1

K
'ou: Ve = t
D'ot c kZ;, maqu( mk;47t8

ds' ds'
] o F,l - 3{1 k ’F[ - F'l (IIL.56)

=N

Smk

ieme

La charge totale de lam'™"" maille est donnée par: Qg =Qmk 8mk, donc I'équation IIL56

s'écrit sous la forme:

K Mg
=2 mk(tmk{pp(mky _pp(mk)‘:l (IL.57)
k=1m=1 ‘
1
: ij II1.58
avee PRij = 47csajsJ [ —r| ( )

Il s'agit des coefficients de potentiel partiel [50].
Dans ce qui suit, on va présenter un bref rappel sur les coefficients de potentiel et les coefficients

de capacité.

r2.4.1 Définitions des coefficients de capacité:

On considére N conducteurs placés dans un milieu de constante diélectrique €. Le but est de
déterminer la charge sur chaque conducteur connaissant le potentiel électrostatique de

chacun [55]. On prend le potentiel nul & l'infini.
Le principe de superposition permet d'exprimer la charge Q; sur le "™ conducteur par:

N

Q; = 2.¢ij §; (II1.59)

J=l
ol ¢ est la matrice capacité de dimension NxN, ces éléments sont appelés les coefficients de
capacité. L'équation IIL.59 permet une définition opérationnelle des éléments de la matrice
capacité, en effet 1'élément c;; est la charge du conducteur i quand tous les conducteurs sont a la

masse sauf le conducteur j qui est mis au potentiel unité.

111.2.4.2 Propriétés de la matrice c:

e La matrice c est symétrique: Cij=Cji (I11.60).
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1

Supposons que le i"™ conducteur est placé a un potentiel positif et que tous les autres
conducteurs sont a la masse, pour que le i conducteur soit a un potentiel positif il faut qu'il
porte une charge positive, par conséquent: cii>0 (I1I.61).

D'autre part, pour que les autres conducteurs soient au potentiel nul, ils doivent avoir une
charge négative, par conséquent:- ¢;j<0 pour i#j (I111.62).

Finalement, on considére la situation de N conducteurs placés au potentiel unité. Puisque les
conducteurs sont au méme potentiel, aucune ligne de champ ne peut partir d'un conducteur
pour finir sur un autre. D'autre part, puisque le potentiel ne peut pas avoir un extremum dans
le volume entre et au voisinage des conducteurs, par conséquent chaque conducteur est a un

maximum de potentiel, ainsi les lignes de champs partent des charges positives sur chaque

“conducteurs et terminent & l'infini. La charge totale est donc positive dans chaque conducteur,

N
1'équation II1.59 s'écrit: Qi=2cjd >0
‘ j:l
N
Comme c;>0 et ¢;;<0 pour i=j: cii > 2, |°ij| (11.63)
j=1

J#i

11 est plus commode d'exprimer les charges en fonction de la différence de potentiel entre chaque

conducteur et la référence (dans ce cas le point de référence est a l'infini) Vi=®;, et des

différences de potentiel entre conducteurs V;i=Vi-V; (i#j). Le systeme d'équations décrit par

II1.59 devient:

Qi =c11 91 +c12¢2 +C1303- - +CINON

=cp10; +C12(dp —01)+ 1201 +c13(d3 — 1)+ 1301+ + o (On — 01)+Cn 1
=(cyp+opp o teoN)Vi—e1a Via —¢13 Vi3 —eINVIN

(IIL64)
Qg =(cp1 +cgp +++++0aN ) V2 —Co1 Vo1 —C23 Va3 - —Can Van
Qn =(cn1 +on2 ++ - +onN ) VN —CN1 VNI — N2 VN2 —CNN-1 VN N-1
On obtient une nouvelle matrice C, ces éléments sont donnés par:
N
Cii = 2.¢4 (111.65)
j=1

Cij = —Cjj pour i#] (I11.66)
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II1.55 s'écrit donc:
Q1 =C11 V1 +Cp2 V12 +C13 Vi3 +CinViN
Qa2 =Cp1 V21 +C22 V2 +Co3 Va3 +Con Von (I1L67)
Qn =Cni VN1 +Cn2 VN2 +Cn3 Vg -+ Can VN

Avec ce systéme d'équations, on peut directement déduire le schéma capacitif équivalent

(figure II1.8):

C1|2 (ij23l
. ‘ ) (s
Q 2 | \é)

G5

Figure I11.8: Schéma équivalent capacitif d'un systénie de 3 conducteurs.

I11.2.4.3. Définition des coefficients de potentiel:

En général, on connait la répartition des charges sur les conducteurs et on doit déduire les

potentiels:
N
i = 2.p;; Q; (111.68)
j=1

Les pjj sont les coefficients de potentiel, on définit ainsi une matrice p dite matrice potentiel qui

vérifie la relation:

p=c (I11.69)

11.2.4.4 Calcul du coefficient de potentiel entre deux surfaces:

Soient deux conducteurs de surfaces S et Sy, et de densités surfaciques de charges o et o.
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Le potentiel électrique crée par S; en un point M; de S est donné par:

oM =—— [ o

€ s, [P |

Supposons que o, est constante sur S. La charge totale du conducteur S, vaut alors:

Q2 =07 Sz (IH71)

L'équation II1.70 devient alors:

- jB[-T]
dM)=—2 [ ¢ (ITL.72)
4me Sy S, |r'—r1|

Appelons ¢; le potentiel moyen du conducteur Sy, on a:

¢y ¥§1— Jo(M; )ds (I1L.73)
1 S

En remplagant par II1.72 dans II1.73, on obtient:

: - jB|'-T|
d)l = Q2 © — ds'ds = P12 Q2 (IH74)
4ne §1 S, S, S, |r —r[
1 BT
D'ou: P12 [ ————ds'ds (I11.75)

On voit bien que ce terme est semblable & la mutuelle inductance (voir équation II1.31). En effet,
le coefficient de potentiel entre les deux rubans de la figure II1.4 est relié 4 la mutuelle partielle

par I’équation suivante :

Mpr,, (I11.76)

1r2.4.5 Notion de capacité partielle:

Dans le cas de géométrie complexe, le calcul direct de capacité est difficile. Le concept de
capacité partielle permet de remplacer le probléme d'un conducteur a géométrie complexe par un
probléme multi-conducteurs de géométrie simple.[55]

La premiére étape est donc la subdivision du conducteur complexe en conducteurs simples.

Prenons comme exemple le cas d'un conducteur en forme de L (figure I11.9.a).
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Figure II1.9.a Figure II1.9.b

Dans ce cas, les conducteurs partiels sont les rectangles de la figure I11.9.b.
La deuxiéme étape consiste a déterminer la matrice ¢ des trois conducteurs partiels ( pour le
moment on considére que les potentiels des conducteurs sont différents).

Dans ce cas la matrice des capacités partielles c” est une matrice 3x3, la capacité pour le

p

conducteur complexe s'obtient a partir de la matrice ¢* en exprimant que les trois conducteurs

partiels sont au méme potentiel, on a donc:

Qq =cb) by +cPy by +cPs b3 = bR, +cP +cP o .77)
De méme: Q= (:gl + cgz + c%)b Q3= @gl + c§2 + c§3)b (I1L.78)
\ 3 3 P
D'ou la charge totale: Q= 21 Zlc i ) (I11.79)
1= J:

On en déduit la valeur de la capacité de court circuit du conducteur complexe:

3 3 .
c= Z cg . (I11.80)
i=1 j=1

I11.2.5 Syntheése du circuit électrique équivalent:

La complexité du schéma électrique équivalent d’un conducteur dépend du rapport L/A (L étant
la dimension du conducteur, A=c/f est la longueur d’onde).

Lorsque L<<A, le retard est négligeable, on est dans le cadre de I’hypothése des états quasi-
stationnaires, on parle effectivement de la méthode PEEC, par contre dés que L devient
comparable a A , le retard n’est plus négligeable par conséquent la méthode PEEC ne sera plus

applicable, une méthode plus compleéte a été développé pour ce genre de probléme, il s’agit de la
méthode rPEEC.

118



Partie III: Modélisation du cdblage

I.2.5.1 Hypothése des états quasi-stationnaires : méthode PEEC:

Afin de comprendre le principe de la modélisation, commengons par un cas simple, qui est le cas

du ruban de la figure II1.10-a alimenté par une tension v entre ses extrémités.[44]

-

/\

+
y

v

Figure II1.10-a : Géométrie du conducteur.

d
ai az az a4
+ -
e, ©

Figure II1.10-b : Subdivision du ruban en 2 mailles inductives et 3 capacitives.

Ce conducteur va étre subdivisé en deux mailles inductives (a; et ag qui sont représentées en
continu sur la figure III.10-b) et trois mailles capacitives (aj, a3 et as qui sont représentées en
pointill¢).

Les deux mailles inductives a; et a5 ont des courants uniformes i(t) et ig(t) alors que les mailles
capacitives aj, a3 et as ont respectivement comme potentiel ¢;(t), ¢3(t) et ¢s(t) et comme
charge q1(t), q3(V) et qs(t).

Revenons a 1'équation I11.4, supposons que le champ appliqué est nul et que la densité de courant
est portée par (0x). En intégrant cette équation sur la maille a, on obtient :

c ot

[ Jx(x2at)d2x2 i an(Xz,t)dzx2 + -IMd2X2 -0 (I11.81)
a) :%) a ox
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Le premier terme est :
t . .
| JX—("&—)dzx2 =912(t) =Rwi,(t) (111.82)
c c
az
ou w est la largeur de la maille, d sa longueur et R sa résistance.

Le deuxiéme terme s’écrit :

[ Dip (1) 1 2. 2.,
0A (x5,t) no 1 @ aja|Xz xIdxzdx2
j—2 d2X2=—9— 2 (ITL.83)
2 Xy d7xy4
B at 3234 Ix2 X l

Les deux intégrales doubles de la relation précédante sont similaires aux formules qui donnent
I’inductance partielle d’un ruban et la mutuelle partielle entre deux rubans, ainsi I’équation IIL.68
se réduita:

an (Xz,t)

d2x, = W[Lpzz a‘;t(t) +Lpayg ng-t(—tl} (IIL.84)

a
Le troisiéme terme s’écrit :

Ie%@zxxgx2=¢xo;¢uo

™ dw = w[o3(t) - 41 (1)] | (IIL85)

az

Si on rassemble II1.82, I11.84 et II1.85 et on divise par w, on obtient :
01 () | Lpas 614(t)

Rip(t)+Lpyy — = +¢3()—¢1(1)=0 (I11.86)

De méme pour la maille a4, on obtient :

0
;(t) Lpas 14(t)

Rig(t) + Lpag +5(t) —d3() =0 (I1L.87)

Le circuit électrique équivalent de ce circuit est présenté dans la figure II1.11 .
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A%
+ -
o o
Cis
11
]
C13 C35
|l |l
11 |
Lp24 .
L S
)\ ()
o)) 5
Lp2 R 3 Lpas R

T T

Figure II1.11 : Circuit €lectrique équivalent.

Les capacités du schéma équivalent sont définies par :

Cji= %Cij (111.88)
j=1
Cjj = —¢jj pour i#j (I11.89)
ou c est la matrice des capacités de court circuit, 'qui peut se déduire de la matrice p par la
relation : c=P'l, P étant la matrice des coefficients de potentiel calculée grace a IIL.75.
111.2.5.2 Cas non guasi-stationnaire : méthode rPEEC:

Maintenant, on tient compte du retard, les expressions de A et ¢ deviennent :

' —jBlX—X'|
(', t)e RENY (I1.90)

_Po d
A= 41'5'[ |x—x'|

d3x' (1IL.91)

1 p(x',t)e-jﬁlx_x'|
o, 1) = 4neg J [x x|

Le terme inductif pour la maille a, s’écrit donc :

121



Partie IlI: Modélisation du cdblage

Ian(Xz,t)dzxz=H_0_1_ * e IXZ_.;;' X4l (111.92)
T . -jB[X2-X4 '
ot 4t w +614(t)J. e - d2x2 d2X4

ag ay |X2 X4l

- -

az

ou X, et X4 sont les coordonnées des centres des mailles a; et a4.
On fait donc une approximation qui consiste & considérer que le retard est le temps de
propagation du champ électromagnétique entre les centres des deux mailles.

Cette approximation est justifiée dans la mesure ou la précision s’améliore lorsqu’on augmente
| le nombre de subdivisions.
On peut €crire tout simplement :

| d?x, = W[Lpzz 0 | 1 p,, e iBX2-Xa| 214(8) (II1.93)
3,2 at 5t

an(Xz,t)

De méme pour le potentiel électrique, on obtient :
¢1=P1q1+Pp3 e IPXIXsl g o py g1 Xsl g (11.94)
D’une maniere générale : |

X

N —iBIX. -
o = YPje i quj | (IIL.95)
j=1

Le schéma équivalent peut étre présenter de deux fagons :
1% solution :

On garde le méme schéma équivalent du paragraphe précédant avec des éléments complexes :

Les mutuelles inductances sont données par :

-JB[Xi X}

LYj=Lpjje (111.96)
Et les coefficients de potentiel sont donnés par :
—iBIX. -X.;
Py =pye [Xi=xi| (IL.97)

D’ou la matrice ¢’ : c’=P"1, et les éléments de la matrice C’ qui figurent dans le schéma

équivalent :

N
C'ii = Zc'ij C'ij = —C'ij pour l;ﬁ_]
j=1
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cme .
2" solution :

On part de la relation II1.95 qu’on écriera sous la forme :

—JB|Xi-X;
¢; =Pjq; + 2 Pye | ’Iq
j#i

(1I1.98)

Ce qui signifie que le potentiel par rapport a I’infini de la maille capacitive i de charge qi, n’est

) ., 1 ) '
autre que la somme du potentiel d’une capacité C'i =— et d’une source de tension due aux
l .o
11

autres charges donnée par :

w0 = a0 PN (L.99)
j#i
Onadonc: ¢; =) (t)'+ ul(t),avec: ¢ () =P;qi(t)  et:
2O = Tpy ;e PPNl 2 g T g 90X (II.100)

j#i j#iP;
Donc par cette approche, I’effet des capacités mutuelles est représenté par une source de tension.

De méme, on peut représenter 1’effet des inductances mutuelles par une source de tension :

W90 = Tty LU0

(IIL.101)
j#i dt

i(t
Comme la tension aux bornes de I’inductance partielle j est : v';(t) =Lpj; ——cjl—t(—z , alors :

uUe) = zLii.j_-v'j ) o~ IBXi-xj] (II1.102)

j#i p_]J

Pour le circuit précédant, le schéma équivalent est le suivant :

Figure I11.12 : Circuit électrique équivalent avec sources liées.
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Avec les deux solutions, on sera amener a résoudre une équation matricielle pour trouver les
courant et les potentiels (voir paragraphe suivant), par conséquent on gardera la premicre

solution.

r2.53 Calcul des courants et des potentiels :

1°* approche:
On se place dans un cas général ou on subdivise un conducteur en N mailles inductives et N+1
mailles capacitives. En exprimant la loi des mailles pour les N subdivisions inductives, on
obtient pour ie[0,N-1] :
N-1 ;
. "JB Xi -X; .
bis1 —¢; =e€; —jo 2 Lpje | JII(J) (II1.103)
j=0
ek étant la tension appliquée sur la maille k.

D'autre part, en exprimant la loi des nceuds, on obtient pour ke[0,N] :

jo Cii §() +jo X C;[6() - ¢()] = 1G-1) - 16) (IIL104)
j#i
N
Comme cij=2Cj et cij =-Cj pour i#j, II1.104 peut s'écrire:
j=0
N
jo 2 cjo() +1(1) -1G-1)=0 (II1.105)
j=0

On obtient le systéme a 2N+1 équations 2N+1 inconnues suivant:

N-1 :

. —jiBIX; =Xl ...
di+1 —i +jo X Lpje I' J|I(J)=ei
)=0 (II1.106)

N
jo 2. ¢ ¢() +1(H) -1 -1) =0
j=0
Les inconnues étant les courants et les potentiels. Ce systéme peut s'écrire sous forme
10)

I(N-1)
%(0)

()

matricielle: Z.X=V, avec: X = et:
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« N o N+l
A -1.1,
N _]O)ka’ A O
_v 11
AL
-1 .
N+1 a.._\-'.:.-\._"\\ J (Dckkl
AN
v 1
2°me approche:

On part du systéme suivant:

. N—l ' . °
dis1 —di +jo 2 Lyl =¢; ielo,N-1]
N =0 (IT.107)
¢; = 2 Pjjqj ie[0,N]
j=0

On exprime 1'équation de continuité de la maniére suivante:

o __ LI)-1G-D

L
A = — =longueur d'une maille 111.108
iT77, A ( N gu ) ( )

Ou A est la densité linéique de charges, la charge dans une maille est donnée par: g j=A;4A

En remplagant g; par son expression et en effectuant un changement d'indice, on obtient:

1 N=1 ,
o =— 2 1(j) i,j+1—Pi,j] (IL.109)
JO =0
Par suite la premiére équation du systéme devient:
NS, Nl : - . .
e =jo 2 Lj I(J)+j—w— 2 1) Piv jo1 —Pivr,j — Py jar +Pi,j) ie[o,N-1] (1IL.110)
j=0 j=0

On aboutit alors & une équation matricielle de la forme Z.I=V, avec:

- 1 '
Zij = joLj+ E@Hl,jﬂ =Py, P+ Pi,j) (IIL.111)

Avec cette approche, la matrice Z est de dimension NxN, de plus on n'a pas besoin d'inverser la

matrice P, ce qui réduit le temps de calcul. C'est cette derniére approche qui va étre utilisée dans

la suite.
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I11.2.6 Application des méthodes PEEC et rPEEC au cas de 'antenne:

On applique l'approche précédente & une antenne de longueur L=x.A , on appliquera
successivement la méthode PEEC et rPEEC. Pour x faible l'effet du retard est négligeable donc
les deux méthodes donnent des résultats identiques (figure III1.13.a, x=0.2), par contre des que X

devient important 1'écart entre les deux methodes augmente (figure II1.13.b).

00012
—— PEEC /\

o —-IZZZTIPEEC
I(A) £ ™

0.0008 // : . \\

0.0006 // ‘\\

0.0004 // \\

0.0002 /£ ™

0 -1 —038 —0.6 —0.4 —02 2x/L © 0.2 04 0.6 08 1
(a)
0.012
rPEEC R
001 et ] ot

1(A)

0.008 o : /

0.006 - / / Pj:IL, \\ .

0.004 // \\

0.002 - / \ .

e —08 —06 —04 —02 0 02 04 06 03 1
(b)

Figure I11.13: Courant dans une antenne (L=x.A, 2a/L=0.001), (a) x=0.2, (b) x=0.5.
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On compare ensuite 1'impédance a 'entrée d'une antenne calculée grace a la méthode PEEC a

celle calculée a l'aide de la méthode rPEEC (figure II1.14).

2410
—— PEEC
1.510*
—————— rPEEC
X(Q)
110t )
5000
0
—500(
~e10*

0.2 0.4 0.6 08 /! 12 1.4 1.6 18 2

Figure III.14: Réactance d'entrée d'une antenne.

Avec la méthode PEEC, on obtient une impédance d'entrée imaginaire pure. L'absence de partie
réelle explique la résonance obtenue.
D'autre part, on constate que l'écart relatif entre les deux parties imaginaires (obtenues

respectivement par PEEC et rPEEC) devient supérieur a 10% a partir de x=0.3.

II1.2.7 Conclusion:

La méthode PEEC permet une modélisation du céblage par des réseaux de composants passifs
(R-L-C). Cette méthode n'est valable que dans le cadre de l'hypothése des états quasi-
stationnaires. La prise en compte du retard a permis 1'élaboration d'une méthode similaire, il
s'agit de la méthode rPEEC. On a constaté qu'avec les deux méthodes, on obtenait le méme
schéma équivalent, c'est uniquement les valeurs des éléments qui ont changé, en effet la prise en
compte du retard introduit un terme réel dans les termes inductif et capacitif. Les deux méthodes
ont été appliquées au cas simple de l'antenne, ce qui nous a permis de déduire pour une longueur

donnée, la fréquence a partir de laquelle la méthode PEEC n'est plus applicable.
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JII.3 La méthode des moments :

I11.3.1 Introduction :

La méthode des moments est généralement utilisée pour I’étude des antennes et de leurs
applications. C’est une méthode fréquentielle basée sur la résolution d’une équation intégrale
linéaire en courant. Elle permet de déterminer directement et de maniére précise la distribution du
courant dans les structures linéaires étudiées et de remonter ensuite au champ rayonné en tout
point de I’espace.[6]

Dans cette section, nous expliquons comment on obtient 1’équation intégrale a résoudre. Ensuite,

nous proposons la résolution de cette équation par la méthode des moments.[13,61]
I11.3.2 Technique de la méthode des moments:

La méthode des moments permet la résolution d’une équation intégrale de la forme :
Lf)=g : (II1.112)
ou L est un opérateur linéaire, g est connue et f est I’inconnue.

Elle est basée sur la discrétisation de la fonction a résoudre f sous la forme d’une combinaison

N
linéaire de fonctions bases fj: f=>a if (II1.113)
j=1

ou g sont des constantes qu’il faut déterminer.
N
L étant linéaire, alors : ' 2oL =g (II1.114)
=1
On considére N fonctions test ;. On effectue le produit scalaire de 1’équation III.114 par les
fonctions tests «; ; pour tout ie[1,N] :
N
2.0 <o, L(f}) >=< o, g > (1I1.115)
=1

Ces N équations peuvent s’écrire sous la forme matricielle suivante :

[Z].[0=[V] (IL.116)
Avec : Zij =< coi,L(fj)> Ij=(1.j Vj =< Cl)j,g> (III.117)
La solution s’obtient par : [I]=[Z'1].[V] (II1.118)
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Lorsque les fonctions bases sont égales aux fonctions tests (w,=f), il s’agit de la méthode de
Galerkin. La tiche la plus importante pour un probléme donné est le choix des £, et wp.

Les facteurs qui permettent de choisir f, et ®, sont :

e La précision de la solution désirée.

e La facilité de I’évaluation des éléments de la matrice Z.

- o Lataille de la matrice a inverser.

e Le conditionnement de la matrice Z.

Exemple simple :

2
On considére 1’équation simple : - 9——; =1+4x> (1I1.119)
dx
On se propose de trouver f(x) sur ’intervalle [0,1] vérifiant les conditions aux limites: f{0)=f(1)=0.
Evidemment, la solution de ce probléme peut étre déterminée analytiquement, la solution étant

x> x4

5x
donnée par: fx)=————-—- 111.120
par (x) PR 3 ( )

Essayons de retrouver la solution par la méthode des moments.

2

L’opérateur différentiel est: L = __cl_z_ , le produit scalaire utilisé est défini par :
dx
1
<f,g>= [f(x)g(x)dx (IIL.121)
0
On choisit des fonctions de base de la forme : f,=x- x0+ (I11.122)

On note que les fonctions de bases vérifient bien les conditions aux limites f;,(0)=f,(1)=0.

N
On exprime f sous la forme d’une combinaison linéaire des f; : f=>oa ifj
=1

On prend des fonctions tests égales aux fonctions bases : o, =f; =x - x"H

Les éléments de la matrice Z sont donnés par :

1 2
Zin =< @, L(fy) >= | (x —xm“).%(x —xn+l)dx (IIL.123)
0 dX
mn
On trouve : Z ~=— 111.124
Mmoo m+n+1 ( )

Les ¢éléments de la matrice V sont donnés par :
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1
Vi =< 0, 8>= | (x - xm”). (1 - 4x2)dx (IIL125)
0
m(3m + 8)
: Vi = 111.126
On trouve m 2(m N 2)(m N 4) ( )

Pour N=1 ona: Zj _L et Vi =ll,donc o U et f(x)=ll(x—x2).
3 30 10 10

Pour N=2  L’équation matricielle s’écrit :

l .1_ (e8] .1._1.
3 2 _1|30
1 4 7|
2 5] L% 1
“] |5 23 1 5 2
On trouve : ~|10 et donc : f(x)=—x———x2 ~Zx3,
2 30 10 3
18%) ‘é‘

Pour N=3  L’équation matricielle s’écrit :

l _1_ é —011— H
3 2 5 30
1 4 7
- — 1 L 1=l
2 5 12
3 2 Sl
5 7 | L%3] |70
oy ] e
2
Ontrouve: [a, |=|0 et donc : f(x)=§x—lx2—lx4.
6 2 3
1
_(1.3_ _3_

On constate que la solution du 3™ ordre est égale a la solution exacte.

Les différentes solutions sont représentées dans la figure III1.15 :
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0.3 ‘ ] | r
e -
S5 RN
Ry -
l nat // . -
N=1 rd .
,,' Exact et N3 .
02} ," . |
II “
l’ ‘\
0.15F g “ |
' \
’ ‘\
4
\
0.1f /) \ |
7
l, “
l \
1
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° 0.2 0.4 y: L 1

Figure I11.15 : Solutions avec fn=x-xn+1 , et la méthode de Galerkin.

Approximation des points :

L’évaluation analytique de Z., =<®,L(f,)> est souvent difficile dans les problemes

pratiques. Un moyen simple d’obtenir une solution approximative est d’imposer que 1’équation
II1.114 est vérifiée en quelques points de la région qui nous intéresse. En terme de méthode des
moments, ceci est équivalent a utiliser des fonctions de Dirac comme fonctions tests.

Prenons I’exemple précédant, I11.114 s’écrit :

N 2
Zan[ d (x —xnﬂ)} =1+4x° (IIL.127)
d 2
n=1 X
On prend les points uniformément espacés suivants :
m

Xy = m=1,2,...,N 111.128

TN+l ( )

En imposant que II1.105 est vérifiée pour tous les X, on obtient les élément de la matrice Z :

n-1
m
Zon =n(n+1)| —— 1I1.129
mn =1 )(Nﬂj (IL.129)
m 2
Et de la matrice V : Vi =1+4 ( ] (I11.130)
N+1
Ceci revient a prendre comme fonctions tests : o = 8(x=xp) (II1.131)
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Pour N=1, on obtient :Z;1=2, V=2 d’ou a1=1.

et donc : f(x)=x-x2.
L . 2 2| 13/9
Pour N=2 : I’équation matricielle est : =
25| lay 25/9
. . o 1/18
D’ou: =
%) 2/3
Et: f(x)=—1—3—x—ix2 —-gx3
18 18 3
, 33 El
2 4 4
Pour N=3 : I’équation matricielle est : 2 3 3|lay|=|2
, 22| ||
L 2 4 Ji a3 L 4 J
a1 1/2
D’ou: oy |={0
a3 1/3
. . 5 1 21 4
On retombe encore une fois sur la solution exacte : f(x) = Ex - Ex - gx
Les différentes solutions sont représentées dans la figure II1.16 :
0.3 T | T T
TR Xacte et N3
025 /LR
0.2 ,/’:a T / ‘\\ ‘\\
P N-b N=1 N
0151 ,’l/" \\
0.1 ,'I, ’
0.05- ,"l/'
0 1 L 1 1
0 0.2 0.4 0.6 0.8

Figure II1.16 : Solutions avec fn=x-x"Jrl , et Op=0(X-Xp).
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Dans ce cas, on constate que la convergence de cette derniére solution est moins rapide que celle
de Galerkin.

Fonctions de bases définies par morceaux :

Une autre approximation utile dans les problémes pratiques est 1’utilisation de fonctions bases
définies uniquement sur un sous intervalle du domaine d’étude, ce qui permet d'obtenir des
systémes matriciels creux.

Pour I'exemple précédant, on prend N points uniformément espacés sur l'intervalle [0,1] définies

par leurs abscisses X, =% m=1,2,...,N, un sous intervalle est centré en x, et il a pour
+
1
largeur (figure II1.17)

N+1

sous intervalle
<>

0 X1 X2 X3 X4 X5 1

Figure II1.17 : Points et sous intervalles (N=5).

Un exemple d'une fonction définie uniquement sur un intervalle est la fonction porte:

1 si IXI < m
P(x) = (N+1) (IIL.138)
0 sifg>———
2(N+1)

Il s'agit 1a de la porte centrée en O et de largeur

Pour N=5, la fonction P(x-x;) est représentée dans la figure III.18-a.

P(x-x2)

o
L4

0 x1 x x3 x4 X5

Py o
@ 4 A 4 o

Lol ]

Figure I11.18-a : fonction porte (N=5).

Une combinaison linéaire des fonctions f,=P(x-x,) donne une approximation en escalier pour f

(figure I11.18-b).
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f g —

0 x; x2 x3 x4 x5 I

Figure I11.18-b : Approximation en escalier (N=5).

2
Par contre, ———Z(P) n'est pas définie, par conséquent, on est obligé d'utiliser un opérateur
dx
approximatif: a Ll x+ -A-’ij _ff x -2 (II1.139)
dx Ax 2 2
2 ,
atLlpx+ ﬁj —f‘(x —é’ij . [f(x — Ax) —2f (x) + f(x + Ax)] (I11.140)
dx? Ax 2 2 (Ax)?
Revenons & notre exemple, dans lequel l'intervalle [0,1] est subdivisé en N+1 segments, donc:
Ax = —1:11—1 Appliquons la méthode des moments a 1'équation approximative:
+
d _ 2
L (f)=1+4x (I11.141)
avec les conditions aux limites f(0)=f(1)=0. |
on: L)~ (N+1)?-f] x- L) 2f ) — £ x 4 — ) (I1.142)
N+1 N+1
Pour résoudre cette équation, on choisit: f;, = P(x —xy) (I11.143)
et ®Op =0(xX—xp) (1I1.143)

D'ou les éléments de la matrice Z:

2(N+l)2 si m=n

Zoon =< 0, L3(f) >={-(N+1)*  si |m-n|=1 (I11.145)
0 sinon
m 2
Et ceux de la matrice V: Vi =< 8(x —xp) ,1+4x% >=1+ 4("“) (I11.146)
+

Par exemple pour N=5, on obtient 'équation matricielle suivante:
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On trouve:

Dans la figure III.19, on compare

[ 72
-36

0
0
0

-3 0 0 0
72 -36 0 0
-36 72 =36 0
0 -36 72 -36
0 0 =36 72
[a; | [0.095]
(v %) 0.163
oy |={0.199
oy | |0.195
_Ots_ _0.136_

solution exacte.

aq
a2
a3
04

s

1.111
=|1.444

2.778

0.3 T T T T
Solution
exacte
02
0.1 /
0 ] 1 I ]
0 X1 02 X; 04 X3 0.6 X4

Figure III.19: approximation en escalier (N=5)

0.8x5

(I11.147)

(I11.148)

la solution obtenue par une approximation en escalier a la

Pour avoir.une meilleure précision, il suffit d'augmenter le nombre de subdivisions (figure I11.20):
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0.3 I I T I

0.2~ —

0.1~ | -
% 02 o o o3 1

Figure II1.20: approximation en escalier (N=5 0)

Un autre exemple d'une fonction base définie uniquement sur un sous intervalle est la fonction

triangle définie par:

1
1- le (N + 1) pour le < N

T(x) = 1 *1 (IT1.149)
0 our [x|>
P I I N+1
Pour N=5, la fonction T(x-X;) est représentée dans la figure II1.21:
i T(x-x2)
0 X1 X2 X3 X4 X5 1
Figure III.21: fonction triangle
N
Une combinaison linéaire des fonctions triangle de la forme f(x)= > o, T(x —x,) donne une
n=1

approximation linéaire par morceaux de f (figure II1.22).
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Figure I11.22: approximation linéaire par morceaux.

2

Pour L=———,0na:
dx?

L(T(x —x,)) =(N+1)[-8(x =xp_1) +28(x = x) = 8(x = x41)] (I11.150)
Revenons encore une fois & notre exemple, on applique toujours la méthode des moments a
l'équation: L(f)=1+ 4x2.

On prend maintenant f, =T(x—-x,) comme fonctions bases et o, =P(x-Xxp) comme

fonctions tests. Les éléments de la matrice Z sont donnés par:

2(N+1) sim=n
Zmn =< O, L(fy) >=1-(N+1)  sijm-n|=1 (IIL.151)
0 sinon
Les éléments de la matrice V sont donnés par:
2
Vi =< o1+ 4x2 >= ——| 1420 +(1; 3) (IIL.152)
N+1 (N+1)
Par exemple pour N=5, on a l'équation matricielle suivante:
(12 -6 0 0 01[c;] [0.168]
-6 12 -6 0 0 oy 0.187
0 -6 12 -6 0 a3 0.242 (II1.153)
0 0 -6 12 -6 ||oy4 0.335
. 0 0 0 -6 12]|as| [0.465
On trouve:
[0;] [0.096]
(o) 0.164
a3 [=]0.2 (I11.154)
oy 0.197
las | [0.137]
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Dans la figure II1.21, on compare la solution obtenue par une approximation lin€aire par

morceaux a la solution exacte.

03 T T T T

0250 Solution exacte —

0.15(~ -

3
3
\

0.051—

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Figure IT1.23: Approximation linéaire par morceaux (N=5)

I11.3.3 Application de la méthode des moments & un circuit filiforme:
Considérons un conducteur mince C de conductivité infinie (¢ =c0). La condition aux limites
due 4 la continuité du champ électrique tangentiel & la surface du conducteur en un point M'(r")
s'écrit:

Eq =fixET =0 (IIL.155)
Ou fi est le vecteur normal a la surface du conducteur en M' et ET est le champ électrique total.

Le champ total E1 se décompose en une composante incidente Ei et une composante diffractée
Ep (figure I11.24).

Er =E;+Ep (II1.156)
L'équation II1.155 devient:

-

ixE;=-nxEp (II1.157)
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z A -
n § E;
Ml C
Q (@)
S -
r \{\IED
(0] >

Figure I11.24: condition aux limites a la surface d'un conducteur.

Le champ diffracté Epy est produit par les courants et les charges du conducteur, il est donné par:
Ep =—joA-gradd (I11.158)

La condition limite (III.157) est appliquée uniquement a la composante axiale du champ sur la

surface du conducteur, on aura alors:

. 0
JmA(x)+a¢(x) = Eix (%) (II1.159)
Avec A(x) le potentiel vecteur en un point de l'axe du conducteur donné par:
M e—jB|x—x’
Ax) =22 f I(x')——— dx' (II1.160)
4r c |x - x'|

1 , ,
400 =— [Arx )————Ix —— dx (IIL.161)

A étant la densité de charge linéique, elle est reliée au courant par I'équation de continuité:

1 dl

A=——— (I1I1.162)
jo dx
III.161 devient alors:
—jBIx-—x'|
o(x) = j——( = dx' (I11.163)
4n8 Jo s |x - x'l

On définit l'opérateur suivant: LD=joA+ gxg (II1.164)
L'équation III.159 s'écrit alors: L(D)= E; (II1.165)
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Le produit scalaire le plus adapté est défini par:  <LE>= jI(x) E(x) dx , (111.166)
C

Exprimons I comme combinaison linéaire de fonctions bases fi,Hh..f,: I= ZIn f, (L.167)
n

On choisit ensuite des fonctions tests ®;, @z, @3 ... . En faisant le produit scalaire entre II1.165 et

une des fonctions tests wp , on obtient: D Ih < Op, L(f,) > =< op,E; > (1IL.168)
n

On définit les matrices:

Il <(D1,Ei> <(,01,L(f1)> <0)1,L(f2)>
=12 |, [Vml=|<02.Ei>|, Zml=|<0n,LE)>  <wy,Lf)>

On obtient donc une équation matricielle: [Zmn][ln]=[Vm], les éléments Zp, sont appelés
impédances généralisées.
Pour un conducteur de longueur L subdivisé en N segments, on prend des fonctions portes

comme fonctions bases (figure I11.25).

L
A=— P4(x
N 4(%)
<>
1 o ] o 1 o o P |
I hd T - i - hd 1
X1 X2 X3 X4 X5

Figure II1.25: Conducteur subdivisé en 5 segments, exemple de fonction porte.

Pour n quelconque, P, est définie par:
A
1 six—Xp|<—
e=xal <5

P, (x) = . (IIL.169)
0 silx—xy|> 5

~iBlex] 1 (0B, g 0| e P
Ona: LP.)(x) = it [P.(x) & dx' = ——— [£0(x) L| & —|dx' (1170
na: L(P,)(x) J®4né[ n (X') o] X 4mjwcjax. (x)ax - x' ( )

Pn U 4 : r a1 7 . .
v n'est pas définie, par conséquent, on utilise un operateur approximatif:
op, 1 A A
=—|P,| X"+— |- Py| x'=—= 11.171
o' A[ ( 2j ( 2)] R

140




Partie 1] : Modélisation du cdblage

De plus, on fait I'approximation suivante:

-jB x+é—x' -jB x——A——x'
- jBlx=x| 2 2
N et P - ° (IIL.172)
ox Ix—x'l A A, A,
x+—i-—x X——=X
I11.170 devient alors:
Xp+o
"2 il
.M e .
L{P, \x) = jo—— —dx
Rl =sos [ S
Xp——
(111.173)
. A .
—jBlx—x"+— -jB x—x'——\
1 A AY]| e 2l e 2
-————_[P X'+—|-Py| x'-— — - dx'
dreinAs ol © 2) " 2 A A
SAmejol ¢ X—X'+— X —X'-—
2 2
Par changement de variable, on obtient:
X +2
T2 —iBlx-x]
. R e .
L{P, ){x) = jo— —dx
( n)( ) J 47tx {é lx__xll
)
i ]
X0y _jplx—x' 1Y jplx—x’
——dx'- | ——d (111.174)
A Ix—x' A Ix—x’
Xn—7% n-1775
+ ! 3 2 A
4nejoA a 2
e R e T
+ ———dx’ — &'
“a lx—x A x - x|
L Xn ) n+l 2 |

On prend maintenant des fonctions de Dirac comme fonction tests: @y, (X) = 8(X —Xp) (IIL.175)

On obtient alors les éléments de la matrice Z:

. e_jﬁ‘xm—xn! 1 e"jlem—xnl e"jB!xm"Xn—I’ e"jB|Xm_xn+1|
Zpyy =jo—A + - - -
47 |xm—xn| dnejoA |xm—xn| Ixm—xn_ll Ixm—xn+1|
(1IL.176)
Et ceux de la matrice V: Vi = Ei(Xp) (IIL.177)
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111.3.4 Application a I'antenne:

On applique cette derniére approche au cas de l'antenne.
Commengons par le cas d'une antenne demi-onde (L=A/2 et 2a/L=0.001) alimentée en son milieu

par une tension sinusoidale d'amplitude 1V.

Soit N le nombre de subdivision, les éléments de la matrice V sont nuls sauf le terme EY qui

1
vaut: —.

En résolvant alors I'équation matricielle respectivement pour N = 4, 20 et 50, on obtient 'allure

de courant attendue. (figure I11.26).

0.012

0.01

0.008 / . - \
0.006| /

0.004

0.002

-1 -0.8 -0.6 04 -0.2 0 02 04 0.6 08 1
Figure IT1.26: Courant dans une antenne demi-onde.

On voit bien que la convergence est assez rapide.

La méme approche est appliquée aux deux cas suivants:

e L=), on obtient bien une sinusoide compleéte (figure I11.27-a).

e [=0.1 A, on obtient bien un courant triangulaire (figure III.27-b).
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0.0016

AN /N
TN
w o // \ / \
. \ |/ \
L N/ \

/ \

0.0002f

-1 -0.8 0.6 0.4 -0.2 2x/L 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

(2)

0.000

0.0004

I(A)
0.0003

0.0002

0.0001

-1 -038 -0.6 0.4 02 0 0.2 04 0.6 0.8 1
2x/L

(b)
Figure II1.27: Courant dans une antenne, (a) L=A, (b) L=0.1 A.
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Afin de comparer la méthode des moments a la méthode rPEEC pour l'exemple de l'antenne, on
calcule I'impédance a l'entrée de l'antenne par les deux méthodes, les résultats de la comparaison

sont représentés dans les figure II1.28-a et II1.28-b.

4000
——— rPEEC
R(QY)
------- moment
3000
2000
1000
0 i H
0 0.2 0.4 0.6 08 L/A ! 12 1.4 1.6 1.8 2
(@)
2000 i
rPEEC ’
o moment [
1000 ’K‘g“"
X(Q) % |
0 /
1000 /////’/II
—200 / \/
-300
0 0.2 0.4 0.6 08 1/ ! 12 14 1.6 1.8 2
(®)

Figure ITI.28:impédance d'entrée d'une antenne(moment/rTPEEC),(a) résistance, (b) réactance.
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Conclusion:

On constate qu'avec les deux méthodes on obtient exactement les mémes résultats. En effet en
visualisant les équations III.109 et III.176, on voit bien qu'il s'agit de la méme équation
- matricielle. Par conséquent appliquer la méthode des moments avec des fonctions portes comme
fonctions bases et des fonctions de Dirac comme fonctions tests est équivalent a appliquer la
méthode rPEEC.

La méthode des moments donne cependant une certaine souplesse quant au choix des fonctions
de base, qu'il est bien de garder en mémoire. Un choix bien pensé de fonctions peut simplifier

considérablement les calculs, comme le montre l'exemple suivant.

I11.3.5 Application a une boucle circulaire:

On considére une boucle circulaire alimentée en ®=0 (figure I11.29). [61]

ANz

2a

Figure II1.29: Boucle circulaire.

L'équation de continuité s'écrit de la maniére suivante:

Ejp =j0A, +§% (I11.178)
avec:
2r -ipR
€
Ad(p):%% [1(¢) cos(p — ') b dg' (I11.179)
0
271 -
1 dI e PR
—— bdg' 1I1.180
#e) = 471:_](08J b dp' R ¢ ( )

Ou R est la distance entre un point de I'axe du conducteur et un point de sa surface:
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' 2
R =+/b2 +b2 —2b%cos(p—¢) +a% = b\/4sin2((p ;‘P )+ (i) (I1.181)
On définit 'opérateur:

2n -BR ~jBR
L) = | jopbIcos(p — @) I d 9 (e I'dcp' (1IL.182)

0 4nR joeb do' —6—6 4nR
On a donc 1'équation suivante:

L(I) = E}, (111.183)
Dans notre cas: El = —S(q)) (II1.184)

On prend f,, =e"? comme fonctions bases, on exprime le courant comme combinaison lin¢aire

des fonctions f;: I(¢) =1, eln® (I11.185)
n

n

Pour les fonctions tests, on prend @ = £y =e I™® (I11.186)

Les éléments de la matrice V sont donnés par:

. zn .
V. =< o,,EL >= e 1M?Vg8(p) dp =V, Vm (I11.187)
m m> o S S
0

Les éléments de la matrice Z sont donnés par:

2n
Zn =< 0q, L(fy) >= [e7IMPL(f,)bdo (I1.188)
0

Pour calculer I11.188, on définit la série de Fourier suivante:

. +00 . ,
%e‘JBR= 3 K, eln(e-9) (I1L.189)

n=-ow

Ou R est donnée par I11.181, les K;, sont les coefficients de Fourier donnés par:

2
: ’ 29, (3
2n e‘JBb 4s (5}-(—6)

K, = - e™I1? 4o (I11.190)
4 sin’ (gj + (E)
2) b

En remplagant II1.189 dans III.182, on obtient:

. | oub n2 )
L(el““’)=§g[—§—(1<n-l+Kn+l)—&—gKn}em mw.191)
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En utilisant I11.191 et I11.186 dans II1.188, on obtient:

Zpn =0 m#n (111.192)
1 1 n )’
Zoy = jn\/%ﬁb EKn_l +—2-Kn+1 —(B—b) K, (1I1.193)
On constate que Z est diagonal, par conséquent la solution s'obtient facilement par:
N \V4 .
I(o)= D, -2el"? (II1.194)
n=-N Znn .

Comme Z._,..=Znn,, 111.194 devient:

1(g) = EV_ A COS( o) (II.195)
00 n=l1 nn
D'ou 'admittance d'entrée:
O_1 ., Z (I11.196)

N Ns  Zoo  ZiZm
On a calculé l'admittance d'entrée par II1.196 avec N=20 et b/a=100, les résultats sont représentés

dans la figure II1.30.

0.008

Conductance(Q ‘l) /\

0.006

N\ ’

N

0.05 0.1 0.15 0.2 O.25b/}" 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5
(2)
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0.006

Susceptance(Q'l)

0.004 )

T/
/ AR

-0.00 N

-0.004
0.05 0.1 0.15 02 025 b/A 03 0.35 0.4 045 0.5

(®)

‘Figure II1.30: Admittance d'entrée d'une boucle circulaire. (a) conductance, (b) susceptance.

Il s'agit donc 1a d'un exemple ol un choix judicieux des fonctions bases et des fonctions tests
permet d'avoir une matrice Z diagonale, ce qui permet d'avoir une expression analytique de

l'impédance au lieu d'avoir a résoudre 1'équation matricielle pour chaque fréquence séparément.
I11.3.6 Conclusion:

La méthode des moments permet la résolution d'équations intégrales linéaires. La fonction
inconnue est exprimée comme une combinaison linéaire de fonctions appelées fonctions bases.
La précision de la solution, la facilité dans le calcul des éléments de la matrice dépendent de ces
fonctions. L'application - de - cette méthode au cas de l'antenne a mis en évidence le fait
qu'appliquer la méthode des moments avec des fonctions portes comme fonctions bases et des
fonctions de Dirac comme fonctions tests est parfaitement équivalent & appliquer la méthode

rPEEC.
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II1.4 La méthode des Lignes de Transmissions:

I11.4.1 Introduction:

Les lignes de transmission étudiées sont constituées de deux conducteurs dont les propriétés sont
constantes tout le long de la ligne. La théorie exposée plus loin suppose que les dimensions
transversales sont négligeables par rapport aux dimensions longitudinales. Dés lors, le courant qui
traverse le conducteur d'aller est égal et de sens opposé au courant qui traverse le conducteur de
retour. Dans ce genre de lignes, le principal mode de propagation des ondes électromagnétiques

est le mode TEM (champs transversaux au sens du courant).[10].

I11.4.2 Equations des lignes:

11 4.2.1 Schéma équivalent d'une ligne de transmission:

Considérons un élément de ligne de longueur dx. Désignons par v et v+dv les tensions a l'entrée et
4 la sortie de 1'élément, par i et i+di les courants correspondants.

Le schéma équivalent du trongon est représenté dans la figure IIL.31.

L dx Ldx  Rdx
L id Irvem g
v - \Y 1
Cd_— |vtav Cdx 77 $Gax |viav
Figure I11.31.a: Ligne sans pertes. Figure II1.31.b: Ligne avec pertes.

R représente les pertes résistives dans les conducteurs et G les pertes di€lectriques dans l'isolant.

Les équations générales d'une ligne de transmission sont:

2 2
OV _1c%Y, (RC+ LG)a—V+ RGV
) ) v (111.197)
O 191, (RC+ LG)Ql +RGI
ox? ot ot
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Dans le cas ou les pertes sont négligeables, on retrouve I'équation de propagation connue

(équation des télégraphistes):

2 2 2
v AV 1 8%
T
621 %1 1 971 (L158)
e =

Les solutions de ces équations correspondent a la somme d'une onde + et d'une onde = :

V(x,t) = V*(t —3‘;) + V"(t +i) (I11.199)

v

1
JLC

qui n'est autre que la vitesse de I'onde.

avec: V= (111.200)

11.4.2.2 Solution générale de l'équation compléte en régime harmonique:

En régime harmonique le systéme III.197 devient:

e _
%- (R +jLo)G+ jcco)%v =0

dx” ¢ (II1.201)
&1 (R +jLo)G + ij)Q =0

dx? ot

Ou V et T dépendent uniquement de la variable espace (V = V(x)edot 1= T(x)elt).
Soit y un nombre complexe tel que:
v =(R + jLo)G + jCo) (I11.202)
y est désignée sous le nom de constante de propagation de la ligne, elle dépend des parametres

linéiques et de la fréquence.

Le systéme I11.201 devient:

-
d—\zl - YZV =0

dx (IT1.203)
T 1=0

dx?

150



Chapitre III: Modélisation du cdblage

La solution générale de ce systeme est:

V=Ae ™ +Be™
I=- 1' iY_-_:_l_ e—Yx_BeYX)
R+jLo dx Z,

Avec Z. = /%ij_—lc’—“l (IIL.205)
' +JCw

Z. étant l'impédance caractéristique complexe de la ligne.
p q Y gn

(I11.204)

On pose: y=oa+]jB (II1.206)
Ou « est la constante d'atténuation et 3 est la constante de phase.

Pour une ligne sans pertes:

a=0 B=aVLC =2 ot Z,= %
A\ C
1r4.2.3 Coefficients de réflexion et impédance :

En tout point de la ligne, on peut définir le coefficient de réflexion comme le rapport:

rx) =~ &) (111.207)
V*(x)
On peut alors écrire :
V(x)=Ae ™ (1+T(x))
11.208
I(x) = A oo (1-T(x)) ( )
ZC
s e , . ) V(x)
On définit I'impédance ramenée en un point x de la ligne comme le rapport: Z(x) = —IU
X
Compte tenu des expressions de V(x) et I(x), on a:
Z(x)=Z, 1+1(x) (111.209)
1-T(x)

Expression de Z(x) en fonction de Z, et Z], (impédance de charge):
On a:

V(x)=Ae ™™ +Be™

I(x) =—Z—1:(‘\e—7x —Ber)
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Donc:
A= V(x)+ ZI(x) o1
2 (II1.210)
B V- ZeI(X) e
2
Exprimons l'impédance de la charge (x=L):
—yL YL
=YD, Ac L+Be - (IL211)
I(L) Ae 7~ -Be'
En remplagant A et B par leurs expressions, on obtient:
7, =7¢ V(x)ch y(x - L)+ Z.1(x)sh y(x - L) (I1212)
V(x) shy(x - L)+ Z.I(x)ch y(x - L)
D'ou I'impédance en un point x quelconque:
Z(x) =~ &) 7 ZL*ZC thy(L - x) (II.213)
1(x) Zc+Zp, thy(L-x)
En particulier l'impédance d'entrée est donnée par:
7, = 7(0) = 7o 2L Zc ik (I1214)
Zc+Zy, thyL
Pour une ligne sans pertes, cette expression devient:
7, = 7(0) = 7o ZLFIZc 81k (I.215)

ZC +jZL tg'YL

I11.4.3 La matrice S ou matrice de dispersion:

11 4.3.1 Définition:

Considérons un quadrip6le linéaire lié d'une part a une source, d'autre part a une charge.
V1 et Ve, sont les ondes de tension entrant dans le quadripdle, Vg; et Vsz les ondes de tension

sortant du quadripdle (figure I11.32).

Vel V2
—> | —»
R |
Vsi Ve2

Figure II1.32: Quadripdle.
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On peut exprimer les tensions sortantes en fonction des tensions entrantes de la fagon suivante:

Ve S S V,

(SIH ? 12)( el] a6
Vs2) \S21 S22 )\ Ve2

La signification des facteurs Sy, S12, Sa1, S22 dits paramétre S est la suivante:

Si1= Vsl pour V=0 : c'est le facteur de réflexion a l'entrée, la sortie étant adaptée.

el
V. .. , : . ,
Sy = 52 pour V=0 : c'est le facteur de transmission entrée-sortie, sortie adaptee.
el
S, =—32 pour V,;=0 : c'est le facteur de réflexion en sortie, I'entrée étant adaptée.
e2

V. .. . . , .
Sip = V—Sl— pour V¢ =0 : c'est le facteur de transmission sortie-entrée, entrée adaptee.
e2

111.4.3.2 Intérét des paramétres S :

Il existe pour I'étude des quadripdles linéaires d'autres parameétres bien connus: parametres h,z,y.
La détermination expérimentale de ces paramétres exige des mesures en court circuit et en circuit
ouvert. Au dessus de 100MHz, la condition circuit ouvert (impédance infinie) est difficile a
réaliser; quant & la mise en court circuit, elle entraine souvent l'oscillation du montage.

Au contraire, les mesures des paramétres S se font sur entrée et sortie adaptées (5002) et
n'entrainent pas ces difficultés. La connaissance des paramétres S permet en outre de calculer
simplement les grandeurs les plus communément recherchées: puissance, gain ou atténuation,

facteur de réflexion, impédance d'entrée... Leur intérét pratique est donc trés grand.

111.4.3.3 Parametres S d'une ligne de transmission :

On considére une ligne de transmission de longueur L, liée d'une part a une source e, et d'autre

part a une charge R; . (figure 111.33).

V') viL)
e, R
eg ? RL
2 . 4
+— < > 4—
V(0) L V(L)

Figure I11.33: Paramétres S d'une ligne de transmission.
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_V ()
V*(0)

On a: S =T(0) (II1.217)

1+S“

Gréce a I11.209, on a: Ze=1¢c
1-Sy;

(II1.218)

Cette relation permet de retrouver 1'impédance d'entrée a partir de la mesure de Sy .

D'autre part:
+ -yL )
Sy = (L) _Ae 7T _ 1L _ g-ol o—BL (111.219)
Vi) A
On peut donc déduire le facteur d'atténuation a partir de Sy; par:
o= —% In(S]) (111.220)

II1.4.4 La ligne microruban:

La ligne microruban est constituée par un ruban métallique déposé sur une plaque diélectrique

entiérement métallisée sur l'autre face (plan de masse) (figure I11.34).

| em—| t
€, Kr J]ih

Figure II1.34: Ligne microruban.

La ligne microruban est caractérisée par la permittivité relative de son substrat €;, par I'épaisseur h

de celui ci, par la largeur w du ruban enfin par I'épaisseur du ruban t.

Constante diélectrique effective &,:

L'introduction du diélectrique modifie la capacité linéique. Appelons C la nouvelle capacité

linéique et posons ¢, :C—, ge est la permittivité effective de la ligne. La nouvelle vitesse de
0

propagation est: ! L = (I11.221)

V= =
ToC  JioCone A
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La nouvelle impédance caractéristique est:

’ Lo _Reo
Re = =—= 111.222

D'aprés Schneider et Hammerstad nous donnons ci-dessous l'expression de la permittivité

effective g, et de 'impédance caractéristique.

g =frtl &l f(—"i (I11.223)
2 2 \h

avec:

[ -0.5 2
f(ﬁj=(1+12—11j +0.04(1——h-] siv <l
h w W h
P

-0.5
f(ﬂj{nylj sivs
( \h w h

Re=—20 Log(§—h+———0'25wj si<1
PR NER w h h

(I11.224)

(IT1.225)
|z

R~ =

avec: Zy=120x.

-1
¥ +1.393+0.667 Log(E +1.444 si > 1
h h h
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III.5 Conclusion:

Dans ce chapitre, différentes méthodes de modélisation d'interconnexions ont été présentées. La
méthode PEEC permet de modéliser la connexion par un circuit équivalent, elle est valable dans le
cadre de I'hypothése des états quasi-stationnaires. Si cette hypothése n'est plus respectee, une
méthode semblable peut étre appliquer, il s'agit de la méthode rPEEC.

Une deuxiéme approche consiste & déduire & partir des équations de Maxwell une équation
intégrale en courant, cette équation est ensuite résolue par la méthode des moments. Le domaine
d'application de cette approche est trés large, elle s'applique aussi bien pour des circuits de
dimensions faibles devant la longueur d'onde que pour des circuits de dimensions comparables a la
longueur d'onde. L'application de cette méthode au cas de 'antenne constitue une validation
importante.

Une troisiéme approche a été abordée dans ce chapitre, il s'agit de la méthode des lignes de
transmission. Cette méthode s'applique dans le cas de lignes longues et étroites pour lesquels le
principal mode de propagation des ondes électromagnetiques est le mode TEM (champs
transversaux au sens du courant). Tout comme la méthode PEEC, cette méthode permet d'avoir un
circuit équivalent des connexions qui peut étre implanter dans un logiciel de simulation.

Dans le chapitre suivant, on va étudier l'application de ces méthode pour des circuits

d'électronique de puissance.
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IV.1 Introduction:

Dans ce chapitre, on va appliquer les méthodes présentées au chapitre précédent a deux cas
simples mais représentatifs des circuits qu'on rencontre en électronique de puissance. Il s'agit
du cas de la boucle rectangulaire et du cas d'une ligne microruban.

A travers ces exemples, on va tenter de définir I'adéquation de ces méthodes a nos besoins.

IV.2 Cas d'une boucle rectangulaire:

On considére une boucle rectangulaire de dimensions L et L, constituée d'un fil cylindrique

de rayon a=L/50 et alimentée par une source de tension alternative V; (figure IV.1).

L,

Ve

Figure IV.1: Boucle rectangulaire.

On a vu que la méthode des moments et la méthode rPEEC sont équivalentes, par contre la
méthode PEEC n'est applicable que si le retard est négligeable, c'est a dire lorsque les

dimensions du circuit sont négligeables devant la longueur d'onde.

Ceci se confirme dans le cas de la boucle rectangulaire, en effet dans le cas ou L; et L, sont
négligeables devant A la méthode PEEC donne une répartition de courant proche de celle
donnée par les méthodes rPEEC et moment (figure II1.36, L{=L,=A/64), par contre lorsque L,
et L, deviennent du méme ordre que A, on note une différence plus notable entre la méthode
PEEC et les deux autres méthodes (Figure I11.37, L{=L,=A/8).

Il est par ailleurs intéressant de remarquer que pour le deuxiéme cas le périmeétre du circuit
vaut A/2, ce qui explique le fait qu'on a obtenu une demi sinusoide comme c'est le cas dans la
figure IV.3, par contre dans le premier cas le périmétre du circuit est petit devant la longueur

d'onde, ce qui explique le fait que le courant ne varie pas beaucoup le long du circuit (figure

IV.2).
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0.014
— rPEEC/moment
e PEEC
0.0138
I(A) - ;:’-_:;:;-_-_:Q_\\- “-
e s L
0.0136] Py

0.0134

0.0132

0.013
0 10 20 30 40 50 60 70 80

Figure IV.2: Courant dans une boucle rectangulaire de dimensions Lj=L,=2/64.

0.003
- rPEEC/moment
1A R PEEC
0.0025 SPE R B

0.002 / \
74 N
0.0015 / \

0.001 / \
0.0005
0 \
0 10 20 30 40 50 60 70 80

Figure I'V.3: Courant dans une boucle rectangulaire de dimensions L;=L,=\/8.
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IV.2.1 Impédance d'entrée d'une boucle rectangulaire:

Considérons une boucle rectangulaire de dimensions L;=L;=10cm, constitué¢ d'un fil

cylindrique de rayon L;/50. Selon la fréquence, on doit utiliser I'une des approches suivantes:

e Cas quasi stationnaire+effet capacitif négligeable:

Dans ce cas la boucle est représentée par une inductance Ly=250nH.

e Cas quasi stationnaire : méthode PEEC:

Le retard est négligeable, par conséquent l'impédance d'entrée est imaginaire pure.

e Cas général: méthode rPEEC, ou la méthode des moments:

On tient compte du retard, I'impédance contient une partie réelle appelée résistance de
p P p PP

rayonnement.

Dans la figure IV.4, on compare les parties imaginaires de l'impédance données par les

différentes approches.

X / ——— PEEC
g’ ———— _1PEEC/momen
/ —--m-= XLy o
5000 /
0 ___..—M_._‘_-/_-—"__.____________________.__'_.T_”_'
P e et R
-500 1//
-1-10*
4
1510
1 218 38 e 518 e 7l sl
f(Hz)

Figure IV.4: Impédance d'entrée d'une boucle rectangulaire.
On constate que la méthode PEEC permet d'estimer d'une fagon correcte la partie imaginaire

de l'impédance. Par contre l'approche qui consiste & considérer la boucle comme une simple

inductance n'est plus valable au dela d'une certaine fréquence (figure IV.5).
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1400 0
X(Q y
) ——— PEEC /

1200 5
rPEEC/moment S

1000
....... Ly ®

800 /

600 /
400
// /’,’/
——/
—

200 e

510 1'108 f(HZ) LS'lOs 210 2.5'108

Figure IV.5: Limite de la premicre méthode.

La figure IV.6 montre que 1'écart relatif entre la premiére et la troisiéme approche devient
supérieur & 10% a partir de f=100MHz, ce qui correspond a une longueur d'onde A=3m. Par
conséquent dés que 4.L/A>0.133, on ne peut plus considérer la boucle comme une simple

inductance.

Ecart %
50 /
40 /

30 //
20 //
) /
L i
v 2100 #1010 8100 1[10°  12:10°  14°10° 1610  1810° 2:10°

f(Hz)

Figure IV.6: Ecart relatif entre la 1 et 1a 3°" approche.
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IV.2.2 Schéma équivalent de la boucle:

On se propose de démontrer que vu de l'entrée la boucle peut étre représentée par le circuit

électrique suivant:

Figure IV.7: Schéma équivalent d'une boucle rectangulaire.

Avec L, linductance partielle de la boucle (Lpy=250nH), la fréquence de résonance est

obtenue en écrivant que 2 (L;+L;)=A/2 (lorsque le périmétre est égale a la moitié de la

longueur d'onde le courant est nul & I'entrée), donc Cp se déduit & partir de:
2
- LpCp(@mfres)” =1 (Iv.1)
Enfin R,y n'est autre que la résistance de rayonnement donnée par: R,y = ZOB4 (L,L, )2 .

Les figures IV.8-a et b montre une bonne coincidence entre I'impédance donnée par le schéma

équivalent et celle calculée par la méthode rPEEC.

3 spasesnsrehe rPEEC

100)—— modéle / \ ]

1010’ f(Hz) 1410° 110 (3)
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rPEEC .

1+10* M
modéle ;

X(Q) .
5000 :

0 C A
://
—5000
1-10° 1+10" f(Hz) 1e10° 1+10°

(b)
Figure IV.8: Impédance d'entrée de la boucle, comparaison modele/TPEEC.(a) R, (b) X.

IV.2.3 Influence du retard sur le champ:

Calculons maintenant le champ magnétique crée par cette méme boucle en un point
d'observation de coordonnées (0;0;10cm) par rapport a la source.
Le calcul sera effectué dans trois cas différents:
17 cas:

On considére que le courant est constant sur la boucle, son module est tout simplement donné
par:

I=—% (IV.2)

Lyo

De plus on néglige le retard, par conséquent le potentiel vecteur magnétique est donne par:

A=tiydh (IV.3)

. T

(ri est la distance entre 1'élément i et le point d'observation).
1
B

Ensuite H se déduit grace a: H==rotA.
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2°™ cas:

Le courant est toujours considéré constant, par contre dans ce cas I'effet du retard sera pris en

compte, le potentiel vecteur s'exprime donc comme suit:
-iBri 47
e P d]

it

1_H
A=—TI
4n Zl:

(Iva4)
3°™ cas:
La répartition du courant est calculée par la méthode déja présentée, ensuite le potentiel

vecteur se calcule par:

- -iBri 41
A=t ZIi-e——d—‘

a2 (IV.5)

it

On compare maintenant les champs calculés par les trois approches pour la plage 50MHz-
500MHz, afin de déduire la fréquence & partir de laquelle on doit tenir compte du phénomene

de propagation dans la boucle et du phénomene de retard.

60

H(dBpA/m)

55

50

45

40

45 —
1+10” 1+10° f(Hz) 1°10”

Figure IV.9: Influence du retard sur le champ H.
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Pour avoir les fréquences limites il est préférable de regarder les champs en échelle linéaire:

0.001
L3 4
H(A/m)
\ — | H((3"™ cas)
0.0008
-------------- H(zeme cas)
er
0.0006 H(1¥ cas)
0.0004
0,000 [ A L b
=~ —
-—— -~ o -
0
0 1-10° 2:10°  f(Hz) 3100 4e10° 5e10°

Figure IV.10: Influence du retard sur le champ H.(échelle linéaire).

On constate qu'a partir de f;=150MHz I'écart relatif entre la premiére et la troisiéme approche
devient supérieur a 15%, donc & partir de cette fréquence on n'a plus le droit de négliger le
retard.

D'autre part I'écart relatif entre la premiére et la deuxiéme approche dépasse les 12% 4 partir
de £5=250MHz, donc a partir de f; il faut tenir éonipté de la répartition réelle de courant dans

la boucle.
IV.2.4 Conclusion:

L'application des méthodes PEEC et rPEEC sur l'exemple de la boucle rectangulaire nous ont
permis de trouver pour une boucle donnée la fréquence & partir de laquelle I'hypothése des
états quasi stationnaires n'est plus vérifiée. De plus la détermination du courant par ces deux

méthodes, nous a permis d'évaluer l'influence du retard et de la variation du courant le long de

la boucle, sur le champ rayonné. En effet, & partir de L =% (L étant le périmetre de la

boucle), le fait de négliger le retard entraine une erreur supérieure & 15% sur le champ H.
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IV.3 Cas d'une ligne microruban:

IV.3.1 Introduction:

Dans ce paragraphe, les trois méthodes explicitées au chapitre précédent vont étre appliquer
au cas d'une ligne microruban. A priori la méthode des lignes de transmission semble étre la
plus adaptées a ce genre de problémes. Comme premiere étape les formules théoriques de la
ligne microruban vont étre validées par des mesures de parameétres S. Ensuite, on appliquera

la méthode rPEEC a cette méme ligne.
IV.3.2 Caractéristiques géométriques de la ligne microruban a étudier:

On considére une ligne microruban de longueur 20cm et de largeur 1mm, la permittivité

relative du substrat vaut: ¢, =4.7 son épaisseur vaut h=1.5mm, lI'impédance de la charge vaut
Z1=50Q. (figure IV.11).

Rp=50Q L, Zc, €

Z1=50Q

Figure IV.11 Ligne microruban chargée par une résistance.

IV.3.3 Calcul de g, et de Z:

1V.3.3.1 Calcul théorigue:

En utilisant les relations 11.223 et II1.224, on obtient:
€e =3.28

La relation II1.225 permet de déduire l'impédance caractéristique de la ligne, dans notre cas,

on trouve:

Zc =8275Q

La nouvelle vitesse de propagation se calcule par IV.221: v=1.656 108 m/s
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1V.3.3.2 Validation expérimentale:

On se propose de retrouver ces résultats a partir de la mesure des parametres S.
On sait que Sy n'est autre que le coefficient de réflexion a I'entrée, donc:

__Ze_RO

= IV.6
Ze + RO ( )

Si1

) 2nL
Zy, +jZ¢ tg(T)

2nL

(Iv.7)
Zc+])Zy tg(T)

avec: Z.(\)=Z¢

Pour des valeurs particulieres de A, [S”] passe par des extremums dont les valeurs

permettrons de retrouver les différents parametres de la ligne.(ﬁgufe IV.12).

A © 4L 2L 3L/4
Ze Z1 Z% Zy, Z%
Zy, Zy,
ls”lzze"Ro Z1, -Ry z3 R Z, -Ry z2 R
Ze+R0 ZL+R0 Z_ 0 ZL+R0 ' Z—
2 2
Zc, R, Zc, R,
Zr Z;
4 . 0.5 i
ZL :
22
B N\ \
IS"I 0.3
02
0.1 :
Z.-Rg » \/
ZL +Rg :
00 F 21F 311¢ #1f] 51 61 11 810 egflo8 110
f(A=4L) f(\=2L) f(A=4L/3) f0=L)

Figure IV.12: Calcul des paramétres de la ligne a partir de la mesure de Sy;.
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On voit bien que lorsque A=4L, |[Sj;| atteint un maximum absolu. La fréquence -

correspondante permet de retrouver la vitesse de propagation et donc la permittivité relative,

en effet:

v=4L f(4L) (Iv.g)
avec: L=20cm et f(4L)=219MHz, d'ou:

v=175108m/s et g, =2.94.

On constate un écart de 11% entre la permittivité effective théorique et celle obtenue grace a

la mesure.

D'autre part |Sq;|max permet de déduire l'impédance caractéristique Zc grice a la relation

suivante:
Z2 R
———Kp
Zy,
1S11] 0y = = =0.4485 Iv.9)
—C—:-+R0 '
7y
D'oit: c=+RoZL (1)42845 “;1 =81.032Q | (IV.10)

On constate un écart relatif de 2% avec 1'impédance caractéristique théorique.

IV.3.4 Calcul de I'impédance d'entrée de la ligne:
L'impédance d'entrée s'obtient grace a la mesure de S;; par la relation II1.218, essayons de
retrouver cette impédance d'une part par la théorie des lignes et d'autre part par la méthode

rPEEC.

1V.3.4.1 Calcul de l'impédance d'entrée par la théorie des lignes:

On a vu que le calcul théorique des parametres de la ligne donne: g, =3.28 et Z¢c =82.75Q).

Sachant que Z; =500, I'impédance d'entrée de la ligne est donnée par la relation IV.7. Cette

impédance est comparée a l'impédance déduite de la mesure de S11 par la relation IV.6.

Dans les figures suivantes une comparaison entre les deux impédances est présentée.
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140

120

Re(Zink) 100
Re(ZLTk)
i 80

60

40 7

60

40

20

607

1-10 1108 110°

f

k (b)

Figure IV.13: Comparaison entre l'impédance calculée par la formule des lignes et celle

déduite a partir de la mesure de Sy;.(a): R, (b): X.
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IV.3.4.2 Calcul de l'impédance d'entrée par la méthode rPEEC:

On subdivise la ligne en N segments sur lesquels le courant est considéré constant. Le schéma
équivalent s’obtient selon le principe exposé pour la méthode PEEC (figure III.11), mais les

éléments mutuelles sont complexes comme c’est expliquer dans la premiére solution du

paragraphe I11.2.5.2.
I I
C"12 (|1’1N
|
L R L’ R L'N R
ok 1——-— C72 _— C’N_— L=50Q

1T 1T

Figure IV.14 : Schéma équivalent de la ligne microruban.

T

La prise en compte de I’effet du plan de masse se fait par ’application de la méthode des

images [1]. En effet les inductances du schéma équivalent sont données par :

L’=L;-M;p, ou L; est I’inductance propre de 1’élément i et M; est la mutuelle
entre I’élément 1 et son image.
De méme pour les mutuelles inductances, on a :

M’i=M;-Mjp , o Mj; est la mutuelle entre les €léments 1 et j, Mj; est la
mutuelle entre I’élément i et I’image de 1’¢lément j.
Le méme principe s’applique aux coefficients de potentiel :

P’i=Pj-Pjp

P’;=P;-Pyy
On utilisera la valeur de e¢ calculée dans le paragraphe précédant dans 1’expression des
coefficients de potentiel. On obtient alors une nouvelle matrice P’, ensuite on déduit la
nouvelle matrice ¢’ par =P et finalement, on calcule les éléments de la matrice C’ grace
aux équations II1.65 et II1.66. Avec ce schéma équivalent, on calcule I’'impédance d’entrée de

la ligne qu’on comparera a I’impédance obtenue a partir de la mesure de Sy;.
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Calcul de I’impédance d'entrée par la méthode rPEEC, a) R, b) X.

Figure IV.15
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IV.3.5 Conclusion :

Dans le cas d’une ligne microruban, on est en mode TEM, donc la méthode des lignes de
transmission est la plus adaptée. En effet, a partir de la connaissance de deux parameétres de la
ligne qui sont ’impédance caractéristique Z; et la permettivité effective ee, on peut déduire
la répartition du courant et I'impédance d’entrée de la ligne. La méthode rPEEC donne d’aussi

bons résultats, mais avec un temps de calcul plus grand.
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IV.4 Conclusion :

Dans ce chapitre, deux géométries de cablage qu’on rencontre souvent dans les circuits
d’électronique de puissance, ont été traités par les méthodes explicitées dans le chapitre
précédant. Il s’agit d’une boucle rectangulaire et d’une ligne microruban.

Dans le cas de la boucle rectangulaire, ’application des méthodes PEEC et rPEEC a permis
de déduire qu’a partir de L = A/S (L est le périmétre de la boucle, A est la longueur d’onde), on
doit tenir compte des effets de la propagation et du retard.

Le cas de la ligne microruban nous a montré ’efficacité de la méthode des lignes de
transmission lorsque I’hypothése TEM est vérifiée. Dans ce cas, la méthode rPEEC donne
aussi des résultats satisfaisants, mais avec un temps de calcul plus long.

En définitif, on arrive & la conclusion que la méthode rPEEC est la plus adaptée pour
modéliser le cablage dans un circuit d’électronique de puissance. D’une part, son domaine de
validité est trés large, en effet on peut traiter aussi bien des problémes d’électronique de
puissance que des problémes de type micro-ondes (comme le cas de ’antenne). D’autre part,
cette méthode permet de modéliser chaque partie du cdblage par un circuit électrique

équivalent, qu’on peut facilement implanter dans un logiciel de simulation.
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Conclusion Générale

L'objectif de cette thése a été de développer et d'acquérir une compétence dans la
caractérisation des rayonnements €lectromagnétiques engendrés par les convertisseurs
d'¢lectronique de puissance. Notre travail s'est inscrit dans un axe de recherche de longue
haleine qui concerne la conception technologique des convertisseurs d'électronique de
puissance. Plusieurs théses ont déja concerné la conception de convertisseurs, mais en se
limitant aux aspects CEM conduite. InCa est I'aboutissement d'une partie de ces travaux.

Dans la premiere partie de notre travail, nous avons essayé de caractériser globalement les
champs rayonnés a partir de la connaissance des courants a l'intérieur de la structure du
convertisseur. Les résultats obtenus sont satisfaisants, ce qui nous a amené a conclure qu'une
connaissance précise de la répartition du courant dans la structure a étudier, permet sans doute
de déduire le champ rayonné en tout point de l'espace.

Par conséquent, dans la deuxiéme partie on s'est logiquement intéressé aux différentes
méthodes de modélisation de la connectique, dans I'objectif de trouver des modéles de ciblage
ayant une plage de validité étendue en fréquence. Comme nous avons pu le souligner dans
notre travail, l'exigence tend aujourd'’hui vers le GHz afin d'étre en mesure de respecter les
normes d'émission rayonnée. Notre travail n'était pas d'utiliser la méthode la plus rapide, ou la
plus précise pour traiter un probléme mais bien au contraire de respecter la philosophie
jusqu'ici utilisée dans le logiciel InCa et dont l'originalité est d'avoir un outil spécifique
utilisable par un électronicien de puissance et non par un spécialiste des hyper fréquences ou
des méthodes numériques.

L'étude des différentes méthodes existantes a montré que la méthode des moments et la
méthode rPEEC ont une large plage de validité. Ceci a été confirmé par 1'étude d'une antenne,
probléme typique des Hyper fréquences. Notre choix s'est porté sur la méthode rPEEC, car
elle permet de modéliser chaque partie du céblage par un circuit électrique équivalent
facilement utilisable dans un logiciel de simulation. C'est de plus la suite logique de la
méthode PEEC déja utilisée dans InCa.

En fait la tdche était bien slir immense et nous ne prétendons pas l'avoir accompli dans sa
totalité. Par ailleurs des travaux sont en cours a l'heure actuelle sur un appareil industriel d'une
grande complexité. Il devrait nous permettre dans le futur de valider notre démarche et
d'évaluer plus finement notre contribution afin de savoir si la méthode rPEEC sera
effectivement celle qui sera codée dans InCa et quelles modifications a apporter. Si cette
méthode se révélait toutefois mal adaptée aux problémes industriels (nombre de

composants...) peut tre serait t-il nécessaire d'en changer radicalement...
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S
V.
Figure 1
uj< =
On suppose que pour r>b ; I M tel que
eyl M
or| 2

Alors pour r>b on aura :
L oU_yok|_|LLau_ U |t eyl |ul 2M
r on on r o 2| |r or| [f2| b3

ol
Done: |[f[ -1 u 2] agl< [ PM g5 - 8™

s\ roeor or 5. b3 b
2 2
ol
d'ou : hm ” 1 aU ‘U—/r dS| =0
b |5\ T o or
soit m = maxg, (Ej ”———dS <_U— dS=4nma ;d'ot lim Hla—UdS 0
on a—0 sl on

II ne reste donc que le deuxiéme terme :
HU / dS=-4nU(P') ot P'eS;;
lorsque a-=>0; P' 2P,
Donc en définitif en faisant a— 0, et b— « on obtient:

1 ¢ f

U(P) =—[[[—dv (6)
any; r

V étant I'éspace tout entier.
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ANNEXE 2: Résolution des équations d'ondes complétes

On se propose de démontrer que les expressions 1.22 et 1.23 sont bien solutions respectives

des équations d'ondes 1.18 et I.17.

Le terme sous l’intégrale dans 1’équation 1.22 est de la forme f =% o g=g(t) avec
r

r
T=t——.
u
. 2 21 1 1_»
Le Laplaciende fest: Vf =gV*—-+2VgV—-+-V~g.
r r r
Le gradiant de g est: Vg=——£g', ou: g'=?§. Donc : 2Vng=—2—g—— et
u ot I our?
V2g=ig"_2_g_
u? ur
2 "
Puisque —t;:g-,on aboutit a :
ot I
2
sz—iza—§=gv21=0 r#0 (1)
u“ ot r ,

On divise maintenant le volume v en une petite sphére de volume v; centrée en P et un
volume v,=v-vi. Le potentiel V donnée par 1’équation 1.22 est la somme du potentiel V; di
aux charges contenues dans v; et du potentiel V, dii aux charges contenues dans v;.

Sur v,,ona r# 0 puisque P ¢ v,, par conséquent, grice a 1.22 et (1), on peut écrire :

2 2
V2V2——12—a \;2 _ L | sz—%é——g— dv=0 )
u“ ot 47“5\,2 u“ ot

[p]

ou f === Pour V|, on ne peut pas différentier a I’intérieur de 1’intégral car r=0 lorsque Q=P.
r

Mais, on peut choisir un rayon a faible pour la sphére v1 de maniére a pouvoir développer [p]

. r
en série de Tayloren — :
ut

ut ut

2
P(Q,t—ij=P(Q,t)+01"r—+°2(LJ +ee (3)
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Donc :

- B
N—e—
N

A, 800, 2 o

4 V= 2 dv+---
ney r mEl v, vi vi @
Vo @)+ ——| L2 rad o |2V, @, t)+o@ )
0 4nelut3 0
. . . t
On note que le premier terme V(P,t) est solution de I’¢équation de Poisson V2V0 =-F (P’ ),
€
2 1%V p 3
donc : v VI"T_"Z—=‘_+O€‘ ] )
u® ot €
Ou O(a3) signifie terme d’ordre 2°. En sommant (2) et (5), on obtient :
2
VZV_LQ=_P_+Q€3) (6)

u? 5t €
En faisant a — 0, on voit bien que V vérifie 1’équation 1.18. De méme, on peut démontrer
que ’équation 1.23 vérifie I’équation I1.17. |
Il reste maintenant a vérifier que les solutions données par 1.22 et 1.23 vérifient bien la
condition de Lorentz.
Pour distinguer entre la dérivée au point d’observation P et celle au point sourcé Q, on

introduit un indice dans V. En prenant la divergence de 1’équation 1.23, on obtient :

Vp- A_—[VPEI Q)

avec : r2 (xp xQ)2 (yp yQ)2 (zp zQ)2 1(Q,7) etr=t—i—.

Notons que si f =1 (Q,-c), ona:

of of +£ 6t of _of ot ot ot _ Ot
o0xq 0xq araxQ’axP 0t 0xp 0xqQ dxp

Ici f'=f(Q,'= cst). Il découle de ces relations :
Vo [1=vq []-Ve - [1]=|vq 7]-Ve [J] ®)

L’élément sous I’intégrale dans 1’équation (7) s’écrit :

vp.[rﬂ%vp.[mpyvp% )
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En utilisant (8) et le fait que Vp —1- =-Vq ! , (9) devient :
r

vp - 1fq.s ]—va-[J]-[JJ-vQ%-}[vQ-]VQM 10

r

En utilisant .13, 1.22 et (10), on peut écrire :

Vp- A+pe—= f [r—]dv+ a[p]

T, 4n,r Ot
| 5 J:J_:I (11)
='£"J-— VQ j:+ P dV——u—J‘VQ dv
47 T ot 47 v r
Par le théoréme de la divergence, on aboutit a :
- oV 1 I |
Vp A+pg—=— J+ dv———- dS 12
P H ot 4n I r[ Q :I I (12)

Ou S est la surface entourant v.
Dans le cas d’un conducteur parfait, le courant est surfacique et de plus [JS] =0. Cette

condition est réalisée dans le cas de 1’antenne.

D’autre part, I’équation de continuité est vérifiée en n’importe quel point source Q a

n’importe quel instant t, donc on peut remplacer t par T pour obtenir la relation :
ap
Vo I+ 0 13
[ QI+t } (13)

Par conséquent, le terme de droite dans 1’équation (12) est nul et les potentiels A et V

vérifient bien la condition de Lorentz.
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ANNEXE 3: Rayonnement du dipéle de Hertz

Tout d'abord calculons le potentiel électrique crée par les deux charges aux extrémités du

dipdle. On a vu que V est donnée par:

—jBr —jBr;
— [e = ] M
jdnggw| 1 153
2_ 2 £
avec: I =T +—4——r€cose ' 2)
22 £
5 =T +T+r£cos9 3
Comme £ << r, on peut faire les approximations suivantes:
{
=1 l-—cos0 4
2r
Iy =T 1+~£—cose )
2 2r
L'équation (1) devient alors:
2L .o L
I e—jBr eJBECOSG e—JBECOSO

A%

= - (6)
jémgoo 1 |g_ 4 N {
2rcos0 2rcosO

Comme B¢ << 1, un développement limité de I'équation (6) donne:

-jBr
V=- L ¢ (1+jB£cose) L+—2 -(1—j5£cose) -t @)
jdnego 1 2 2rcos9 2 2rcos6

On retrouve bien la relation 1.28: V= M— L + 1B e iPr
jdnegqgol 2 r

Calcul des champs E et H:

Le champ H se calcule par: H= Lrot;‘; .
Ho

- -jpr
Avec: A =10 1fe €.
' 4n r
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Faisons le calcul en coordonnées sphériques:

Ona: €, =cos0 €, —sinb g,

1o Ifcos® e IPT ot A noI2sin® e P
= ==

Done: Ar 4 r 4 r

En utilisant I'expression du rotationel en coordonnées sphériques, on trouve:

- 11[o oA 1. 1ol . 8 (- o (e ifr
H=————|:-a—r(rAe)— aer]eq,z [—smé)é—;e jBr %( coseﬂ

dnr r

_ Ifsme[l_*_jﬁ)e_jﬁr Eq;

dntr \r

Le champ E se calcule par: E=-] A - gradV ; on a donc:

. oV ) I2cosBe PT  Trcosd 2 B (1 j
Er=_JCDAr'—_=_J(Du0 - li——_lE_JB('_z'i'lrﬁ_j]
r

or 47 T Jdnegy o

En utilisant: w=fc, poc= Ho _ Zg, on obtient:
€9

E, = ZyJLcosO [l+ 1 2]-e_j[3r'

2mr I jBr
ZyILsin6 —j
De méme, on trouve: E9=——0——Sl—n—- jB+l+ L_|.emifr
dnr I jr?
E peut également étre calculer par: E=- rot H
JWE&g
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ANNEXE 4: Rayonnement d’une antenne filaire de longueur quelconque

Tout d'abord, calculons le champ lointain créé par I'antenne de la figure 1.7.

_ jBIdzsin 6 o—iBr

Le champ créé par un élément I.dz est: dH,, ,dEg =ZydH,.

4rr

Avec (voir figure 1.7) : r'=r—zcosf.

o . 1 1 _igp —; :
En champ lointain, on peut écrire : —~—, € JBr' _ g=iBr gjPzcosh
r

r
; - . o2 _
Dioi: H, _iBlofesin® _jpr e to= | 1(2) _jpzcose g,
4nr _12 I,

Donc:

42 _
Lo = I Sin[B('{_IZU]eJBZCOSGdZ

_2 2

o2 . 0 |

= | sin B[ﬁ—z) P20 4z 4+ [ sin 13(£+z) elPzcos® 4,

En faisant le changement de variable (z'= -z dans la 2°™ intégrale), on obtient:

£/2 ;
Lg=2| Sin[B(E - zjj cos(Bzcos0)dz
0
¢2 ’ o2 ’
| sin[B(— —2Z+2zcos GD dz+ | sin(B[— —Z—2Zc0s OJJ dz
0 2 0 2

’ ’ ~4/2
cos(B(E —Z+2ZCcos OD 003(5(5 —Z—2ZCos 9)]

+
1-cosB 1+cosB

-0
! )
cos(Bz cos 8)—cos| B 3 cos(Bzcos 8)—cos| B 5

= +
1-cos6 1+cosO

2 I:COS(P—f cos 9) - cos(%j]
Bsin2 ) 2 2

Le vecteur de Poynting est réel et radial, il est donné par:

D'ouw: /fg=
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;zézo',H@lz

_ : ,
120 B IO sin” 0 4 [cos(ﬂ cos 9) - cos(ﬂ)]
2 2 2

1672 12 Bz sin* 0

2
2 | cos Ecos Gj—cos ﬂ)
_15Tp 2 2

TCI'2 sin O

La puissance rayonnée est obtenue en intégrant S; sur une sphére de rayon r centrée sur

2nm
I’antenne: Prad = [ [S:(8,9)r? sin0d0do ‘%Rrad 13
00
2
- {cos(ﬁ gcos 9) - cos(B —ZE— )J
Dow: Rppq = 60] : do
0 sin©
$74

Pour la suite on posera : k = o On fait le changement de variable : u = cos 0 :

.[ (cosku cosk)2

R g =60 :

_] l-u

30 (cosku COSde +30} (cosku—cosk)iiu

e l+u 2 l-u

En effectuant le changement de variable : v=k.(1+u) dans la premiére intégrale et v=k.(1-u)

dans la deuxiéme intégrale, on obtient:

R oy = 60 .[ (cos(v k) - cos kﬁdv
0 v

Or:

(cos(v ~k)—-cos k)2 I cosj(v ~k) —2cosk cos(v — k)+ E%)ﬁ

sin2v

= (1 +cos 2k)1 - cos v)- COZZk

(1- cos2v)-sin2ksinv + SH;Zk

Finalement on obtient :

Ro=30[2(1+ cosB£)CinB — cos B¢ Cin2B¢ — 2sin B£Sipe +sinBe Si2p]

u .
Avec : Si(u) = | SOX dx, Ci(u) = —fﬂdx Cin(u) = J'lcﬂd
0 0
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S, =~Eg - H, =—;-zo-|Hq,|2

212 -2 2
= —;-120 14 B~ Igsin” 6 4 [cos(% cos GJ - cos(ﬁz—q]

1612 r? Bz sin® 0

2
5 | cos %cos Oj—cos Bt
_ 1515 2 2

ﬂ:rz sin 6

La puissance rayonnée est obtenue en intégrant S, sur une sphere de rayon r centrée sur

2nm
P’antenne: Pg = J. _[Sr (9,(p)r2 sinBdBdep = “;‘Rrad I%
00
2
ﬂ [cos(ﬁ gcos 9) - COS(B g ﬂ
D'ou: R g =60 - do
0 sin 0
474

Pour la suite on posera :k = E% On fait le changement de variable : u=cos 0 :

L (cosku—cosk)2du

Rpaq =60 2
-1 -
=30} (cosku—cosk)ilu+30} (cosku—cosk)zdu
) l+u 2 l-u

En effectuant le changement de variable : v=k.(1+u) dans la premiére intégrale et v=k.(1-u)

dans la deuxiéme intégrale, on obtient:

(cos(v - k) — COS k)2

B¢
R aq =60 J. dv

0
Or:

1+cos2(v -k)
2

= (1+cos2k)1 —cosv)—

1+cos2k
2

(cos(v —k)—cos k)2 = —2cosk cos(v —k)+

cos2k sin2k

(1-cos 2v)-sin2ksinv + sin2v

Finalement on obtient :
R = 30[2(1 + cosB£)CinB — cos B¢ Cin2B¢ — 2sin B¢ Sip£ + sin B¢ Si 2]

CoSX u
J

. ®©
SIX 4x, Ci(u) = - [ ———dx, Cin(u) =
X
u

u —
Avec: Si(u) = | 1-cosX i .
0 X

X 0
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ANNEXE 5: Impédance de rayonnement d’une antenne

L’impédance de I’antenne est définie par :

le_———J'E I'dz.

: £ e ,
Considérons une antenne de longueur > dont la distribution de courant est donnée par :

I(u)= Iy.sin Pu.

Calculons le champ E créé l'antenne.

ZA \
E,
T
L2 /r
u / I X

A
v

X

Figure 1: Champ crée par une antenne de longueur L/2.

L’équation de continuité permet de déduire la densité de charge:

ol JB JBLy
u) = —|—dt =——+cosfPu 1
p(u) =~ " p (1)
Le potentiel vecteur est donné par :
o U2 ¢/2 —jfr
j I(u)d = HOIO [ © sinBu du )
0 0

avec : r* = x° +(z-u)2
Le potentiel électrique est donné par :

! ’~’fp(u) su — 3BLo "2e o

V= cosfu du 3
4ney 4megm | J g ©)
Le champ E est donné par :
. ov
E; =—joA; —— 4)
oz

On a: | —_—

} cosBu du ()
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Or: o _ _o_z . Ensuite en effectuant une intégration par parties on obtient :
0z ou r
n 1412 .
i8I -jpr 212 —jPr
@/—=——£0— cos[3ue +B © sinfudu
0z 4dnegw I o T
. 0 . (6)
81 -jBro  o=iBr | i g2y, £/2¢iPr
__Blo | osBEe _S _1 P [ ©  sinBu du
4meyw 2 1 §| dnggw o T
s . 2 2T 27
En utilisant le fait que : gopoc” =1;A=cT; B= - ;0= T on constate que le
deuxiéme terme n’est autre que joA, d’ou:
: -jBro o~ iBr -iBro  o—iBn
E, =—J—BIL cosE£ © _S =30jl cos—B—f © _S @)
4ne 2 1) I 2 Iy I
Figure 2: champ crée par une antenne symétrique.
La distribution du courant est donnée par : 1(z) =1 sin[ﬁ(é - lzlﬂ ®)
En utilisant la relation (7) on déduit :
-jBrg  o—iBr  —iBra
E, =305l reosBle e T ¢ )
2 1 9] 1)
Ensuite:
1 £/2
Zn=-= [ E@I(z)dz (10)
15 -¢12
avec: Ig=2z; T —£+z ; T —E-—z
- 10 > 1 2 » 2 2
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La fonction E(z).1(z) étant paire on peut écrire:

2 £/2
Zj =~ 2 _[ E IosmB[——z) dz
0
11
£/2( o=iBrs  o—iPn 2 e~ 3B Yy, (1)
=60j | + —2cosB— sinB(———z)dz
0 I n 2 Ip 2

D’ou:

22( : .
Ry; = Re(Zy;) =60 | (smBrz . sinPry _2005%%]Sinp(§_z)dz (12)
0

1Y) n Iy

On effectue les changements de variables suivants : u=p.r, dans la premiére intégrale; u=p.r;

dans la deuxiéme et u=p.ry dans la troisiéme. On pose k=BL/2. (12) devient:

k :.2 2k . k..
Ry =604 Sl | SI0Y Sin(2k —u)du — 2 cosk | Sinu sin(k — u)du

o U kK ¢ o U

(k _ _ )

I 1—cos2u du s J (51 ok sin2u cos2k1 cos2ujdu

0 2u 2u 2u

=605 r
- 2coskf sink sin2u cosk—l—_—ci)iz—u du
2u 2u

=30{Cin 2k + sin 2k (Si4k — Si2k)— cos 2k(Cin4k — Cin2k) - sin 2k Si2k + (1 + cos 2k )Cin 2k}
On retrouve bien:

R ;1= 30[2(1 + cos B£)CinpBL - cos B/ Cin2B4 — 2sin B2 Si P + sin B¢ Si2B¢]De méme on a:

£/2
Xll =Im(le) =60 J- [COSBIQ + COSBrl _2cos%szinB(§_2jdz
) 0

1'2 I'] I 0

En effectuant les mémes changements de variable on obtient :

k 2k k
X1 =60 Ism2u du+ [ cosusin(Zk—u)du—Zcoskj’ 228 sin(k — u)du
o2 u kK U 0
- K cosu . : . .
On voit bien que le terme _[ du diverge donc X;; diverge. Pour avoir une partie
0

imaginaire finie il faudra considérer que ’antenne est un cylindre de diamétre a # 0.
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Mutuelle entre deux antennes:

La mutuelle entre deux antennes est donnée par:

Ei(z2) 1(z2)
e e T (13)
A, 10 20
avec I et Ipo sont les courants maximums dans les deux antennes.
Avec:
' ¢ ¢ B0 =iBn o-iPr
EI(ZZ) =30jI9 2C0892— © _S _8 (14)
Io n 1Y)
2 2
4 4 . of L
rj2 =d? +(—2— ——22) ;r12 =d? +(§ +22j ; rg =d? +z%; Ir(zp)= 12051‘@(5 —|z;_|)
Donc
£/2
Zip=-2 | 122) i B( - zzjdzz
0 I10
£/2( o=jBra  o=iPn ~3Bro
=60j [ | Z——+2 —2cospl & sinB(£—22szz (15)
0 In 8] 2 Io 2
JB(*—Zz —rzj Jﬁ(——zz +r2) J'B(——Zz "rl) JB('—"ZZ +f1j
e e L& e
/2 r r r r
=30 | 2 : : 1 dz;
of £ of £
0 JB(E—Zz —ro] JB(E—Zz +ro)
- 2COSE£S———————+ 2COS-B—Z-C—————-—-
L 2 Iy 2 Iy i
On effectue les changemeﬁts de variables suivants:
u=[3(r2+zz——§j u=B(r2—zz+§) u=B(r1+zz+§)
T dans I; ; dans I ; dans I3
duzidzz du=—£d22 du=ll—dz2
L ) ) n
( ¢
u= (rl_ZZ_E) u=pro +22) u=p(ro —23)
d ; dans Is ; dans I
1. WSl qy=Sdz, ™ Jdu=-Ldz, O C
du= —r—dzz ry )
L 1
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(15) devient:

Z : 0 e—ju Bf JBﬁ X e—ju

”1—2‘=@+€_Jﬁzjj—du+ 1+2cos™=e 2 |[ ——du

30 g, U 5 ;)

1 : (16)
o, X2 iU . X) _—ju
+CJBZ I ——-—e du_*.e—JBe J' € du
Y2 u Yi u

avec:

Xo =Bd; =B(\/¥:Z—2—Z);x2 =B(W+£);

2 2
£ £ 2 (¢ l

= d2+ = -z = de+|=| +=
y1 =B (2) 5 [3Y2=P (2) >

On en déduit que:

-Rglol = sinp£(Six, — Six; —2Siy, +2Siy; ) cospL(2Ciy, +2Ciy; —2Cixq —Cix, — Cix;)
-2(Ciy, +Ciy; —2Cixq)

X—g— = —sinp£(2Ciy, —2Ciy; +Cix; —Cix, )—cosB£(Six, + Six| +28ixq —2Siy; - 2Siy,)

+2(Siy, +Siy; —2Sixg)
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