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Résumé

Dans notre travail de thése nous nous intéressons a la caractérisation de
I’environnement €lectromagnétique des convertisseurs de 1’¢lectronique de puissance. Pour ce
faire, nous proposons d’utiliser des formalismes analytiques de calcul du champ
¢lectromagnétique émis par les dispositifs de 1’électronique de puissance en domaine
fréquentiel et aussi directement en domaine temporel.

Apres une analyse par résolution directe des équations de Maxwell par FDTD, nous
avons étendu notre travail a une approche simplifiée et plus accessible a I’ingénieur de
recherche. Cette approche consiste a réaliser le travail en deux étapes. Dans une premicre
étape, nous commencons par le calcul de la répartition des courants et tensions et en deuxieme
étape, nous abordons le calcul analytique du champ é€lectromagnétique émis.

Afin de compléter notre travail, nous avons aussi abordé la question de la réduction de
I’émission électromagnétique des convertisseurs de 1’électronique de puissance. Pour cette
problématique, nous proposons de réduire le champ magnétique rayonné en introduisant des

boucles conductrices passives au sein méme du dispositif.

Mots clés : Rayonnement électromagnétique, convertisseurs statiques, circuits imprimés,

dipdles Hertziens, modele de Schelkunoft, différences finies temporelles.

Summary

The goal of our thesis is the characterization of the electromagnetic environment of the
power electronics converters. In this intention, by using analytical formalisms for the
calculation of the electromagnetic field, we propose to model the electromagnetic radiation of
the power electronics devices in frequency domain and also directly in time domain.

After an analysis by direct resolution of the Maxwell's equations by FDTD, we
extended our work to a simplified approach and more accessible to the engineer of research.
This approach consists in two steps. In a first step, we start with the calculation of the currents
and voltages distribution. In the second phase, we treat the analytical calculation of the
emitted electromagnetic field.

In order to complete our work, we have also been interested to the reduction of the
electromagnetic emission of the power converters. For these problems, we propose to reduce

the radiated magnetic field by introducing passive conducting loops within the device.



Keywords: electromagnetic emission, static converter, printed circuit, Hertzian dipoles,

Schelkunoff model, finite difference time domain.
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Introduction Générale

La diffusion rapide et diversifiée des équipements de I’¢électronique de puissance tant
dans le domaine professionnel et militaire (équipements embarqués, variation de vitesse,
chauffage, contrdle de 1’énergie,...) que grand public (domestique, automobile, ordinateurs,
...) multiplie les sources de perturbations électromagnétiques. Ces perturbations, parfois tres
contraignantes, ont conduit les ingénieurs de recherches vers un vaste domaine communément
appelé "Compatibilit¢ Electro-Magnétique”.

Les travaux sur la CEM en électronique de puissance ont débuté au milieu des années
1980. Les mondes industriels et universitaires se montraient préoccupés par le probléme des
perturbations, car les performances de commutation des composants s’étaient
considérablement accrues [émergence de I'IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor), large
diffusion du MOSFET (Metal Oxide Silicon Field Effect Transistor)], de méme pour les
fréquences de commutation et les niveaux de pollution électromagnétique.

Le fonctionnement d’un convertisseur statique est intrinséquement polluant, les
grandeurs ¢€lectriques étant fortement variables a cause de leurs commutations rapides, sur des
durées trés courtes (1 us a 10 ns), avec de fortes amplitudes (de 1’ordre du kiloVolt et du kilo
Ampere) et des fréquences pouvant étre ¢élevées (100 Hz a 1 MHz) [I.1]. Plus que leur
amplitude, ce sont surtout les dérivées de ces grandeurs qui sont a 1’origine des perturbations
¢lectromagnétiques. En effet, tous les phénomenes de couplage s’opérent proportionnellement
a la dérivée d’une grandeur électrique.

L’analyse de la tension de sortie des convertisseurs suppose généralement les
composants semi-conducteurs de puissance comme de parfaits interrupteurs. En réalité ces
interrupteurs nécessitent un certain temps de commutation. Si en basses fréquences cette
supposition est acceptable, en hautes fréquences, la commutation provoque certains effets
dont il faut tenir compte. Parmi ces effets on peut citer : le rayonnement des convertisseurs et
les courants du mode commun a travers les capacités parasites.

Ceci constitue un sérieux probleme de Compatibilité Electromagnétique (CEM) ou nous
rencontrons :

- une perturbation conduite (les courants du mode commun) ;

- une perturbation rayonnée (le rayonnement des convertisseurs).

Au départ, I’'unique souci des industriels est de palier aux perturbations conduites de
natures harmoniques générées par le convertisseur et qui entrainent généralement un

.
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dysfonctionnement réel sur la charge. Ces derniers ont ¢té¢ I’objet de divers travaux [I.13]-
[L.15].

Aussi, la présence de boucles de courant et d’interrupteurs rapides dans ces dispositifs
est a I’origine d’émissions électromagnétiques responsables d’auto-pollution des circuits de
commande du convertisseur méme et de pollution des dispositifs avoisinants. Vu 1’utilisation
grandissante des convertisseurs de 1’électronique de puissance, ces problémes sont
actuellement un souci réel pour les industriels.

Concretement, le probleme de la CEM en électronique de puissance consiste a limiter
I’étendue des perturbations engendrées par les convertisseurs ou a tenter de mieux controler et
réduire leurs effets néfastes, mais également la recherche de solutions et de regles de
conception applicables industriellement.

Lors d’un précédent travail [1.9]-[1.11] nous nous sommes intéress€s aux perturbations
conduites et leurs réductions par une commande aléatoire. Dans cette thése de doctorat, nous
abordons le deuxiéme volet qui consiste en 1’analyse du rayonnement électromagnétique des
dispositifs de 1’électronique de puissance.

Dans ce travail, en utilisant des formalismes analytiques de calcul du champ
¢lectromagnétique émis par des conducteurs filiformes, nous proposons de modéliser le
rayonnement électromagnétique des dispositifs de 1’électronique de puissance en domaine
fréquentiel et aussi directement en domaine temporel.

A T’état actuel, quelques logiciels déja commercialisés (FEKO, NEC4, ...) permettent
de modéliser en domaine fréquentiel le probléme de 1’émission ¢€lectromagnétique des
convertisseurs de 1’électronique de puissance. Le formalisme théorique utilisé est celui des
antennes qui consiste a résoudre numériquement par la méthode des moments une équation
intégrale en champ ¢électrique ou magnétique. Ce formalisme, certes rigoureux reste de mise
en ceuvre lourde et nécessite 'utilisation de la FFT pour une analyse en domaine temporel.
Afin de lever cet inconvénient et permettre une modélisation directement en domaine
temporel, trés récemment quelques auteurs [I1.13]-[I1.14] proposent de résoudre directement
les équations de Maxwell par FDTD (Finite Difference Time Domain).

L’ approche par FDTD s’adapte bien aux dispositifs a géométries régulieres et permet la
prise en compte des non linéarités introduites par les interrupteurs. La confrontation des
résultats obtenus par cette modélisation a ceux réalisés par la mesure [1.2] met en évidence
une différence en allure. Cette différence, met en évidence 1’absence de la prise en compte des
pertes dans le dispositif électrique. Il est en principe possible de s’affranchir de cette

limitation, et d’utiliser la méthode FDTD pour considérer des dispositifs comportant des
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pertes. Cela implique également une augmentation importante des besoins et moyens
informatiques qui peuvent devenir prohibitifs.

Dans notre travail de doctorat, apres une analyse de la résolution directe par FDTD des
équations de Maxwell, nous avons étendu notre travail a une approche simplifiée et plus
accessible a I'ingénieur de recherche. Cette approche consiste a réaliser le travail en deux
étapes :

1. calcul de la répartition des courants et tensions,

2. calcul analytique du champ ¢lectromagnétique €mis.

Le calcul des courants et tensions est réalisé en tenant compte des réseaux localisés
présents dans le circuit électrique ainsi que de la propagation sur les pistes.

Afin de compléter notre travail, nous avons aussi abordé la question de la réduction de
I’émission ¢électromagnétique des convertisseurs de [’¢lectronique de puissance. Chez
I’industriel, pour réduire le rayonnement ¢lectromagnétique des convertisseurs de puissance,
la solution la plus connue et la plus utilisée consiste a placer de manicre judicieuse les
différents composants, connue sous 1’appellation “recherche d'une stratégie de placement”.
Cette stratégie est a 1'image du jeu d'échecs : on connait les régles du maniement de chaque
piece, mais il n'est pas possible d'écrire la reégle qui fait gagner. Tout dépend du cas que 1'on
doit traiter. Il y a cependant un ordre logique dans les décisions a prendre, ce qui alourdit et
rend parfois difficile cette stratégie. Pour cette problématique, en partant des loi d’induction
de Faraday et de Lenz qui indique que les courants induits s’opposent a 1’effet qui leur donne
naissance, nous proposons de réduire le rayonnement en introduisant des boucles conductrices
passives au sein méme du dispositif.

Afin de présenter notre travail, nous proposons cinq chapitres. Le premier consacré aux
généralités, va permettre de familiariser le lecteur avec 1’objet de notre travail. Dans le
deuxiéme chapitre, nous présentons, avec quelques détails théoriques, le formalisme proposé
par K. S. Yee [L.5] pour la résolution des équations de Maxwell directement en domaine
temporel par FDTD. Nous avons pris le soin de compléter ce chapitre par quelques éléments
de modé¢lisation importants pour la prise en compte des frontieres fermées et des frontieres
ouvertes et pour la représentation des composants localisés (interrupteur, résistance, ...).

Dans le troisiéme chapitre, nous présentons notre contribution pour la modélisation de
ce probléme. Nous proposons une premiere approche en domaine fréquentiel, ou le calcul du
champ est réalisé par le :

- le modele de Schelkunoft, pour les pistes ou la propagation est présente,

- le mod¢le des dipdles Hertziens, en absence de propagation.
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En domaine fréquentiel, 1’utilisation de ces deux mod¢les nécessite la connaissance de
la répartition des courants ; ces derniers sont calculés a 1’aide d’une représentation par matrice
[@] des pistes et par les lois de Kirchhoff (KVL et KCL) des réseaux localisés.

En domaine temporel, uniquement le modele des dipdles est utilisé ; pour la répartition
nous utilisons une représentation similaire a celle par matrice [®@], déduite apres discrétisation
des équations des lignes par FDTD.

Dans le quatriéme chapitre, nous proposons quelques applications pour valider notre
travail et conforter nos divers développements. En domaine fréquentiel, nous confrontons des
résultats de calcul réalisés avec nos propres développements a ceux que nous réalisons par
utilisation de logiciels commercialisés. En domaine temporel, nous consacrons ’essentiel de
nos applications a la comparaison des résultats que nous obtenons directement en une seule
étape par résolution des équations de Maxwell a ceux que nous obtenons par le formalisme
des dipoles Hertziens

Le champ magnétique est le plus redouté en maticre de perturbations par couplage
¢lectromagnétique d’une onde avec une boucle conductrice ; le cinquieme chapitre nous le
consacrons a la réduction du champ magnétique émis par les convertisseurs. Dans ce chapitre
nous présentons notre approche de réduction par simple ajout de boucles passives
conductrices sur le circuit imprimé.

Nous terminons ce travail par une conclusion générale et des perspectives.
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Chapitre I Généralités

Introduction

Dans notre travail de doctorat, nous nous intéressons a la caractérisation de
I’émission électromagnétique des convertisseurs de 1’¢lectronique de puissance en haute
fréquence (durant la commutation). Dans un circuit de 1’électronique de puissance, les
pistes traversées par les variations rapides des courants deviennent des antennes
émettrices d’ondes ¢électromagnétiques dont I’impact indirect sur d’autres dispositifs

(couplage ¢électromagnétique) peut entrainer I’apparition de perturbations conduites.

Afin de positionner notre travail, nous commencons ce chapitre intitulé
généralités par un état de 1’art sur la compatibilité €électromagnétique ; nous présentons
aussi un bref apercu sur les perturbations ¢lectromagnétiques conduites et rayonnées par
les convertisseurs de 1’¢lectronique de puissance en rappelant leurs contenus
fréquentiels. Nous proposons un exemple mettant en évidence les différents effets de
perturbations dans un dispositif de 1’¢lectronique de puissance et les modes de

couplages possibles.
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I. La compatibilité électromagnétique

Un appareil ou un systéme électrique ou électronique sera compatible du point de vue
¢lectromagnétique avec son environnement proche ou lointain, si son fonctionnement n’est
pas altéré par les perturbations électriques et magnétiques générées par ce dernier.
Réciproquement, 1’environnement ne doit pas étre perturbé par I’appareil ou le systéme. Si
tout fonctionne correctement, il y a compatibilité électromagnétique (CEM).

Dans I’absolu, il existe toujours un niveau de perturbation électromagnétique émis par
I’appareil ou I’environnement, il devra alors €tre inférieur a un certain seuil prédéfini par les
normes de compatibilité électromagnétique.

De méme, D’appareil ou le systétme devra présenter un certain seuil d’immunité
intrins€que, c'est-a-dire tolérer sans dysfonctionnement un niveau minimum de perturbation.

Les ¢études en CEM comprennent donc [1.1]:

- larecherche des sources de perturbations et leur caractérisation ;

- ’analyse des modes de transmission (couplage) ;

- la quantification des niveaux des perturbations ;

- I’étude des techniques et stratégies de réduction des perturbations émises ;

- la recherche de techniques et de stratégies de protection contre les perturbations

recues ;

I1. Emissions des convertisseurs statiques

Le principe méme de 1’¢lectronique de puissance est d’assurer une transformation de
I’énergie électrique par découpage a des fréquences usuellement de 100 Hz a quelques
centaines de kHz.

Les temps de commutation sont classiquement supérieurs a 100 ns, alors que les circuits
numériques dédiés au signal présentent des temps de transition souvent inférieurs a 5 ns. Par
contre, les tensions et les courants mis en jeu, qui dictent le choix des composants de
puissance, conduisent a des croissances des tensions assez voisines mais a des vitesses de
croissance de courant beaucoup plus élevées [1.2].

Les «di/dt» vont créer des impulsions bréves de tensions aux bornes des inductances
parasites ou de connexions et, par suite, perturber par couplage dit par impédance commune
les circuits sensibles utilisant les mémes conducteurs dénommés bus de puissance.

Les «dv/dty» vont créer des impulsions trés breéves de courant dans les capacités parasites
diverses (couplage carte a chassis par exemple) et occasionner, de méme que précédemment,
des perturbations dans les cartes de contrdle-commande.

Les convertisseurs sont donc a la fois agresseurs et victimes :
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Agresseurs principalement par les phénomenes liés aux commutations de la structure
de puissance.

Victimes parce que leur carte de contrdle-commande, généralement numérique ou
hybride, est auto perturbée par la partie puissance, les perturbations extérieures issues de
I’environnement naturel et industriel pouvant également intervenir, mais de maniére moindre.

Les signaux numériques des cartes de controle-commande seront décomposés en séries
de Fourier de maniére, en appliquant des formules convenables, a évaluer le risque par rang

d’harmonique afin de proposer une solution d’immunité en compatibilité ¢lectromagnétique.

I1.1. Contenu spectral des signaux de I’électronique de puissance
En ¢électronique de puissance, deux types de signaux de commandes sont généralement

considérés ; il s’agit du signal trapézoidal et du signal rectangulaire.

I1.1.1. Onde trapézoidale

L’onde a prendre en référence (figure 1.1), pour les tensions et les courants est le train
d’impulsions trapézoidales dissymétriques qui correspond a des signaux en commutation de
période T, avec un temps de montée ¢, et un temps de descente /.

S(t) A

M

Figure 1.1. Onde trapézoidale de référence.

L’expression mathématique de [’amplitude en valeur efficace réduite de son

harmonique de rang n est :

sin[a+0.5(6,6, ) |nr
X

S, _ 3. |sinnd,x i
M \/EOC‘ n5,7l' ‘ ‘ |:a+0‘5(5r_5f )j| i x (5f_5r)n7t ‘ (Il)
avece .
aztﬂﬁﬁ_tf o= LAty ) _L ) _=t-_f
T 2T 2T T I

Dans le cas particulier de I'impulsion trapézoidale symétrique (¢, = #; ), I’expression

mathématique de I’harmonique de rang » s’écrit alors (1.2):
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S, =\/§a|5in n57t| ><|sinnowt|

I.2
M |n57t||noc7r| a2

Le tracé de I’enveloppe correspondante qui est le lieu des maximums de la fonction S(n)

en fonction du rang d’harmoniques est donné en figure 1.2.

=20 3 T Lregzen ) H R A A L

=30+

(3 dB

-']["]r‘l._u_ 1 1 |I|l 1 1 1 L_1Hl 1 7

10 10 10

Fang des harmoniques (1)

Figure L.2. Spectre d’un signal trapézoidal symétrique.

I1.1.2. Impulsion rectangulaire
C’est le signal type des cartes numériques de controle-commande des convertisseurs, ou

de I’onde de sortie idéale d’un hacheur (figure 1.3).

4‘S(t)

7'y

[}

]

]

]

]

]

]

]

[}

]

]

]

]

]
I, A

v

Figure 1.3. Impulsion rectangulaire.

L’expression mathématique de I’amplitude en valeur efficace réduite de I’harmonique

de rang n est exprimée comme suit:

s 2

n

—=—|sin n0ur| (1.3)
nm

L’allure de I’amplitude des harmoniques et leur enveloppe correspondante sont donnés

en figure 1.4.
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Rang des harmoniques in)

| {f

Figure 1.4. Spectre d’un signal carré.

II1. Classification des émissions des convertisseurs

Soit la classification en tableau 1.1, selon les fréquences et leurs limites de plages

correspondant aux normes en émission [L.1].

0 Hz 50 Hz 9 kHz 150 kHz 150 kHz 30 MHz
Fréquences a a a a a a
50 Hz 2 kHz 150 kHz 30 MHz 300 MHz 1 GHz
Sous Harmoniques | Courants Courants Rayonnement | Rayonnement
harmoniques |des courants | radio radio des cables avec les
des courants | et des tensions | fréquences | fréquences champs
Grandeurs Puissances généralement
le plus Tensions Champs perturbatrice | couplés
souvent perturbatrices | proches
observées
Champ
magnétique
Convertisseurs | Gradateurs en | Redresseurs Appareils Micro Outils Micro-
statiques trains d’ondes ¢lectriques | ordinateurs ¢lectriques ordinateurs
et appareils Gradateurs en | d’éclairage avec moteurs
électriques Cyclo- angle de phase | et analogues | Alimentations | ou dispositifs | Alimentations
pouvant &re | convertisseurs a découpage | thermiques | a découpage
concernés
Appareils Tout systéme
¢électro- numérique
domestiques

Tableau 1.1 Classification des perturbations par les fréquences.

IIL.1. Classification selon le mode propagation

Les perturbations ¢€lectromagnétiques créées par les convertisseurs statiques d’énergie

peuvent étre classées selon leur mode de propagation. On distingue des perturbations

conduites et des perturbations rayonnées.
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I11.1.1. Perturbations conduites basses fréquences

Ces perturbations sont essentiellement liées aux harmoniques et sous harmoniques des
courants appelés au réseau par les structures de puissance a diodes, thyristors, triacs, thyristors
GTO, etc.

Parmi les convertisseurs émetteurs de ce type de perturbations, on peut citer [L.1]:

- les structures a alimentation monophasée et triphasée sans préjuger de leurs

applications ;

- les redresseurs ;

- les gradateurs ;

- les cycloconvertisseurs.

I11.1.2. Perturbations conduites hautes fréquences

Dans cette classe, on parle le plus souvent des harmoniques des courants hautes
fréquences, qui viennent des structures et installations suivantes [1.1]:

- les appareils électriques d’éclairage et analogues ;

- les micros ordinateurs ;

- les alimentations a découpage.

I11.1.3. Perturbations en mode rayonné

Ce mode de perturbation se caractérise par une émission €lectromagnétique, dont le
couplage avec des dispositifs €lectriques induits des courants perturbateurs.

Hormis les champs proches de fréquences multiples des fréquences de fonctionnement,
il y aura ceux qui correspondent aux commutations rapides, donc essentiellement celles de
I’alimentation a découpage.

Les perturbations rayonnées des convertisseurs proviennent donc, principalement des
circuits numériques et de leurs cartes de controle. Les structures de puissance rayonnent a des
fréquences inférieures [L.1].

Dans le cadre de notre travail nous nous intéressons aux perturbations rayonnées par les
convertisseurs de puissance ; vu leurs diversités, ces derniers trouvent leurs applications dans
les équipements embarqués qui sont de plus en plus complexes et fonctionnent dans un
environnement plus compacte et plus vulnérable par les équipements avoisinants. Dans le
sous- paragraphe qui va suivre, nous donnons un exemple pratique qui représente un variateur
de vitesse. Nous décrivons par la suite les différents types de couplage qui existent entre les

différents éléments du systéme.
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II1.2. Exemple : Effets des perturbations électromagnétiques dans les convertisseurs
statiques [1.3]

La compatibilité¢ électromagnétique appliquée au cas de 1’électronique de puissance
concerne trois niveaux d’environnement du convertisseur. La figure 1.5 précise cette

hiérarchie.

e.SaEfdp -0

Liakson capteur
e
L W

, = Er—> L
wSdHdE | capteur
Liswon commande ‘ = /
a1 T\ Y ! ¢ :
@ ) —— 7 el
B c )

.5 At : s ¥ ]
i l—l : i
£ S.dEfde o =
“Comm ande rapprochée 4 Zs sie
- ] i

Commande élignés - " ’—

Régeau

1 ol
_H_

| Effets rayonnés et conduits éloignés

. .| Effets conduits proches

v Effets directs

Figure L.5. Différents niveaux de la CEM en électronique de puissance.

Le premier niveau concerne les effets directs sur la structure de puissance, les semi-
conducteurs et les composants passifs. Les variations rapides des courants d’interrupteurs
(di/df), associées a la présence d’inévitables effets inductifs (inductance parasite, inductance
de fuite des transformateurs) dans la maille de commutation sont a 1’origine de surtensions
limitant les performances de la cellule de commutation. Des limitations similaires résultent
des variations de tension rapides des semi-conducteurs (dv/dt) associées aux effets capacitifs
(capacités réparties d’enroulement des transformateurs par exemple), et qui générent des

surintensités. Les conséquences des surtensions sont souvent destructives car elles provoquent
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des phénomeénes non controlés d’avalanche dans les semi-conducteurs. Par contre, les
conséquences des surintensités sont généralement mieux tolérées par les semi-conducteurs de

par leur brieveté. Les effets thermiques peuvent rester limités.

Le deuxiéme niveau concerne I’environnement électrique proche qui assure les
fonctions de commande du convertisseur : commande rapprochée d’interrupteur ou controle-

commande plus ¢loignée.

Les effets des perturbations a ce niveau résultent d’effets de couplages proches,
dE

. o dH .
conduits ou induits : (V, = 'UOSE eti, = EOSE ).

Ce niveau est tres sensible a la fiabilité et la stireté de fonctionnement du systéme. Les
technologies qui y sont mises en ceuvre sont directement exposé€es aux agressions
¢lectromagnétiques les plus séveres du convertisseur. Les perturbations résultent de la
circulation de courants de mode commun dans les circuits de commande mais aussi de
couplages ¢lectromagnétiques proches. La figure 1.6 schématise ces effets.

Commande générale

(

dwvidt

------ Inductance parasite
— Chemin de parcours du courant de mode commun i,

Figure 1.6. Modes de perturbation des commandes rapprochées.

Notons enfin que les capteurs utilisés dans les convertisseurs statiques et leur
connectique sont soumis aux mémes types de perturbations.
Le troisiéme niveau concerne I’environnement plus distant du convertisseur. Les effets

perturbateurs sont transmis :

- par conduction et se propagent ensuite sur le réseau ou est connecté le convertisseur ou

sur la charge de sortie ;
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- par rayonnement direct du convertisseur ou par rayonnement des cables issus du

convertisseur soumis a des potentiels et des courants variables.

I11.3. Compromis perturbations-pertes
Le concepteur d’un convertisseur statique est soumis au dilemme perturbations-pertes :
la minimisation des pertes par commutation conduit a faire commuter les interrupteurs trés
rapidement, mais cela accroit les dv/dt et di/dt, donc les perturbations électromagnétiques.
Pour quantifier I’impact de la technologie des semi-conducteurs et des composant
passifs sur la pollution conduite, une méthode consiste a mesurer 1’énergie du signal de
perturbation (tension fournie par le RSIL (Réseau Stabilisateur d’Impédance Ligne)). Dans le

cas de signaux périodiques, 1’énergie de perturbation Wgyy est définie par [1.3]:

1 T T
Wewr = R—(J- VRZSIlet + J‘VRZSILZdt] (L4)

RSIL \ 0 0

Avec :
WewMmi @ énergie de la perturbation électromagnétique,

Vgsii €t Vgsiz @ tensions parasites mesurées sur les deux lignes d’alimentation du

convertisseur,
Rgsi : résistance de RSIL,

T : période de découpage.

IV. Quelques notions sur le couplage par champ électromagnétique
IV.1. Couplage en champ proche

Ainsi qu’on D’apprend en ¢électromagnétisme, les caractéristiques du champ
¢lectromagnétique rayonné par une source de radiations varient en fonction de la distance qui
sépare la source de radiation du lieu ou le champ est observé. Prés de la source, le champ
¢lectromagnétique rayonné dépend essentiellement des caractéristiques de la source : les
termes les plus grands des composantes ¢€lectriques et magnétiques du champ EM varient en
fonction de 1/1* et 1/r’. Cette région est appelée la zone de rayonnement en champ proche ou
zone d’induction.

Dans cette région, les champs E et H peuvent étre considérés séparément, suivant la
composante du champ électromagnétique qui entraine les effets les plus grands, on parle de

couplage par induction électrique ou de couplage par induction magnétique.
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IV.1.1. Couplage par un champ électrique

Il traduit ’existence de lignes de flux d’induction électrique qui partent de la source de
perturbation pour aboutir sur le récepteur victime ; la cause des couplages par induction
¢lectrique (ou couplages capacitifs) est due aux capacités parasites. Les capacités parasites

appartiennent a la catégorie des capacités dites mutuelles [1.4].

IV.1.2. Couplage par un champ d’induction magnétique

Il correspond a un récepteur qui est traversé par des lignes de flux d’induction
magnétique générées par une source de perturbation; un tel couplage se représente par une
inductance mutuelle.

Lorsqu’un courant électrique circule dans un conducteur, il engendre un champ
magnétique H, dont les lignes de flux a la différence des lignes de flux électrique sont des
lignes fermées entourant le conducteur. La direction des lignes de flux est donnée par la régle

d’Ampere (ou par la régle de la main droite). La densité de flux magnétique ou induction
magnétique est donnée par, B = uH . Le coefficient de propagation u étant la perméabilité

magnétique du milieu ; le courant i et le flux d’induction magnétique ¢ qu’il engendre sont

reliés par I’expression ¢ = Li, L désigne I’inductance propre [1.4].

IV.2. Couplage en champ lointain

Au-dela de la zone de rayonnement en champ proche s’étend la zone de rayonnement
dite en champ lointain. Dans cette zone, les caractéristiques du champ électromagnétique
rayonné ne dépendent que des propriétés du milieu dans lequel le champ se propage. Les
composantes E et H du champ EM sont en phase dans le temps et leurs amplitudes varient en
fonction de la distance en 1/r;

Dans cette zone, et dans I’air, on dit que I’on a affaire a un couplage par champ
¢lectromagnétique ou par onde plane ; il faut employer les équations de Maxwell pour
calculer I’amplitude des perturbations électromagnétiques [L.5], ce qui signifie que les

composantes du champ électromagnétique ne peuvent y étre séparées.

IV.3. Mode de couplage d’une onde électromagnétique

Aprés couplage du champ électromagnétique avec un dispositif électrique, dans la
littérature trois types de modes sont répertoriés.

Le phénomene inverse de la génération de champ électromagnétique est communément
appelé couplage ¢lectromagnétique [1.6]. Ce phénomeéne pour sa part est générateur de

courants induits (champ magnétique) et de fluctuations de tension (champ électrique) a
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I’intérieur du systéme considéré. Il peut étre a I’origine de dysfonctionnements des systémes
¢lectroniques.

Pour cette raison, on qualifie généralement ce phénomene parasite de "perturbation" ou
"d’agression électromagnétique".

Un champ ¢électromagnétique peut se coupler a un circuit €lectronique selon trois modes
: les modes différentiel, commun ou antenne [L.7]. La figure L7 illustre le principe de

couplage pour chacun d'entre eux.

Perturbation Perturbation
Perturbation r.,."- nliﬂ
'I. i
i

Circul Clreult
Clrcult | Intégré £d1 intégreé Za1
Intégré 44
Zd2 2a2
Mode différentiel Mode commun Mode antenne

Figure 1.7. Les principes des différents modes de couplage d'une onde

¢lectromagnétique avec un circuit.

Dans le cas de deux conducteurs trés proches, une perturbation peut se coupler au
systéme (figure 1.7 partie de gauche) et induire un courant de mode différentiel. C'est-a-dire
que le chemin de retour ne passe pas directement par la référence du systeme. Dans ce mode
de couplage, le plan de référence ne joue aucun réle dans le couplage.

Dans le cas d'un couplage en mode commun (figure 1.7 partie centrale), I'ensemble des
courants aller se propagent dans le méme sens, et le courant de retour s'effectue directement

par la référence de masse.

Enfin le dernier mode de couplage est le mode antenne (figure 1.7 partie de droite). Ce
mode de couplage est principalement rencontré dans les systémes de transports : par exemple
un avion traversant un champ radar. Dans ce mode, tous les courants circulent dans le méme
sens, que ce soient les courants aller ou retour. Ce mode ne génére donc pas de probléemes
particuliers, excepté si ces courants sont transformés en courants de mode différentiel ou de

mode commun par des variations d'impédance de différents chemins de courant [L.8].

V. Immunité des électroniques
Au-dela d’un certain niveau de perturbation, tout systéme est vulnérable et peut entrer

en dysfonctionnement. On a alors atteint son seuil de susceptibilité. Il convient de lui conférer
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une immunité suffisante en corrélation avec les seuils normalisés d’émissions de perturbations

admis.
1
1
Z 7 = Capacités parasites
1
AC
DC
Alimentation
par le réseau > ot
Structure o [lot numérique
de puissance = I B
du convertisseur | .-. ;:‘?f -
T =S 2
- IR
""" =
S B- -,
33 >
Champ £ g
magnétique 5;' Ilot analogique
proche o
(9]
7]
T T
1 1 1
-T" -T" -T"
1 1 1
1
1
_,-
—1
- Champ lointain
M ) Moteur extérieur

Figure 1.8. Illustration d’un convertisseur et son environnement.

Dans le schéma en figure 1.8, nous présentons I’exemple d’un variateur de vitesse qui

comprend :

son étage de puissance ;

- sa commande rapprochée ;

- sa carte numérique et analogique de controle-commande et leur alimentation propre ;

- sa charge (moteur) ;

- son réseau d’alimentation.

Le convertisseur est par ailleurs supposé¢ étre disposé dans un environnement

¢lectromagnétique perturbé.
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A I’examen des différents ¢léments de la figure 1.8, il apparait plusieurs facteurs de
vulnérabilité liés en particulier aux couplages entre une perturbation et un circuit victime

auquel il faudra allouer une immunité suffisante.
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Introduction

Beaucoup de structures utilisées en électromagnétisme ont une forme trop complexe
pour qu’on puisse les analyser de facon exacte. On peut rarement faire coincider les limites du
probléme avec des lignes de coordonnées, méme en faisant appel aux transformations
conformes.

La mod¢lisation numérique s’est avérée depuis plus de deux décennies comme outil
indispensable pour étudier avec une précision appréciable les dispositifs électriques
complexes.

Avec I’aide de I’ordinateur et de moyens mathématiques adéquats, on peut réduire les
erreurs introduites par les approximations et obtenir des valeurs numériques précises pour les
champs, les potentiels et les grandeurs dérivées.

Dans ce chapitre en s’inspirant des travaux de D. M. Sullivan [IL.1] et de K. S. Yee
[II.2], nous modélisons le probléme de rayonnement électromagnétique transitoire des
dispositifs de I’électronique de puissance en résolvant les équations de Maxwell par la
méthode numérique dite FDTD.

Nous commengons par un bref rappel d’électromagnétisme, nous abordons ensuite la
discrétisation par FDTD des équations de Maxwell-Faraday et Maxwell-Ampére et la
résolution des ces dernieéres avec prise en compte des frontieres ouvertes (conditions
absorbantes) ou fermées. Nous détaillons ensuite la prise en compte des différents éléments

localisés dans un circuit de 1’électronique de puissance.
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I. Equations de Maxwell

Les équations de Maxwell sont a la base de 1’¢lectromagnétisme. Elles traduisent sous
forme locale différents théorémes (Gauss, Ampere, Faraday) qui régissaient
I'électromagnétisme avant que Maxwell ne les réunisse sous forme d'équations intégrales. Ces
équations montrent notamment qu'en régime stationnaire, les champs électrique et magnétique
sont indépendants I'un de l'autre, alors qu'ils ne le sont pas en régime variable. Dans le cas le
plus général, il faut donc parler du champ ¢électromagnétique, la dichotomie
¢lectrique/magnétique étant une vue de l'esprit. En I’absence d’un courant d’excitation et des
courants d’aimantations, les équations de Maxwell dans un milieu conducteur sous formes

locale (I1.1-11.4) et intégrale (I1.5-11.8) sont données par les expressions suivantes [11.3]:

VxE = —Z—f (Maxwell-Faraday) (IL.1)
- - D ‘
VxH=J,+ & (Maxwell-Ampere) (IL2)
V-D=p (Maxwell-Gauss) (IL.3)
V-B=0 (Conservation du flux) (I1.4)
§E-dl =~ B s (IL5)
c s at
H-dl =] [Jc + a—Dj.ds (11.6)
¢ s ot
ffs?' s =0 (IL.7)
B-ds=0 (IL8)
Sp

Ou : p et O sont respectivement la densité volumique de charges libres et la charge libre
embrassée par la surface fermée.

Les relations constitutives d’un milieu Linéaire, Homogene et Isotrope (LHI) sont :

D=¢E (IL.9)
B=uH (IL.10)
J. =okE (IL11)

Ou u, © et g, sont respectivement la perméabilité, la conductivité et la permittivité du milieu.
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I.1. Détermination des condition aux limites

Pour la résolution des équations de Maxwell, il est nécessaire d’exprimer les conditions
de passage entre les différents milieux du probléme considéré. Dans notre étude, les
problémes que nous traitons (convertisseurs de puissance) comportent généralement différents
milieux de propriétés physiques différentes, ce qui nous impose la nécessité¢ d’exprimer les
conditions de passage aux interfaces ; on obtient ces relations en intégrant les équations aux
dérivées partielles (II.1-11.4) sur une surface ou un volume et en faisant usage de relations
intégrales (I1.5-11.8).

Pour mettre ce probléme en exergue, nous considérons deux demi milieux de propriétés
physiques différentes séparés par une interface (figure II.1). Dans le cas général, on considére

qu’il existe des densités surfaciques de la charge p; et du courant Jg

milieu 1 ~

€1, Wi, O1 L” interface
JS’ Ps J\

milieu 2

&2, W2, 02

Figure I1.1. Interface entre deux demi-milieux.

I.1.1. Conditions sur les composantes tangentielles
Pour I’étude de la continuité des composantes tangentielles du champ magnétique et du
champ ¢électrique a I’interface, nous considérons un contour (c) au voisinage trés proche de

I’interface (Ah tend vers zéro) en figure 11.2.
milieu 1
819 Mla Gl Ah R
| l C| n
JS; ,OS T '

milieu 2
€2, W2, O2

Figure I1.2. Surface d’intégration entre deux demi-milieux.
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Le calcul de la circulation du champ magnétique H en utilisant I’équation de Maxwell-
Ampere sous forme intégrale (loi d’Ampere), nous permet de déduire lorsque Ah tend vers
zéro que [11.3]:

H,-H,=JUs (I1.12)

C’est la condition de passage des composantes tangentielles du champ magnétique.

Cette équation signifie que la composante tangentielle du champ magnétique H a
I’interface entre les deux milieux est discontinue lorsqu’une densité surfacique du courant Js
circule sur la surface de séparation.

Pour les composantes tangentielles du champ électrique E, nous utilisons 1’équation de
Maxwell-Faraday sous forme intégrale (loi d’induction de Faraday) pour calculer la
circulation du champ ¢lectrique £ sur le méme contour considéré précédemment (figure 11.2).

- aB -

iE-dl:—LE.ds (IL13)

Ce qui nous donne :

E, -E,=0 (IL.14)

Cette équation exprime la continuité de la composante tangentielle du champ électrique

lors du passage a travers I’interface entre les deux milieux.

I.1.2. Conditions sur les composantes normales
Pour 1’étude de la continuité des composantes normales, nous considérons une surface
fermée au voisinage trés proche de I’interface (figure 11.3).
milieu 1

€1, H1, O1 iAh

Is, py J
milieu 2
€2, U2, O2

Figure I1.3. Volume d’intégration entre deux milieux.

Nous commengons par le champ magnétique, en calculant le flux de ce dernier a travers
la surface fermée (figure I11.3) et en utilisant 1’équation de Maxwell (flux conservatif) sous sa

forme intégrale [I1.3], on obtient:

B-ds=0 (IL.15)
Sp
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Si on considere que la hauteur Ah du volume élémentaire est suffisamment petite, ce qui
nous permet de négliger le flux du champ magnétique a travers la surface latérale, 1’équation
(IL.15) peut s’écrire sous la forme:

B,-B,=0 (I1.16)

Cette équation indique que la composante normale du champ magnétique est continue
en passant d’un milieu a 1’autre a travers 1’interface.

Pour obtenir une condition sur le déplacement électrique D, nous faisons appel a

I’équation de Maxwell-Gauss sous sa forme globale [I1.3]:

D ds =0, (I1.17)
Avec : Oin est la charge libre a I’intérieur de la surface fermée (figure I1.3).

Si Ah est suffisamment petit, I’équation (I1.17) peut s’écrire sous la forme :

D, -D,, =p, (IL.18)

La composante normale du vecteur déplacement électrique D est discontinue lorsque il

y a une densité de charge surfacique libre (ps) a I’interface entre les deux milieux.

I.2. Quelque cas particuliers

A cause de la présence du diélectrique et du plan de masse, 1’analyse de
I’environnement électromagnétique des dispositifs de 1’¢lectronique de puissance par la
résolution numérique directe des équations de Maxwell, nécessite d’assurer la continuité des
différentes composantes du champ électrique et du champ magnétique lors du passage d’un
milieu a 'autre. Dans ce paragraphe, nous traitons quelques cas particuliers que nous

rencontrons dans les convertisseurs de 1’électronique de puissance.

I.2.1. Conducteur parfait - Diélectrique imparfait
C’est le cas typique d’un conducteur parfait (g, = gy, W = Mo, 1>>) qui peut tre un plan
de masse ou des pistes du convertisseurs en contact direct avec un diélectrique (e, > €, L =

Ho, o2 = 0). Les conditions de passage sont traduites comme suit :

H,—H,=Js (IL.19)
E,—E,=0 (I1.20)
B,—B,=0 (I1.21)
D, -D,, = p, (11.22)
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1.2.2. Diélectrique imparfait - Diélectrique parfait
C’est le cas de diélectrique du convertisseur (g, > €, U = Ho, 01=0) en contact direct

avec un air (&, = g, Lo = o, 02 = 0). Les conditions de passage peuvent étres €crites comme

suit :
H,-H,=0 (11.23)
E,-E,=0 (IL.24)
B,-B,=0 (11.25)
D,-D,=0 (11.26)

I1. Résolution des équations de Maxwell par FDTD

Le traitement des problémes électromagnétiques a débuté par la résolution des équations
de Maxwell en régime quasi-statique dans le domaine fréquentiel, les solutions analytiques
sont a la base des principales approches utilisées.

Dans quelques cas de dispositifs €lectromagnétiques, dont la géométrie est susceptible
d’étre simplifiée et présentant des symétries physiques, il est possible de proposer une
solution analytique des équations de Maxwell. Malheureusement ce genre de situation est
assez rare et une solution analytique est souvent trop laborieuse.

Pour étudier la distribution des champs dans les structures complexes, on a dii mettre au
point des méthodes de résolution basées sur des approximations. L’apparition des premieres
générations d’ordinateurs a donné une évolution supplémentaire aux techniques utilisées,
parmi ces techniques, on peut citer la méthode des moments [I1.4] et la méthode des éléments
finis [IL.5].

Classiquement ce type d’analyse est réalis¢ le plus souvent en domaine fréquentiel en
résolvant numériquement les équations de Maxwell ; les méthodes les plus connues et les plus
utilisées sont la méthode des moments (MoM) [I1.4] sur une large gamme de fréquences et la
méthode des éléments finis (FEM) [I.5] a des fréquences industrielles. Le champ
¢lectromagnétique émis par une source dans un espace libre ou en présence d’une interface
avec changement de milieu est calculé avec une bonne précision en introduisant des
conditions sur les frontiéres ouvertes et d’interface bien appropriées.

Plusieurs compagnies de défenses ont relevé les limites de la méthode intégrale pour la
résolution des équations de Maxwell [I1.2]. Ce qui a pouss¢ vers le développement d’une
autre approche pour la résolution des équations de Maxwell directement en domaine

temporel. La méthode des différences finies “Finite Differences Time Domain” (FDTD),
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originellement introduite par K. S. Yee [II.6] est devenue 1’objet de plusieurs travaux de
développement suite a ses capacités remarquables.

Cette technique approchée, dite par différences finies, modifie les conditions aux
limites, mais également les équations a résoudre : dans toutes les €équations considérées
(Laplace ou Maxwell), on remplace les dérivées par des différences finies — c'est-a-dire qu’on
ne fait pas tendre la distance entre deux points vers zéro quand on effectue la dérivation.
L’avantage de cette derniere est qu’elle permet d’étudier des champs qui varient dans le
temps, en résolvant de maniere approchée les équations de Maxwell. Leur traitement dans le
domaine temporel par FDTD (Finite Difference Time Domain) en mono, bi et tridimentionnel
permet notamment d’étudier des régimes transitoires et des systémes non linéaires. Notant
cependant que la méthode dite FDTD s’applique particuliérement pour les structures pouvant
facilement étre discrétisées par des cubes.

La méthode des différences finies a pris un gros avantage pour la résolution des
équations de Maxwell directement en domaine temporel, cette derni¢re offre de nombreux
avantages par rapport aux autres techniques qui travaillent dans le domaine fréquentiel. Parmi
les avantages amenées par cette derniere [11.2]:

1. La méthode des différences finies échappe a I’utilisation de toute les technique

d’algebre linéaire en procédant a une résolution pas a pas dans le temps (forme

explicite).

2. La robustesse et la précision fournies par cette méthode sont a 1’origine d’une large

utilisation pour le traitement de divers problémes d’électromagnétisme.

3. Le traitement directement en domaine temporel des régimes transitoires en

¢lectromagnétisme.

4. La prise en compte de la non linéarité¢ des différents éléments (diodes, transistors,

...) directement en domaine temporel.

5. La souplesse justifiable de la méthode, lors du traitement d’un nouveau probléme, la

question se résume a un travail au niveau du maillage plutét qu’une reformulation

complexe pour la méthode intégrale.

6. Augmentation de la vitesse et taille mémoire des calculateurs ; malgré que cet

avantage est bénéfique pour toutes les autres techniques numériques, la méthode des

différences finies a un intérét particulier, du fait qu’elle est basée sur la discrétisation
dans I’espace et dans le temps du probléme considéré, ce qui nécessite un fort besoin de

taille mémoire et vitesse des processeurs.
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I1.1. Discrétisation des équations de Maxwell par FDTD

Soit les deux équations de Maxwell (I1.27) et (I1.28) :

- 0B

VxE = o (Maxwell-Faraday) (I1.27)
t

VxH=J + aa_l? (Maxwell-Ampére) (11.28)

Dans un milieu linéaire homogéne et isotrope caractérisé par €, | et ¢ et en 1’absence de

densité de charge et de courant d’excitation, nous avons :

B=uH (I1.29)
D=¢E (11.30)
J=J +J, (IL31)
J, =0k (I1.32)
- oD OE

P o ot (I133)

Dans un systéme de coordonnées cartésiennes, les équations rotationnelles de Maxwell
(I1.27) et (I1.28) fournissent six équations scalaires aux dérivées partielles, comportant les six

composantes des champs €lectrique et magnétique [I1.7].

OH, _1 OF, _OE, (11.34)
ot u\ 6z oy '
OH, :L(%_% (IL35)
o u\ ox Oz
OH. _1(0E, OE, (I1.36)
oo ul\ oy Ox '
OH
B, _1[oH. 1, —-oF (IL.37)
o &\ Oy oz
OF
» _1(0H, oH, —oF (I1.38)
o0 e\ 0z Ox g
oH
%, 1 » O, —oF, (I1.39)
o &\ Ox oy

Dans d’autres systemes de coordonnées, on obtient des relations similaires, mais qui

sont nettement plus complexes.

-29.



Chapitre 11 Résolution des équations de Maxwell par FDTD

II.1.1. Le cube de Yee
Pour implémenter ces équations dans un programme de calcul par la méthode
numérique dite FDTD, nous utilisons une discrétisation en carrés ou en cubes. L’espace est

découpé en cubes, introduits par K. S. Yee [11.6], comme celui présenté en figure I1.4.

A Ey‘
H, -
E.
E,
_——— : A EZ
A Ey
Z A A A é
E. E. J m
Y
Az
H,
. E Ax
(i.j.k) E,
__VY_ — S
A Ay g
y'

Figure 11.4. Cellule de Yee.

Pour indiquer la position selon (x, y, z), K. S. Yee [11.6] propose la notation suivante :

(i, 7,k ) = (iAx, jAy, kAz) (IL.40)
et une composante quelconque du champ peut s’écrire comme suit :

F"(i, j, k)= F(iAx, jAy, kAz, nAt) (IL.41)
Avec : Ax, Ay et Az sont les pas de discrétisation spatiale, et A est le pas de la discrétisation
temporelle.

Dan son travail pour I’étude d’un probléme d’électromagnétisme, K. S. Yee [I1.6]
introduit une méthode des différences finies a point centrées (FDTD) pour I’approximation
des dérivées partielles par des différences finies dans les équations (I11.34) a (I1.39) déduites a
partir des équations de Maxwell.

Remarque : Précisons que dans le volume de calcul, un noeud magnétique est toujours
présent entre quatre noeuds électriques et un noeud électrique entre quatre noeuds
magnétiques. Ainsi, la dérivée centrée est utilisée pour toutes les dérivées spatiales présentes
dans les équations de Maxwell. Pour représenter le volume de calcul, il est nécessaire de

construire un maillage.
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I1.1.2. La discrétisation spatio-temporelle par FDTD

Prenons 1’une des six composantes des deux équations de Maxwell en rotationnel :

OE
aH_x = i Y _ % (11.42)
ot ul 6z oy

Elle fait apparaitre dans le membre de gauche la dérivée du champ magnétique par

rapport au temps, tandis que le membre de droite est considéré a 1’instant ¢. Si on prend en
considération le principe de la dérivée centrée, on en déduit que le membre de droite (le
champ électrique) doit étre calculé entre deux instants successifs ou on calcule le membre de
gauche (le champ magnétique).

En tenant compte des six équations scalaires, on arrive a la conclusion que le champ
¢lectrique et le champ magnétique ne doivent pas étre calculés aux mémes instants, mais a des
instants décalés.

Pour le cas d'une discrétisation temporelle uniforme, avec un pas d'échantillonnage At,
le champ ¢électrique sera calculé pour des multiples pairs de A4¢/2, et le champ magnétique
pour les multiples impairs de A#/2 comme le montre la figure I1.5 :

n-1/2 n nt+tl/2 ntl nt3/2 nt2 nt+5/2

T I I
[ 1 | | 1

H E H E H E H

Figure IL.5. Instants de calcul du champ magnétique H et du champ électrique E.

Les équations précédentes (II1.34) a (II1.39) sont alors traduites par FDTD comme
suit [11.6]:
- pour le champ magnétique :

1/2 (. - —1/2(. -
H!MP (G j+4 e+ 1) =H! (0, +4,k+4)+

11.43
/IATAIZ[E;’(i,j+%,k+1)—E;(i,j+%,k)]—%[E:(i,j+1,k+%)—E:(i,j,k+%)]( )
H;‘“”(i+%,j,k+%):H;"“Z(z‘+§,j,k+%)+

11.44
luATAtx[Ez”(i+l,j,k—i-%)—EZ”(i,j,k+%)]—IUAT:Z[E;’(Z'+%,LI€+1)—E;‘(z‘+%,j,k)]( )
HI (i g k)= HI (i g, k)

At [ .. . nf: . AV R nl. . (IL45)
E[Ex (z+%,]+1,k)—EX(z+%,],k)]—E[Ey(l+l,] +%,k)—Ey(z,] +%,k)]
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- pour le champ électrique :

ntl (s 1 - _(6‘/At—a/2) n(: 1
E; (z+3,],k)—mEx(z+7,],k)

1 + / ; n+ . .
+ e/t 0/2)0y [HZ" 1/2(l+%,1 +%,k)—HZ Y2(i+1, ) —%,k)] (11.46)
— 1 /2. 1 - 1) w2 (: 1 1
(6‘/At+0/2)Az[Hy (Z+2’]’k+2) H (H'zaJak 2)]
En+1 s 1 k :MEH soe ] k
y (l:]+za ) (8/At+0/2) y(l=]+2, )
1 + I 7 n+ .
+ EIITy (72, j o+ 4k + 1) = H2( o+ 4k —2)] (11.47)
1 + ] ; n+ . .
_(g/At+a/2)Ax [H: Vit k) -H -4, ) +%,k)]
En+1 .. k 1 :MEH P k 1
z (17]7 +2) (E/At+o-/2) Z(l,], +2)
1 n / ; n+ . .
a1 bk ) H ) (11.48)
e k)= k)

(¢/At+0/2)Ay

Les indices (i, j, k) indiquent la position selon (x, y, z), tandis que ’indice n spécifie
I’instant temporel. Les composantes du champ électrique, définies au milieu des arrétes du
cube, sont calculées aux temps n4t, celles du champ magnétique, au milieu des faces du cube,
aux instants (n + '2)At. Une composante ne dépend que des événements de la période
temporelle précédente. Les trois composantes du champ électrique ont un indice spatial

fractionnaire, celles du champ magnétique en ont deux.

I1.1.3. Critére de stabilité

Le critere de stabilit¢ numérique répond a deux impératifs, l'un spatial et l'autre
numérique. En effet, les valeurs du champ en tout point du volume de calcul dépendent des
valeurs obtenues aux instants précédents. Ce schéma fonctionne sous la contrainte d'un critére
de stabilité reliant le pas temporel A¢ aux pas spatiaux Ax, Ay et Az.

En raison de la précision des résultats de calcul, la discrétisation spatiale doit respecter
un certain nombre de criteéres vis-a-vis de la pseudo longueur d’onde A du phénomeéne; un
échantillonnage de 1’espace entre A/10 et A/20 est nécessaire pour la prise en compte de la
plus haute fréquence (plus petite longueur d’onde) du phénomene transitoire.

Afin de wvérifier ce critére de stabilité, I'échantillonnage numérique doit étre

suffisamment fin pour pouvoir suivre 1'évolution temporelle du champ électromagnétique.
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On choisit généralement Ax = Ay = Az, ce qui donne une grille FDTD cubique. Pour
assurer la stabilité des résultats, il faut que la distance entre nceuds et les périodes satisfassent
la relation [I1.7]:
< 1

SO A (1A f +(1/Az)

(IL.49)

max *

Ou v__ : estla vitesse de phase maximale.

max °

I1.1.4. Mise en oeuvre de la méthode FDTD

Toute la structure (3D, 2D ou 1D) a analyser est discrétisée selon une grille FDTD qui
s’é¢tend jusqu’aux bords de la structure considérée si elle est de dimensions finies et a
frontiéres bien définies. Dans le cas contraire une modélisation par troncature est possible
mais reste de précision incertaine.

La modélisation des structures a fronti€res ouvertes est possible moyennant quelques
conditions particuliéres dites absorbantes que nous détaillerons dans le paragraphe qui va
suivre.

A Torigine du temps, on suppose que toutes les composantes des champs dans la
structure sont nulles. Une excitation est alors appliquée a certains points de la grille, le long
d’une ligne ou sur un plan. On évalue la réponse de la structure, en fonction du temps, jusqu’a
ce que toutes les composantes soient amorties.

Si I’on souhaite ensuite déterminer la réponse en fréquence, on prend la transformée de

Fourier de la réponse temporelle.

I1I. Les conditions de frontiéres

Depuis que K. S. Yee [11.6] a proposé la méthode des différences finies a point centrées
(FDTD) dans le domaine temporel, son utilisation ne cesse d’augmenter dans différentes
disciplines.

Par la force des choses, une méthode qui discrétise 1’espace considére un maillage de
dimensions finies, afin d’effectuer les calculs en un temps fini. La méthode des différences
finies s’applique donc naturellement a des structures fermées moyennant des conditions
particulieres sur les frontieres (ex. boite métallique).

En raison de la limite de la taille mémoire des calculateurs et dans le but de diminuer le
temps de calcul autant que possible, I’intervalle de calcul doit étre réduit au minimum, cela
peut se faire en faisant une troncature de I’espace ouvert. Malheureusement, la troncature est a

I’origine des réflexions indésirables qui se superposent aux champs incidents.
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Chapitre 11 Résolution des équations de Maxwell par FDTD

Pour pouvoir étudier des structures ouvertes comme les antennes et déterminer la
diffraction produite par divers corps, on introduit une frontiere absorbante qui simule un
milieu infini ; cela implique que des conditions adéquates doivent étre imposées sur les
frontiéres de 1’espace ouvert de simulation. En effet, les équations de Maxwell en champ
¢électrique discrétisées par la méthode FDTD ne peuvent pas étre utilisées sur la limite du
domaine de calcul, cela est du au fait que chaque composante du champ électrique (£, par
exemple) est exprimée en fonction de quatre composantes du champ magnétique, deux d’entre
elles se trouvent a I’extérieur (. et H,;) du volume de calcul (figure 11.6).

(0,1,1)

EH}’Z (17131)

Hy,

Figure I1.6. Illustration d’un volume de calcul et les composantes a I’extrémité.

Cas des structures fermées :

Classiquement deux types de conditions sont utilisés en présence d’une fronti¢re finie
conductrice :
- le premier type consiste au traitement des murs électriques parfaits; la méthode est connue
sous I’appellation Perfect Electric Conductor (PEC). Elle consiste a imposer sur les frontiéres
les composantes tangentielles du champ électrique €gales a zéro, ce qui donne naissance a une
réflexion totale du champ électrique [11.8].
- le deuxiéme type consideére des murs magnétiques parfaits ; la méthode est connue sous
I’appellation Perfect Magnetic Conductor (PMC). Par analogie, le traitement des murs
magnétiques (PMC) force les composantes tangentielles du champ magnétique a zéro. Les
composantes tangentielles du champ magnétique sont situées a un demi pas a gauche et a
droite de la frontiére, en les forcant égales en amplitude et de signes opposés, nous obtenons

une valeur moyenne nulle a la frontiere [I1.8].

Cas des structures ouvertes (conditions absorbantes):

Dans la littérature, le probléme des structures ouvertes est résolu en placant sur les
bords du volume de calcul des conditions absorbantes. Deux grandes méthodologies sont

développées dans ce but :
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- une premiere approche par troncature dite « hard », qui impose une condition sur les
composantes du champ électrique et du champ magnétique ;

- la deuxiéme méthode communément appelée « soft» propose un ajustement des
valeurs des propriétés physiques tel que la conductivité ¢ au voisinage de la troncature pour
éviter les réflexions indésirables.

Les plus citées et les plus utilisées sont les suivantes :

- Condition aux limites retardée [11.7],

- Condition PML de Berenger [11.9], [11.10],
- Condition absorbante de Mur [11.11],

- Condition PML de Sullivan [I1.12].

Afin de tenir compte des fronti¢res ouvertes, la premiere approche est celle A. Taflove
[II.7] qui propose une méthode trés simple basée sur la propagation d’une onde
¢lectromagnétique dans une seule direction ; elle est connue sous le nom retarded-time
method. Cette méthode a été développée par la suite sous deux variantes par G. Mur [I1.11]
qui en plus a proposé son implémentation par FDTD.

Tres récemment, une méthode plus précise dite PML (Perfectly Matched Layer) [11.9],
[II.10] a été proposée. Cette méthode développée par J. P. Berenger [II.9] est basée sur la
mise en place d'une couche parfaitement absorbante complexe de dimensions variables autour
du volume de calcul. Elle permet une trés bonne absorption des ondes électromagnétiques
pour toutes les fréquences et pour tous les angles d'incidences. Par contre sa mise en oeuvre
nécessite un traitement numérique relativement compliqué, ce qui peut nuire a la diminution
du domaine de calcul. Une autre variante de cette méthode a été proposée par D. M. Sullivan
[I1.12] ; cette derniére différe de celle de J. P. Berenger en deux aspects ; en premier lieu, D.
M. Sullivan propose d’utiliser une conductivité fictive associée au vecteur déplacement
¢lectrique au lieu du champ électrique, en deuxiéme lieu, il propose un ajustement des
parametres de la méthode FDTD au lieu de I’ajustement de la conductivit¢ ou de la
discrétisation spatiale proposée par J. P. Berenger [11.9].

Plusieurs travaux ont montré 1’efficacité des différentes méthodes absorbantes [II.13],
[I.14] pour la modélisation des structures a frontieres ouvertes. Dans un récent travail, X.
Gao [II.13] présente une comparaison des différentes méthodes, ou il a montré 1’erreur de
chacune d’elles, et le temps de simulation nécessaire. Les méthodes de J. P. Berenger et de D.
M. Sullivan nécessitent un temps de simulation 12 et 30 fois respectivement plus que la
méthode de Mur mais avec une meilleure précision.

A partir de la conclusion apportée par les travaux de X. Gao [I1.13], et vu la nature des

dispositifs que nous allons traiter ou le besoin est de quantifier I’ordre de grandeur du champ
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¢lectromagnétique, nous avons opté dans notre travail pour I’utilisation de la méthode de Mur
de premier ordre dont I’implémentation est plus simple et consomme un temps de calcul
moindre avec une précision acceptable. Nous décrivons dans ce qui va suivre deux variantes

de la méthode de Mur pour la prise en charge des frontiéres ouvertes.

I11.1. Méthode des conditions absorbantes de Mur

Rappelons que les composantes aux frontiéres ne peuvent plus étre nulles pour les
structures ouvertes. Donc il faut les calculer. Or si les composantes du champ magnétique
normales sont obtenues directement a partir des composantes tangentielles du champ
¢lectrique en utilisant les équations de Maxwell discrétisées par la méthode des différences
finies, alors le calcul des composantes tangentielles du champ électrique nécessiterait la prise
en compte des valeurs du champ magnétique se trouvant a I'extérieur du volume de calcul qui
est inconnu. Ceci montre que nous ne pouvons pas utiliser les équations de Maxwell
discrétisées par FDTD pour calculer les composantes tangentielles du champ électrique. Par
exemple, la composante E, (figure I11.6) ne peut pas étre évaluée par les équations de Maxwell
aux différences finies puisque la composante H est inconnue. Nous devons leur appliquer un
traitement particulier : les conditions de G. Mur. Les conditions d'absorption aux frontieres de
G. Mur sont déduites de I'équation générale de propagation des ondes planes. Elles impliquent
que la propagation d'une onde incidente vers I'un des bords du domaine de calcul se fait dans
une seule direction, c'est-a-dire sans réflexion sur ce bord.

Une équation différentielle, qui permet a une onde de se propager dans certaines
directions, est appelée « one way wave equation » [I.15]. L’équation de propagation pour une
grandeur physique quelconque ®(x, y, z, f), se propageant sans atténuation dans un espace

libre, est donnée par [11.11] comme suit :

( azz + 622 + 622 —%%}D =L,0=0 (I1.50)
ox~ oy~ 0z" ¢ ot
avec :
¢ : la vitesse de propagation dans I’air.
On considére que le domaine de calcul est situé dans la région x>0, pour cela, nous
donnons par la suite les conditions absorbantes pour la frontiere située a x = 0. Dans ce cas, la

condition a une direction de propagation consiste a imposer la propagation d’onde dans le

sens croissant de x.

o =L P, =0 (IL51)
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avee ©

0° 0° 1 0°

L’équation (I.51) peut étre discrétisée par FDTD, cependant la racine carrée ne peut
pas étre prise en compte sous sa forme initiale. Pour la résolution de ce probléme, un
développement en série de Taylor est effectué. Selon I’ordre de développement de la série de

Taylor on distingue différents types de conditions absorbantes.

II1.1.1. Condition absorbante de Mur du premier ordre
Lorsque on ne garde que le premier ordre du développement en série de Taylor de la

racine carrée dans D’expression (IL.51), c'est-a-dire que :v/1—s° ~1, nous obtenons une

approximation du premier ordre donnée par :

=0 (IL.53)

x=0

On prend la composante E, (ie : ®(x, y, z) = E.) comme exemple, et nous appliquons la

méthode FDTD pour ’approximation des dérivées spatiale et temporelle respectivement :

! n+l . n .
%E:U(O,j,kdr%):%{bﬂz (O’]’k—'—;);EZ(O,],k-F;)
(IL.54)
Bk + )= B2 0k + 1) EX(L k)= B0,k + )
B 2Ax * e
1 1
L ey . n+— )
Qg0 ky) o Bl e ) B H0 gk )
(IL55)

BNk +3)= BNk +3) B0,k +5) - EX0, ok +5)
2At 2At
En substituant (I1.54) et (I1.55) dans I’équation (I1.53), nous obtenons la condition

absorbante de Mur pour la composante E, a x = 0 donnée par :

B0, jk+4) = B2 (1, j k + 1)+ AL AY [

/ 1)\_ n . 1
cAt + Ax Ljk+3) EZ(O’]7k+2)] (I1.56)

Cette expression est simple pour une implémentation dans un code de calcul.
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II1.1.2. Condition absorbante de Mur du deuxiéme ordre
La condition absorbante de Mur de deuxiéme ordre est obtenue en faisant

I’approximation de la racine carrée par une série de Taylor de deuxiéme

ordrev1—5° ~ 1 —%sz . A la frontiére (x = 0), ’expression (I.51) s’écrit comme suit :

0’ 0’ (o> ©0°
- +— + O
coxot c*ot* 2\ oy® oz’

En appliquant cette approximation pour la composante £. nous obtenons I’expression

=0 (IL57)

x=0

suivante [I1.11]:

E*(0, jk+1)=—E"(1, j,k+%)+—zi; ;i(E;” (Ljk+2)+ E7(0, .k +2))
2A . . (cat)’
EN0. kD) EM (1, k4 2))e A
+cAt+A( (0. k+3)+ B2, +2))+2A(cAt+A)

(Er(Lj+ 1k + D)+ E2(0,j+ Lk +4)+ (E7(1Lj- Lk +1)+ E7(0. -1k +1)) (IL58)
(2 (k43 2O+ D) (B2 1 k=) E2(0,).k =)

(B2 (e +3)+ 20,k +3))

Nous notons que A représente le pas de discrétisation spatiale, pour cette expression

nous avons choisi une discrétisation uniforme (Ax = Ay = Az =A).

II1.2. Cas d’un exemple en 3D par FDTD
La figure I1.7 illustre la propagation d’une onde sinusoidale dans I’espace libre, pour ce
faire, on considére une source en champ électrique sinusoidal injectée au point A(Ic, Jc, Kc)

située au milieu de la boite de calcul; cette source est définie comme suit :

E' =sin(re/ A1) (I1.59)
Avec :
¢ : la vitesse de la lumicre
A : la longueur d’onde de la source
On considere une discrétisation spatiale de A/10, le pas temporel A¢ est calculé par
I’expression suivante (I1.60) :

Ax

At =—
2-c

(11.60)
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B s

r=-—-—-@-- |'____:
____?-»Z.B(Ic, Je+5, Ke+3)

Nx| -~

X

Figure I1.7. Volume de calcul en espace libre.

Nous souhaitons calculer le champ électrique au point B illustré en figure II.7. Pour
¢viter le probleme des réflexions, nous étendons le domaine de calcul a (Nx = Ny = Nz =100)
et le temps final de simulation a ¢ =160.Az. L’onde de source prend 100 pas temporel pour
aller du point source a I’extrémité de la boite d’air, de I’autre coté, elle a besoin de 90 pas
temporel pour retourner au point d’observation B. Si I’onde de source ne peut pas arriver a
son retour au point d’observation B, cela veut dire que le résultat observé au point B est

uniquement du au champ incident.

Champ électrique [V/m]
(e

-0.5

-1

Figure I1.8. Champ ¢lectrique injecté au point A(Ic, Jc, Kc).
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0.04

0.02 W‘
0

-0.02

i
V'

Champ électrique [V/m]

-0.04

Figure I1.9. Champ ¢électrique observé au point B(Ic, Jc+5, Kc+3).

Dans la section suivante, et afin de montrer 1’intérét des conditions absorbantes, en
gardant le méme type de probléme, nous calculons le champ électrique au point B(Ic, Jc+5,

Kc+3) avec la taille de la boite d’air suivante Nx = Ny = Nz = 20 avec imposition de la

40

80 1

20

Nombre des pas temporels

condition absorbante de G. Mur du premier ordre sur les frontiéres.

En appliquant cette derniére sur le champ électrique et le champ magnétique, et en

calculant le champ électrique au point B (figure 11.7), le résultat est celui donné en figure I1.9.

0.04

A

0.02 W‘
0

\

i

I\

I\

VL

U\

v

-0.02

Champ électrique [V/m]

-0.04
0

Figure I1.10. Champ électrique au point B en utilisant la condition du premier ordre de Mur.

En comparant ce résultat (figure 11.10) a celui en figure I11.9, nous remarquons une tres

légere différence, ce qui confirme la validité de la méthode de Mur du premier ordre.

IV. Application de la méthode FDTD aux convertisseurs de puissance
Les dispositifs de 1’¢électronique de puissance sont composés généralement d’éléments a

comportements non linéaires (interrupteurs composés de transistors et de diodes), des pistes

40

80

Nombre des pas temporels
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de circuits imprimés, d’un diélectrique et d’un plan de masse ainsi que de charges localisées
(résistance, inductance, ...).

Afin de modéliser I’environnement ¢électromagnétique transitoire des convertisseurs de
I’¢lectronique de puissance par FDTD, plusieurs phénomenes liés a la nature méme des

différents composants sus cités doivent étre traités soigneusement.

IV.1. Traitement des différents ¢léments du convertisseur

Une configuration canonique d’un convertisseur (Hacheur série) est présentée en figure
II.11, ou Vs est une source d’excitation et Ry sa résistance, Sy, 1’interrupteur, une charge R-L
et D représente la diode de roue libre. Dans le cas général, la charge peut étre une résistance
pure, une résistance en série avec une inductance ou une résistance en paralléle avec une

capacité.

g

Pistes du convertisseur

Diélectrique i{//‘// %Sr 4

v

Figure I1.11. Configuration du convertisseur étudié.

IV.1.1. Pistes du circuit imprimé et plan de masse

Le traitement du probléme des convertisseurs de puissance avec pistes est compliqué a
cause de leur forme et de leur épaisseur qui est trés faible; si nous prenons cette épaisseur
¢gale a la discrétisation spatial, le nombre de cellules sera trés important et conduirait a un
temps de calcul prohibitif. Une premiére solution est de considérer un maillage non uniforme
qui alourdit le traitement par FDTD.

Pour éviter cet inconvénient li¢ a la discrétisation, en 1992, Lin-Kun WU [IL.16]
propose une approche pour le traitement d’une plaque conductrice qui est le cas d’une piste
ou d’un plan de masse.

Soit un champ électrique incident sur une piste de largeur w, parallele a 1’axe des x et de

résistance R comme le montre le schéma en figure I1.12. Cette piste infinitésimalement mince
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est caractérisée par une discontinuité¢ de la composante tangentielle du champ magnétique. En
considérant que le champ électrique incident et le champ total ont une seule composante
suivant la direction de 1’axe oy qui est tangentielle a la surface de la piste, a I’interface de la

piste, les conditions de passage sont écrites sous la forme :

Ey(x, Vs Zy ): Ey(x, v, ZO,)

=E (x,7,2,) (IL61)
= _RJy(x7 s ZO)
I, (evnz)= H (6,302, )~ H (%, .2, ) (IL62)

J, : 1a densité du courant qui circule sur la surface de la plaque du circuit imprimé.

4

E;
Piste du convertisseur

+
Z0

~—

X
70 w—>]

Figure I1.12. Une piste de largeur w et de résistance R avec un champ électrique incident.

Dans notre cas, les pistes du circuit imprimé sont considérées parfaitement conductrices,
et d’épaisseur égale a zéro. Il suffit donc d’imposer le champ ¢€lectrique a la surface de la piste
¢gal a zéro [11.17].

Pour la prise en compte d’un plan de masse parfaitement conducteur, nous retenons ces

mémes considérations.

IV.1.2. Prise en compte du diélectrique
Une coupe transversale appliquée sur le convertisseur en figure II.13 montre les
différentes interfaces entre le diélectrique et les pistes du circuit, les pistes et 1’air (figure

I1.13). Nous supposons que le di¢lectrique et les pistes occupent les cellules k+1 et k+2

respectivement.
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Figure I1.13. Illustration d’une coupe transversale dans le circuit imprimé.

En pratique, I’épaisseur du diélectrique est comprise entre 1| mm et 3 mm ; si nous
prenons une discrétisation spatiale de 3 mm par exemple pour le dispositif de 1’¢électronique
de puissance, le nombre de mailles sera exagéré et la modélisation consommerait un
important temps de calcul.

Pour palier a ce probleme, A. Taflove [II.18] propose une méthode dite « Contour
integral approach » déduite a partir des équations de Maxwell sous forme intégrale. Dans un
milieu non homogene ou pour I'utilisation d’une discrétisation spatiale non uniforme, les
équations de Maxwell sous forme intégrale s’adaptent mieux [I1.18].

A titre d’exemple, nous considérons la composante £, du champ électrique pour la
déduction de la condition a appliquer a I’interface entre un diélectrique et I’air. La figure I1.14

montre une grille de discrétisation par FDTD sur I’interface air-diélectrique.

(i+1/2, j-1, k+1 (i+1/2, j+1, k+1)

air

(i+1/2, j-1, k-1 : (i+1/2, j+1, k-1)

Figure I1.14. Prise en compte du diélectrique par la méthode contour integral approach.

A partir de la loi d’Ampére, nous avons :

§H.dl =1 (11.63)

-43 -



Chapitre 11 Résolution des équations de Maxwell par FDTD

ou :

r={f (a aaEtx +oF, ja’s (IL64)

alors :
OF
=

1 1
§H.dl :[HZHZ(i+%,j+%,k)—H:+2(i+%,j—%,k)}Az

d OF d OE
+0E_lds=| AzAy - Ay— |& LAyl e ~+o0, F I1.65

1 1 (11.66)
+[H:+2(i+%,j,k+%)—H:+2(z’+%,j,k—%)}Ay

En combinant ces deux équations, nous obtenons I’équation en champ électrique

suivante :

Er(i+4,j,k)= YTLX2 E!(i+3%,).k)

ax1

T Ay

axl

1
—t {H:+2(i+%,j+%,k)—Hz2(i+%,j—%,k)} (IL67)

avee ©

m:g_o - d, N d,.g +d1.al ot Tax2:ﬁ - d, N d.e d.o (IL68)
At 2Az ) 2AtAz 4Az At 2Az ) 2AtAz  4Az

Cette expression (II.67) montre que pour la prise en compte du diélectrique, nous
devons introduire une valeur moyenne de la permittivité et de la conductivité sur les nceuds de

I’interface. Les autres composantes du champ peuvent étre déduites de la méme maniére

[11.19] et [I1.20].

IV.2. Prise en compte des composants localisés du convertisseur

Dans le cas général, un convertisseur comporte une charge résistive, capacitive ou
inductive, il contient aussi des interrupteurs a fonctionnement non linéaire tel que une diode
ou un transistor. Dans ce paragraphe, nous donnons des expressions explicites pour la prise en
compte de ces différents composants par FDTD.

Si nous considérons que les éléments du convertisseur sont orientés dans la direction de
I’axe des x comme le montre la figure II.15, en utilisant 1’équation caractéristique pour

chaque composant qui relie le courant qui y passe et la tension entre ces bornes, nous
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déduisons a partir de la loi d’Ampere 1’équation de récurrence qui permet le calcul de la

composante E, du champ électrique [11.21]-[11.25].

z
y
)‘;/\ C
a. Résistance b. Source avec sa résistance c. Capacité
Z Z
y y
X L X D x J BIT
d. Inductance e. Diode f. Transistor

Figure I1.15. Eléments localisés orientés suivant 1’axe des x.

IV.2.1. Cas d’une charge résistive

Lorsqu’un convertisseur comporte une résistance, les équations de Maxwell discrétisées
par FDTD doivent étre modifiées afin de prendre en compte le courant qui circule dans la
résistance. Le courant traversant une résistance est donné par la loi d’Ohm et la tension entre
ses bornes est obtenue en intégrant le champ électrique dans la direction d’orientation de la
résistance.

En figure I1.15, nous avons une résistance orientée suivant 1I’axe des x et disposée dans

I’espace libre, I’application de la loi d’Ohm donne [I1.22]:

I)I:Jrl/Z(l"j,k) — K
fx (11.69)
=—|E" (i, j,k)+ E! (i, j.k
2R[x (i, k) + E2 i . K)
La densité de courant correspondante est donnée par :
1n+1/2 .. k
J, = M (1.70)
AzAy
avec :

R : la valeur de la résistance,
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Ax, Ay, Az : les pas de discrétisation spatiale.

En combinant les deux équations (I1.69) et (I1.70) et en remplagant la densité de courant
de conduction dans I’équation d’Ampere, nous obtenons 1’équation en champ électrique
suivante :

S0 AX
At 2RAyAz )
E

e
o jxcw»

B (i+45.k)=

At 2RAyAz
+ ! [ (4, j+ 4 k)= H 2 (44, 1) (IL71)
& Ax
foy AX
(At 2RAyAzJ
1

[H 2 44, ok + D)= HI 2 (44, ok =)

oy Ax Az
At 2RAyAz

Cette derniere expression est similaire a 1’équation (I1.46) ; en effet si nous remplagons
en (I.46) la conductivité G par :

o= ﬁ (IL.72)
nous obtenons une expression de la méme forme que (I1.71).

Nous pouvons donc affirmer, que la prise en compte d’une résistance dans le
convertisseur est réalisable en remplacant la conductivité de la cellule correspondante a

I’emplacement de cette derniére dans 1’équation générale de Maxwell-Ampere par son

expression équivalente (I1.72).

IV.2.2. Source de tension avec sa résistance interne
Pour une source de tension Vg avec sa résistance interne Rgorientée dans la direction des

x, I’équation qui relie le courant et la tension est donnée par [I1.22]:

n+l/2
]);:+1/2(l-’j’k):ﬂ[E;ﬁrl(l‘,]"k)-F Ef(i,j,k)]+ Ve

.73
2R R, {L73)

De la méme maniére que précédemment, nous déduisons 1’équation de récurrence pour

le calcul de la composante E, du champ électrique :
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& A A
L\ A 2RAYAZ R.e,AvAz
E"™i+4,/,k)= S E"(i+21,,k)+—3=
x (l 2’]’ ) ﬁ_i_ Ax x(l 2’]’ ) 1+ AtAx
At 2R, AyAz 2R &, AvAz
1
+ i+4,j+1k)- i+L,j-1 :
(272 L, k)= HEV2 (44, =4 )] (I1.74)
@+$ A
y
At 2R AyAz
1
_ [H72 44, ke +4)— HI (144, . k=)
ﬁﬁ_& AZ
At 2RAyAz

IV.2.3. Prise en compte d’un condensateur
En considérant maintenant un condensateur orienté¢ suivant I’axe ox (figure II.15),

I’équation qui relie le courant et la tension qui caractérisent son comportement est donnée

par :
1 ok) = < B ) B2 AL75)
L’expression qui permet le calcul de la composante E, du champ électrique est alors
comme suit :
B (i+4,7.k)= EL(i+5,).k)
+ at (21, j+ L k)= i+, =L k)] (1L76)
CAx
&+ Ay
AyAz
S 4 )= 4 )
CAx
&y + Az
AyAz
Avec :

C : la valeur de la capacité du condensateur.

IV.2.4. Prise en compte d’une inductance

Pour une inductance dans I’espace libre orientée dans la direction de I’axe des x,
I’équation qui relie le courant et la tension est exprimée en remplagant 1’intégrale par une
somme discrete :
At-Ax &

T LE! (i, j,k) (IL.77)
m=1

1M2(i, j, k) =

L’équation de récurrence qui permet le calcul de la composante E, est alors :
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: . n(; , Ax(At) &
B 4ib) = B 3,70 S o)
0 m

Al L L, k)= HI (41, -1 k)] (1L78)
50Ay

At [Hn+l/2 +1 ket ) H;+1/2(i+%,j,k_%)]
‘90

IV.2.5. Diode a fonctionnement non linéaire

L’expression du courant de conduction traversant une diode est donnée par [11.22] :

1, = I,[exp(qV, / kT)—1]= I [exp(V, IV, ) 1] (IL.79)
Avec :

q : la charge de I’électron (1.6x107°C)

Ip : le courant inverse de saturation (10°°~107%)

Vg4 : la tension aux bornes de la diode

k : la constante de Boltzmann (1.38x10%J/K)

T : la température en dégrée Kelvin.

Si nous considérons que la diode est disposée dans 1’espace libre comme le montre la
figure I1.15 ; dans ce cas, lors de I’implantation d’une diode dans un circuit & convertisseur,
seule la composante E, a I’endroit de la diode est modifi¢e. L’équation de récurrence pour la
composante E, est donnée par I’expression (I.80) a partir de (II.79) et de I’équation de
Maxwell-Ampere [11.22]:

E:+1(l'+%,j,k)= Ef(l‘+%,j,k)+£(vXHn+1/2(l.’j,k))

&
11.80
A E;’”(i+%,j,k)+E;’(i+%,j,k)Ax | (11.80)
— X —_—
gyAyAz "’ P 2x0.026

Pour la résolution de cette équation non linéaire, nous proposons d’utiliser la méthode
de Newton-Raphson. Pour ce faire nous définissons :

At

K, = I 11.81

e 80AyAZ 0 ( )

K o= (IL.82)
2x0.026

E, = (]k)+A—(VxH"+”2( J.k)) (I1.83)

&o
En substituant (IL.81), (I1.82) et (I1.83) dans 1’équation (I1.80), nous obtenons 1’équation

non linéaire a résoudre suivante :
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E"™ =E, - K lexplk, (E"" + E")]-1] (I1.84)
Nous définissons la fonction suivante :

F(E™)=E, - K [explk, (B + E" )| -1]- £ (IL85)
% ——1-K K, explk, (E"" + E")| (11.86)

En appliquant la méthode de Newton-Raphson, nous pouvons déduire I’équation

itérative suivante qui nous permet de calculer la composante E, :

E =E" —M (11.87)

J+l
dF
dE;H—l

IV.2.6. Transistor a jonction bipolaire

Dans la littérature Piket-May et al. [I1.22] proposent un mod¢le numériquement stable
pour la simulation du fonctionnement d’un transistor a jonction bipolaire (NPN) par FDTD en
3D. Ce modele permet 1’étude du fonctionnement du transistor avec des signaux de haut
niveau et avec prise en compte de son signal de commande, ce qui convient trés bien pour
I’é¢tude des convertisseurs de puissance.

Ce modele est proposé en utilisant les équations de Ebers-Moll qui décrivent le

fonctionnement du transistor a jonction bipolaire (figure I1.16):

; R -
1 ! |
| N
: I I
i R ZS ol i DRC
| b o
: ® P!
1 I [}
Rs ! i :
1 ] |
i IF SZ OCRIRE @VCC
VS i i [
i vole i !
i ®-------- a--!

Figure I1.16. Mod¢le de Ebers-Moll pour un transistor a jonction bipolaire.

1, =1I,[exp(qV,, /kT)-1] (11.88)
I, =1,[exp(qV,. /kT)~1] (11.89)
I, =—ad, +1, (IL.90)
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I.=a.1,. -1, (I1.91)

En supposant que le transistor est disposé¢ dans 1’espace libre et orient¢ dans la
direction des y, nous pouvons utiliser une méthode semi implicite pour exprimer la tension
Vge aux bornes de la jonction BE en fonction de E,pf :

n AY n n
VBgl/z = T(EBF +Eg ) (1L.92)
Une autre approche similaire est utilisée pour exprimer la tension V¢ aux bornes de la

jonction BC :
n+ AY n+ n
prz _7(}«:@1 +El,) (1L93)

En substituant Vg et Ve par leurs expressions (11.92) et (I1.93) en (I11.90) et (I1.91) nous
obtenons :

13% =—ad fexpl- K, (B2 + B, -1+ L dexplk (B3t + £, )|-1) (11.94)

127 = —1 fexpl- K, (B2 + By -1+ @ foxpli, (B + B3 -1 (195)

Avec :

K, =4 (I1.96)
2kT
En utilisant ces différentes expressions, nous pouvons déduire les équations de

récurrence par FDTD en champ électrique Epg et Ecp :

At At
En+l — En +_VXHI1+1/2 i, -’k _ [n+1/2 II.97
VBE VBE g ( J ) £, AxAZ E ( )
At At
Erz-%—l = E" +_VXH71+1/2 i, ‘,k _ 1n+l/2 11.98
yCB yCB 50 ( J ) EOA.XAZ C ( )

Ces deux équations sont couplées, et peuvent étre résolues par les méthodes de
résolution des systemes d’équations non lin€aires de fagon analogue aux cas de la diode. Pour

appliquer cette méthode de résolution, nous définissons :

At At
n+l n n+l/2 (. - n+l/2
F =El —E'y —g—ov x H"™"2(i, j,k)+ 50—15 (11.99)
At At
n+l n n+l/2(+ - n+l/2
F,=El, —Ely —gv x H""2(i, j,k)+ . I} (11.100)

Nous calculons ensuite les dérivées (la matrice Jacobienne), comme suit :
oF,

Fipe =—— =1+ K,K, exp|K, (EL + E7,, ) (IL101)
OE ;1
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OF, P
Fp =—r =K., K e, eXP[— K, (Eycg +E )] (I1.102)
OE !¢
OF. P
Froy = —2 =1+ K,K, exp|- K, (E', + B, )| (I1.103)
OE!:,
aF n+ n
Fop =—2=K,Ka, eXP[Kl (EyBé +E g )] (11.104)
OF 5y
Avec :
) = A I, (I1.105)
EyAxAz

En fin, nous obtenons un systeme d’équations itératif non linéaire en fonction de Epy et
Ecp suivant :

el R el [l o

AW ’EyCB n
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Introduction

Pour un dispositif de 1’électronique de puissance, la résolution des équations de
Maxwell par la méthode numérique dite FDTD permet le calcul direct et en une étape unique
des six composantes du champ électromagnétique a chaque période en fonction de celles de la
période précédente pour chaque cellule et en présence des pertes. Il faut aussi tenir compte
des périodes antérieures. Une étude détaillée requiert une prise en compte des fronticres
ouvertes et un grand nombre de points de discrétisation, ce qui nécessite une taille mémoire
importante et un temps de calcul considérable.

Afin de s’affranchir du tout numérique, et traiter aussi bien ce probléme en domaine
fréquentiel qu’en domaine temporel avec prise en compte des non linéarités des interrupteurs,
nous proposons dans ce chapitre de calculer le champ électromagnétique émis par les circuits
de 1’¢lectronique de puissance, en utilisant des concepts analytiques de mises en ceuvres
aisées.

Le calcul du champ électromagnétique est réalisé en deux étapes. Dans la premiere nous
calculons la répartition des courants dans le dispositif de I’¢lectronique de puissance, puis en
utilisant un concept analytique nous calculerons le champ électromagnétique émis.

En considérant les pistes de nature filiforme, nous utiliserons le concept du potentiel
vecteur a composante unique, puis nous introduisons une correction en fonction de la nature
du plan de masse.

Les deux formalismes que nous utiliserons dans notre travail sont:

- le modéle de Schelkunoff [III.1] (en domaine fréquentiel) sur les pistes ou la
propagation est présente,

- le modéle des dipdles Hertziens en domaine fréquentiel ou en domaine temporel
[1I1.2].

Ces formalismes nécessitent la connaissance de la répartition du courant, il est alors
nécessaire de modéliser ces circuits qui sont généralement constitués d’une source
d’alimentation, de pistes, d’interrupteurs et de charges.

Vu le niveau de fréquence lors de la commutation, les pistes seront modélisées par la
théorie des lignes couplées, les interrupteurs et les charges par des réseaux localisés. Pour le
calcul de la répartition des courants nous utilisons un formalisme topologique qui nous permet

de prendre en compte I’ensemble des €¢léments de notre circuit. En domaine fréquentiel, ce
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formalisme est basé sur la représentation par matrice [®@] des éléments propagatifs et des lois
de Kirchhoff.

En domaine temporel, en s’inspirant du formalisme fréquentiel, nous opérons par un
concept similaire faisant intervenir une relation matricielle temporelle entre les courants et les
tensions a I’entrée et a la sortie de la piste; cette relation temporelle est obtenue apres

discrétisation des équations des lignes par FDTD.

I. Calcul du champ électromagnétique

Le phénomeéne d’émission d’ondes électromagnétiques est plutdt compliqué, et souvent
la source de rayonnement ne permet pas une analyse simplifiée. La modélisation des milieux
continus a certes permis, moyennant des outils mathématiques et des calculateurs trés
puissants, de dépasser certaines difficultés et proposer des solutions pour des antennes
(dispositifs ¢électromagnétiques) a géométries assez complexes. Malheureusement,
I’utilisation du tout numérique est de mise en ceuvre délicate et nécessite souvent des temps
de calcul tres élevés.

L’utilisation du tout numérique par un ingénieur n’est généralement pas une tache
aisée ; en effet la principale qualité d’un mod¢le utilisé par I’ingénieur n’est pas d’étre le plus
complet possible, il lui faut par contre étre adapté au probléme posé.

En matiére d’étude de 1’environnement électromagnétique d’un dispositif électrique, il
est souvent souhaitable de procéder a une analyse des sources de rayonnement (nature, niveau
de fréquence, ...) et a leurs dispositions (présence d’un plan de masse, présence d’obstacles,
...). Dans le cas des dispositifs de 1’¢électronique de puissance, en considérant les pistes
comme de simples conducteurs filiformes, il nous semble qu’il serait possible de s’affranchir
du tout numérique tout en gardant une précision acceptable.

Dans notre travail, afin de quantifier analytiquement par calcul le champ
¢lectromagnétique €émis par un dispositif de 1’électronique de puissance, nous traiterons
d’abord le dipole ¢électrique qui est la source de rayonnement la plus simple et reste applicable
aussi bien en domaine fréquentiel qu’en domaine temporel, puis nous présentons le

formalisme haute fréquence de Schelkunoff [II1.1].

I.1. Dipéles Hertziens
Dans ce paragraphe, nous traiterons d’abord le dipole Hertzien [III.2] qui est la source
de rayonnement la plus simple. Cela fait, nous pourrons alors aborder le rayonnement d’une

antenne filaire de longueur finie en utilisant le principe de superposition.
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Pour le cas d’un plan de masse parfaitement conducteur, le formalisme dipolaire offre
I’avantage d’un modéle mathématique qui peut s’écrire aussi bien en domaine fréquentiel
qu’en domaine temporel.

La méthode des dipdles consiste en une subdivision du support (structure filaire) en
¢léments appelés dipoles dont la taille est choisie de fagon a masquer la propagation.

La longueur du dipole doit satisfaire aux deux conditions suivantes :

1. dz<A4/20

dz : la longueur d’un dipdle;

A : la longueur d’onde en régime fréquentiel.

A : la pseudo longueur d’onde en régime temporel.

Cette condition permet de masquer la propagation le long du dipdle, c’est-a-dire
I’amplitude et la phase du courant le long du dipole sont toutes deux indépendantes de z.

2. dz<1/10
r : le rayon d’observation ;
Cette condition permet de prendre en compte les petites variations du courant vues d’un

point trés proche de la structure filaire.

I.1.1 Formulation du calcul du champ
L’expression du potentiel vecteur magnétique pour un dipole, dans 1’espace libre «air»

au point P (figure III.1), est la suivante :

T
I(Z,t-j
dA =#~  Cy,

c : vitesse de la lumiére (ITL.1)
4r r(z)
4
Zpl~~~_

Tt :.P(Xpa yr)a Zp)

L
|

Figure II1.1. Configuration de base pour I’étude de rayonnement d’un dipdle.

Sachant que :

x 4 (I11.2)

B=

<!
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et en utilisant les deux équations suivantes :

Fevoy (I11.3)
ot
- - 1oV
Ved+ —=—=0 111.4
¢t ot ( )

I.1.2. Modé¢le des dipoles Hertziens en fréquentiel
A partir de 1’équation (II1.2) et aprés quelques manipulations mathématiques nous

déduisons les expressions du champ magnétique (I11.5) et (I11.6):

II 1 JyO =V
H =—y —|—+>=le’" II1.5
! Ir 47r{r3 r? ( )
LIV jye | <jr
Hy =Xp E|:r_3+r_20j|e M (IH6)
H.=0 (1IL.7)

Les composantes du champ électrique en coordonnées cartésiennes sont obtenues a

partir des équations (I11.3) et (I[1.4) :

E, :xpzpl'—llz 3 T }‘W (I1L.8)
| je,r® r r
L1| 3 31y | Jto | i
E ooy, M L 3% JHo | - 1119
y =Yy p47t|:j80r5 i 3 ( )
P ) e (8 Y ey L P (IIL.10)
4 |© 7 Je,rt g r

I.1.3. Modé¢le des dipoles Hertziens en temporel
En opérant de la méme manieére que précédemment, en domaine temporel, les
expressions des différents composantes champ magnétique et du champ électrique en

coordonnées cartésiennes sont données par :

- Champ magnétique :
[y Y, ol(z7)
H =—|“2I(z7)+ 42 —=~ I.11
* 47r{r3 (=7) cr’  or } ( )
AL LR TR 2 (€X) (IIL12)
Y 4r| P et Ot '
H.=0 (II1.13)
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- Champ électrique :

[ 3/(zz) 1 ol(z7)
E = 2 1114
Y 4re, *oZ P crt " cird o ( )
fitar
RIDAV-A S 74
/ ’ 3I(zz) 1 ol(z7)
E = 0 II.15
" 4re, YrEp . cr' ! c’r’ o ( )
j](z,r)dr
[ T K I(z,z') (22 —rz)él(z,r)
E = 3z — IL.16
© 4w, (Zp : N cr’ ’ c’r’ o ( )

Avec :
T=t—r/c,c:lavitesse de la lumiére ;
go €tu , : la permittivité et la perméabilité du vide respectivement.
n, ~#377Q : I'impédance caractéristique d’onde.

En (III.14), (ITL.15) et (III.16), le premier terme est appelé champ électrostatique, le
second, champ d’induction électrique ou champ intermédiaire, et le troisiéme est le champ de
rayonnement ¢électrique. En (I11.11) et (I1.12), le premier terme est appelé champ d’induction

magnétique, le second est le champ de rayonnement magnétique.

I.2. Mod¢le de Schelkunoff
Soit une structure filaire de longueur 1, parcourue par un courant harmonique et

propagatif I(z, ®), disposée dans I’espace libre (1’air) comme illustrée en figure I11.2.

%L \‘\\P(Xpa Yo» Zp)

Figure II1.2. Illustration des grandeurs utilisées dans les expressions du champ.
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Sachant que pour une structure filaire homogene (sans discontinuité) le courant et ses
dérivées spatiales sont continues dans I’intervalle 0<z< 1, la composante axiale du potentiel
vecteur A(z,m) s’écrit, en intégrant la contribution de tous les segments élémentaires

constituant la structure filaire [II1.1]:

I(z.0) dz (I11.17)

Les champs ¢électrique et magnétique en tout point de 1’espace associés a une

quelconque structure ¢lectrique peuvent étre calculés en fonction du potentiel vecteur

magnétique A en utilisant les équations (I11.18) et (I11.19) :

E=—joi-L (5. 4) (ITL.18)
e
VxH=(o+ jws)E (111.19)

€, U, 0 : les caractéristiques physiques du milieu ambiant.
Le courant est déduit par résolution de I’équation de propagation (I11.20) :
% =—p21(z,0) (I11.20)
Bo : la constante de propagation de la ligne.
Schelkunoff a montré que si on néglige c et nous combinons les quatre expressions

(IT1.17), (I11.18), (IT1.19) et (II1.20), les champs ¢€lectromagnétiques associés a une structure

filaire de longueur 1 et se trouvant dans un espace libre (I’air), s’écrivent :

e*lﬂo’(o) e*lﬁo’(/’)
E =1 [r(o) ~ (1)

Jj4nwe, r(O) r(ﬁ)
Bor(2) iBor(2) (m21)
—jpyr(z —jByr(z
102 | 2
oz r(z) oz r(z)
z=0 z=l
E, = [] ()7 cos, — I'(0)e ") cos b,
]471'6080

. L (I1.22)
+ ](O{]ﬂo COSZ(HO )— %((30)]6—]50’(0)_ 1(6{],30 COSZ(QK )_ %gf)]ejﬂor(k)}

R ( ~ifyr(0)
" OO 1
°” 47rp ],6’0 ) (I1.23)
+1,(0)e " cos @, — 1(¢)e ") cos@]

E,=H, =H_=0 (11.24)
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avee |

et 1(1)=2L (z)

z=0 aZ

(111.25)

z=/

Bo: constante de propagation dans le vide.

I.3. Prise en compte du plan de masse et du diélectrique

Les deux modéles de calcul du champ électromagnétique que nous venons d’exposer
supposent que I’antenne rayonne dans un espace libre.

En présence d’un diélectrique, le champ électromagnétique est obtenu par superposition
des contributions de 1’antenne réelle et de I’antenne image selon le cas, avec et sans plan de
masse; les diagrammes des images sont présentés dans le paragraphe II1.2 (pages 73) relatif

au calcul des parametres linéiques des pites sur circuit imprimé.

I1. Calcul de la répartition des courants dans un dispositif de ’EP

Pour le calcul de la répartition des courants et tensions, nous résolvons un systéme
d’équations, issu de la théorie des lignes couplées, du type f([X]) = [0] qui peut étre linaire
ou non. Notre systéme d’équations peut se mettre sous la forme :

f(x)=[4]x]-[5]=[o] (I11.26)

La partie [A][X] est linéaire, par contre [B] peut étre une fonction g([X]) non linéaire.

I1.1. Principe de I’analyse

Le principe de I’analyse est de mettre en équation I’ensemble des relations électriques
liant les courants et les tensions aux extrémités a travers les tubes (pistes paralléles) comme le
montre la figure II1.3. Les lois de Kirchhoff (KCL et KVL) aux nceuds extrémités et aux
jonctions nous permettent d’introduire les relations électriques pour les réseaux localisés. En
domaine fréquentiel, nous utilisons une représentation dite par matrice chaine [®]. En
domaine temporel, nous utilisons une approche [II.3] qui consiste a la discrétisation des
équations des lignes par FDTD (Finite Difference Time Domain).

La figure II1.3 illustre un schéma électrique qui nous servira de base pour I’étude des

convertisseurs.
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___________

o e —e: :
1 L 1 | 4 1
L — -o—o- °- Rl
1 1 1 1 1 Z 1
¥ e —ei—i L ]
I,y eaamamed
1
: i tube 1 réseau 3 tube 2 i I i
I u il | 7% :
Vi : : :
: ' : |
L - 1 L e e e 1
réseau 1 réseau 2
| | [
z =0 z =1 z

Figure II1.3. Schéma électrique de base d’un convertisseur.

I1.2. Modélisation en domaine fréquentiel par la matrice chaine [D]
En domaine fréquentiel, le systeme f([X]) = [0] est linéaire et le vecteur [B] représente
I’excitation:
t(x)=[a]x]-[B]=[o] (I11.27)
Cette premiere étape va nous permettre de définir une matrice [A] composée de deux

sous matrices [A] et [A;] comme suit :

[A] = Hﬁ; ﬂ : matrice de représentation topologique du convertisseur;

[A1]: sous matrice déduite de la représentation des tubes de propagation ;

[A;] : sous matrice déduite des lois de Kirchhoff (KCL et KVL) pour les jonctions
(réseaux d’extrémités et d’interconnexions);

[X]: vecteur des inconnues (courants et tensions aux nceuds);

[B]: vecteur source (source de courant et/ou de tension);

Ces deux sous matrices sont construites apreés numérotation des nceuds et des tubes.

Elles contiennent I’ensemble des informations relatives a I’état électrique du convertisseur.

I1.2.1. Sous matrice des tubes [A,]

En domaine fréquentiel, la théorie des lignes couplées nous permet de définir diverses
relations entre les grandeurs €lectriques (courants et tensions) aux deux extrémités de la ligne.
La sous matrice [A] est déduite en utilisant la représentation par matrice [®@] d’une ligne de
transmission (tube) qui permet la prise en compte des liaisons propagatives. Cette
représentation relie les tensions et les courants aux deux extrémités (z =0 et z= 1) d’un tube

(figure IIL.3) :
cosh . —||Z. |sinh .
AR R o s
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[z.]= [Z][Y]f1 : matrice impédance caractéristique de la ligne.

Dans la matrice [A;], la contribution d’un tube a N pistes est la suivante :

SRR

[In] : matrice identité d’ordre N.

I1.2.2. Sous matrice des jonctions [A;]

La sous matrice [A;] représente I’ensemble des nceuds (d’extrémités et/ou
d’interconnexions) du convertisseur. En chaque nceud, la combinaison des lois de Kirchhoff
nous permet d’obtenir I’expression (I11.30) liant les courants et les tensions [1I1.3] :

Z;([ij][vjm]Jf [Z?][I?D_[Pm(vjmﬂl?) =0 (111.30)

p
Ou:

[Z;“] : matrice résultante de I’application des lois de Kirchhoff (KVL et KCL) au nceud m,

contenant des impédances du réseau en ce noceud ou bien des 0, 1 ou -1;

[Pm(ij 7 )] : vecteur contenant une source de tension ou de courant.

[Y.'“]: matrice résultante de 1’application des lois de Kirchhoff (KVL et KCL) au nceud m,

J

contenant des admittances du réseau en ce nceud ou bien des 0, 1 ou -1;

I1.2.3. Vecteur des inconnues [X]
Le vecteur des inconnus contient les courants et les tensions aux deux extrémités de

chaque tube du convertisseur (IIL.31).

[X]=[- v(0) 1(0) V(¢) 1(¢) ---] (IIL.31)

11.2.4. Vecteur [B]

Le vecteur [B] contient des sources de courant et/ou de tension.

I1.3. Modélisation en domaine temporel par FDTD
I1.3.1. Equations générales du couplage onde-structure filaire en domaine fréquentiel

Il est connu qu’il est nécessaire de batir la théorie des lignes sur les propriétés du champ
¢lectromagnétique, c'est-a-dire sur les équations de Maxwell. En présence d’une agression

¢lectromagnétique extérieure, en utilisant les deux équations de Maxwell-Faraday et de
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Maxwell-Ampere, il est possible de déduire les deux équations de couplage onde-struture

£

filiforme.

A conducteur 1
i hy

v 2

sol
Figure II1.4. Ligne aérienne illuminée par une onde ¢électromagnétique.

Soit une ligne multifilaire illuminée par une onde électromagnétique, en restant dans les
hypothéses fondamentales des lignes de transmission [II1.4], les tensions et les courants
induits le long de la ligne peuvent étre calculés en utilisant le formalisme de couplage d’une
ligne avec un champ électromagnétique, qui s’exprime en domaine fréquentiel comme suit

[111.5] :
) -
i) P e)-f )

(11L.32)

Ou:

[f (z)], [I;'(z)] : vecteur courant et vecteur tension complexes de dimension N (N : nombre de
conducteurs par ligne).

[I}F (z)], [f - (z)] : vecteurs sources exprimés en fonction du champ magnétique incident B’ et
du champ électrique incident £’ [I1L.5].

La principale différence entre une ligne aérienne, un cable multicouche, une piste ...
réside dans la définition des matrices impédances [Z] et admittance [Y]. Nous détaillerons par
la suite le calcul des paramétres linéiques d’une piste.

En I’absence d’une agression électromagnétique extérieure, les équations générales des

lignes couplées deviennent comme suit :
el
A OIR|ZOIN0

(111.33)
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I1.3.2. Equations générales des lignes couplées en domaine temporel
En faisant un passage fréquence-temps par la transformée de Fourier inverse, le systéme

d’équations (II1.33) devient comme suit [II1.3]:

% + i[z(l‘ - T] [i(T)] = [0]
| (111.34)
@q[ya_f][um]:[o]
)z 0

Dans le cas d’une analyse sans prise en compte de la variation des parametres linéiques
avec la fréquence, ce systéme d’équations est simplifi¢ comme suit :

a0+ R0+ 2} S fiz.0]< ]
. t (I11.35)

i nl+lGluz o)+ 12 futz.0)=[o

Les matrices résistance linéique [R], inductance linéique [L], capacité lin¢ique [C] et
conductance linéique [G] seront définies par la suite.

Afin de trouver une relation en domaine temporel entre les courants et tensions entre les
extrémités de la ligne pour une représentation analogue a celle du domaine fréquentiel par
matrice [®], nous procédons a la discrétisation des équations des lignes (II1.35) par FDTD
[1I1.3], [1IL.6], et [IIL.7].

En utilisant la méthode dite FDTD, nous supposons que les courants et les tensions ne

coexistent ni dans ’espace ni dans le temps, figure I11.5.

U i u Ukmax Tkmax Ukmax+1
® ® [ L
@ L] [ @
<« Az/2 > < Az >
z=0 z=Az zZ= (kmax-l)AZ z={= (kde)AZ

Figure IIL5. Discrétisation des courants et tensions par FDTD sur une ligne.

En utilisant la notation discréte suivante :

u, =u((k—1)Az,nAr) (I11.36)

iy =i((k-1/2)Az,nAt) (I11.37)
Avec :

o =N At (I11.38)

l=k,Ax (II1.39)
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et en exprimant par FDTD (Finite Difference Time Domain) les dérivées spatiales et

temporelles, le systeme d’équations (I11.35) devient [II1.3]:

n+l n+l . n+3/2 . n+l/2 . n+3/2 . n+l/2

a2 Rt S 0 S S N S S (I11.40)
Az 2 At
. n+l/2 . n+l/2 n+1 n+l n
L L e i/ L Sl (IL41)
Az 2 At

En remplacant les dérivées spatiales et temporelles par des différences finies a point
centrées, nous déduisons les équations de récurrence pour la tension (I11.42) et pour le courant

(I1L.43):

[@]:[%Jz} H[Act] [2 }[Z‘] [Wz] [l” 1/2]} (1IL.42)

avec:k=2,3,...,.kmax -1

[ ]= [% [ﬂ H%-[%}[ig-“]—%;[“ﬂ} (111.43)

avec:k=1,2,..., kmax -1

[R], [L], [C] et [G] : les matrices des paramétres linéiques.

I1.3.3. Equations aux extrémités

Par analogie avec 1’écriture fréquentielle, afin de déduire un systeme d’équations dont
les inconnues sont les courants et les tensions temporels aux deux extrémités (i.e.az=0¢et z
= 1) a ’instant t = n.At, nous procédons comme suit :

Dans I’équation (II1.42) nous remplagons successivement k par 1 puis par kmax en

substituant Az par Az/2 et en introduisant une moyenne temporelle pour le courant [I11.8]:

[12'”2]=—[i2_1 ]2+ 3 (II1.44)
Nous obtenons :
-pourk=1
[[At }[ ] [ Az ] [At (2;]}[”"_1(0)]+ [z”;(ZO)] - 51;12] (I11.45)
- pour k = kmax
er }[ (1))~ [ Az d [ T 2]}[“”‘1 (0)]+ [in;(j)] - [ii‘;i"/";] (I11.46)
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11.3.4. Sous matrice des tubes [A4]
Par analogie avec I’écriture fréquentielle, la contribution d’un tube a N pistes s’écrit

comme suit (I111.47):

S By
W-...[ | o

o @ (G0

At

(111.47)

[1n] : matrice identité d’ordre N.
A D’issue de cette mise en équation, nous obtenons un systeme de (2*N) équations avec
(4*N) inconnues, le systéme matriciel est complété par les équations aux nceuds d’extrémités

et d’interconnexions qui sont regroupées dans la sous matrice [A;].

REMARQUE. — La sous matrice [A,] est construite en adoptant la relation (II1.30)

précédemment utilisée.

I1.3.5. Vecteur des inconnus|X]

Le vecteur des inconnues contient les courants et les tensions aux deux extrémités de

:iéme

chaque tube du convertisseur, la contribution du i tube, a I’instant t = n.At est comme suit :

(1= [r@] [r@)] br@)] )] ] (11L48)
I1.3.6. Vecteur [B]
En domaine temporel, le vecteur [B] est constitué de deux sous vecteurs :
B
[B]= HB;ﬂ (111.49)

I1.3.6.1. Le sous vecteur [Bq]
Le second membre de chacune des deux équations (II1.45) et (II1.46) contient des
termes calculés a I’instant précédent et permet la construction du vecteur [B,]. La contribution

du tube d’indice 1, dans le vecteur [B,], est la suivante :

|

€] _[o]

}[V"“ (o)]s+ o) fr]

[B]=|B, |= a2 LA A2 (IT1.50)
9o 0L L)
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11.3.6.2. Le sous vecteur [B;]

Pour le sous vecteur [B;], en plus des sources de courant et/ou de tension, les équations
de Kirchhoff (KVL et KCL), écrites pour des éléments non linéaires font apparaitre des
termes supplémentaires. Ces termes supplémentaires non lin€aires sont introduits dans le sous
vecteur [B,]. Ceci nous conduit a un systéme non linéaire que nous expliciterons dans le

chapitre IV que nous consacrons aux applications.

I1.4. Résolution du systéme d’équations

La résolution du systéme d’équations non linéairesf ([X])z [A}[X]—g([X])z [0]en
domaine temporel nous donne les courants et les tensions en chaque nceud du réseau. Aussi
les équations de récurrence (I11.42) et (II1.43) nous permettent de déduire les courants et
tensions le long des conducteurs (points de discrétisation) de chaque tube.

En  domaine fréquentiel, nous résolvons un  systtme linéaire du

type f([X])=[A][X]=[0], ce qui nous donne les courants et les tensions en chaque nceud du

réseau, et la matrice de transformation [®@] nous permet de les déduire en tout point de la

piste.

IT1. Modélisation des pistes des circuits de I’électronique de puissance

Dans cette partie de notre travail, nous proposons une nouvelle approche pour 1’analyse
de I’environnement électromagnétique des convertisseurs de 1’électronique de puissance ; le
calcul du champ ¢lectromagnétique par des formalismes analytiques nécessite la connaissance
de la répartition des courants. Pour cet objectif, nous utilisons un concept fondé sur les
¢quations des lignes couplées. Cela nous impose une représentation des pistes par des lignes ;
il devient alors nécessaire de calculer les parameétres linéiques des pistes que nous

développons dans ce qui va suivre.

I11.1. Calcul des paramétres linéiques des pistes

Pour calculer les paramétres linéiques des pistes, plusieurs méthodes sont proposées
dans la littérature dont les plus rigoureuses sont celles utilisant la modélisation
¢lectromagnétique des milieux continus:
- modélisation numérique par la méthode des éléments finis (résolution des équations aux
dérivées partielles par la MEF). Cette modélisation, permet, a partir des énergies magnétique

et électrique, de déterminer les inductances [L] et les capacités [C].
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- modélisation numérique par la méthode des moments (résolution d’une équation intégrale
par MoM). Permet aussi la détermination des inductances [L] et des capacités [C] a partir des
énergies magnétique et électrique.

Viennent ensuite celles qui utilisent 1’approximation des fils minces ou nous citons les
travaux de H. A. Wheeler [II1.9], H. R. Kaupp [III.10], R. Garg, [IIl.11] et K. C. Gupta
[II.12], et plus récemment celle proposée par C. R. Paul [III.3] utilisant la méthode des
moments.

Dans notre modélisation, les formalismes de calcul de la répartition des courants sont
¢laborés a partir de la représentation des pistes par des lignes couplées. En théorie des lignes,
généralement les conducteurs filiformes sont a sections circulaires. Les pistes sont par contre
a sections rectangulaires, mais le formalisme pour la détermination des parametres linéiques
R, L, C et G pour des conducteurs a section rectangulaire est identique a celui utilisé pour les
conducteurs a section circulaire [I11.4], [1I1.13] et [II1.14].

En considérant les pistes comme étant parfaitement conductrices et le plan de masse de
conductivité infinie, nous pouvons affirmer en premier que la matrice résistance est nulle. Il
en est de méme pour la matrice conductance si nous admettons que les diélectriques sont
parfaits.

Dans notre travail, pour le calcul des parameétres linéiques (matrices [L] et [C]) des
pistes nous utilisons le formalisme proposé par C. R. Paul [II1.3].

Le calcul des matrices linéiques des inductances [L] et des capacités [C] passe en
premier par la définition des coefficients de potentiels pour la détermination de la matrice
capacité généralisée [I11.3].

Pour les pistes des circuits imprimés, deux cas se présentent :

- présence d’un diélectrique sans plan de masse,
- présence d’un diélectrique avec plan de masse.

Dans son approche C. R. Paul [III.3], discrétise, en premier, réguliérement une piste en

filaments pour la détermination des coefficients de potentiels de chacun d’eux. Pour cet

objectif, il résout une équation en potentiel scalaire de Laplace ou de Poisson [II1.3].

V2¢(x, y,z): p(x, y,z) (IL.51)

L’intégration de cette équation (II1.51) peut se faire par différentes méthodes, dont les
plus utilisées sont :

- La méthode des moments [III.15].

- La méthode de Galerkin [III.16].

Pour le calcul des paramétres linéiques des pistes, C. R. Paul [II1.3] propose un concept

basé¢ sur la résolution par la méthode des moments de 1’équation de Laplace en potentiel
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¢lectrique et 1’utilisation de la méthode des images [II1.3]. Nous présentons briévement dans

ce qui va suivre le formalisme de C. R. Paul [IIL.3].

I11.1.1. Expressions générales du potentiel électrique pour un conducteur filiforme
Considérons un filament, conducteur filiforme dans un espace libre, portant la charge q,
sa contribution au potentiel en un point situé a une distance S, est donnée par la résolution de

I’équation de Laplace [II1.3] :

q
dg =— In\S I11.52
4= n(s,) (I11.52)

Pour calculer les paramétres linéiques, considérons des pistes conductrices
infinitésimalement minces de largeur w et de longueur infinie qui portent une densité de

charge p constante le long de sa largeur comme le montre la figure I11.6.

A A
y p(x)
_________ P(x,, vp)
7 : p [C/m’]
R p E
'4—‘ Xp x X

1 ' ' 1
1 [
I I

Figure II1.6. Configuration pour le calcul du potentiel dii a une distribution

constante de charge sur une piste.

Si nous traitons la piste comme une collection de filaments et si chacun d’eux porte une
charge par unité de longueur pdx, nous pouvons alors définir le potentiel en un point comme

la somme des potentiels de ces filaments exprimé par la relation (I11.53) :

¢(W’xp’yp):_258 jln[\)(xp _X)Z +y127 }dx

2

2 2
Yol w w w w
:—47[80 {(Xp-ﬁ-;jln (Xp‘i‘zj +yp}—(xp —Ejln{(xp —Ej +yp:| (11153)
+ﬂ —_—w
—2w+2y | tan™ al. —tan-i| 222

Dans le cas ou le point d’observation se trouve au milieu de la piste, I’équation (II1.53)

LSl

devient :

H(w)= 27/; {1—111(%)} (I11.54)
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I11.1.2. Pistes sans diélectrique
Considérons le probléme d’une bande de largeur w représentant une des subdivisions
d’une piste comme le montre la figure II1.7, pour une densité de charge égale a I’unité :
yh
p=1C/m’ d

Figure I11.7. Configuration pour le calcul du potentiel dii a une distribution constante de

charge sur une bande plane.

En utilisant la méthode des moments, C. R. Paul [II1.3], montre que le potentiel en un

point situé sur la piste est comme suit :

H(w)=—2 {1 —h{ﬂﬂ (I1L55)

- 2re, 2

A une distance d de la piste a section rectangulaire, en intégrant 1’équation de Laplace

par la méthode des moments, le potentiel électrique a pour expression :

! {w+ (d —Kj ln(d —Kj - (d + Kj ln(d + Kﬂ (I11.56)
27, 2 2 2 2

I11.1.3. Pistes avec diélectrique

p(w,d)=

La figure IIL8, illustre le cas d’une ligne chargée par une charge q, située entre deux
diélectriques, le demi-espace supérieur a la permittivité de I’espace libre g et le demi-espace
inférieur a la permittivité € = g..p. Le probléme posé est comment calculer le potentiel dans
chaque région. La solution peut étre obtenue en suivant le trajet des tubes de flux de

I’induction ¢lectrique V¥ de la charge q portée par la ligne.

Figure I11.8. Charge ponctuelle au dessus d’un diélectrique infini.
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La présence du diélectrique, comme deuxieéme demi milieu va nous conduire vers la
notion d’images [IIL.3].

Considérant un rayon du flux de I’induction électrique incident sur I’interface avec un
angle 6, une partie de ce flux (1+k)¥ traverse I’interface alors qu’une autre partie —-k'V est
réfléchie avec un angle 6,, avec 6, = 6, (la loi de Snell).

Les conditions aux limites sur l’interface exigent la continuité des composantes
normales de I’induction ¢électrique:

Wsin @, + k¥ sin 6, = (1+k)¥ sin 4, (I11.57)

De méme, les composantes tangentielles du champ ¢électrique doivent étre continues a
travers |’interface:

L‘I’cosﬁi —k—\PcosH, :M‘Pcosﬁi (II1.58)

& & EoE,

Rappelons que 6, = 6, ce qui donne :

gl (111.59)

g +1

2¢e

a=(1+k)=—"= 111.60
(k)= (I11.60)

az
1-k>=— (1IL.61)

&

La méthode des images permet d’affirmer que le potentiel dans le demi espace supérieur
est dii a la charge originale q, située a la hauteur h et une charge image —kq placée a une

profondeur h de I’interface :

#(x.y)=- 4;](9 In[x? +(y—h)2]+4k7621n[x2 +(y+hY] (II1.62)

Pour un point situé dans le di¢lectrique et au dessous de I’interface, le potentiel est dii a
une charge (1+k)q qui remplace la charge réelle, avec le diélectrique qui remplit tout

I’espace :

¢ (x,y)=- 4;?8 In[x? + (- ] (11L63)

En utilisant les résultats précédents (avec diélectrique infini), et en considérant les
réflexions multiples sur ’interface entre le di¢lectrique d’épaisseur fini et le plan de masse
parfaitement conducteur (figure II1.9), C. R. Paul [II1.3] montre que le potentiel scalaire, pour
un filament de largeur w et portant une charge égale a I’unité, en un point situ¢ au dessus du

diélectrique s’exprime comme suit :
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jw tnl(e-+ P b

Zkz’” [(x+d)2+(2nt)2]dx (II1.64)

47[6‘0 472'6‘0 o

N‘g'—.w\s

I11.2. Coefficients de potentiels des pistes
I11.2.1. Cas d’un diélectrique sans plan de masse

En figure II1.9, nous représentons deux pistes de surface rectangulaire de largeur w

situées a une distance d I’une de I’autre au dessus d’un diélectrique d’épaisseur t.

AP e e t
s i

Figure II1.9. Illustration d’un circuit imprimé sans plan de masse.

Pour cette configuration, chaque piste est subdivisée en Ni filaments de largeur w; de

sorte que deux filaments d’indice i et j soient séparées par une distance d;;.

Sachant que la relation liant les potentiels aux coefficients de potentiels est de la forme

suivante :
[¢] = [P][O] (I11.65)
Ou:

[0] : vecteur des potentiels des filaments de la piste,
[P] : matrice des coefficients de potentiels,
[O] : vecteur des charges superficielles pour les filaments de la piste.
En utilisant la théorie des images multiples (figure I11.10), C. R. Paul [II1.3] montre que

les coefficients de potentiels propres et mutuels des filaments peuvent s’exprimer comme
suit :

2 »

P(l,l): ! ﬁ W, =W, ln(ﬁj + 1 a_zk(Zn—l)
2me, &, 2 27me, €, o

5 (I11.66)
X wi—ﬁln Yl v a? |-2a tan| 22
2 2 2a
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. 1 fa W, W, w, w,
) i3 a5 Hao 5 a3
0 r

az 0 1 w. w. : 1 w.
+ =k = d, - |In|| d, —=L | +a® |[-=|d, +—- 1IL.67
o & {W’ 2[” 2)“{[” zj “} 2(” 2) en

% d. - d. +2%
xln[(d,-j +£J +a2:|+a{tanl( v 2 \_tan'| L2
2 a a

e
avec:a=2nt, k=—"—ecta=1+k

g, +1
1-k)I
(14 I
€p
______ SIS
k(1-kHI €
2t
K(1-kH)1
2t

K(1-KHI -

Figure IIL.10. Illustration du diagramme des images sans plan de masse.

I11.2.2. Cas d’un diélectrique avec plan de masse
Soit la configuration en figure III.11 qui présente un circuit imprimé a deux pistes avec

plan de masse parfaitement conducteur.
: d :
—

Soq: w

Plan de masse

Figure IIL.11. Illustration d’un circuit imprimé avec plan de masse.
En procédant de la méme maniére que dans le cas précédent, C. R. Paul [III.3], montre

que les coefficients de potentiels propres et mutuels des filaments peuvent s’exprimer comme

suit :
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2 »
P(i.) == —[wwl[gﬂ LS Caykted

2me, € 2me, €, wml

r

, (I11.68)
xdw =2l | Y| 447 |- 20 tan| 2
2 2 2a

2
w, 1 w,

-(1-KH)I
}

k (1-kH)I

(1K1 lr

Figure II1.12. Illustration du diagramme des images avec plan de masse.

I11.3. Calcul des matrices capacité et inductance linéiques [C] et [L] pour un ensemble
de pistes paralleles

Pour un systéme de conducteurs a sections rectangulaires (pistes) paralléles situés au
dessus d’un diélectrique avec ou sans plan de masse, apres subdivision de chaque piste en Ni
filaments, la relation matricielle entre les charges superficielles et les coefficients de
potentiels est décrite par le systéme d’équations suivant :

[4]=[P] O] (I11.70)
Ou:
[d] : vecteur potentiel
[P] : matrice des coefficients de potentiel
[O]: vecteur des charges distribuées

L’inversion du systéme d’équations (I11.70), donne :
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[o]=[P]"[¢]=[B] [¢] (IIL71)
Ce dernier peut se mettre sous la forme :

_Qo_ Boo Bo; BOn _¢o—
Q_l B_lo B_li B_ln ¢{1

o|7|B, - B, - B ||¢ (111.72)

0] [B4 - By 8,14
Avec :
n : la taille du systéme (n = NixNp).
Np : le nombre des pistes paralléle.
Ni : le nombre des subdivisions de chaque piste.
En résolvant I’équation de Laplace en potentiel électrique ¢ par la méthode numérique
dite point—matching (la fonction ¢ est développée sur des bases impulsionnelles), C. R. Paul
[II1.3] déduit la matrice des coefficients de potentiels [P]. Cette derniére permet la

détermination de la matrice des coefficients de capacité généralisée [c] pour I’ensemble des

pistes, dont le terme général est le suivant [1I1.3] :

Cj =Wa ZBy‘ T Wi sz'j Tt Wy ng; (IT1.73)

lignel ligne2 ligneNi
Ou : le wiy est la largeur de la k™ subdivision du i“™ conducteur.
Si quel que soit i et k, wix = wd
alors :
¢, =wdY. B, (IT1.74)

Apres quelques manipulations relatives aux ddp entre les pistes, les ¢léments de la
matrice capacité linéique pour 1’ensemble des pistes (sans plan de masse), sont données par

I’expression suivante [I11.3] :

(kZ: Cik j( z ijj
=0 m=0

> ¢, :lasomme de tous les éléments de la ™ ligne de la matrice [c],
k=0

(I11.75)

n .y
Y c,; : lasomme de tous les éléments dans la j*™ colonne de [c].

m=0
Y ¢ : la somme de tous les éléments de la matrice [c].

A partir de la matrice des capacités linéiques dans 1’espace libre [Coy], obtenue en

remplagant le diélectrique par I’air (& = &), et en utilisant la relation (II1.76) :
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[L]C, )= net1,] (I11.76)
nous pouvons déduire la matrice inductance linéique [L] par (I11.77) :
[L]= meelCy ] (I11.77)

ou:

[1,] : matrice identité d’ordre n.

[Co] : matrice capacité linéique quand toute la matiére diélectrique est remplacée par 1’espace
libre (g = 1).

Remarque : En présence d’un plan de masse parfaitement conducteur, la matrice des

coefficients de capacités généralisés est utilisée directement.

IV. Prise en compte des composants localisés du convertisseur

Dans le cas général, un convertisseur comporte une charge résistive, capacitive ou
inductive, il contient aussi des interrupteurs a fonctionnements non linéaires tel qu’une diode
ou un transistor. Dans ce paragraphe, nous donnons des expressions explicites pour la prise en

compte de ces différents composants par FDTD [II1.17]-[II1.18].

VA
y
i;/\ C
a. Résistance b. Source avec sa résistance c. Capacité
z z
y y
X L X D x 7 BIT
d. Inductance e. Diode f. Transistor

Figure II1.13. Eléments localisés orientés suivant I’axe des x.

IV.1. Cas d’une charge résistive
Lorsque un convertisseur comporte une résistance, 1’application de la loi d’Ohm nous

donne :
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1ok = )+ ) (L78)

avee ©

R : la valeur de la résistance,

IV.2. Source de tension avec sa résistance interne
Pour une source de tension us avec sa résistance interne Rs, I’équation qui relie le

courant et la tension est donnée par :

n-1
In—l/Z(i’j’k):ﬁ[u"(i,j,k)+u”—l(i’jak)]+ u];

S S

(111.79)

IV.3. Prise en compte d’un condensateur
En considérant maintenant un condensateur (figure II1.13), 1’équation exprimée par
FDTD qui relie le courant et la tension et qui caractérise son comportement est donnée

comme suit :

1", k)= %[un(i,j’k)_unl(i’j’k)] (111.80)

IV .4. Prise en compte d’une inductance
Pour une inductance dans I’espace libre (figure II1.13), I’équation qui relie le courant et

la tension est exprimée par :

u' (i, j,k)z%[[’””z(i, k) =1""2 (i, j k)] (IL81)

IV.5. Diode a fonctionnement non linéaire

L’expression du courant de conduction traversant une diode est donnée par [II1.17] :

I, =1,[exp(qV, /kT)-1]=I,[exp(V, /V;)—1] (I11.82)
avec :

q : la charge de I’électron (1.6x107°C)

Ip : le courant inverse de saturation (10°°~107%)

Vg4 : la tension aux bornes de la diode

k : la constante de Boltzmann (1.38x107°J/K)

T : la température en dégrée Kelvin.

Par FDTD, I’équation (II1.82) est discrétisée comme suit :
12, k) = L lexpllw G oK)+ G ) 1 J-1] (II1.83)
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IV.6. Fonctionnement réel des interrupteurs : prise en compte des non linéarités
Soit un convertisseur dont I’interrupteur est un transistor bipolaire a émetteur commun
(figure I11.14) command¢ par un signal en créneau.

piste] T 1.__ Ve 1. Iy, piste2

Figure I11.14. Schéma ¢€lectrique du convertisseur.

Le modé¢le de Ebers-Moll [II1.17] qui résulte de la superposition des modes F (Forward)

et R (Reverse) est régit par les équations suivantes :

I = olp-Is (IIL.84)
Ic = Ig oI5 (IIL85)
avec
T, =T (e —1), I, = I, (™" —1) et V, = g/kT (IT1.86)
Ou:

Iy indique le courant de I’émetteur et I celui du collecteur.

q : la charge de I’¢lectron ;

k : la constante de Boltzmann ;

T : la température en degré Kelvin ;

Ip : le courant de saturation ;

oR et o : gains en courant en mode R et en mode F respectivement.

Nous avons précédemment proposé de calculer la répartition des courants en résolvant

un systéme d’équations non linéaires (paragraphe 11.4). Dans notre cas, sur les nceuds 1 et 2

(figure II1.14) I’application de la loi de Kirchhoff nous conduit a une équation non linéaire.

Nous avons:

IL=L (I11.87)

oo =1g (I11.88)
avec :

Vic = Vpe-Vce et Veg = ViLi-Via (IT1.89)

A partir de (I11.84) et (II1.85) et en considérant les relations données par (I11.87), (II1.88)

et (II1.89), nous construisons un systéme non linéaire (II1.90) sous la forme :

t(x)=[allx]-g(x]=[o] (I1L.90)
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Ou : g([x]) comporte les tensions inconnues aux nceuds 1 et 2 respectivement Vi, et Vo,

(figure I11.14), ce qui traduit la non linéarité du systéme.

I,| o ex -1|- e;( e Voo = Vi |y |
el o)
[g([X])] ) Io((eXp(\\/]_BTEVJ - lj — 0y (GXP( Ve +\£(: -V, j — IJJ e
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Introduction

Dans les chapitres II et III, nous avons présenté deux concepts de modélisation du
rayonnement ¢lectromagnétique émis par les convertisseurs de 1’électronique de puissance. Le
premier formalisme que nous avons expos¢ consiste en la résolution directement en domaine
temporel des équations de Maxwell en 3D par FDTD. Le deuxieme, ’approche que nous
proposons passe d’abord par le calcul de la répartition des courants en utilisant un formalisme
topologique ¢élaboré a partir de la théorie des lignes de transmissions, puis le calcul du champ
¢lectromagnétique analytiquement (dipdles Hertziens [IV.1] et/ou le modele de Schelkunoff
[IV.2)).

Afin de valider et confronter ces deux approches, nous consacrons ce chapitre a
quelques applications.

En premier, nous commencgons par valider 1’approche fréquentielle que nous proposons
par confrontation des résultats que nous obtenons a partir de nos propres développements et
ceux que nous réalisons avec les logiciels NEC4 [IV.3] et FEKO [IV .4].

En domaine temporel, nous proposons une confrontation des résultats que nous
obtenons successivement par résolution des équations de Maxwell par FDTD, et par
I’approche temporel que nous proposons et qui consiste au calcul des courants transitoires par
FDTD puis le calcul du champ électromagnétique par la méthode des dipoles Hertziens.

Nous complétons ces applications par une analyse paramétrique qui concernera :

- laprésence ou non du plan de masse,

- le temps de montée du signal source,
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I. Analyse dans le domaine fréquentiel
I.1. Validation

Le but de cette application est de valider le concept théorique fréquentiel que nous
avons proposé dans le chapitre III. Nous calculons le champ électromagnétique rayonné par
une boucle rectangulaire située dans un espace libre (figure IV.1). Nos résultats de calcul
seront confrontés a ceux obtenus avec le logiciel MININEC [IV.5] utilisant le formalisme des

antennes [IV.6].

> 1 (2) z
4 I
R=5 O kh— lcm
R =1kQ2 |:| — _C=5pF
V=1V
f=750 MHz
v I2 (Z)
y l L=20cm i

Figure IV.1. Schéma ¢lectrique de la boucle étudiée.

La modélisation par I’approche fréquentielle que nous proposons, passe en premier par
la détermination des courants en utilisant le formalisme par matrice [®], puis le calcul du
champ électromagnétique par :

- La méthode des dipdles Hertziens;

- Une méthode mixte, dans laquelle nous utilisons le modele de Schelkunoff pour les
structures longues orientées suivant 1’axe des z (avec propagation) et la méthode des dipdles

Hertziens pour les structures courtes orientées suivant 1’axe des y (sans propagation).

I.1.1. Calcul en zone proche

Le tableau IV.1 illustre les résultats du champ électrique et du champ magnétique.

Hy (dBpA/m) | Ey (dBuV/m) | E,(dBuV/m)
dipoles Hertziens 23.4620 78.1689 64.0136
Schelkunoff +
_ _ 23.5449 78.2178 63.3951
dipoles Hertziens
MININEC 24.3000 79.0000 63.4000

Tableau IV.1. Champs électrique et magnétique en zone proche [IV.7].

Pour ces résultats (tableau IV.1), les coordonnées du point de calcul sont :

x=0m,y=0.1metz=0m.
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I.1.2. Calcul en zone éloignée

Le tableau IV.2 donne les résultats du champ électrique et du champ magnétique.

H, (dBpA/m) | Ey (dBuV/m) | E,(dBuV/m)
dipdles Hertziens -4.7145 40.4218 47.2087
Schelkunoff +

. _ -4.6221 40.4027 47.2965
dipdles Hertziens

MININEC -4.5000 41.2000 47.4000

Tableau IV.2. Champs électrique et magnétique en zone €loignée [IV.7].

Pour ces résultats (tableau IV.2), les coordonnées du point de calcul sont : x =0 m, y =
lmetz=0m.

Les tableaux IV.1 et IV.2, montrent bien que le calcul analytique du champ
¢lectromagnétique par les méthodes des dipdles et/ou de Schelkunoff conduit a des résultats
similaires que pour une modélisation numérique réalisée avec MININEC (résolution d’une

équation intégrale par la méthode numérique dite des moments).

I.2. Etude du rayonnement en fonction de la fréquence

Nous proposons dans cette application une comparaison de nos résultats de calcul avec
ceux issus de la simulation avec les logiciels NEC-4 [IV.3] et FEKO [IV.4]; ces deux
logiciels utilisent le formalisme des antennes [IV.6]. Les différents paramétres utilisés dans
cette application sont donnés en figure IV.2. Nous réalisons un calcul pour un point champ

situé au milieu de la boucle et a 10 cm de hauteur.
Point A

—»1(2)

v

R&=5Q I
R =100 Q|:j|

h=1cm
nNS VS=1V l
¢——— [ =20cm >
y |

v

Figure IV.2. Schéma électrique du circuit utilisé pour la simulation.
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La variation du courant en fonction de la fréquence figure IV.3, par les deux concepts,

met en évidence la présence d’une fréquence de résonance ; le courant passe donc par un

maximum au voisinage de 750 MHz.

15

10

Courant [mA]

Théorie des lignes \

[ |

0400 500 600 700 800 900 1000
Fréquence [MHz]

Figure IV.3. Courant a I’entrée de la piste (point A).

Les résultats de comparaison des champs électrique et magnétique sont illustrés en

figures IV.4 et IV.5 respectivement.

1.0 :
— 08 FEKO / /
E / N
= 7N
o 0.6
Z
5 04 NEC —,
[}
i . V' Méthode mixte .
202
S Méthode des dipdles
[
0

400 500 600 700 800 900 1000
Fréquence [MHz]

Figure IV.4. Champ électrique émis par la boucle rectangulaire en fonction de la fréquence.
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2.0
B FEKO
Z1s A\
g
- NEC A
2 1.0 \
g 7
&
i 0.5 _%4/ Méthode mixte \)
§ » Méthode des dipoles
@)

0

400 500 600 700 800 900 1000
Fréquence [MHz]

Figure IV.5. Champ magnétique émis par la boucle rectangulaire en fonction de la fréquence.

En premier, nous notons que les deux logiciels FEKO [IV.4] et NEC4 [IV.3], qui
utilisent le méme formalisme, ne conduisent pas exactement aux mémes résultats ; en effet
I’intégration numérique par la méthode de Galerkin [IV.6] utilise des fonctions poids, qui
entraine une différence sur le résultat final selon le choix et le degré d’approximation de ces
dernicres.

Nos résultats de calcul (réalisés avec nos propres développements) coincident avec ceux
que nous obtenons avec les deux logiciels aussi bien aux basses qu’aux hautes fréquences.

Une différence apparait autour de la fréquence de résonance.

I1. Analyse dans le domaine temporel

Dans cette analyse du rayonnement ¢&lectromagnétique des convertisseurs de
I’¢électronique de puissance, nous proposons quelques résultats de simulations que nous
réalisons directement en domaine temporel :

- par résolution des équations de Maxwell par FDTD (chapitre 1),

- par la méthode des dipoles, apres calcul de la répartition des courants (chapitre III).

- en domaine fréquentiel avec le logiciel FEKO [IV.4] plus une transformation dans le
domaine temporel par utilisation de la FFT.

Dans le cas d’un interrupteur linéaire, nous fondons notre analyse sur quelques
parametres qui sont :

- le temps de montée du signal source,

- la résistance de la charge,

- la présence ou non du plan de masse.
Afin de compléter cette analyse, nous traiterons directement en domaine temporel le cas avec

un interrupteur non liné€aire (transistor commandé a fonctionnement non linéaire ou une
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diode). Nous confronterons les résultats par résolution directe des équations de Maxwell

[IV.8] a ceux que nous réalisons en deux étapes (calcul de la répartition des courants par

FDTD, puis calcul du champ ¢électromagnétique par le modele des dipdles).

II.1. Cas de Pinterrupteur parfait

Le circuit analysé est celui que nous présentons en figure IV.6 dans deux cas distincts
(avec ou sans plan de masse).

Dans le cas d’un interrupteur parfait, la prise en compte de la fermeture de ce dernier est

réalisée en appliquant a t = 0 un signal source de type rampe (figure IV.7).

T R.=0.1Q
d=3cm R=300Q D
l V.=1V
| d \ | d :
—P P

| w | ! w=2mm
- === !rrr P _ FEEEET r T

-
| i E iy
‘rgr: 4.7,!‘.!'.!'.!’ R

e
” ror
> E i LA ES
. N r.!’,-r S gEEEEF FEEESS gr 4-7_,-"J“ t= 2 mm
JJ'J'J'J'J'.!’_,.-’JJJJJJJ L o -

W,
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Figure IV.6. Configuration de base des circuits utilisés pour la simulation.

Le champ électromagnétique est calculé au milieu du circuit (figure IV.6) sans plan de

masse (a) et a 5 cm de hauteur.
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Figure IV.7. Variation temporelle du signal source.
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II.1.1. Circuit sans plan de masse
2
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Figure IV.8. Champ électrique émis par le circuit sans plan de masse.
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Figure IV.9. Champ magnétique émis par le circuit sans plan de masse.

Les deux approches directement en domaine temporel (nos développements) conduisent
a des résultats comparables tant en allure qu’en amplitude (figures IV.8 et IV.9). Si I’allure
générale est conservée dans le cas du calcul en domaine fréquentiel par FEKO [IV.4], puis
utilisation de la FFT pour passer dans le domaine temporel, nous constatons quand méme une
perte en amplitude ; ce résultat est prévisible, car 1’utilisation de la FFT pour le passage temp-
fréquence et inversement nécessite la prise en compte de précautions treés particuliéres
(fréquence d’échantillonnage, nombre de points suffisants, suite décroissante, ...), qui dans le
cas contraire peuvent sérieusement altérer les résultats.

Les légeres différences qui apparaissent sur les résultats que nous obtenons par nos
propres développements trouvent leurs origines dans la discrétisation spatio-temporelle par
FDTD ainsi que I’application du principe de superposition dans le cas de I'utilisation du
formalisme des dipdles Hertziens [IV.7] qui peut occasionner des erreurs liées a la

discrétisation spatiale.
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I1.1.2. Circuit avec plan de masse

Pour cette application, nous considérons la configuration géométrique en figure IV.6

avec plan de masse (b) pour le méme point de calcul pour le champ électromagnétique.

Champ électrique [V/m]

0.4 —— Méthode des dipdles
""""" Equations de Maxwell
03 --- FEKO

0.2

0.1

e eyt

4
7/

L\ w /A~

4 6 8 10
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Figure IV.10. Champ électrique émis par le circuit avec plan de masse.
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Figure IV.11. Champ magnétique émis par le circuit avec plan de masse.

L’introduction du plan de masse met en évidence, la nette différence entre les trois
formalismes. En effet, la prise en compte du plan de masse est réalisée par :

- prise en compte des conditions de passage sur les composantes du champ
¢lectromagnétique sur l’interface di€lectrique-plan de masse, lors de la résolution des
équations de Maxwell par FDTD [IV.9], par la méthode des images multiples pour la méthode
des dipdles et par le terme de Sommerfeld pour le formalisme des antennes.

La différence entre les calculs réalisés directement en domaine temporel et 1'utilisation
du logiciel FEKO peuvent se justifier par l'utilisation de la transformée de Fourier. Pour le
champ magnétique nous constatons une légere différence entre les deux méthodes
temporelles; cette différence montre bien que la méthode des images multiples s'adapte
surtout pour le calcul du champ électrique dans le cas ou nous avons un plan de masse

parfaitement conducteur.
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I1.1.3. Etude paramétrique

Pour I’étude paramétrique, nous considérons pour I’ensemble de nos applications la
configuration de base du circuit illustrée en figure IV.12.

Le point de calcul de champ électromagnétique est situé¢ au centre de la boucle et a 5 cm

de hauteur.

Figure IV.12. Configuration de base du circuit utilis¢ pour la simulation.

I1.1.3.1. Effet du temps de montée du signal d’alimentation

On se propose de regarder, pour le méme circuit, I’effet du temps de montée du signal
source sur le champ électromagnétique émis.

En effet, le contenu spectral du signal source est fortement li¢ au temps de montée, ce
qui normalement doit se remarquer sur les champs électrique et magnétique en considérant les
équations de Maxwell.

En prenant respectivement 0.5 ns, 1 ns et 2 ns, pour le temps de montée du signal
d’alimentation, nous tragons la tension aux bornes de la charge (figure IV.13) ainsi que le
champ électrique (figure 1V.14) et le champ magnétique (figure IV.15) que nous obtenons par
résolution directe des équations de Maxwell 3D par FDTD [IV.9].

1.2
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= / S - = 1ns
2 0.6 ! L N A [ tm=21NS
5 / / ’
I / S
/
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17
0

0 1 2 3 4 5
Temps [ns]

Figure IV.13. Tension aux bornes de la charge R.
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Figure IV.14. Champ électrique au centre du circuit et a 5 cm de hauteur.
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Figure IV.15. Champ magnétique au centre du circuit et a 5 cm de hauteur.

Ces résultats mettent bien en évidence 1’effet du temps de montée. En effet plus la
fermeture est rapide plus le signal est riche en fréquences hautes et entraine une amplitude

plus importante en émission électromagnétique. Nous constatons que le champ magnétique

est plus sensible a I’effet du temps de montée.

I1.1.3.2. Effet de 1a charge
Dans ce paragraphe, nous nous intéressons a l’effet de la charge. Une variation de la

charge est a I’origine de la variation du courant traversant les pistes.
La figure IV.16 illustre la variation de la tension aux bornes de la charge; nous
présentons en figures IV.17 et IV.18 les résultats du champ électrique et du champ

magnétique respectivement.
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Figure IV.16. Tension aux bornes de la charge R.
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Figure IV.17. Champ électrique émis par le circuit.
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Figure IV.18. Champ magnétique émis par le circuit.

La résistance de charge la plus importante conduit a un courant moindre, qui se constate

sur les amplitudes du champ électromagnétique émis.
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I1.1.3.3. Effet du diélectrique

Pour montrer I’impact du diélectrique sur 1’émission électromagnétique des
convertisseurs, nous évaluons le rayonnement de ces derniers pour différentes valeurs de la
permittivité relative du di€lectrique.

Nous gardons la méme configuration (figure 1V.12), et nous calculons les champs

¢lectrique et magnétique au centre du circuit et a 5 cm de hauteur.
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Figure IV.19. Tensions aux bornes de la charge R.
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Figure 1V.20. Champ électrique émis par le circuit.
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Figure IV.21. Champ magnétique émis par le circuit.
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L’analyse des résultats en figures IV.19 a IV.21 montre que la présence de la matiere
di¢lectrique a un effet remarquable sur le rayonnement électromagnétique. Le changement de
la matiere diélectrique (g;) induit un changement sur les capacités linéiques des pistes, qui se
manifeste par un changement d’amplitude du champ électrique sur toute la plage de
fréquence (figure 1V.20); le champ magnétique est uniquement affecté a des fréquences
intermédiaires (figure IV.21). Aux hautes fréquences, I’influence du diélectrique sur le champ
¢lectromagnétique se justifie par I’équation de Maxwell-ampere qui fait intervenir les
courants de déplacements dans ce cas. Aux basses fréquences le champ électromagnétique est
découplé, ce qui se traduit par un effet uniquement du diélectrique sur le champ électrique

(figure 1V.20).

I1.2. Convertisseur avec interrupteur a fonctionnement non linéaire (hacheur série)
Nous nous intéressons dans cette application a [’étude du rayonnement d’un
convertisseur réel (Hacheur série) avec plan de masse parfaitement conducteur (figure 1V.22).

Les différents paramétres physiques et géométriques du convertisseur sont donnés en figure

IV.22.

——————— | = 6 cm ——»
1

AT Tr
signal de R =10Q
R;=0.1Q de N
d=3cm commande D
o V,=100V - L=10puH
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>
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Plan de masse /; e 4.7 :;?A.—‘.—f.-'r'
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\\\;ﬁﬂﬁﬁQ?EYJfffffxf/f LAY

Figure IV.22. Schéma ¢lectrique d’un hacheur série (avec plan de masse).

L’interrupteur est un transistor bipolaire a émetteur commun commandé par un signal
en créneau. Pour la représentation mathématique de son fonctionnement, nous utilisons le
modele de Ebers-Moll [IV.11] qui résulte de la superposition des modes F (Forward) et R
(Reverse) et qui est régit par les équations (I11.86).

Pour les parameétres du transistor utilisé o= 0.99, a,= 0.5 et [y = 10'16A, la figure IV.23
illustre la variation de la tension aux bornes de la charge Vg, ainsi que le signal aux bornes

de la jonction BE du transistor Vgg utilis€ comme un signal de commande.
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Figure I'V.23. Tension aux bornes de la charge (Hacheur série avec plan de masse).

Pour un point d’observation situé¢ au milieu du convertisseur et a 5 cm de hauteur, les

figures IV.24 et IV.25 montrent respectivement les variations des champs électrique et

magnétique [IV.7].
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Figure 1V.24. Champ électrique émis par le hacheur [IV.7].
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Figure IV.25. Champ magnétique émis par le hacheur [IV.7].
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Les résultats en figures 1V.24 et IV.25 mettent en évidence la présence d’oscillations
aux instants de commutations. Nous notons par ailleurs, que le champ magnétique dans ce cas
ne s’annule pas au cours de la fermeture ; en effet la présence de la diode de roue libre permet

la circulation du courant dans la deuxiéme boucle et occasionne donc un champ magnétique.
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Conclusion

Nous avons consacré notre travail a la modélisation du rayonnement électromagnétique
des convertisseurs de 1’¢électronique de puissance. Classiquement, ce probléme est traité en
domaine fréquentiel et divers logiciels sont déja commercialisés (NEC, MININEC, FEKO,

).

Durant notre thése, afin d’éviter I’utilisation du tout numérique dont la mise en oeuvre
est généralement délicate, nous avons opté pour des concepts simplifiés aussi bien en domaine
fréquentiel qu’en transitoire. De ces applications, nous pouvons affirmer que :

- En domaine fréquentiel, des concepts analytiques de mise en ceuvre aisée conduisent
a des résultats identiques a ceux obtenus par la théorie des antennes.

- En domaine temporel, nous avons utilisé deux concepts, le premier par résolution
directe en 3D des équations de Maxwell par FDTD et le second en utilisant le formalisme des
dipdles apres calcul de la répartition des courants. Ces deux approches permettent la prise en
compte des ¢éléments non linéaires; mais nous avons quand méme constaté que la
modélisation par la théorie des lignes pour le calcul de la répartition des courants est plus
proche de la mesure. La modélisation directe par résolution des équations de Maxwell
(résolution par FDTD avec discrétisation au premier ordre) ne permet pas de mettre en
¢vidence 1’effet pseudo-périodique et la présence des arrondies sur les réponses qui
généralement apparaissent mieux lors d’une représentation par les circuits électriques.

La résolution des équations de Maxwell par FDTD exige le maillage d’un volume avec
différents matériaux (I'air, di€lectrique, conducteur...). Le choix du pas spatiale (Ax = Ay =
Az) en 3D est imposé par le critére de stabilité¢ [10] nécessaire lors de l'utilisation de la
FDTD. Vu la rapidité des interrupteurs utilisés dans les circuits de 1'¢lectronique de puissance,
le choix d’un pas temporel approprié entraine un fine discrétisation spatiale et conduit
inévitablement a des temps de calcul élevée et parfois a des bruits numériques. En utilisant le
concept analytique des dipdles on peut quantifier par le calcul ’ordre de grandeur du champ

¢lectromagnétique émis et conserver le contenu spectral du signal sans inconvénient majeur.
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Introduction

Le principe de la compatibilité électromagnétique (CEM) consiste & permettre le
fonctionnement correct et optimal de tout dispositif électrique en présence d’autres, chacun
¢tant en fonctionnement nominal. Autrement dit, c’est le droit pour chacun de « vivre » sans «
géner » son voisin. De cette définition découlent trois pdles d’intérét : 1’étude des sources de
perturbations, 1’étude des couplages et, enfin, I’étude de I'impact des perturbations sur une «
victime », domaine de la susceptibilité électromagnétique.

Dans les chapitres II et IIl, nous nous sommes intéressés a la modélisation du
rayonnement ¢€lectromagnétique des convertisseurs de 1’électronique de puissance. Nous
consacrons ce dernier chapitre aux moyens de réduction de cette pollution électromagnétique.

Apres un bref apercu sur la nature de cette pollution, nous rappelons la technique dite
par disposition géométrique qui permet une réduction de cette derniere (pollution), puis nous
développons notre proposition pour réduire 1’émission magnétique par utilisation de boucles

de courants passives. Nous complétons ce chapitre par quelques applications.
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I. Modes de propagation des perturbations

Les signaux parasites émis par la source (dans un convertisseur statique, la ou les
cellules de commutations) sont propagés vers la source d’énergie, vers la charge ou vers un
dispositif voisin qui est désigné par le terme de « victime », de plusieurs fagons, liées a leur
environnement respectif. Deux cas peuvent alors se présenter [V.1].

Si la source et la victime sont voisines avec ou sans liaison galvanique, le couplage est
dit proche et il peut étre de nature capacitive, inductive ou résistive. Les outils d’analyse font
appel a des modeles de types réseau é€lectrique ou les couplages sont représentés par des
capacités, des inductances mutuelles ou des résistances (dans le cas de liaisons galvaniques
directes). Les phénomenes perturbateurs sont dans ce cas les variations rapides de courant ou
de tension. Ces perturbations, appelées perturbations conduites, se développent dans les
cables ou conducteurs de liaisons aux réseaux, sources d’énergie ou charges.

Si la source et la victime sont éloignées et sans liaison galvanique, la perturbation est

transmise par une onde €électromagnétique, et I’on parle de perturbations rayonnées.

I1. Les techniques de protection en CEM en électronique de puissance
L’amélioration de la compatibilité €lectromagnétique agit du coté des sources en tentant
de réduire les perturbations qu’elles émettent, et du coté des victimes en les protégeant des
influences extérieures. Bien qu’il s’agisse a premiere vue de deux approches distinctes, on
met en oeuvre, dans la pratique, des techniques apparentées. Nous avons vu qu’une source de
perturbation atteignait sa victime par le biais d’un couplage. C’est a ce niveau qu’il faut agir.
On a recours pour cela a des dispositifs de découplage, terme qui existait bien avant que la

compatibilité électromagnétique ne figure au vocabulaire.

III. Les convertisseurs de I’électronique de puissance et la pollution
¢lectromagnétique par rayonnement

Si on observe les perturbations électromagnétiques émises par un convertisseur
statique sur une échelle de fréquence, comme il est représenté ci-aprés [V.1], on constate

qu’elles s’échelonnent sur sept (07) décades (figure V.1).
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Figure V.1. Spectre des perturbations émises par un convertisseur statique.

En effet, chaque étage de conversion contribue a perturber sur une plage fréquentielle
dépendant de sa fréquence de commutation, le redresseur d’entrée jusqu’a quelques 10 kHz,
I’étage a commutation HF jusqu’a quelques mégahertz et les phénomenes liés aux transitions
de commutation (résonances, excitation des modes propres) jusqu’a quelques dizaines de
mégahertz.

Par conséquent, les normes d’émissivité ont été rendues progressivement plus séveres et
ont amenés les industriels a envisager ces aspects des la conception de leurs équipements. Des
solutions essentiellement basées sur un renforcement des fonctions de filtrage et de blindage
ont été adoptées. Il est apparu plus simple de filtrer globalement que de concevoir selon des
critéres minimisant les perturbations électromagnétiques. Ce type de solution a toutefois
dégradé la compacité et le colit des systémes.

La recherche de solutions plus adaptées pour réduire le rayonnement électromagnétique
en conformité avec les normes CEM a conduit les industriels vers la solution dite de
disposition géométrique des composants.

Nous rappelons briévement dans les deux sous paragraphes qui vont suivre, la notion de
protection par blindage ainsi que la réduction de I’émission électromagnétique par disposition

géométrique.

III.1. Les blindages

Le blindage est constitu¢ d'une enveloppe conductrice que 1'on met en place autour de
composants ¢lectriques pour constituer une barriere vis a vis des influences électrostatiques,
magnétiques, ou électromagnétiques. On distingue [V.2]:

- le blindage magnétique ;

- le blindage amagnétique.
Le blindage magnétique : est constitu¢ d’un matériau capable d’offrir un chemin de
réluctance relativement faible aux “lignes de force” issues d'une source de champ magnétique

(champ H), et d’en préserver les zones a protéger. Cette technique peut par exemple protéger
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le tube d’un oscilloscope de I'influence d’un transformateur d’alimentation. En basse
fréquence, la protection requiert parfois un matériau noble et coliteux comme le mumétal.

Le blindage amagnétique : est constitu¢ d’un matériau bon conducteur, cuivre ou
aluminium. II agit de plusieurs maniéres :

- Vis a vis des champs électriques (champs E) a la maniére d'une cage de Faraday. Il se
comporte comme un écran électrostatique et évite le couplage capacitif entre les conducteurs
situés de part et d'autre.

- Vis a vis des champs magnétiques (champs H), les lignes de force d'un champ H variable
indésirable qui tentent de le franchir provoquent dans le blindage, un courant induit dont le
champ s’oppose a celui qui lui a donné naissance. On blinde de cette maniere des
transformateurs de moyenne fréquence (quelques centaines de KHz), ou de haute fréquence
(des MHz). Lorsqu'on I'utilise a 1'encontre de champs en basse fréquence (50Hz par exemple),
il est peu efficace vis a vis du fondamental mais le devient vis a vis des harmoniques de rangs
¢levés. Le blindage n'est pas nécessairement épais, sauf si l'on recherche une certaine
efficacité a des fréquences de quelques KHz.

- Vis a vis des ondes électromagnétiques. Les champs E et H ne sont considérés en tant que
tels qu'a proximité immédiate des composants. On parle alors de champs proches. Au dela
d'une certaine distance, on considére la perturbation rayonnée comme une onde
¢lectromagnétique. Les blindages sont trés souvent en métal, mais vis a vis des hautes
fréquences, on peut aussi faire usage de peintures spéciales ou de revétements absorbants,

voir de composés multicouches.

I11.2. Disposition des composants et du cablage
I11.2.1. Du schéma au montage réel

C’est probablement 1’é¢lément le plus important du savoir-faire des concepteurs. Les
différents modes de couplage que nous avons cités n’impliquent pas des composants
physiques, mais essentiellement la position relative de conducteurs [V.2].

La premicre chose dont il faut avoir conscience, c’est que le schéma ne nous donne
qu’une vue idéalisée et incompléte du circuit réel :
- car les lignes tracées entre les éléments représentent des conducteurs supposés parfaits, donc
d’impédance nulle, sont assimilées a des équipotentielles ;
- car seuls les éléments représentés sur le schéma par leur symbole sont sensés étre le siege

d’un phénomeéne électrique ;
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- car la représentation symbolisée des différents €léments est géométriquement sans rapport
avec leur disposition réelle, et que les chemins électriques ne sont pas dessinés tels qu’ils
seront matérialisés;

- car le schéma ¢lectrique ne concerne souvent qu’une partie d’un €équipement, et ignore par

conséquent la présence des éléments électriquement actifs dans I’environnement du montage.

I11.2.2. Recherche d'une stratégie de placement

Aucune régle générale n’est applicable de maniere formelle, tout dépend du cas que 1'on
doit traiter. Il y a cependant un ordre logique dans les décisions a prendre. On commence par
¢baucher un plan de disposition global que I'on affinera ensuite par une démarche similaire en
plusieurs étapes :
1. placer les €éléments dont la position est obligatoire (nécessité fonctionnelle, contrainte
mécanique ou thermique, réglementation...) ;
2. placer les éléments, dont la position relative est cruciale pour le bon fonctionnement et pour
la CEM (il est rare qu'il y ait antinomie entre les deux aspects). On fera particulierement
attention :
- aux parties qui doivent étre ¢€loignées : celles qui impliquent des signaux les plus
incompatibles (exemple un signal de plusieurs amperes avec un fort dv/dt vis a vis d'un signal
de mesure de faible niveau) ;
- aux parties qui doivent étre le plus rapprochées, soit parce qu'elles échangent un grand
nombre de signaux, soit parce que les signaux échangés sont susceptibles de rayonner
(amplitude et rapidité des variations de tension ou de courant, fréquences élevées), soit par ce
que les signaux sont sensibles aux perturbations (références de tension, signaux faibles,
signaux traduisant des données de précision...)
- aux parties qui devront recevoir un blindage, en répertoriant les conduites qui devront le
traverser.
3. placer les éléments de manicére a simplifier le cablage en tenant compte des espaces

disponibles.

I11.2.3. Utilisation de la symétrie

L’usage de la symétrie peut étre mise a profit dans tous les cas de figure, qu’il s’agisse
de réalisations sur circuit imprimé ou de cablage sous chassis. Mais c¢’est particulierement en
¢lectronique de puissance et sur des dispositifs de taille relativement importante qu’il peut

étre le plus profitable. Son principe est -idéalement- de réaliser des dispositifs dans lesquels

- 106 -



Chapitre V Réduction du rayonnement électromagnétique

toute influence d’un signal soit égale et opposée a une autre, provenant d’un ¢lément de méme

nature agissant simultanément avec un signal de signe contraire [V.2].

Remarque : dans notre travail, nous nous intéressons a la réduction de 1’émission
¢lectromagnétique des convertisseurs de 1’¢lectronique de puissance. Pour ce faire, nous
avons abordé cette question de deux maniéres différentes :

1. par la méthode classique qui consiste a regarder I’effet de la géométrie (disposition
des composants et des pistes),

2. en incrustant une ou plusieurs boucles passives et conductrices de courants sur le
circuit imprimé.

Nous consacrons les deux paragraphes qui vont suivre a ces deux techniques en

illustrant notre travail par quelques applications.

IV. Réduction par disposition géométrique
IV.1. Effet de la disposition des pistes

Afin de regarder I’effet de la disposition géométrique des pistes du circuit de puissance
sur le champ électromagnétique rayonné, nous proposons son application directement sur un
exemple. Soit les trois configurations géométriques en figure V.2, qui représentent le méme
circuit électrique sous différentes dispositions des pistes ; notons que nous gardons le méme

périmétre pour conserver la méme longueur pour 1I’ensemble des pistes.

) 1
<+ | =2cm >

*— | =5cm —»
*—— |=8cm —» T

1 e [|r =

5 Ry=0.1Q 5 s R H S Rs R D
o R=3000 || 7 T Ov

- Vs =1V o Vs o s
3 ;

a. Boucle rectangulaire horizontale b. Boucle carrée ¢ Boucle rectangulaire verticale

Figure V.2. Différentes configurations géométriques du circuit.
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Figure V.3. Tension aux bornes de la charge.

Nous calculons les champs électrique et magnétique émis par les différentes
configurations au centre du circuit et a 5 cm de hauteur par résolution des équations de
Maxwell par FDTD [V.3].

Pour les trois configurations, nous pouvons constater que la tension aux bornes de la
charge présente quelques différences :

- au niveau du retard temporel, car les longueurs des pistes ne sont pas les mémes,

- au départ et puis bien apres le temps du front de montée.

En régime établi, les trois configurations conduisent a la méme ddp aux bornes de la
charge.

Si I’allure est différente sur une certaine plage temporelle, cela implique une différence

au niveau du contenu spectral.

3
g
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v 2
Z
g :." - 2 .
= ,// — Configuration 1
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@)
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Figure V.4. Champ électrique pour différentes configurations.
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Figure V.5. Champ magnétique pour différentes configurations.

L’analyse de ces résultats (figures V.4 et V.5) montre bien que la disposition
géométrique des pistes joue un role trés important sur le rayonnement des convertisseurs. En
effet, la différence du contenu spectral engendrée par les différents transitoires ainsi que le
changement de la géométrie de la boucle de rayonnement peuvent conduire a une nette
différence des champs électrique et magnétique. Cet effet est trés remarquable sur le champ
magnétique ou nous constatons que la boucle magnétique la plus importante du point de vue
surface (configuration 2) conduit a I’émission magnétique la plus importante (sachant que le
moment magnétique est proportionnel a la surface de la boucle). Pour le champ électrique, la
répartition des charges superficielles sur les pistes est a notre avis en relation directe avec
leurs positions vis-a-vis de la source et de leurs longueurs respectives ; notons dans ce cas que
les coefficients de potentiels ne dépendent que de la géométrie.

Afin de compléter notre analyse, nous proposons de présenter en détails (par
composantes) les résultats que nous obtenons pour les trois configurations. En effet, divers
modeles pour I’analyse mathématique de I’impact d’une perturbation électromagnétique sur
un dispositif conducteur et filaire sont proposés dans la littérature [V.4]. Les composantes des
champs électrique et magnétique n’interviennent pas de la méme maniére d’un modele a un
autre. En figure V.6 nous avons les résultats en champs électrique et magnétique pour un

point situé au milieu du circuit et a 5 cm de hauteur.
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b. Champ magnétique
Figure V.6. Variation des composantes du champ ¢électromagnétique.
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IV.2. Effet de la disposition géométrique des composants du circuit
Cette application portera sur 1’effet de la position géométrique de la charge R dans la
boucle du circuit de puissance. La figure V.7 illustre trois positions respectives (1, 2 et 3) de

la charge R dans le cas de la géométrie la plus défavorable (boucle carrée) de point de vue

rayonnement ¢électromagnétique.

— |I=5cm —

Position 1

5 cm

Position 2 R

d=

ol

Position 3

Figure V.7. Boucle carrée avec différentes positions de la charge R.
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N
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Figure V.8. Tension aux bornes de la charge pour différentes positions de R.

La tension aux bornes de la charges (figure V.8) est pratiquement la méme en allure
générale ; quelques légeres différences apparaissent car il y a modification des instants de

réflexions et du retard qui sont fonction de la position de la charge.
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Figure V.9. Champ électrique pour différentes positions de R.
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Figure V.10. Champ magnétique pour différentes positions de R.

Ces résultats montrent bien que le champ magnétique (figure V.10) est pratiquement le
méme car les pistes non pas changées de longueurs et la boucle de rayonnement a gardée la
méme surface; par contre nous notons une nette différence au niveau du champ électrique
(figure V.9) dont la variation en zone proche est de natures ¢€lectrostatique et d’induction. La
position de la charge entraine une modification de la répartition de la densité de charge

¢lectrique sur les pistes.

V. Réduction du champ magnétique par boucles passives

En mati¢re d’émission électromagnétique, le champ magnétique est le plus redouté en
terme de pollution. Si, il est généralement facile de se protéger de I’induction ¢€lectrique, ce
n’est pas le cas pour I’induction magnétique dont la variation du flux conduit a des courants

induits dans les milieux conducteurs.
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V.1. Principe
La figure V.11 présente la configuration de base que nous utilisons pour la réduction du

champ magnétique par boucle passive [V.5].

S Boucle passive

. , v “conductrice de réduction
Boucle conductrice représentant /
le circuit électrique

Figure V.11. Schéma de principe de réduction du champ magnétique.

Tout conducteur parcouru par un courant s’entoure d’un flux magnétique. Lorsque ce
flux est variable et coupe d’autres conducteurs, il peut entrainer en ceux-ci une force
¢lectromotrice induite. On peut s’opposer a un champ H en lui présentant une spire en court-
circuit. C’est ce principe que nous utiliserons pour essayer de réduire I’effet de I’induction

magnétique d’un convertisseur de I’électronique de puissance.

V.2. Analyse en domaine fréquentielle

Dans une premiere étape nous calculons le champ magnétique émis par le circuit
¢lectrique réel du convertisseur, puis nous calculons en deuxiéme étape le champ magnétique
émis par I’ensemble formé par les deux boucles.

Le calcul du champ magnétique réduit passe par le calcul de la répartition du courant
dans le convertisseur et les courants induits dans les boucles passives de réduction en une
seule étape en utilisant le formalisme fréquentiel [V.6] basé sur la matrice [D].

Théoriquement, le degré de réduction dépend de I’amplitude et la phase du courant
induit dans la ou les boucles passives. Dans nos applications, nous analyserons :

- I’effet de la réduction par introduction d’une ou de plusieurs boucles passives de

réduction,
V.2.1. Réduction passive avec charge purement résistive

Dans cette premiere application, nous nous intéressons a la réduction du champ

magnétique en utilisant des boucles passives chargées résistivement.
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V.2.1.1. Réduction par une seule boucle

La figure V.12 présente le schéma électrique de base avec une simple boucle de

réduction et des charges purement résistives aux extrémités.
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o
8
~
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=
| |
11
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Boucle de réduction
Vs

h23

1.=20cm

Figure V.12. Schéma électrique du circuit avec la boucle de réduction.

Les parameétres électriques du circuit sont : Vi=1V, Ry=5Q, R=1kQ, C=5pF, f=
750 MHz.

L’évaluation du champ magnétique se fait dans le cas le plus défavorable du point de
vue rayonnement (zone proche), le point d’observation est situ¢ au centre du convertisseur et
a 10 cm de hauteur.

Les résultats en figure V.13 donnent la variation de la réduction en pourcentage du
champ magnétique pour différentes tailles (surfaces) des boucles ; pour chaque boucle passive

nous procédons a une variation des charges aux extrémités.

100 f : !

80

60

40

Réduction [%]

20

Résistance [Q2]

Figure V.13. Réduction du champ magnétique (en %) en fonction des charges aux deux

extrémités.
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Figure V.14. Zoom sur les faibles résistances.

En figure IV.15, nous proposons des résultats dans le cas ou I’extrémité gauche est en

court-circuit et I’extrémité droite porte une charge résistive variable.
100

80

60

40

Réduction [%]

20

0 20 40 60 80 100
Résistance [Q2]

Figure V.15. Réduction du champ magnétique (en %) en fonction de la charge a I’extrémité

droite (I’extrémité gauche en court circuit).

Nous remarquons en figure V.13 et figure V.15 que le degré de réduction dépend de la
surface des boucles passives et de la valeur des charges aux extrémités. Nous notons que la
taille de la boucle la plus importante ne conduit pas nécessairement a la meilleure réduction
pour les mémes charges aux extrémités (figure V.14).

La boucle passive de plus grande surface avec de trés faibles charges a ses deux
extrémités, conduit a une meilleure réduction (figure V.14).

Les boucles passives fermées sur des résistances trop importantes limitent
considérablement la réduction du champ magnétique (figure V.15). En effet, dans ce cas, les

courants induits dans la boucle sont réduits.

- 115 -



Chapitre V

Réduction du rayonnement électromagnétique

1
<
~

.

\
\
A

-
-
s

Courant [mA]
=)
o0

— Boucle en court circuit

- - - Boucle chargée (Rr =50 Q)
\/“\Ww
-1.6

0 1 2

~
[\S)

3 4 5
Temps [ns]

Figure V.16. Variation des courants induits en fonction des résistances

aux extrémités de la boucle passive.

V.2.1.2. Réduction par deux boucles

La figure V.17 présente le schéma ¢électrique du circuit de puissance avec deux boucles
de réduction passives.

v

T R, Rr R —
Boucles de réduction

__¢C

h,
i}
\ 4

|=20cm
Yy

—L=l6cm— >

A4

Figure V.17. Schéma ¢lectrique de base du circuit de puissance

avec deux boucles passives de réduction.

En figure V.18, nous avons la réduction en pourcentage pour deux boucles chargées
résistivement a leurs extrémiteés.
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Figure V.18. Effet du nombre de boucles sur la réduction.

La figure V.18 montre bien que la réduction est nettement améliorée en utilisant deux
boucles, ce qui est prévisible théoriquement. Nous constatons cependant que la réduction
commence a intervenir pour des charges résistives plus importantes dans le cas de la réduction

avec deux boucles passives.

V.3. Analyse en domaine temporel

V.3.1. Effet de la boucle passive en court-circuit
Nous proposons dans cette application la réduction du champ magnétique par une
boucle passive, disposée a I’intérieur du convertisseur. Le champ magnétique est calculé au
milieu du convertisseur et a 5 cm de hauteur, et cela pour les trois configurations illustrées en
figure V.19. Nous notons que la boucle de réduction est en court-circuit pour les trois
configurations.
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a. Boucle rectangulaire horizontale b. Boucle carrée ¢. Boucle rectangulaire verticale

Figure V.19. Différentes configurations géométriques du circuit de puissance

avec boucle de réduction passive.
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Figure V.20. Champ magnétique réduit pour différentes configurations.

35—
¥t

—=30F it
X, i P N S—
= 25 I‘;‘; e e
= ! — Configuration 1
:35 20 3;“.' - ---- Configuration 2
=15 FR YN A S Configuration 3
3
X 10
<
F

0

>0 1 2 3 4 5

Temps [ns]

Figure V.21. Taux de réduction du champ magnétique pour différentes configurations.

En figure V.21 nous présentons le taux de réduction introduit par la boucle passive.
Nous notons que I’influence de la boucle de réduction est bien plus importante sur la boucle
carrée (configuration 2). De ce résultat, nous pouvons déja affirmer que du point de vue CEM,

pour le méme périmétre, un circuit rectangulaire avec boucle passive de réduction est une

premicere solution.

V.3.2. Effet de la taille de la boucle passive sur la réduction
Dans cette application, nous nous intéressons a 1’effet de la taille (surface) de la boucle
de réduction passive (figure V.22); notons que la boucle de réduction est en court circuit. Le

point de calcul du champ électromagnétique est situé au milieu de convertisseur et a 5 cm de

hauteur.
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Nous réalisons nos calculs pour des valeurs de S = 4 mm, 10 mm et 16 mm
respectivement (figure V.22) pour le cas de la configuration la plus défavorable du point de
vue rayonnement électromagnétique (circuit carré).
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Figure V.22. Configuration du circuit de puissance avec boucle de réduction passive.
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Figure V.23. Champ magnétique réduit pour différentes tailles de la boucle passive.
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Figure V.24. Taux de réduction du champ magnétique pour différentes
tailles de la boucle passive.
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La figure V.24 montre clairement que la boucle passive qui conduit a la meilleure
réduction est celle dont la surface de rayonnement est la plus importante. Cette remarque
confirme notre observation en domaine fréquentiel (figure V.15), ou la boucle passive de plus
grande surface avec de trés faibles charges a ses deux extrémités, conduit & une meilleure

réduction (figures V.14 et V.15).

V.3.3. Effet du nombre des boucles passives sur la réduction
Nous proposons dans cette application de regarder 1’effet de 1’imbrication de plusieurs

boucles de réduction passives, telle que le montre la figure V.25.
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Figure V.25. Configuration d’un circuit de puissance avec deux boucles de réduction.
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Figure V.26. Champ magnétique réduit (effet du nombre des boucles passives).
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Figure V.27. Taux de réduction du champ magnétique.

Ce résultat (figure V.27), montre que plusieurs boucles passives ne permettent pas de

réduire continuellement et de fagcon notable le champ magnétique.

V.3.4. Effet des charges résistives aux extrémités de la boucle de réduction
Pour cette application, en considérant la configuration la plus défavorable du point de

vue rayonnement électromagnétique (circuit carré), nous nous intéressons a 1’effet des charges

aux deux extrémités de la boucle passive (figure V.28).
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Figure V.28. Schéma ¢lectrique du circuit de puissance avec boucle de réduction
chargée par des résistances a leurs extrémités.
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Figure V.29. Champ magnétique réduit pour différentes valeurs des charges
aux extrémités de la boucle passive.
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Figure V.30. Taux de réduction du champ magnétique pour différentes valeurs
des charges aux extrémités de la boucle passive.

De ces résultats (figure V.30), nous pouvons affirmer que la simple boucle de réduction
court-circuitée a ses deux extrémités constitue une premicre solution CEM. Pour la méme
boucle passive, la configuration ou ses deux extrémités sont en court-circuit conduit a des

courants induits d’amplitudes plus importantes.

Remarque :
I serait peut étre judicieux de regarder 1’effet du déphasage des courants induits en

prenant des charges R-C (I’amplitude et le déphasage des courants induits dépendent des
charges aux extrémités des boucles de réduction). Soit le convertisseur en figure V.31 (nous
gardons les mémes parameétres que ceux en figure V.12), les résultats en figure V.32 illustrent

I’effet des charges R-C introduites dans la boucle de réduction.
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Figure V.31. Schéma électrique de base du circuit de puissance avec boucle de réduction.
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Figure V.32. Effet des charges R-C sur la réduction.

Dans cette application, nous avons utilisé une capacité qui varie entre C = 1 pF et 100
pF. La figure V.32 montre I’effet des charges R-C, placées aux extrémités des boucles
passives, sur la réduction. Il serait intéressant de pouvoir étendre cette stratégie a une analyse

en domaine temporel.
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Conclusion

Nous avons constaté que les deux approches (disposition géométrique et réduction par
boucles passives) conduisent a une réduction du champ magnétique.

La premicre, par disposition géométrique, ne nécessite aucun supplément matériel mais
demande une analyse préalable qui risque d’étre laborieuse et parfois infructueuse.

La deuxieéme approche, nécessite par contre un supplément matériel simplement
réalisable, permet une réduction appréciable de 1’émission magnétique et pourrait constituer
une solution CEM pour réduire 1’auto-pollution des circuits de commande.

Les concepteurs des circuits de 1’électronique de puissance, doivent a notre avis
s’investir sur la voie qui consiste a combiner les deux stratégies pour une amélioration de la

CEM de leurs dispositifs.
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Conclusion Générale

Comme tout systeme physique en activité, les appareils électriques et électroniques
interagissent avec leur environnement. Ils présentent une certaine sensibilité aux phénomenes
qui les concernent, et les perturbent a leur tour. L’utilisation croissante des appareils
¢lectriques et électroniques, et 1'usage de plus en plus répandu de systémes de traitement
d’information utilisant des signaux de faible énergie, et de ce fait sensibles aux perturbations,
a rendu nécessaire une approche nouvelle de cette problématique. Celle-ci est fondée sur les
bases suivantes :

- Les ressources technologiques nécessaires aux différentes activités humaines (activités
¢économiques au sens large) doivent pouvoir fonctionner simultanément, dans de bonnes
conditions de sécurité et de confort.

- L’objectif fondamental ne peut étre atteint sans que des dispositifs techniques ne soient mis
en oeuvre, tant pour limiter la géne que provoque 1’usage d’un appareil ou d’une installation,
que pour protéger chaque appareil des effets néfastes des autres. Ces dispositifs présentent un
colit supplémentaire pour les produits, et donc une pénalité sur le plan commercial. Il était
donc nécessaire d’instaurer un régime équitable en adoptant des mesures contraignantes qui
s’appliquent a tous.

Ces derniéres années, nous assistons a une diffusion rapide et diversifiée des
équipements intégrant de I’¢électronique de puissance, tant dans le domaine professionnel et
militaire (variation de vitesse, chauffage, controle de 1’énergie) que « grand public »
(domestique, automobile, ordinateurs, etc.).

L’¢lectronique de puissance utilise les semi-conducteurs de puissance en mode
interrupteur. Ce fonctionnement confére au convertisseur un rendement trés élevé ; par contre,
il donne lieu a de nombreuses perturbations électromagnétiques dues essentiellement aux
commutations rapides des semi-conducteurs. Les perturbations se propagent vers la source
d’alimentation du convertisseur et vers la charge qu’il alimente et une partie de cette énergie
est rayonnee.

Vu le réle que tiennent ces dispositifs, surtout en tant qu’équipements électriques
embarqués de contrdle et commande, les normes d’émissivité ont été rendues progressivement
plus sévéres. Ces contraintes ont amené les industriels des dispositifs de 1’électronique de
puissance a envisager ces aspects dés la conception de leurs équipements. Puis, 1’intérét a
semblé quelque peu s’émousser, car des solutions essentiellement basées sur un renforcement
des fonctions de filtrage et de blindage ont été adoptées. Il est apparu plus simple de filtrer
globalement que de concevoir selon des critéres minimisant les perturbations
¢lectromagnétiques.
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Ce type de solution a toutefois dégradé la compacité et le cofit des systeémes. Cependant,
comme dans bien d’autres domaines, I’'intérét de pouvoir simuler le comportement d’un
convertisseur en terme de CEM a toujours été tres fort. De nos jours, 1’intérét pour la CEM est
a nouveau d’actualité. En effet, de nombreux convertisseurs commutent directement sur le
réseau (absorbeur sinusoidal, convertisseurs pour éclairage, etc.). Le respect des normes
requiert alors des filtres plus complexes, donc volumineux et coliteux. La conception intégrant
les criteres CEM s’affirme d’autant plus nécessaire. Notre travail de these de doctorat nous le
situons a ce niveau et nous le consacrons a la modélisation du phénoméne de rayonnement
¢lectromagnétique de ces dispositifs avec 1’objectif de proposer des modeles mathématiques
simplifiés et adaptés a la nature du probléme traité.

Avec le développement des calculateurs et des techniques numériques, la modélisation
du probléme de rayonnement ¢électromagnétique d’une antenne (1D, 2D et 3D) en domaine
fréquentiel est maitrisée depuis pratiquement une vingtaine d’années ; pour les spécialistes du
rayonnement électromagnétique, 1’¢élargissement du formalisme des antennes (résolution
d’une équation intégrale par la méthode numérique dite des moments) a des dispositifs tel que
les dispositifs de I’¢électronique de puissance a été réalisé sans grandes difficultés. En effet,
dans ces dispositifs les pistes (ou les bus bars) sont les principales responsables de 1’émission
¢lectromagnétique ; leurs natures géométriques permettent une modélisation aisée en régime
fréquentiel par le formalisme des antennes. Afin de simuler 1’émission électromagnétique des
dispositifs de I’électronique de puissance quelques logiciels (FEKO, NEC....) sont dé¢ja
commercialisé et permettent une analyse uniquement en domaine fréquentiel.

Plus récemment ’approche temporelle qui consiste en la résolution des équations de
Maxwell par la technique numérique dite FDTD a été appliquée pour la modélisation de
I’émission ¢électromagnétique des dispositifs de 1’¢lectronique de puissance. Cette approche
est réalisée avec prise en compte de frontiéres ouvertes.

Le formalisme des antennes bien que trés rigoureux, reste de mise en ceuvre délicate,
trés prohibitif en temps de calcul et surtout dédié¢ a une analyse en domaine fréquentiel, ce qui
ne permet pas de tenir compte du fonctionnement réel des interrupteurs. La résolution des
équations de Maxwell par FDTD est par contre mieux adaptée a une analyse temporelle, car
elle permet la prise en compte des non linéarités. Ses résultats restent tributaires d’un choix
convenable des pas de discrétisations aussi bien spatiale que temporelle, de la limite des
frontiéres ouvertes ainsi que des conditions imposées sur ces dernicres.

Dans notre travail nous avons essayé¢ une autre voie qui est de type analytique en

domaine fréquentiel et numérique-analytique en domaine temporel.
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En domaine fréquentiel, nous pouvons affirmer que notre proposition conduit a des
résultats trés concordant avec le formalisme des antennes ; le formalisme de Schelkunoff
associ¢ a celui des dipdles Hertziens en domaine fréquentiel nous ont bien permis de calculer
le champ ¢lectromagnétique émis en haute fréquence par les pistes d’un dispositif de
I’¢lectronique de puissance. En domaine temporel, nous avons confrontés les deux approches
(résolution des équations de Maxwell par FDTD et calcul du champ électromagnétique par la
méthode des dipdles) et nous avons bien constater une excellente concordance des résultats
ainsi obtenus ; nous pouvons affirmer que I’approche de calcul de la répartition des courants
par la théorie des lignes couplées conduit a des résultats plus en adéquation avec la mesure du
point de vue forme car ne perdant pas de vue que le champ électromagnétique est une image
du courant.

Pour la réduction du champ magnétique, qui est généralement responsable des
perturbations par induction, nous avons test¢ deux approches. La premiére, classique,
consiste a trouver la disposition géométrique optimale des composants qui conduit a un
champ minimale. La deuxiéme que nous proposons, utilisant le principe de Lenz qui dit que
les courants induits s’opposent a [’effet qui leurs donnent naissances, consiste en
I’introduction d’une boucle conductrice et passive conduit a des résultats forts intéressants.
Cette deuxieéme voie, sans pratiquement aucune incidence en terme de cofit, est envisageable
si I’encombrement le permet bien sir. Les concepteurs des circuits de I’¢lectronique de
puissance, doivent a notre avis s’investir sur la voie qui consiste a combiner les deux
stratégies pour une amélioration de la CEM de leurs dispositifs.

Actuellement, le concepteur d’un convertisseur statique est soumis au dilemme
perturbations-pertes : la minimisation des pertes par commutation conduit a faire commuter
les interrupteurs trés rapidement, mais cela accroit les dv/dt et di/dt, donc les perturbations
¢lectromagnétiques. Il en résulte que, si le volume du dissipateur diminue, celui des filtres
augmente. En perspective de ce travail, il serait intéressant de s’intéresser au compromis
optimal en terme de volume du systeme qui doit intégrer la technologie des semi-conducteurs
et des composants passifs ainsi que d’autres parametres qui influent sur ce compromis,

comme par exemple la fréquence de découpage.
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I.1. Schéma des différences finies
La technique numérique des différences finies est utilisée pour la résolution des
équations différentielles. Elle consiste a approximer des dérivées par des différences finies

[V.3]. En considérant une fonction f(x) comme la montre la figure Al.1,

fx) 4

»

B

»
>

Xo-Ax X0 XotAx X

Figure A1.1. Illustration de la dérivée de f(x) par des différences finies.

nous pouvons approximer la dérivée de f(x) en utilisant la tangente de 1’arc PB au point P par

une différence finie avant (forward-difference) exprimée comme suit :

£(x,) = £l +ixx)_f(x°) (ALD)

Ou par la tangente de I’arc AP, en utilisant une différence finie arriére (Backward-

difference) exprimée comme suit :

f'(x, )= f(x‘))_i(;‘)_m) (A12)

En utilisant une différence finie centrée (central-difference), on peut aussi approximer la
dérivée de f(x) par la tangente de I’arc AB au point P qui s’exprime comme suit :

() f(x, + Ax) - f(x, — Ax)

f = Al3
Xo 2 Ax ( )
De la méme maniére on peut aussi donner une approximation de la deuxieme dérivée de
f(x) :
F ()= f'(x, + Ax/2)—f'(x, — Ax/2)
Ax
Ei[f(xo+Ax)_f(x0)_f(x0)_f(x0_m)} (A14)
Ax Ax Ax
N f(x0 +Ax)—2f(xo)+ f(xo —Ax)
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Une approximation plus générale est basée sur 1’utilisation de développement en séries

de Taylor [11.2].

2 3

f(x, +Ax)= f(xo)+Axf'(x0)+%f"(xo)+%fw(xo)+... (A1.5)
flx, —Ax):f(xo)—Axf'(x0)+Ax7'2f"(x0)—AXT'}f"'(xO)+... (AL6)

A partir de ces deux expressions, les dérivées d’une fonction quelconque f(x) peuvent

étre approximées comme suit :

£ (x,)= £l + Ax;;xf(x‘) ~ &), o(Ax) (AL7)
(x,)= 100 +Ax)_2ii"2°)+f(x° =), o(avy (AL8)

Ou:

O(Ax)* : représente le terme d’erreur d’approximation.

Nous remarquons que la premicre et la deuxieéme dérivée de f(x), données par les
expressions (Al.7) et (A1.8) respectivement, sont approximée avec un terme erreur du
deuxiéme ordre. En pratique, une approximation plus exacte peut étre obtenue en prenant les
termes d’ordre supérieur dans le développement de Taylor. Malheureusement, la mise en
ouvre de cette solution est délicate, pour cette raison, le développement de Taylor est tronqué
au deuxiéme ordre.

En appliquant la méthode des différences finies pour déterminer la solution d’une
fonction f(x, ) a deux variables indépendant x et ¢, nous opérons une discrétisation du plan
défini par x et ¢ a des rectangles de cotes Ax et Af respectivement. La figure A1.2 illustre le

schéma de discrétisation.

[ A
Al 1 gl
0% S N SN S SR S
/ L i L,
IR S N B
IAx iAx X

Figure A1.2. Schéma de discrétisation pour deux variables indépendants x et t.

En utilisant ce schéma de discrétisation, nous pouvons obtenir les dérivées par rapport a

X et a t respectivement :
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of (x,2) _ f(i+1,j)—f(i—1,/)
ox 2Ax

of (x,2) _ £, j+1)—1£(i,j—1)
ot 2At

0*f(x,t)  £i+1,/)=2f(, j)+f(i-1,)
oxt Ax?

0°f(x,) _ £(i,j +1)=2f(, j)+ (i, 1)
o At*
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I. Formalisme des antennes
Dans ce paragraphe, nous donnons un bref apercu sur 1’équation intégro-différentielle
pour une antenne filiforme et sa résolution par la méthode des moments. Soit une antenne

cylindrique de rayon a et de longueur ¢ (figure A2.1) située dans 1’espace libre (air).

<
1
1
/
[ J
-0

~

2 ---

Figure A2.1. Illustration d’une antenne filiforme en espace libre.

En considérant 1’approximation des fils minces, le courant & une seule direction de
propagation, la composante E. du champ électrique est donné en fonction de potentiel vecteur

magnétique A4, et du potentiel scalaire V par I’expression (A2.1):

E. =—jod - (A2.1)
0z

En utilisant la jauge de Lorentz [V.9], ’expression de la composante E, s’écrit sous la
forme (A2.2):

: 1 0
Ez =— ] 1+FF Az (A22)

V4

avec : k:2_7r

Pour cette antenne (figure A2.1), le potentiel vecteur magnétique est donné [V.9] par

I’expression suivante (A2.3):
072
A, =p [1(2')-G(z,2)dz' (A2.3)
—0/2
avec :
G(z,2’) : la fonction de Green dans I’espace libre.
G(z,2')= expljkr) (A2.4)
4
r : le rayon d’observation.

En remplagant le potentiel vecteur par son expression (A2.3), ’expression du champ

¢lectrique devient comme suit (A2.5):
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E =—jou (1+——J TI (A2.5)

/2
La résolution de cette équation intégro-différentielle n’est pas aisée, car elle nécessite
I’évaluation de la deuxieme dérivée spatiale de l’intégrale. Pour cette raison, deux
arrangements de cette équation sont proposés ; Hallen [V.7] propose une équation en potentiel
vecteur magnétique et Pocklington [V.7] une écriture en champ ¢€lectrique. La résolution de
I’une de ces deux équations nous permet le calcul de la distribution des courant le long de

I’antenne et en conséquence de déduire le champ électromagnétique.

Remarque : En présence d’une interface (exemple : sol/air), la fonction de Green doit étre

corrigée [V.7].

I.1. Equation intégro-différentielle de Hallen

Hallen propose d’écrire 1’équation (A2.5) sous la forme [V.7]:

(kz +%ZJF(Z) =k°8(z) et —Yh<z<ly) (A2.6)

Zz
avece:
/2
= [1(z)-G(z,2')dz' (A2.7)
—(/2
S(z)=—-£: (A2.8)
Jjou

L’expression (A2.6) représente une équation différentielle de deuxiéme ordre, sa
solution générale est la somme de deux termes (la solution homogene et la solution
particuliere).

L’avantage majeur de 1’équation intégro-différentielle da Hallen est la convergence de
la solution, tandis que son inconvénient le plus retenu est le travail supplémentaire pour la

détermination des constantes d’intégration de la solution homogéne [V.7].

I.2. Equation intégro-différentielle de Pocklington
En introduisant le noyau (opérateur entre parenthéses de 1’équation (A2.5)) a I’intérieur
de I’intégrale, nous obtenons 1’équation intégro-différentielle de Pocklington (A2.9) :
/2 632
[1(z (kz +—jG(z,z')dz': joe E, (A2.9)
—0/2
avec :
E. : représente la source d’excitation
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La résolution de cette équation par une méthode numérique appropri€ée nous permet de

déterminer la distribution du courant le long de I’antenne.

I.3. résolution numérique de I’équation intégro-différentielle

Dans ce paragraphe, nous décrivons succinctement la résolution de 1’équation intégro-
différentielle définie précédemment (A2.9); la technique utilisée classiquement pour ce type
d’équation est la méthode des moments, qui permet de transformer cette derniére en un
systeme d’équations linéaires. La distribution du courant le long de 1’antenne représentant
I’inconnue du systéme et approximée par un ensemble de fonctions de bases u(z) et de

coefficients d’amplitudes inconnues 7, comme suit :
N
1(z)=>1Tu,z) (A2.10)
n=1

avec :
N : le nombre des fonctions de bases

I, : ceefficient inconnu (représente le courant sur le segment n).

Les fonctions de bases sont linéairement indépendantes, elles se divisent en deux

grandes familles:

1. les fonctions continues : sont définies sur tout le domaine de I’inconnue (— % <z< % ),

les exemples couramment utilisés sont [V.8] :

a. Fonction de Fourier

u,(z)=cos(n — 1)% (A2.11)
b. Fonction de Chebychev

u,(z)=T,,,(v) (A2.12)
c. Fonction de Mauclaurin

u,(z)=v"" (A2.13)
d. Fonction de Legendre

u,(z)= P, () (A2.14)
e. Fonction de Hermite

u,(z)=H,,,(v) (A2.15)

avec: v=2z//
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2. les fonctions discontinues: sont définies seulement sur une subdivision du domaine de
discrétisation, les exemples communément utilisés sont [V.8] :

a. Fonction impulsionnelle

Lz, <2<z,
u,(z)= {0, ailleurs (A2.16)

b. Fonction triangulaire

A=zl
un (Z) = A > “n-1 n+l (A217)
0, ailleurs

c. Fonction sinusoidale

sin k(z —|z -z, )
u,(z)= Sin kA 12y SZ<Zyy (A2.18)
0, ailleurs

avec : A:%\I

Nous notons que [’utilisation des fonctions continues est limitée du fait qu’elles

nécessitent des connaissances préalables de comportement de la fonction inconnue. Les
fonctions discontinues sont les plus utilis€ées pour leurs simplicités de mise en ceuvre. Pour
cette raison, nous exposons dans le paragraphe suivant un apercu sur la résolution de
I’équation intégro-différentielle de Pocklington en utilisant des fonctions de base
discontinues.

En remplagant le courant par son approximation (A2.10), dans I’équation de

Pocklington (A2.9), nous obtenons :

/2
I ilnun(z')-K(zm,z')dz'EEZ(Zm) (A2.19)
—¢/2n=1
avec :
1 (., 0
K(z,,z)=— (k + 2jc;(zm,z') (A2.20)
jos 0z

le noyau pour z = z,, sur le segment m du dipdle ou I’équation intégro-différentielle est forcée.

L’équation (A2.19) peut s’écrire alors comme suit :

N

X1, [K(z,.2')u,(2)d'= E.(z,) (A2.21)

n=1 Az,

Pour déterminer la distribution du courant en chaque point n (n = 1, 2, ..., N), nous

devons écrire N équations (intégration par la méthode de Galerkin) a partir de 1’expression

(A2.21). Ces équations peuvent étre déduites en multipliant cette derniere (A2.21) par les
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fonctions poids w, (n =1, 2, ..., N), et nous effectuons I’intégrale sur la longueur du dipole,

ce qui nous permet de construire le systéeme d’équation suivant :

avee ©

<a)17g1> <a)l’gN> I, <a)1’Ezl>
<a72§g1> <a>2,:gN> 1:2 _ <a)2’E22> (A2.22)

<0)Nag1> <a)N’gN> Iy <a)N’EzN>

z, =(0,.8,,) (A2.23)

V,={(w,.E.) (A2.24)

g, = [K(z,.20u,(z)dz (A2.25)
szn

Par analogie avec les lois de 1’¢lectricité (loi d’Ohm) ce systéme d’équations peut étre

écrit sous la forme :

avee ©

[z]1]=17] (A2.26)

[Z] : la matrice d’impédance généralisée
[7] : le vecteur des courants qui représente I’inconnu du systéme
[V] : le vecteur des tensions

Dans la pratique, le choix des fonctions poids n’est pas facile ; Galerkin a montré qu’il

est possible de choisir des fonctions poids égales aux fonctions de bases [V.8], ce qui conduit

a un systeme matriciel carré. Le choix des fonctions poids égales a des impulsions de Dirac

est connu sous le nom de la méthode de colocation ou point matching method [V.8] et permet

une nette simplification de la résolution de cette derniere.
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