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Résumé

La réduction des émissions polluantes est un élément clé pour le futur du transport
automobile. Pour cela, des systemes électriques peuvent étre utilisés en complément du
moteur a combustion interne afin de rendre les véhicules hybrides. La solution étudiée est
le systeme alternateur, qui peut devenir réversible grace a de nouvelles structures d’élec-
tronique de puissance. Dans ce contexte, les travaux de these portent sur la compatibilité
électromagnétique permettant de garantir I'intégration de ces systemes dans ’environ-
nement électrique complexe du véhicule.

Lobjectif des travaux est de développer des outils de modélisation prédictifs permet-
tant de déterminer les niveaux de perturbations électromagnétiques générés par les sys-
temes d’électronique de puissance. Ces modeéles permettent de décrire les sources de per-
turbations et les mécanismes de couplages a I'origine des émissions conduites. Cela per-
met d’'étudier puis de proposer des solutions afin de respecter les contraintes normatives
de compatibilité électromagnétique.

Les travaux réalisés portent sur le développement d’outils et de méthodes pour la mo-
délisation des couplages parasites, la caractérisation des composants actifs et passifs ainsi
que la prise en compte de la chaine d’acquisition. Les modeles obtenus sont ensuite ap-
pliqués a la simulation des émissions conduites d'un alternateur automobile. Afin de ré-
duire les durées de simulation, nous avons travaillé sur des simulations dans le domaine
fréquentiel avec la méthode MTES (Multi-Topology Equivalent Sources) développée au
L2EP. Lobjectif est d’améliorer la représentativité des sources de perturbations et des im-
pédances des convertisseurs statiques de types hacheurs et onduleurs.

Mots clés : CEM, Electronique de puissance, Modéle haute fréquence
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Abstract

The reduction of polluting emissions is a key element for the future of automobile
transport. For that purpose, electrical systems can be used in addition to the internal
combustion engine to make vehicles hybrid. The solution studied is the alternator sys-
tem, which can become reversible thanks to new structures of power electronics. In this
context, the thesis work focuses on electromagnetic compatibility to ensure the integra-
tion of these systems in the complex electrical environment of the vehicle.

The objective of this work is to develop predictive modeling tools to determine the
levels of electromagnetic disturbances generated by power electronic systems. These mo-
dels make it possible to describe the sources of disturbances and the coupling mecha-
nisms underlying the overall conducted emissions. This makes it possible to study and
then propose solutions in order to comply with the normative constraints of electroma-
gnetic compatibility.

The work carried out relates to the development of tools and methods for the mo-
deling of parasitic couplings, the characterization of active and passive components as
well as the inclusion of the acquisition chain properties. The models are then applied to
the simulation of conducted emissions from an automotive alternator. In order to reduce
the simulation times, we worked on simulations in the frequency domain with the MTES
(Multi-Topology Equivalent Sources) method which is developed at L2EP. The objective is
to improve the representativeness of the sources of disturbances and the impedances of
static converters such as DC to DC and inverters.

Keywords : EMC, Power electronics, High frequency model



Abstract




Introduction générale

Lapparition et le développement de I'automobile, a la fin du XIX®, ont été motivés par
la sur-utilisation de la traction équestre dans les villes [10]. En effet, le nombre de chevaux
évolue par exemple de 100 000 a2 300 000 en quelques années a Londres. Cela a notamment
engendré des difficultés pour la gestion des déchets générés menant a la propagation de
maladies. Les villes ont donc commencé a réglementer 'utilisation des chevaux en créant
des péages, ce qui a laissé la place au développement de I'automobile.

Nous pouvons faire I’analogie avec la situation actuelle du XXI¢. Lutilisation des au-
tomobiles a apporté confort et liberté mais les niveaux de pollution émis ainsi que les
contraintes liées aux embouteillages dans les grandes villes nous menent a imaginer la
mobilité du futur. Les deux principaux axes d’'innovation dans 'automobile sont donc la
réduction des émissions polluantes et le développement des véhicules autonomes.

La problématique traitée dans ces travaux de thése s’articule directement autour de ce
premier axe. En effet, 'hybridation des véhicules est rendue possible grace a I'utilisation
de systemes électriques pour la traction du véhicule en complément du moteur tradition-
nel. En fonctionnement normal, I'énergie électrique est stockée dans une batterie grace
a la conversion d’une partie de I’énergie mécanique du moteur traditionnel en énergie
électrique. Puis en cas d’accélération, le systeme de motorisation électrique permet de
générer un couple mécanique pour participer a la traction du véhicule. Ce systeme de
traction hybride permet de réduire les émissions de gaz a effet de serre générées par le
véhicule.

De plus, les véhicules modernes embarquent de plus en plus de systemes électro-
niques ce qui pose le probleme de la compatibilité de fonctionnement entre les systémes.
L'étude de la Compatibilité ElectroMagnétique (CEM) de chaque sous-ensemble est né-
cessaire pour assurer le fonctionnement global du véhicule. Ceci est d’autant plus impor-
tant lorsque nous souhaitons un fonctionnement fiable et plus autonome du véhicule.

Le sujet de cette thése porte sur la modélisation du comportement CEM des systemes
d’électrification automobile. Dans le domaine de la CEM, la modélisation des systemes
en haute fréquence permet d’évaluer les performances des produits ainsi que les risques
liés au développement de nouveaux systemes. Lapproche par modélisation permet alors
de réduire les cotits de développement en permettant de limiter les erreurs de conception
et d’étudier des solutions simples et fiables.

Dans le chapitre 1, le contexte du domaine automobile est introduit ainsi que les
contraintes de CEM. Afin de répondre a ces contraintes, nous présenterons les méthodes
permettant de modéliser les systémes embarqués. Ces modeles visent a simuler les com-



Introduction générale

portements électromagnétiques hautes fréquences afin de concevoir les solutions appro-
priées.

Afin de simuler le comportement en haute fréquence d'un systéme électrique, il est
nécessaire de caractériser puis modéliser I'ensemble de ces composants. Dans le cha-
pitre 2, nous développerons des méthodes permettant de réaliser ces opérations en par-
ticulier pour les systemes d’électronique de puissance. Pour les composants passifs, nous
proposerons 'amélioration d'une méthode de caractérisation basée sur 'utilisation de
pinces de courant. Nous détaillerons ensuite une approche permettant de générer des
modeles de type circuit a partir de la réponse fréquentielle d'une impédance. Les com-
portements hautes fréquences des conducteurs ne pouvant pas étre considérés comme
parfaits, une approche pour la modélisation des couplages inductifs dans les systémes
d’électronique de puissance sera présentée. Finalement, nous terminerons ce chapitre
avec les moyens de caractérisation et de modélisation des capacités interélectrodes dans
les composants semi-conducteurs.

Lensemble de ces développements est appliqué a un systeme alternateur automobile
12V dans le chapitre 3. Afin de vérifier le respect des contraintes CEM, il est nécessaire
de reproduire par simulation le spectre d’émissions conduites généré par ce systeme.
Pour cela un modele de type circuit électrique est proposé. Cependant, nous verrons que
la chaine d’acquisition utilisée pour la mesure des émissions influe directement sur le
spectre. Un modele permettant de reproduire le comportement du récepteur de mesure
est donc développé afin de tenir compte de I'influence de la chaine d’acquisition.

Dans le chapitre 4, des méthodes de modélisation fréquentielle sont présentées. En ef-
fet, dans une démarche de conception, il est important d’avoir des modeles qui puissent
étre évalués rapidement afin de réaliser de nombreuses itérations pour définir la concep-
tion optimale. La modélisation dans le domaine fréquentiel permet de réduire significa-
tivement la durée de simulation. L'objectif de ce chapitre sera d’améliorer la représenta-
tivité du modele des sources de perturbations dans le domaine fréquentiel.

Finalement, nous présenterons les conclusions et les perspectives de cette étude et les
apports pour la modélisation en haute fréquence de I'électronique de puissance en vue
de la simulation des émissions CEM.
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CHAPITRE 1. CONTEXTE ET ETAT DE LUART

1.1 Contexte du domaine automobile

Linnovation dans le domaine automobile est guidée par deux principales théma-
tiques. D’une part le développement de solutions permettant de réduire les émissions de
gaz a effet de serre des véhicules. Et d’autre part, les solutions intuitives pour améliorer
I’expérience de conduite via des véhicules de plus en plus autonomes et communicants.

La problématique traitée dans le cadre de cette thése s’articule directement autour de
ce premier theme en s’'intéressant principalement aux aspects de CEM. En effet, nous étu-
dions iciles systeémes d’électrification des véhicules. A partir du fonctionnement classique
de la génération d’électricité pour le réseau de bord d'un véhicule, nous nous intéresse-
rons aux nouvelles architectures hybrides basses tensions.

Nous revenons a présent sur I’évolution croissante de la demande d’énergie électrique
dans les véhicules.

1.1.1 Systemes embarqués dans les véhicules

Les besoins en énergie électrique a bord des véhicules automobiles ont sans cesse
augmenté au cours des dernieres décennies. La figure 1.1 permet d’illustrer I’évolution de
la demande en courant pour les véhicules thermiques conventionnels. Les équipements
embarqués ont des profils de fonctionnement variés pouvant étre caractérisés par un ré-
gime continu, prolongé ou intermittent.

250

200 —

150 —

100 —

Demande en courant (A)

50 —

0 | | | |
1900 1920 1940 1960 1980 2000 2020

Année

FIGURE 1.1 - Evolution de la demande en courant [1]

Le niveau de tension du réseau automobile est de 12V. Ce réseau est alimenté par
deux sources d’énergie complémentaires qui sont la batterie et I'alternateur. La batterie
alimente les équipements lorsque le Moteur a Combustion Interne (MCI) est a I'arrét et
permet de fournir I’énergie nécessaire au démarrage du MCI. Lorsque le véhicule est en
fonctionnement, I'alternateur fournit I'énergie nécessaire a la recharge de la batterie et
aux différents consommateurs électriques. La figure 1.2 permet d’identifier ces éléments
dans la structure du réseau.

La demande en courant étant de plus en plus importante, I’alimentation 12V atteint
ses limites et tend a étre complétée par un réseau 48V [11]. Cette configuration permet
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Vers charges

N

Batterie 12V

Alternateur ,

FIGURE 1.2 - Structure simplifiée d'un réseau électrique automobile

d’introduire de nouveaux systemes tels que les turbo-compresseurs électriques. De plus,
comme nous le verrons dans la section 1.1.2, le réseau 48V peut étre composé d’'une
chaine de conversion réversible permettant de rendre hybride ou totalement électrique
le groupe motopropulseur.

I est nécessaire de revenir sur le concept de la chaine de conversion d’énergie, en
particulier dans le domaine automobile. Nous reviendrons ensuite sur le cas particulier
de I'alternateur et de son évolution récente pour I'électrification des véhicules.

1.1.1.a Chaine de conversion d’énergie

Une chaine de conversion permet de convertir I'énergie électrique en énergie méca-
nique, de maniere réversible ou unidirectionnelle. La figure 1.3 montre la structure géné-
rale de ce type de systéme. La consigne est imposée par un calculateur et transmise via le
réseau de communication. Dans 'automobile, les communications sont réalisées princi-
palement via un réseau LIN ou CAN. L'énergie électrique est adaptée par le convertisseur
statique de type hacheur ou onduleur en fonction du type de machine électrique.

Réseau de Controle [® -~~~ ~~~~-=~====-~ !
L. .- - — |
communication Commande |q- -, |
| |
‘ | |
| |
Réseau Convertisseur A Machine é Charge
> . ‘ . , .
de bord électronique U électrique mécanique

FIGURE 1.3 - Structure d’'une chaine de conversion dans I’automobile

Cette structure de systeme est fréquente dans I’automobile. Il peut s’agir par exemple
de la régulation d’'une vanne permettant de gérer les flux d’admission, d’échappement ou
de chaleur. L'objectif est alors d’augmenter le rendement du groupe motopropulseur du
véhicule et d’assurer une conformité aux normes de plus en plus séveres sur les émissions
de polluants [12]. Nous revenons a présent sur les systemes de type alternateur ainsi que
leurs évolutions récentes. Ce sont des chaines d’actionnement qui grace a une électro-
nique de puissance réversible permettent de rendre hybride le groupe motopropulseur.

1.1.1.b Systeme alternateur automobile

Lalternateur est installé sur le bloc moteur comme le montre la figure 1.4a. Le rotor de
I'alternateur est entrainé par le vilebrequin du MCI grace a une transmission mécanique

10



CHAPITRE 1. CONTEXTE ET ETAT DE LUART

par courroie a profil trapézoidal.

Redresseur

Machine synchrone Régulateur

Alternateur

(@) (b)

FIGURE 1.4 - Intégration et composition d'un alternateur automobile

La figure 1.4b illustre la composition électrique d'un alternateur :

— la machine synchrone a rotor bobiné convertit une partie de la puissance du MCI
en puissance électrique;

— le redresseur a diodes adapte 1'énergie alternative triphasée vers le réseau de bord
continu;

— lerégulateur assure la stabilité de la tension du réseau de bord en pilotant le courant
d’excitation de la machine.

Les composants de ces sous-systemes ont constamment évolué afin d’augmenter le
rendement global de I'alternateur. Pour le redresseur, des diodes de plus en plus perfor-
mantes ont été utilisées. Leurs commutations rapides tendent a augmenter les perturba-
tions électromagnétiques (PEM) émises en haute fréquence qu'’il est nécessaire de limiter
afin de respecter les normes de CEM. Pour cela, nous proposerons des outils de modélisa-
tion permettant la simulation en haute fréquence de ces composants. Nous reviendrons
dans le chapitre 3 sur la modélisation globale des émissions électromagnétiques d'un sys-
teme alternateur.

Dans les nouvelles générations de produits, des Transistor a effet de champ a grille
métal-oxyde (MOSFET) sont utilisés pour réaliser une conversion électrique bidirection-
nelle en courant afin d’hybrider le stockage d’énergie avec une batterie électrique. Nous
décrivons maintenant ces nouvelles technologies et leurs intéréts dans le fonctionnement
du véhicule.

1.1.2 Hybridation du groupe motopropulseur

Dans le domaine automobile, les niveaux d’émissions de gaz a effet de serre sont de
plus en plus séveres [12]. Cette tendance est clairement illustrée par la figure 1.5. Une des
solutions pouvant étre mise en ceuvre est d’hybrider le MCI avec une source d’énergie
électrique. Des systemes hautes tensions peuvent étre mis en place mais leur intégration

11
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remet en cause une grande partie de la conception du véhicule notamment pour respec-
ter les contraintes de sécurité. Des solutions basses tensions, < 60V, sont donc dévelop-

pées.
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FIGURE 1.5 — Historiques et objectifs d’émissions CO, [2]

1.1.2.a Architectures hybrides en basse tension

Fuel consumption (/100 km gasoline equivalent)

Les solutions d’hybridation basses tensions utilisent une tension inférieure a 60V, la
valeur choisie est typiquement 48V, comme l'illustre la figure 1.6. Ces systémes peuvent

étre intégrés aux véhicules de la maniére suivante :

Systeme PO : connexion par courroie au MCI;

Systeme P1 : intégration sur I'axe du vilebrequin du MCI;
Systeme P2 : intégration entre la boite de vitesse et |’embrayage;
Systeme P3 : connexion dans la boite de vitesse;

Systeme P4 : intégration au train arriere ou a chaque roue;

Pour les systemes P2 a P4, le véhicule peut fonctionner en mode zéro-émission avec
une déconnexion du MCI via '’embrayage, cela permet d’accroitre la réduction des émis-
sions de gaz a effet de serre. Cependant, intégrer ces systemes dans le train de propulsion
est couteux car cela nécessite de modifier la conception mécanique du véhicule. Nous

nous intéressons aux systemes de type PO qui remplacent directement I’alternateur.
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FIGURE 1.6 — Architectures hybrides basse tension

iStARS (12V)

version 1 version 2

Intégration de
I’électronique
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Augmentation du
niveau de tension

FIGURE 1.7 — Evolution des produits de type PO chez Valeo

1.1.2.b Alterno-démarreur

Lalterno-démarreur ou Belt Starter Generator (BSG) est un systeme de type PO. Il est
particulierement intéressant car il ne nécessite pas de modification du train de propul-
sion. La réduction d’émissions polluantes est possible grace aux fonctions suivantes :

— la récupération d’énergie au freinage réalisée lors des phases de décélération afin
de stocker I'énergie sous forme électrique dans la batterie;

— la fonction start and stop permettant ’arrét du MCI lorsque le véhicule est a I'arrét
ou en roue libre;

— l'assistance de couple réalisée afin d’accompagner le MCI lors des fortes sollicita-
tions;

C’est avec ces objectifs qu’ont été développées les gammes de produits integrated
Starter Alternator Reversible System (iStARS) et integrated Belt Starter Generator (i-BSG) de
Valeo. Les produits iStARS sont la premiére génération de systemes réversibles. Les fonc-
tions start and stop et récupération d’énergie durant les phases de décélération peuvent
étre réalisées.

L'iStARS est un systeme 12V dont I'électronique de puissance est composée d'un on-
duleur réversible avec des composants MOSFET. La premiere version, figure 1.7, est lan-
cée en 2004. L'électronique de puissance est d’abord localisée dans un boitier externe afin
d’assurer le respect des contraintes thermiques. Puis a partir de 2010, I’électronique est
intégrée dans la machine comme pour les alternateurs classiques.

Les systemes i-BSG permettent d’augmenter la puissance électrique disponible jus-
qu'a 10kW . Ces machines sont toujours installées sur la courroie accessoire du véhicule
mais elles nécessitent un réseau 48V en complément du réseau 12V existant. Le réseau
48V est alimenté par une batterie afin de stabiliser la tension et la connexion vers le ré-
seau 12V est réalisée par un convertisseur DC/DC. L'ensemble de ces convertisseurs sont
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sources de PEM qu'’il est nécessaire de maitriser.

Les méthodes de simulation développées au cours de ce travail de theése ont pour ob-
jectif de modéliser le comportement en haute fréquence de ces systémes. En effet, les
systemes i-BSG possédent une architecture électrique plus complexe que les alternateurs,
cela peut poser des problemes de non conformité aux normes CEM tel que nous le décri-
vons maintenant.

1.2 Notions de compatibilité électromagnétique

La CEM est une science récente née au XIX¢ siécle suite a I'apparition des télécom-
munications [13]. En effet le transport d'informations peut étre parasité par I'environ-
nement électromagnétique. Pour ces raisons, des institutions telles que le Comité Inter-
national Spécial des Perturbations Radioélectriques (CISPR) ont été créées afin de fixer
un cadre normatif a I'utilisation des télécommunications. De plus, afin de satisfaire les
exigences normatives, les produits électriques et électroniques sont soumis a la directive
2014/30/UE qui définit la CEM de la maniére suivante [14] :

"L'aptitude d'équipements a fonctionner dans leur environnement électro-
magnétique de facon satisfaisante sans produire eux-meémes de perturbations
électromagnétiques intolérables pour d’autres équipements dans cet environ-
nement."

Les deux aspects nécessaires a la compatibilité électromagnétique sont abordés dans
cette définition :

— limmunité qui représente |'aptitude d’'un systéme a fonctionner correctement en
présence de perturbations électromagnétiques;

— l'émission qui correspond au niveau de perturbations produit par un systéme en
fonctionnement.

On peut illustrer ces notions grace a la figure 1.8. La CEM est assurée lorsque le seuil
d'immunité de I'élément sensible est supérieur au niveau d’émissions généré par 1'élé-
ment perturbateur. Cela peut intervenir sur une certaine bande de fréquences, corres-
pondant par exemple a un canal utilisé pour les télécommunications.

marge incompatibilité

i seuil d’immunité

niveau d’émissions

>
Fréquence

FIGURE 1.8 — Seuil d'immunité et niveau d’émissions

Les systemes électriques sont de plus en plus intégrés, les éléments perturbateurs et
sensibles sont parfois regroupés sur la méme carte électronique ce qui peut engendrer
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une auto-perturbation du systeme. Dans le cas d'une chaine de conversion, il est néces-
saire de s’assurer que I'électronique de puissance ne perturbe pas I'électronique de com-
mande, les capteurs ou le réseau de communication.

Pour appréhender un probleme de CEM, les ouvrages [5, 15, 16] s’appuient sur une
décomposition en trois éléments telle que l'illustre la figure 1.9. En effet, les PEM sont gé-
nérées par une source et se transmettent a la victime, I’élément sensible, par un couplage.
Nous pourrons alors agir sur ces trois entités pour résoudre un probleme de CEM :

— limiter les perturbations générées par la source;

— réduire le couplage entre la source et la victime;

— augmenter le seuil d'immunité de la victime.
Conducteurs

Composants électriques
Air (Champs électromagnétiques)

SOURCE COUPLAGE VICTIME
Commutations des semi-conducteurs Télécommunications
Décharges électriques Capteurs

FIGURE 1.9 — Représentation source-chemin-victime

Nous allons a présent détailler chaque élément de cette représentation.

1.2.1 Origines des perturbations électromagnétiques

De maniere générale, les sources de PEM sont liées aux fortes variations de courant et
de potentiel. Nous décrivons maintenant les sources classiques présentes dans I’environ-
nement puis, plus particulierement, celles liées aux convertisseurs statiques en électro-
nique de puissance.

1.2.1.a Sources naturelles et artificielles de perturbation

Nous pouvons distinguer deux principaux types de source de perturbations : natu-
relles et artificielles. Les sources naturelles de PEM ne sont pas liées a ’activité humaine.
Lexemple le plus commun correspond aux Décharges ElectroStatiques (DES). Lorsque
deux conducteurs possédant des potentiels différents sont suffisamment proches alors
un arc électrique s’amorce. Ce type de perturbation est particulierement étudié en immu-
nité afin de s’assurer que les composants électriques ne soient pas détruits par surtension
ou surcourant suite a une DES [17].

L'ensemble des systemes électriques sont générateurs de PEM dont le degré de nui-
sance est relatif al’amplitude et la fréquence des signaux électriques. Il s’agit ici de sources
artificielles.

Nous pouvons également distinguer deux types de sources artificielles de PEM :
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— intentionnelle, les émissions répondent a un besoin fonctionnel comme par
exemple pour un four a micro-ondes ou dans les télécommunications;

— non-intentionnellelorsqu’elles sont une conséquence du traitement appliqué aux
signaux.

Dans les deux cas, les niveaux de PEM générés sont soumis a des réglementations et
doivent étre maitrisés dans une certaine mesure. Par exemple, pour les sources électro-
magnétiques intentionnelles, des bandes de fréquences sont allouées pour chaque type
d’application afin de limiter le niveau de nuisance des systémes les uns par rapport aux
autres.

Lorsque les PEM générées par un systeme ne répondent pas a un besoin fonctionnel,
il est nécessaire de connaitre leurs caractéristiques afin d’éviter ’auto-perturbation du
systéeme ou la perturbation des systémes environnants.

1.2.1.b Cas del’électronique de puissance

En électronique de puissance, la conversion d’énergie électrique est réalisée grace a
des composants semi-conducteurs. Leur commutation permet de moduler les niveaux
de courant et de tension.

Les signaux en électronique de puissance possedent généralement les caractéris-
tiques suivantes [15, 18] :

— une périodicitérelative a la fréquence de découpage du convertisseur;

— des transitoires rapides dus aux commutations des composants semi-conducteurs,
I'ordre de grandeur de ces variations est de quelques 10kV/ps et quelques 100A/ ps.

La figure 1.10 permet de visualiser la répartition spectrale des PEM générées en élec-
tronique de puissance. Ainsi, une large bande de fréquences est susceptible d’étre pertur-
bée par le fonctionnement de I'électronique de puissance. Nous revenons a présent sur
les moyens de couplage des PEM.

Electronique de commande

Microcontroéleur
FPGA

Electronique de puissance

Transitoire
0
Harmoniques du découpage

Fréquence
>

T T T -

kHz MHz GHz

FIGURE 1.10 - Répartition spectrale des PEM générées en électronique de puissance

1.2.2 Chemins de propagation

Dans les systemes de conversion électrique, nous avons vu que les PEM étaient gé-
nérées par les variations de courant et de tension. La diffusion de ces perturbations peut
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s’effectuer de deux manieres :

— conduite, les courants circulent dans les conducteurs;

— rayonnée, le circuit électrique agit comme une antenne qui émet un champ élec-
tromagnétique.

Les couplages en champ proche, par diaphonie, sont généralement dits conduits bien
que le support de transmission soit un champ électrique ou magnétique. Nous détaillons
a présent les différents moyens de couplage.

1.2.2.a Couplages capacitifs et inductifs

Ces couplages sont réalisés par des champs électromagnétiques proches. Cela signifie
que la distance entre les conducteurs perturbateurs et sensibles est relativement courte
par rapport a la longueur d’onde.

En champ proche, nous parlons de champ électrique E ou magnétique H suivant la
nature du circuit :
— Un circuit a haute impédance est équivalent a une antenne de E;
— Une boucle a faible impédance correspond a une antenne de H.
Dans le cas d'un couplage par champ électrique, nous parlons de diaphonie capa-

citive. La différence de potentiel, v, entre deux lignes génere un courant parasite. La fi-
gure 1.11 illustre ce phénomene.

conducteur 1 4 . conducteur 1 o .
1 o)
¢ i it) =t
conducteur 2 T conducteur 2

FIGURE 1.11 - Diaphonie capacitive

Dans le cas d'un couplage par champ magnétique, nous parlons de diaphonie induc-
tive. La figure 1.12 permet d’illustrer ce phénomene, le courant perturbateur, i, circulant
dans la ligne 1 donne naissance a:

— une FEM, ey, due a I'inductance propre du conducteur, L;

— une FEM, ey, due al'inductance mutuelle entre les deux circuits, M.

Les effets de diaphonie inductive et capacitive affectent la répartition des courants et
tensions dans les systemes électriques. Nous décrivons maintenant comment ils peuvent
participer aux phénomenes de couplage des PEM.

1.2.2.b Circulation des courants et tensions

Les couplages en champs proches sont assimilables a des inductances et capacités de
faibles valeurs, généralement appelées éléments parasites. Ainsi les effets induits par ces
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(] (t) = L%

L i(t) g
conducteur 1 YN conducteur 1
M
conducteur 2 YN conducteur 2 @
ea(t) = M%

FIGURE 1.12 - Diaphonie inductive

couplages sont visibles en haute fréquence, pour les fortes valeurs de di/dt et dv/dt.
L'un des effets néfastes de ces couplages parasites est illustré par la figure 1.13 avec le
couplage par impédance commune, il peut s’agir une d’inductance parasite par exemple.
Le courant de perturbation absorbé par un systeme 1 crée une différence de potentiel aux
bornes de 'impédance commune parasite a I’alimentation des deux systemes. Ce type de
couplage est notamment a I'origine d’auto-perturbations.

Impédance commune

L

Alimentation L Systeme 1 Systeme 2 Tension
Source Victime perturbée

Courant de
perturbation

FIGURE 1.13 - Exemple de couplage par impédance commune

D’autre part, nous pouvons citer le couplage par impédance de mode commun qui
est lié a une diaphonie entre un conducteur et la masse, ce qui engendre la circulation
d’un courant parasite de mode commun dans la masse. Ce phénomene est illustré par la
figure 1.14.

_______________ masse équipement
I >
I

AN Courant de
| mode commun Impédance parasite
| due aux effets

> .

L__-——_-_____Z-ZZZZ°=Z parasites

FIGURE 1.14 - Exemple de couplage par impédance de mode commun

En électronique de puissance, les courants de mode commun apparaissent générale-
ment entre les potentiels a fort dv/dt et la masse. Nous revenons a présent plus en détail
sur la notion de modes commun et différentiel.

18



CHAPITRE 1. CONTEXTE ET ETAT DE LUART

1.2.2.c Modes commun et différentiel

Afin de faciliter la résolution d'un probleme de CEM, il est utile de faire la distinction
entre le mode commun et le mode différentiel. De plus ces deux modes de propagation
ont une influence importante sur la génération des perturbations conduites et rayonnées
[16, 19].

La figure 1.15 permet d’illustrer les deux modes de propagation. Le courant de mode
commun, i..,, est parasite, ce mode de propagation est généralement réservé aux hautes
fréquences car I'impédance parasite de mode commun (qui ferme la boucle de courant
dans un 3¢ conducteur) est en général une capacité de valeur relativement faible.

Le mode différentiel est le mode d’alimentation "utile" du systéme. Cependant le
contenu fréquentiel du courant de mode différentiel, i4,,, est une source de PEM.

it 7:0771/2 Z.d1n

? Z'0771/2 Ldm

FIGURE 1.15 — Séparation des modes commun et différentiel

Les systemes, décrits par les équations 1.1 et 1.2, permettent de lier les courants et
tensions d’alimentation aux courants et tensions de mode commun et différentiel.

it 21 iem iem | 1 1 it (L.1)
i~ 12 -1\ igm igm |\ 172 =172 )\ i '
vi ):( 1 1/2 )( Ve ) _ ( Ve ):( 1/2 1/2 )( vj (1.2)
v 1 -1/2 Vam Vam 1 -1 v

La figure 1.16 permet d’illustrer I'un des intéréts de séparer les modes de propagation.

En effet, nous pouvons voir que nous passons d’'un systeme 4x4 a deux systemes 2x2 afin
de faciliter I'identification de solutions en isolant les problemes.

-— > > tem1 ema2
+ + ; ;
vy Vg tdm1 1dm2
Z —Pp— e Z
'’ . Vdm1 Vdm?2 v cm v
1 2 A Yem1 Uem 2
R —— o _ dm
V1 Vg
T T
. ! . —
masse
i+ Z Z Z Z it Z Z 0 0 i
Uy 1+1+ 1+1- 1+2+ 1+2- 31 Vdm1 dm11 dm12 tdm1
v | | Zi-ir Zi-i- Zi-ov Zi-o- iy Vim2 | _ | Zdm2r  Zdmo2 0 0 Tdm2
+ - . — .
Vg Z2+1+ ZQ+1— Z2+2+ Z2+2— 1; Vem1 0 0 dell delQ Teml
Uy Zo-1+ Zy-1- Zo-ot Zy-o- iy Vem2 0 0 Zim21  Zdam22 Tem2

FIGURE 1.16 — Intérét de la séparation des modes pour le filtrage
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1.2.2.d Propagation des ondes électromagnétiques

Les variations de tension et courant donnent naissance a des champs électriques et
magnétiques. Ces champs donnent lieu a des phénomenes de propagation électroma-
gnétique, les auteurs de [15, 16, 20] traitent de ce sujet. Dans ce paragraphe, nous allons
décrire le cas spécifique de propagation des ondes planes.

Afin de réaliser une analyse en champ lointain (onde plane), il est nécessaire de satis-
faire la relation 1.3. Cette derniere permet de s’assurer que la distance, d, est suffisante
pour considérer qu'un champ électromagnétique de longueur d’onde, A, est en champ

lointain.
A
a>— (1.3)
2n
De plus, I'équation 1.4 donne la relation entre la fréquence, f, et la longueur d’onde
via la vitesse de propagation v = \/% € et i correspondent respectivement a la per-

mittivité et a la perméabilité du milieu de propagation. Le tableau 1.1 permet d’avoir
quelques ordres de grandeur de longueurs d’onde dans le vide : py = 4n x 107" NA™2 et
€0 = (Hoc®) ! = 8.854 x 107 12Fm™! [21].

v
A=— (1.4)
f
Fréquence 200kHz 100MHz 2,4GHz
(radio AM) (radio FM) (Wi-Fi)
Longueur d’'onde | 1,5km 3m 12,5cm

TABLEAU 1.1 — Exemples de longueurs d’onde en fonction de la fréquence

Lensemble des fréquences utilisées pour les télécommunications sont particuliere-
ment sensibles et ménent a des phénomenes d’'incompatibilité entre les systémes.

1.2.3 Perturbations électromagnétiques dans 'automobile

En France, le premier arrété relatif aux perturbations radioélectriques dans le do-
maine automobile est diffusé en 1957 [22]. L'objet de ce texte est de limiter les interfé-
rences sur les bandes de fréquences réservées a la radio et a la télévision. Dans I'automo-
bile, les PEM sont dues a I’allumage électrique des MCI. En effet cette fonction nécessite
une impulsion de quelques kV afin de générer un arc électrique sur la bougie. La solution
mise en ceuvre consiste a blinder le faisceau d’allumage.

La prise en compte de la CEM dans la conception des véhicules n’est donc pas récente.
Cependant, les enjeux et les méthodes de développement ont changé. En effet, I’électro-
nique est devenue omniprésente a bord des véhicules comme nous I’avons vu dans la
partie 1.1, ainsi, son intégration requiert une attention particuliére afin que :
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— l'ensemble des équipements électriques a bord du véhicule puisse fonctionner si-
multanément;

— l'environnement ne soit pas perturbé par les PEM générées par le véhicule;

— l'automobile ne soit pas susceptible aux PEM présentes dans son environnement.

De plus, les enjeux liés au développement du véhicule du futur tendent a durcir les
contraintes de CEM dans ce domaine puisque :

— le véhicule communicant et les nouveaux moyens de communication devant étre
intégreés;

— la voiture autonome soulevant encore plus la question de la stireté de fonctionne-
ment.

Ainsi, nous allons dans la partie suivante discuter des méthodes et outils connus pour
traiter les problématiques de CEM. Nous nous limiterons au domaine des émissions élec-
tromagnétiques conduites.

1.3 Quantification des niveaux d’émissions

Initialement, La directive européenne [14] indique le cadre a suivre vis-a-vis des exi-
gences de CEM, afin d’assurer la Conformité Européenne (CE). Cependant, I'ingénieur
ne peut pas utiliser cette directive pour la conception de son systeme. En effet aucune
procédure de mesure ni limite de PEM n'y est spécifiée.

Par la suite, des normes ont été développées afin d’établir des quantifications pré-
cises permettant d’assurer le respect des objectifs de compatibilité fixés par la directive.
Ces normes sont publiées par différents organismes. Dans la section suivante, nous nous
intéresserons particulierement a deux normes CISPR qui définissent le fonctionnement
des instruments, les méthodes de mesures ainsi que les limites de perturbations. Nous
détaillerons également quelques spécificités de la mesure de PEM.

1.3.1 Cadre normatif

Le CISPR propose des normes permettant de protéger les télécommunications des
PEM dans plusieurs domaines dont 'automobile. Deux normes CISPR sont particuliere-
ment adaptées a notre étude [23, 24] :

— CISPRI16: Spécification des méthodes et des appareils de mesure des perturbations
radioélectriques et de 'immunité aux perturbations radioélectriques;

— CISPR25 : Véhicules, bateaux et moteurs a combustion interne — Caractéristiques
des perturbations radioélectriques — Limites et méthodes de mesure pour la pro-
tection des récepteurs embarqués.

La CISPR16 est une norme générique qui donne I’ensemble des informations néces-
saires pour l'utilisation des appareils de mesure et leurs spécifications. Nous I'utiliserons
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comme référence lorsque nous modéliserons I'ensemble de la chaine d’acquisition no-
tamment I'appareil de mesure.

D’autre part, I'objectif de la CISPR25 est de fournir les limites pour les perturbations
conduites et rayonnées ainsi que le paramétrage des appareils de mesure. La figure 1.17
est un exemple de limite en émission conduite mesuré en tension dans la bande B.

A Bande B _
" RBW = 9kHz
g y I I
= '110dBuV !
é‘ EA 150K H 24— 300K 12 :
2 Radionavigation |
= | 6dBuV |
a0 | 530kH & °1,8MHz |
o —
g o ! Radio AM 77dBuVvV
"S Z : 5,OMHz®®6,2MHz~~~— 1~~~
g = | ! 68dBuV
20 | 26]VIHzH128MHz***H****
3 : CBi
| B
150k H z 30MHz Fréquence

FIGURE 1.17 — Exemples de limites de perturbations conduites définies par la CISPR25

Ces limites ne sont pas définies sur I'’ensemble des fréquences, seules les bandes al-
louées aux télécommunications sont sujettes a limitation comme par exemple la radio-
navigation maritime ou aéronautique de 150kHz a 300kHz [25].

De plus, le paramétrage du récepteur de mesure est défini afin que la mesure
des perturbations soit représentative du degré de nuisance pour ces protocoles de
télécommunications. Dans la bande B, la résolution de mesure est de 9kHz ce qui
correspond aux bandes passantes généralement utilisées en modulation d’amplitude. Le
tableau 1.2 donne les principaux parametres de mesure utilisés en fonction de la bande
de fréquences analysée. Notamment les temps de montée et de descente du détecteur
quasi-créte et la résolution du filtre sélectif. Nous reviendrons sur ces éléments dans la
partie 1.3.2.c.

Bande A B C D
, 9kHz a | 150kHz a | 30MHz a | 300MHz a
Fréquence
150kHz 30MHz 300MHz 1GHz
Résolution 200Hz 9kHz 120kHz 1MHz
Détecteur
. 45ms /
quasi-créte 1ms / 160ms 1ms / 550ms
500ms
(tr It f)

TABLEAU 1.2 — Bandes de mesures définies par la CIPR16

Lobjectif de la norme CISPR25 est d’assurer que les PEM générées par un systeme x
ne provoquent pas de dysfonctionnement sur un systeme y. Dans le cas d'une étude en
émission, le CISPR décrit le comportement de I’élément sensible, qui correspond a la vic-
time. En effet les limites d’émissions proposées par le CISPR permettent de représenter les
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seuils de susceptibilité qui ne doivent pas étre dépassés. La configuration et la méthode
de mesure permettent de fixer une partie du chemin de propagation.

Lors du développement d'un produit, il est nécessaire de définir un plan de tests pré-
cisant les conditions d’essais et les limites, en se basant sur la CISPR25, afin de satisfaire
les conditions d’utilisation de I'’équipement. Pour vérifier le respect du plan de tests, il
est nécessaire de réaliser des mesures. Dans la section suivante, nous décrivons quelques
spécificités des mesures de PEM des systemes embarqués.

1.3.2 Méthodes de mesure des perturbations électromagnétiques
La mesure des PEM peut avoir deux types d'usage :
— les essais normatifs pour lesquels il est nécessaire de suivre les spécifications de la
CISPR25;
— les mesures pour investigation permettant d’étudier la CEM durant les phases de

développement.

Dans le premier cas, les mesures sont réalisées afin de prouver que I'équipement satis-
fait les limites fixées par la norme. La figure 1.18 résume les principaux essais a effectuer.

Basé sur la CISPR25

Mesure en tension

Mesure en courant

Emissions conduites o 150kHz 108 M H=
7777777777777 20H z 20kH z
Mesure de champ électrique
Mesure de champ (lointain)
) magnétique (proche)
Emissions rayonnées — o 150kHz 6GHz
20H z 20kH z

FIGURE 1.18 - Essais pour la mesure des niveaux d’émissions

Dans le cas d’investigation, la configuration du test et le paramétrage des instruments
de mesure pourront étre définis suivant les besoins de I’étude. Dans les parties suivantes,
nous décrivons le role et le fonctionnement de différents dispositifs permettant les me-
sures de PEM.

1.3.2.a Montage d’essais pour la mesure des émissions conduites

Le montage de test définit les longueurs de cable, la taille du plan de masse, etc., tel
que l'illustre de maniere simplifiée la figure 1.19. Léquipement sous test (EST) est ali-
menté par la batterie via un Réseau de Stabilisation d'Impédance de Ligne (RSIL) dont
nous décrirons le role dans la suite.

La CISPR25 définit ainsi les parametres influents afin que les résultats d’essais soient
reproductibles et représentatifs. Cependant, en particulier pour les émissions rayonnées,
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Récepteur
de mesure
Cage de Faraday
EST
Batterie -— RSIL o (alternateur)
T
20cm I
|
I
Simulateur | :
e— de charge
plan de masse

FIGURE 1.19 — Montage d’essai simplifié pour la mesure des perturbations conduites

le respect des préconisations de la norme n’est pas toujours suffisant comme cela est dé-
crit dans [26]. En effet des écarts de 30dB peuvent apparaitre entre deux mesures réalisées
dans des laboratoires conformes aux exigences du CISPR.

1.3.2.b Réseau de stabilisation d’'impédance de ligne

Le RSIL, figure 1.20, est un réseau fictif utilisé en CEM pour les raisons suivantes :

— Fixer 'impédance du réseau d’alimentation de 'EST;
— Extraire les niveaux de perturbations générées par 'EST;

— Isoler les perturbations venant du réseau d’alimentation.

60 -
50 -
40 -
E
=
S 30+ CISPR 16 Limits
~N CISPR 25 Limits
¥rs —— 1SS0 7637-2 Limits
20 - Abschluft / 50 Ohm Termination |
—— Messen / Measure
10 -
[ . |
0.1 1 10 100 150

Frequency [MHz]

FIGURE 1.20 - Dispositif RSIL et impédance d’entrée [3]

Comme nous 'avons vu dans la figure 1.19, le dispositif est inséré entre la batterie
et 'EST. Le RSIL est composé d’éléments passifs. Son schéma de principe est indiqué
figure 1.21.
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Les composantes hautes fréquences du signal en sortie, coté EST, se couplent a la ca-
pacité de 0,1puF afin de permettre la mesure des perturbations conduites. L’association LC
en entrée assure une fonction de filtre passe-bas et permet de rendre la mesure indépen-
dante des PEM qui proviennent du réseau d’alimentation amont.

5uH
—> o 2113 o +—
0, 1pF ==
Alimentation i Sortie
(vers batterie) = °

Mesure (vers EST)
1k (vers 5082)
L » o o 4———
FIGURE 1.21 - Schéma de principe d'un RSIL

Les normes du CISPR spécifient les caractéristiques d'impédance du RSIL que doivent
respecter les fabricants. Pour l'utilisateur, le choix du RSIL est guidé par les niveaux de
courant/tension d’alimentation du systéme ainsi que par les normes auxquelles il sou-
haite répondre.

D’un point de vue modélisation, des travaux ont été menés sur ce dispositif, notam-
ment dans [5]. En effet, la constitution du RSIL ne se limite pas aux éléments présents
dans le schéma de la figure 1.21, des composants supplémentaires sont ajoutés afin de
satisfaire les exigences du CISPR sur une large bande de fréquences, de 150kHz a 150MHz.

La borne de mesure du RSIL doit étre chargée en 50€2, par une charge ou par le récep-
teur de mesure. Nous allons maintenant décrire le fonctionnement des instruments de
mesures des PEM conduites.

1.3.2.c Instruments de mesure

Deux types d’appareils peuvent étre utilisés pour la mesure de PEM dans le domaine
fréquentiel [27] :

— l'analyseur de spectre utilisé de maniere générale pour la mesure du contenu spec-
tral d'un signal;

— le récepteur de mesure dédié aux mesures de CEM et conforme aux différentes
normes.

L'analyseur de spectre possede un fonctionnement plus souple permettant une étude
des PEM dans une démarche de conception. D’autre part, seul le récepteur de mesures
est capable de répondre aux spécifications normatives grace a une implémentation spé-
cifique du filtre sélectif et des modes de détection sur lesquels nous reviendrons.

L'analyse spectrale d'un signal peut étre basée sur un fonctionnement a balayage ou
sur un traitement numérique. Les documents [28, 4] publiés respectivement par Rohde
& Schwarz et Keysight décrivent en détail le fonctionnement des analyseurs de spectre a
balayage. Dans ce paragraphe, nous nous appuierons sur ces deux références.
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L'analyseur de spectre est décrit comme étant un voltmetre a réponse fréquentielle
sélective calibré pour afficher la valeur efficace du signal. Afin de réaliser cet affichage
sur une gamme de fréquences, un traitement du signal est appliqué. Le diagramme de la
figure 1.22 permet de visualiser les différents étages de ce traitement.

Atténuateur Gain du Filtre  Amplificateur Détecteur
d’entrée Mélangeur  filtre sélectif sélectif log d’enveloppe

Signal
d’entrée

Filtre
vidéo

Filtre
passe-bas

Oscillateur
local

Oscillateur
- de référence | |
Générateur
de pente Affichage

FIGURE 1.22 - Diagramme du fonctionnement d'un analyseur de spectre a balayage [4]

Le mélangeur permet d’appliquer un balayage fréquentiel le long de la bande de fré-
quences analysée. Le filtre sélectif est appliqué en sortie du mélangeur, ce filtre possede
une allure gaussienne dont la bande passante, RBW, influe directement sur la résolution
de la mesure. Ce fonctionnement est illustré par la figure 1.23.

Traitement

S
L
]
L
]
Sw
|+
]
L

Filtre sélectif
Signal analysé

P
N
P
NN
T

NN
=

Affichage

™~
N
=

FIGURE 1.23 - Traitement du signal effectué par un analyseur de spectre a balayage [4]

Ainsi la mesure affichée par I'analyseur de spectre comprend 'amplitude et la fré-
quence du signal analysé, mais la forme du spectre est directement influencée par le ga-
barit du filtre de résolution. La phase du signal n’est pas mesurée.

Suivant la largeur de bande du filtre sélectif, nous pouvons distinguer deux types de
mesures :

— En bande étroite;

— En bande large.

Les signaux mesurés sont généralement périodiques, leurs spectres sont donc compo-
sés de raies discretes. Cependant, les spectres sont mesurés au travers d'un filtre sélectif.
Par conséquent, si la bande passante de ce filtre est relativement faible par rapport a l'es-
pacement entre deux raies alors la mesure est dite en bande étroite et les niveaux sont
correctement identifiés.
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Dans le cas d'une mesure en bande large, la bande passante du filtre sélectif est telle
que plusieurs raies sont intégrées simultanément. Si bien que les harmoniques ne sont
plus identifiables et le niveau mesuré est surestimé. La figure 1.24 permet d’illustrer ce
phénomene.

Filtre de résolution

Spectre du signal

| :

Mesure en Mesure en Fréquence

bande étroite bande large

Spectre affiché / \ Spectre affiché

Spectre du signal Spectre du signal
Fréquence Fréquence

FIGURE 1.24 — Mesure en bande étroite ou large

Ainsi, pour une mesure d’investigation, nous nous placons généralement dans le cas
d'une mesure en bande étroite afin d’identifier directement les niveaux spectraux. Dans le
cas de mesures normatives, le paramétrage de la bande passante de I'analyseur de spectre
est imposé, les résultats de mesure dépendent donc du signal de perturbation. Nous tra-
vaillerons sur la prise en compte de cet aspect dans le chapitre 3. En effet, les niveaux
d’émissions acquis sur un systeme alternateur donnent des résultats en bande large, il
est donc nécessaire d’appliquer un traitement adéquat aux signaux modélisés afin de les
comparer aux mesures réalisées.

1.3.2.d Emissions rayonnées

Comme nous 'avons évoqué précédemment, les normes CEM sont développées au-
tour de la protection des télécommunications. Il est donc nécessaire de réaliser la me-
sure des émissions rayonnées afin de caractériser la nuisance d'un dispositif. Dans les
paragraphes suivants, nous revenons en particulier sur l'utilisation de chambres et des
antennes nécessaires pour ces mesures.

Pour réaliser les essais conduits, nous avons vu qu’il était nécessaire d’utiliser un RSIL
afin d’isoler la mesure des perturbations provenant du réseau d’alimentation. La chambre
anéchoique ou semi-anéchoique assure un role similaire lors des essais rayonnés. En ef-
fet, il est nécessaire de supprimer les perturbations électromagnétiques venant de 1'envi-
ronnement telles que les ondes radios. LEST est donc installé dans une cage de Faraday.

Cependant, la réflexion des ondes électromagnétiques sur les parois de la cage de
Faraday peut provoquer une erreur de 20 dB [24]. Pour résoudre ce probleme, des ab-
sorbants RF sont disposés sur les parois de la cage. Cependant, pour les perturbations
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FIGURE 1.25 — Chambre en configuration semi-anéchoique (IEMN)

rayonnées en basses fréquences, deux problemes pratiques se posent :

— les performances des absorbants répondent difficilement aux attentes de la
CISPR25;

— la taille des chambres ne permet pas d’éloigner suffisamment ’antenne de I'EST
pour que I'essai soit réalisé en champ lointain.

Les antennes sont des dispositifs réversibles, elles sont utilisées afin de mesurer ou
d’émettre des champs électromagnétiques.

Pour les mesures, nous distinguons le champ proche (pour une distanced < A\/2n)etle
champ lointain (d > A/27). Les mesures en champ proche peuvent étre réalisées par des
sondes telles que présentées dans la figure 1.26. Le fonctionnement de ce type de sondes

est détaillé dans [16].

FIGURE 1.26 — Sondes de champs H et E (source Rohde & Schwarz)

Cependant la norme préconise des mesures en champ lointain. Dans ce cas, les
champs électrique et magnétique sont liés par la relation 1.5. La mesure d'une des
composantes du champ permet donc de connaitre la seconde. Suivant la gamme de
fréquences, différents types d’antennes peuvent étre utilisés [15] :

— pour les basses fréquences (en champ proche), le champ H est mesuré par une an-
tenne boucle, figure 1.27a;

— a partir de 150kHz, les antennes fouets, figure 1.27b, sont utilisées malgré leurs
faibles bandes passantes;
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— les antennes biconiques, figure 1.27c, possedent une large bande passante, de
30MHz a 300MHz;

— les antennes log-périodiques, figure 1.27d, permettent de réaliser des mesures a
partir de 300MHz;

— Pour les hautes fréquences et en particulier pour émettre, des antennes cornets,
figure 1.27e, sont utilisées.

E Mo
=—=,/—=377Q (1.5)
No 7] e
(a) Antenne boucle (b) Antenne fouet
/,’;f P L ‘ “ | ‘
SN . A I “ L z
i 4&
'S ““ \ i\
(c) Antenne bico- (d Antenne log- (e) Antenne cornet
nique périodique

FIGURE 1.27 - Différents types d’antenne pour la CEM (source Rohde & Schwarz)

Lorientation de 'antenne est définie a partir du diagramme de rayonnement et de la
polarisation du champ. En effet, la CISPR25 définit les polarisations (verticale et/ou hori-
zontale) nécessaires pour chaque bande de fréquences.

Une antenne est caractérisée par son diagramme de rayonnement. Le gain d'une an-
tenne, G, correspond au ratio de la puissance maximale émise dans une direction vis-a-vis
d’'une antenne isotrope. Ce coefficient évolue avec la fréquence.

Lavaleur du gain nous permet de calculer la puissance émise ou regue grace aux équa-
tions de Friis [20, 29].

Pour une antenne de champ E, le facteur d’antenne, AF, permet de lier la valeur du
champ électrique, E, a la tension, V, appliquée ou mesurée, équation 1.6.

AF—E (1.6)
=3 )

Ainsi lors d'un essai en émission, le facteur d’antenne permet de connaitre la valeur
du champ électrique a partir de la tension mesurée. Le fabricant de I'antenne fournit ce
coefficient, généralement en dB, pour I'ensemble des fréquences de fonctionnement de
I'antenne.

Dans cette partie, nous nous sommes intéressés aux moyens normatifs et de mesures
permettant de traiter la CEM. Nous allons maintenant échanger autour des motivations
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et des méthodes de caractérisation utilisées pour les démarches de modélisation haute
fréquence.

1.4 Modélisation du comportement électromagnétique

De maniere générale, plus un probleme est identifié tard dans les phases de dévelop-
pement, plus sa résolution est cotiteuse. En effet, il est difficile d'implémenter des modifi-
cations parfois lourdes lorsqu’un systeme est déja concu. Ceci est notamment valable en
CEM. Pour cette raison, il est nécessaire d’intégrer les aspects CEM durant les phases de
conception d'un systeme en utilisant des outils de modélisation et de simulation.

La figure 1.28 permet d’illustrer I’évolution des techniques disponibles et le cofit né-
cessaire a la résolution d'un probleme CEM au cours des différentes phases de développe-
ment d'un produit. En utilisant des méthodologies préventives, il est possible de travailler
au plus tot sur la gestion des risques et d’'implémenter des solutions peu cofiteuses et plus
fiables.

A A
Facilité d’implémentation Influence d’une modification
et/ou disponibilité sur le cotlit et/ou le calendier
des solutions d’un projet
¢ ~ N
o@b & %QQ) c‘;“\o
2 K & S
d xS >
QO&,\ Q&o Q@
—_—

Avancement du projet

FIGURE 1.28 — Résolution des problemes de CEM en fonction de I'état d’avancement d'un projet

La connaissance des risques CEM en amont du développement d'un produit permet
de mettre en ceuvre des solutions simples et économiques telles que le placement optimal
des composants sur une carte électronique.

A l'inverse, si la prise en compte des aspects de CEM est retardée jusqu’a la valida-
tion du systeme, alors les solutions disponibles vont se résumer principalement a I’ajout
de composants. Nous agissons alors directement sur le cotit et 'optimisation globale du
produit.

Afin de tenir compte des aspects CEM deés les premieéres phases de conception a ’aide
de simulations, il est nécessaire de proposer des modeles relativement précis sur une large
bande de fréquences. De ce fait, I'établissement de modele peut étre basé sur des résultats
de mesure d'impédances. Nous allons donc, dans la section suivante, décrire la démarche
de mesures hautes fréquences du comportement des composants puis une des méthodes
utilisées permettant d’extraire un modele électrique.
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1.4.1 Méthode de caractérisation des composants

Plusieurs méthodes de mesures peuvent étre utilisées pour extraire les caractéris-
tiques d'un composant. La note d’application [8] détaille les plus courantes notamment
I'analyseur d'impédance qui se limite a 110MHz. Pour la suite, nous nous concentrons sur
la mesure avec analyseur de réseau vectoriel (VNA). En effet, le VNA permet d’effectuer
des mesures sur une large bande de fréquences et sur un systeme a plusieurs ports.

Le VNA permet de mesurer les parametres S d'un réseau. En effet, la mesure de cou-
rant et tension dans le domaine des micro-ondes (a partir de 300MHz) ne peut pas étre
envisagée d'un point de vue pratique, c’est alors la notion d’ondes incidentes, transmises
et réfléchies qui est utilisée [20, 30].

La figure 1.29 représente les différentes variables d’entrée et de sortie utilisées pour
caractériser un réseau 2 ports.

I I
o—p— ——e
Vi \%
! Réseau 2
- t 1 ort 2 —>
por p
vers Z 2 ports vers Zg
—— ————
ay » - a2
b - » D2

FIGURE 1.29 — Représentation d'un réseau deux ports

Les équations 1.7 et 1.8 décrivent respectivement les relations en matrice d'impé-
dances et en parametres S pour un réseau 2 ports tel que présenté dans la figure 1.29.

zZ11 2 I 211 2
_| 2z Y1 z=[ ™ " | martrice dimpédances (1.7)
201 222 I 221 222

b s S a S s
= 112 1 , S = 1212 matrice des parametres S (1.8)
S$21 S22 ap $21 S22

Les variables a,, a,, b; et by sont des tensions complexes normalisées par la racine
carrée de 'impédance caractéristique Z réelle. Ces variables sont déduites des courants
I, et], et des tensions V) et V, grace aux équations 1.9.

V; +Zol; V; —Zol;
ai:’—O’ bi:’—OI (1.9)
2vVZo 2VZo

Les relations matricielles 1.10 permettent de passer des parametres S aux matrices
d'impédances lorsque chaque port est connecté a la méme impédance caractéristique
7, I est la matrice identité.

S=(Z-1Z0)Z+1Zy)! - Z=0-9"11+9)Z (1.10)

Dans le cas ou les impédances caractéristiques sur chaque port ne sont pas égales
et/ou réelles, alors le développement mathématique est plus complexe.
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Pour extraire 'impédance d’'un dipdle, plusieurs configurations sont possibles. La fi-
gure 1.30 montre trois montages d’essais permettant de mesurer 'impédance d'un com-
posant.

Mesure s11 Mesure so1 Mesure s91
série parallele
Port 1 Port 1 Port 2 Port 1 Port 2
VNA VNA o o VNA VNA VNA

FIGURE 1.30 - Configuration pour la mesure des parametres S

La propagation de I’erreur sur la mesure du parametre S vers la valeur de I'impédance
est largement dépendante de la relation entre I'impédance caractéristique et mesurée.

Ainsi, la configuration de mesure est a choisir en fonction de la valeur de I'impédance.
En effet, il est préférable de réaliser une mesure série pour les hautes impédances et une
mesure parallele pour les faibles impédances. La figure 1.31 donne I’évolution de l'incer-
titude en fonction de la configuration de mesure et de 'impédance a mesurer [5].
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FIGURE 1.31 - Incertitude sur la mesure d'impédance a partir des parametres S [5]

1.4.2 Modeles des composants électriques

La simulation CEM d’'un systeme de conversion d’énergie nécessite le développe-
ment de modeles hautes fréquences de chaque composant électrique actif et passif.
Ainsi a partir des couplages inductifs et capacitifs que nous avons définis dans la sec-
tion 1.2.2.a, nous pouvons développer des modeéles hautes fréquences des composants.
Nous détaillons a présent les différents modeles qui peuvent étre mis en place pour des
composants passifs et actifs.
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1.4.2.a Composants passifs

Les composants passifs (résistance, condensateur et bobine) possedent des caractéris-
tiques nominales pour lesquelles ils sont congus. IIs sont idéalement caractérisés par les
propriétés physiques listées dans le tableau 1.3.

Propriété physique | Résistance Capacité Inductance

Unité Q [Ohm] F [Farad] H [Henry]

Comportement u(t) =Ri(r) | i(5) = C% u(t) = L%

TABLEAU 1.3 — Modélisation temporelle des propriétés physiques des composants passifs

Cependant, les procédés de fabrication ainsi que les boitiers induisent des phéno-
menes parasites qui influent sur le comportement réel des composants.

Ainsi, comme nous 'avons décrit dans la partie 1.2.2.a, les diaphonies capacitives et
inductives vont engendrer des courants et tensions induites au niveau du composant lui-
meéme.

Les valeurs des capacités et inductances dues aux couplages parasites sont relative-
ment faibles. Les effets sur les signaux électriques apparaissent donc pour les forts di/dt
et dv/dt ce qui correspond aux hautes fréquences. Le tableau 1.4, reprend la modélisa-
tion dans le domaine fréquentiel [16].

Propriété physique Résistance Capacité Inductance

Comportement U(jw)=RI(jw) | [(ju)=CjoU(jw) | U(jw)=Ljnl(jw)

TABLEAU 1.4 — Modélisation fréquentielle des propriétés physiques des composants passifs

Nous présentons maintenant les modeles hautes fréquences pouvant étre utilisés
pour les composants résistifs, inductifs et capacitifs.

Une résistance peut étre modélisée par le schéma électrique présenté figure 1.32 [16].
En effet, la différence de potentiel aux bornes du composant donne naissance a un cou-
plage capacitif modélisé par C,. Etle courant circulant dans le composant génere un cou-
plage inductif, L.

C,
| |
|
R Ly
A T

FIGURE 1.32 — Modele équivalent d'une résistance

Ce modele peut étre simplifié (jusqu'a 1GHz) en fonction de la valeur de la résistance
[5]. En effet pour une faible valeur de résistance, le rapport u/i est petit, le courant est
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donc dominant. Cela rend le couplage inductif prépondérant, la capacité C, peut alors
étre négligée.
Un raisonnement similaire pour une résistance de forte valeur permet de montrer que

le couplage capacitif est dominant, I'inductance L est alors négligeable.

Pour un composant inductif, tel qu'une bobine, nous pouvons par exemple tenir
compte de la résistance, R, du fil utilisé pour le bobinage ainsi que de la capacité parasite
inter-spire, C,. La figure 1.33 donne le schéma électrique de ce modéle.

G,

L R,

U NV

FIGURE 1.33 — Modele équivalent d'un composant inductif

Cependant, la modélisation d'un tel composant doit généralement tenir compte des
caractéristiques des matériaux magnétiques utilisés. En effet, les matériaux utilisés pour
guider les lignes de champs magnétiques, possedent des comportements non-linéaires
(saturation et cycle d’hystérésis). Des solutions pour la prise en compte de ces phéno-
menes sont données dans [5, 16, 31, 32, 31] et sont généralement basées sur la mesure
de I'impédance du composant.

Les condensateurs peuvent étre modélisés par une association RLC série, telle que
présentée figure 1.34.

Ry Ly

NN———T

FIGURE 1.34 — Modele équivalent d'un composant capacitif

Pour les hautes fréquences, les comportements des condensateurs dépendent de la
technologie utilisée. Nous allons discerner deux cas suivant la valeur de la Résistance Sé-
rie Equivalente (ESR) :

— larésonance est particulierement marquée car la valeur de I'ESR est faible;
— Vl'allure de'impédance ne présente pas une résonance marquée, c’est généralement

le cas des condensateurs électrolytiques.

La figure 1.35 montre la différence entre ces deux possibilités.

La modélisation par un schéma RLC série correspond a l'identification de 'impédance
mesurée. Une modélisation plus fine, basée sur la physique du composant peut étre mise
en place [33].
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FIGURE 1.35 - Influence de I'ESR sur 'allure de I'impédance d'un condensateur

De plus, I'ESR évolue avec la fréquence. Lorsque sa valeur est relativement élevée, cas
de gauche sur la figure 1.35, I'évolution de 'ESR doit étre prise en compte par exemple en
utilisant un réseau RC en échelle [5, 34].

1.4.2.b Composants actifs

Les composants semi-conducteurs possedent un comportement non-linéaire et
prennent part a la génération des PEM. En effet, le fonctionnement en commutation
induit de fortes variations de courants et de tensions. Dans les paragraphes suivants,
nous présentons des solutions pour la modélisation de ces composants.

Les composants a semi-conducteurs, tels que les diodes et transistors, possedent une
caractéristique statique, i(v), permettant de définir leur comportement basse fréquence
durant les commutations. Afin de modéliser le comportement des composants semi-
conducteurs, il est nécessaire de prendre en compte les éléments capacitifs intrinseques
du composant dus aux jonctions PN [16, 35, 36].

En effet, la frontiére entre les couches p et n possede un comportement capacitif. La
figure 1.36 donne des exemples de structures pour la modélisation d'un transistor a grille
isolée et d'une diode.

D Anode

i(v) 6 c 7—2_‘

S Cathode

FIGURE 1.36 — Exemple de modeéle de transistor a grille isolée (¢ gauche) et de diode (a droite)

Cependant, les valeurs des capacités parasites des composants semi-conducteurs
évoluent avec la tension a leurs bornes. Cette caractéristique peut étre fournie par le
constructeur, sinon il est nécessaire de |’extraire par la mesure.
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De plus, de la méme maniére que pour les composants passifs, les inductances para-
sites dues au boitier peuvent étre ajoutées en série sur chaque connexion.

Sur la partie modélisation de composants semi-conducteurs, des méthodes d’extrac-
tion de parametres par la mesure ont été développées au L2EP [37, 38].

1.4.2.c Machines électriques

Les principales machines utilisées dans I'automobile sont la machine synchrone et
a courant continu. D'un point de vue CEM, la principale différence entre ces deux ma-
chines est la fonction réalisée par la connexion balai-collecteur. En effet, nous pouvons
discerner :

— Pour une machine DC, les courants d’alimentation sont commutés mécanique-
ment par le collecteur ce qui est une source importante de PEM sur une large bande
de fréquences [16];

— Pour une machine synchrone, la connexion balai-collecteur permet d’alimenter un
électro-aimant, les courants en jeu sont relativement faibles et ne sont pas commu-
tés. Cette connexion balai-collecteur peut étre supprimée si des aimants perma-
nents sont utilisés (machine brushless).

Dans le but d’effectuer des simulations CEM d’une machine électrique, il est néces-
saire de proposer un modele haute fréquence. Ainsi, 'enroulement de machine est si-
milaire a un composant inductif. La figure 1.37 donne un modele simple d’enroulement
d’'une machine électrique [15, 9].

Gy
1
1
RP
A
L R,
T AN

| |
I
o

FIGURE 1.37 — Modele d'un enroulement statorique de machine électrique

Les éléments L et R correspondent respectivement a I'inductance propre et a la résis-
tance de I'enroulement. La résistance R, représente les pertes dans le circuit magnétique.
La structure de 'impédance peut étre ajustée afin de représenter au mieux des impé-
dances mesurées.

La capacité Cg permet de modéliser la circulation des courants de fuite de mode com-
mun vers le chassis de la machine. De la méme maniere, une modélisation plus proche
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du comportement réel est possible a partir de mesures d'impédance. Des modeles équi-
valents d'impédance de fuite sont réalisés dans [39, 40]. De plus, des modeles de type
boite noire peuvent étre utilisés [41, 42].

Nous avons discuté des différents modeles de composants pour I'électronique et
I’électrotechnique. Nous allons maintenant présenter la modélisation des connexions
électriques entre ces divers composants.

1.4.3 Modeles des connexions électriques

Afin de modéliser le comportement haute fréquence de la connectique, deux types de
modele peuvent étre utilisés suivant la gamme de fréquences et la longueur des conduc-
teurs:

— Circuit électrique avec des éléments R, L, C et G;

— Ligne de transmission lorsqu’il y a propagation.

Nous devons considérer un régime de propagation lorsque la ligne possede une lon-
gueur [ > A/10, ou A correspond a la longueur d’onde de la fréquence maximale étudiée.
Les logiciels de type SPICE possedent des modeles de ligne de transmission avec ou sans
perte. Les parametres du modele sont I'impédance caractéristique de la ligne Z, et le
temps de propagation t; (longueur/vitesse de propagation).

La modélisation de type circuit est détaillée dans [15] en particulier pour la prise en
compte des connexions sur circuit imprimé et par bonding. Nous allons maintenant dé-
crire la modélisation des connexions électriques.

1.4.3.a Modele de résistance des conducteurs

La résistance d'un conducteur est exprimée par la relation 1.11 ol1 ¢ correspond a la
conductivité du conducteur, L la longueur et S = nir? la section.

B L _ L
oS onr?

Rpc (1.11)

Cependant en haute fréquence, la circulation des courants tend a s’effectuer sur les
bords des conducteurs, phénomene appelé effet de peau. En effet, des courants sont in-
duits a I'intérieur du conducteur et tendent a annuler le courant circulant dans le centre
de ce dernier, figure 1.38 a gauche.

Un modele utilisé, pour prendre en compte ce phénomene, est de considérer que le
courant circule dans un disque de largeur 6 a la périphérie du conducteur, comme montré
figure 1.38.

L'épaisseur de peau, 0, peut étre calculée grace a I'’équation 1.12. La figure 1.39 donne
’évolution de la résistance d'un conducteur en fonction de la fréquence. Pour modéli-
ser ce type de comportement, un réseau échelle RL peut étre utilisé [40]. Dans la section
suivante nous présentons des outils de modélisation numérique de la connectique.
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FIGURE 1.38 - Effet de peau dans un conducteur circulaire

0= — (1.12)

FIGURE 1.39 — Evolution fréquentielle de la résistance d’un cable

1.4.3.b Méthodes de modélisation numériques

La modélisation des connexions électriques permet de simuler le comportement élec-
trique haute fréquence d'un systeme d’électronique de puissance. En effet, c’est |'en-
semble des connexions autour des composants actifs qui influe directement sur les sur-
tensions, les oscillations ainsi le contenu en haute fréquence des signaux qui se pro-
pagent.

Des logiciels, tels que CST Studio et EMPro 3D, permettent de réaliser une modélisa-
tion 3D complete d'une structure mécatronique comme nous en utilisons en électronique
de puissance. Ces logiciels utilisent généralement la FEM (Finite Element Method) afin de
résoudre les équations de Maxwell et nécessitent d’avoir un modele mécanique 3D du sys-
teme. Cependant, nous proposons de développer des outils de modélisation simples qui
s’'intégrent dans une démarche de conception. Il est donc préférable d’utiliser des outils
plus simples qui permettent de définir un modele a partir d’informations plus réduites.

La suite de logiciels FastFieldSolver est mieux adaptée a cette démarche [5, 43, 44]. Elle
est composée de logiciels permettant |’extraction des couplages capacitifs ou inductifs en
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utilisant la méthode PEEC (Partial Element Equivalent Circuit). Le logiciel FastHenry per-
met d’extraire un modele de type RLM, composé de la résistance, des inductances propres
et mutuelles entre les conducteurs. Pour cela, la géométrie est constituée de segments, fi-
gure 1.40 dont nous définissons les coordonnées spatiales ainsi que les propriétés telles
que I'épaisseur, la largeur et la conductivité. Un ensemble de segments peut étre maillé
afin de créer un plan de la forme souhaitée.

FIGURE 1.40 — Géométrie réalisable dans FastHenry

Nous reviendrons dans le chapitre 2 sur l'utilisation de ce logiciel afin de générer une
modélisation appropriée a la connectique utilisée dans les systemes de puissance étudiés.

1.4.4 Modélisation par sources équivalentes des systemes d’électro-
nique de puissance

La commutation des composants semi-conducteurs donne lieu a des transitions ra-
pides de courant et tension, cela correspond a la source de perturbations dans les conver-
tisseurs statiques. Pour représenter le comportement haute fréquence des convertisseurs,
il est possible d’utiliser une représentation par sources équivalentes [45, 9, 46].

Les signaux source de PEM sont caractérisés par leur spectre. Nous utilisons la trans-
formée de Fourier afin de passer du domaine temporel au domaine fréquentiel. L'équa-
tion 1.13 donne I'expression de la transformée de Fourier d'un signal y(¢). Il est alors pos-
sible de revenir dans le domaine temporel avec I'expression 1.14.

+00 X

() :f y(He 2™ qy (1.13)
+00 .

y(1) :f P(He*™df (1.14)

Les propriétés temporelles des signaux influent sur leur spectre. Notamment si le si-
gnal y(t) est périodique de période T. Dans ce cas, nous pouvons restreindre I'intégration
de la transformée de Fourier a une seule période, le spectre est alors discret et nous no-
tons ¢y, les coefficients de Fourier. Léquation 1.15 donne I’expression de ces coefficients
pour un signal y(f) périodique.

1 rT/2 n
Cn = —f y(He ?mridy (1.15)
T J-1/2
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Pour tracer le spectre du signal y(t) a partir des coefficients c;, les opérations suivantes
sont réalisées :

— l’axe des ordonnées correspond a A, = 2|c¢,| pour n > 0 lorsque le signal y(#) estréel
(c,, a symétrie hermitienne), de plus comme nous 'avons vu précédemment, c’est la
valeur efficace qui doit étre tracée A, V2,

— l’axe des abscisses pour les fréquences est discrétisé : f;, = 7.

Les signaux périodiques y(f) peuvent étre reconstitués a partir des coefficients cj,
grace a I’équation 1.16.

+00 n
y() =) cpetmr! (1.16)

Pour plus de détails sur l'utilisation de la transformée de Fourier, 'ouvrage [16] pro-
pose la démarche d’analyse de signaux. En électronique de puissance, les sources de PEM
peuvent étre approximées par des signaux trapézoidaux tels que décrits par la figure 1.41.
Nous déterminons maintenant les coefficients de Fourier de ce type de signal.

<y(t) >

»
|

temps

FIGURE 1.41 - Allure temporelle d'un signal trapeze
Afin de simplifier le développement mathématique de la série de Fourier, nous uti-

lisons généralement ¢, = 5 [16]. Ainsi, 'équation 1.17 donne I'expression de ¢, et des
coefficients A,,.

co =< y(f) >=aYyp A, =2aY

sinc((xn)sinc(n%)' (1.17)

Pour la définition de la fonction siznc(x), nous utilisons la fonction sinus cardinal nor-
malisée. La figure 1.42 donne I'évolution de la valeur absolue d'un sinus cardinal (en bleuw)
et son enveloppe (en rouge).

Ainsi la figure 1.43 décrit I'évolution de I'’enveloppe d'un trapéze. Pour un signal d’am-
plitude Y, donnée, alors la valeur moyenne du signal Y, évolue de maniére proportion-
nelle au rapport cyclique a.

Pour I’évolution des coefficients A,,, il est nécessaire de discerner deux cas :

— lorsque a < 0,5 I'enveloppe correspond a I'expression donnée par I'équation 1.17;

— pour a > 0,5 'enveloppe du spectre est identique a un signal trapeze de rapport
cyclique 1 —a.
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sin(mwx)
T

|sine(z)| =

A
1=0dB

FIGURE 1.42 — Evolution d’un sinus cardinal normalisé
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A, (dB) A, (dB) A, (dB)
! 201 <2“y0 1 co(ap) = 20log(aYo)
log —2) O
3dB I fU(,d]f),—,Z?li)g,(ciY?) 20log (LJ%)Y“>
g o = 20s(@) l <20B /dec
| | |
: I : I\ —40dB/dec : AN
I > I > I >
1 1 o 1 1 o 1 1 g
maT Tty f (HZ) maT Tty f (HZ) T(1—a)T Tty f (HZ)

FIGURE 1.43 — Enveloppes du spectre d'un signal trapézoidal

Comme nous l'avons décrit dans 1.2, la source des PEM est relative aux variations
rapides des courants et tensions. Ainsi en augmentant la durée des commutations t,, la
seconde fréquence de coupure sera réduite. Cela induit une réduction des perturbations
sur la partie haute fréquence du spectre.

Une fois la source des PEM définie, la propagation dans le circuit et vers I'extérieur du
systeme est réalisée via les impédances des composants et de la connectique. Ainsi, il est
nécessaire de connaitre leurs comportements hautes fréquences afin d’établir le modeéle
des émissions des PEM conduites. Nous reviendrons sur cette approche dans le chapitre 4
afin de réaliser des modeles des sources PEM dans le domaine fréquentiel. L'objectif sera
alors de réduire les durées de simulation.

1.5 Conclusion et positionnement des travaux

Ce premier chapitre a permis de présenter un état de I'art sur la CEM notamment en
électronique de puissance. Dans le domaine automobile, I'étude de la CEM est essentielle
afin d’assurer la transition vers des véhicules plus propres et plus connectés. En effet,
ces deux thématiques tendent a augmenter 'intégration d’électronique dans le véhicule,
nous devons donc assurer un fonctionnement fiable du systeme complet.

Afin de réduire les cotits de développement, nous avons vu que la simulation permet
d’évaluer le comportement électromagnétique des équipements. En évitant la réalisation
de prototypes cofiteux, 'approche de dimensionnement par simulation permet d’identi-
fier des problémes au plus tot afin d’apporter des solutions appropriées.

Dans la suite des travaux de thése, nous proposons le développement de méthodes
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de modélisation permettant de répondre aux besoins de dimensionnement. Dans le cha-
pitre 2, nous présentons les améliorations apportées pour la caractérisation et la modé-
lisation des composants et de la connectique, cela permet de réaliser les modeles hautes

fréquences de I'électronique de puissance.

42



Chapitre 2

Méthodes de caractérisation et

modélisation pour I'électronique de

puissance

Sommaire

2.1 Méthodedespincesdecourant . . . . . . . v v v v v v v vt v oot oo as 45
2.1.1 Principe de fonctionnement . ...................... 45
2.1.2 Amélioration du processus de calibration. . . . . ... ........ 47
2.1.2.a Chained’acquisition. . .. ................... 47
2.1.2.b Procédure de calibration en court-circuit et circuit ouvert. 49

2.1.2.c Procédure de calibration en court-circuit, circuit ouvert et
circuitchargé . . .. ... ... ... ... . oo .. 49
2.1.3 Validation expérimentale . .. ...................... 51
2.1.3.a Présentation du montagedemesure . ............ 51
213b Résultats . . . .. ... ... ... 51
2.2 Modélisation de type circuit électrique . ................... 54
2.2.1 Stratégie d’établissement du modele circuit . .. ... ........ 54
2.2.1.a Cellules élémentaires . ... .................. 55
2.2.1.b Processus d’analyse de 'impédance. . . . ... ....... 55
2.2.2 Ajustement des paramétresdumodele . . . ... ... .. ... ... 57
2.2.2.a Mise en forme du probléme d’optimisation . .. ... ... 57
2.2.2.b Définition de la fonction objectif . .. ... ......... 58
2.2.3 Validationdelaméthode . ........................ 58
2.2.3.a Impédances typiques pré-définies. . . . . . ... ... ... 59
2.2.3.b Application a des impédances mesurées . . . .. ... ... 60
2.3 Modéele des inductances parasites dans les connexions . . . ... ... .. 62
2.3.1 Modélisation des couplages inductifs . . ... .. ... .. ... ... 63
2.3.1.a Modélisation classique avec FastHenry . . . . . ... .. .. 63
2.3.1.b Automatisation de la définition des géométries complexes 63
2.3.2 Validationdelaméthode . ........................ 64



CHAPITRE 2. METHODES DE CARACTERISATION ET MODELISATION POUR
L'ELECTRONIQUE DE PUISSANCE

2.3.2.a Etude des parcours des courants dans les conducteurs . . 64

2.3.2.b Modélisation de l'effetdepeau. . ... ... ... ... ... 66

2.3.3 Comparaison avec le logicielADS . ... ... ............. 67

2.4 Caractérisation et modélisation des composantsactifs . . . . . ...... 68
2.4.1 Caractérisation de la capacité de jonction d'une diode . . . . . . .. 68
2.4.2 Caractérisation d'un transistor dans un module de puissance . . . . 70
2.4.2.a Mesure avec potentieldegarde . ............... 70

2.4.2.b Caractérisation des capacités de jonctions d'un transistor ~ 71

25 ConclusSion . . . vt v i it it e e e e e e e et e e e e 72




CHAPITRE 2. METHODES DE CARACTERISATION ET MODELISATION POUR
L'ELECTRONIQUE DE PUISSANCE

Afin de simuler le comportement en haute fréquence d'un systéme électrique, il est
nécessaire de caractériser puis modéliser I'ensemble de ses composants.

Ce chapitre se divise en quatre parties. La premiere partie est dédiée a 'étude et a
I’amélioration de la méthode des pinces d’injection de courant. Ensuite, nous présen-
terons une méthode de détermination de modeles circuits électriques des impédances
mesurées. Dans la troisieme partie, nous présenterons une méthode de détermination
des inductances parasites des connexions a ’aide du logiciel FastHenry. La méthode de
caractérisation et de modélisation des composants actifs est présentée dans la derniere
partie.

Pour les composants actifs, nous reviendrons dans la sectionsec :active sur les moyens
de caractérisation et de modélisation des capacités de jonctions dans les composants de
types diode et MOSFET.

2.1 Meéthode des pinces de courant

La méthode des pinces permet la caractérisation d'impédance sous tension. Le prin-
cipe est d’utiliser deux pinces de courant afin d’injecter et recevoir un courant dans une
boucle composée de I'impédance a mesurer. Grace a ce montage, I’équipement de me-
sure, VNA, est découplé du circuit a tester. Il est ainsi possible de mettre sous tension le
circuit afin de le caractériser a un point de fonctionnement représentatif [47].

Dans la section suivante, nous allons présenter le principe de fonctionnement de
la méthode développée dans [6]. Cette approche sera utilisée comme référence afin de
mettre en évidence les améliorations proposées.

2.1.1 Principe de fonctionnement

La figure 2.1a donne le schéma de principe de mesure avec la méthode des pinces de
courant. On retrouve 'impédance Z, a caractériser qui est liée au VNA grace a deux pinces
de courant permettant I'injection et la réception du courant Iy. Le schéma équivalent
de la maille de mesure parcourue par le courant Iy est donné par la figure 2.1b. Nous
retrouvons les éléments parasites de connexion, I'inductance r,, et I'inductance L, ainsi
que le modele des pinces composé de 'impédance d’insertion notée Zy; et de la tension
induite dans le circuit notée Vy;.

Limpédance compléte du circuit, Zy,,p, peut étre calculée a partir du courant Iy et
de la tension Vyy; grace al’équation 2.1.

VM1
Zioop = — 2.1)
Iw
Il est nécessaire de lier les grandeurs du circuit Vyy; et Iy avec les tensions aux bornes
duVNA V6,11 €t Vporr2. Cela permet d’utiliser directement les parametres S pour le calcul
de I'impédance, Z,.
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FIGURE 2.1 — Montage de mesure avec la méthode des pinces et schéma équivalent [6]

La tension induite Vy; et la tension du port 1 V41 sontliées a'impédance de trans-
fert de la pince Zt; et a 'impédance d’entrée de la pince Z,; comme décrit par I'équa-
tion 2.2. Pour la mesure du courant Iy, ’équation 2.3 donne un lien direct avec la tension
Vyor2 grace a 'impédance de transfert de la pince Zr».

\%
portl
VM1 =Zr11 X Ipors1 =Zm 2.2)
Zp
\%
Iy = 222 2.3)
Z12

Limpédance de la maille de mesure, Zj,4,p, €st composée de I'impédance a mesurer
Zx ainsi que de I'ensemble des impédances lié au montage que nous nommons Zgesyp.
Nous avons alors Zyyop = Zx + Zsetup, ou 'impédance Zsey,p est composée des impé-
dances d’insertion des pinces ainsi que de I'inductance et de la résistance de la maille de
mesure.

Z11 %X Z12 y Vportl

ZLoop =Zx+ ZSetup = (2.4)

Zpl Vportz

Afin de travailler directement avec les parameétres S, nous utilisons la relation sui-

\ . . o .
vante : vﬂg = % De plus nous introduisons une impédance Zx = Z“Z;IZTZ Léqua-
por
tion 2.5 donne alors I'expression de I'impédance Zx a partir de I'acquisition des para-
metres S
sii+1
Zx =7x % S —Zsetup (2.5)
21

Les impédances Zk et Zset,p sont définies par une procédure de calibration. Cela né-
cessite deux mesures sur des impédances de référence telle qu'un court-circuit, Zgpo¢, €t
50Q), Zs:q. Les équations 2.6 et 2.7 donnent la résolution du systéeme de deux équations a
deux inconnues permettant de calculer Zx et Zseyp.

ZStd _ZShort
s11+1 _ s11+1
S21 Zx=Zgra 21 Zx=Zshor:

Zx = (2.6)
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—7Zstd 2.7

Cette méthode de caractérisation permet de mesurer des impédances a I’aide de deux
pinces de courant. Cela permet d'utiliser le VNA pour mesurer 'impédance d'un conver-
tisseur en fonctionnement [48]. Elle permet également de caractériser les capacités de
jonction d’un transistor ou d'une diode en haute tension [47].

Les limitations d’acquisition en basse fréquence sont liées a la difficulté d’injecter un
courant suffisant pour étre exploité correctement, la mesure est alors bruitée. Pour ré-
soudre ce probléme les travaux [49] montrent qu’il est possible d’augmenter la sensibilité
en augmentant le nombre de spires autour des pinces de courant.

En haute fréquence, la caractérisation d'impédance est limitée a environ 20MHz.
Dans le cadre de ce travail de these, nous avons proposé une méthode permettant
d’améliorer ces performances afin de pouvoir modéliser les composants jusqu’a la limite
haute de mesure des émissions conduites, soit 108MHz pour I'automobile. Pour cela,
nous avons améliorer la procédure de calibration grace a une approche par schéma bloc.
Nous montrons comment améliorer les performances de mesure en haute fréquence.

2.1.2 Amélioration du processus de calibration

La calibration de la mesure d'impédance permet de soustraire les effets dus a la
connexion entre I’appareil de mesure et I'impédance mesurée. Il s’agit par exemple des
inductances et des capacités parasites du support de fixation ou des cables nécessaires a
la connexion.

Les méthodes de calibration nécessitent la mesure d'impédances étalons telles que le
court-circuit, le circuit ouvert et une impédance standard typiquement fixée a 50Q [8].
Dans la suite, nous allons présenter un schéma bloc qui permet de mettre en ceuvre ces
techniques avec la méthode des pinces afin d’améliorer les performances.

2.1.2.a Chaine d’acquisition

Le montage de mesure par la méthode des pinces présenté dans la figure 2.1a peut
étre représenté sous forme de schéma bloc. Ainsi, la figure 2.2 donne une représentation
du montage avec la mise en cascade de réseaux 2 ports.

Cette représentation avec des matrices de transfert ABCD permet de simplifier la réso-
lution du probleme. Ainsi il est possible d’identifier 'impédance Zx grace al’équation 2.8.
Ou Ty et T correspondent respectivement aux matrices de transfert des pinces d’injec-
tion et de réception. Ces matrices peuvent étre déterminées par mesure au VINA grace au
montage présenté par la figure 2.3.

Tz =Ty ' xTacg x Tg' = 0 1

(2.8)
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FIGURE 2.2 — Représentation par mise en cascade de réseaux 2 ports
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| -

FIGURE 2.3 —Identification de la matrice de transfert d'une pince
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Le passage des parametres S, acquis au VNA, aux parametres ABCD correspond a un
calcul sur les matrices comme détaillé dans [50]. Maintenant, nous allons détailler la mé-
thode de détermination des parameétres de calibration. En effet, de la méme maniére que
dans la méthode décrite en section 2.1.1, les éléments parasites de la maille de mesure
doivent étre identifiés et corrigés. Dans un premier temps nous travaillons sur un procédé
de calibration avec un court-circuit et un circuit ouvert puis nous ajouterons un troisieme
point de référence avec un circuit chargé par une impédance connue.

2.1.2.b Procédure de calibration en court-circuit et circuit ouvert

La procédure de calibration en court-circuit et circuit ouvert permet de déterminer
I'impédance a mesurer, Zx, en corrigeant les effets de la connexion modélisée par une
impédance série, Zg, et une impédance parallele, Zp. Ce circuit de calibration est illustré
par la figure 2.4. Léquation 2.9 donne 'expression de Zx a partir de Zy qui correspond
a la mesure non corrigée. Les impédances Zg et Zp correspondent respectivement aux
impédances mesurées en court-circuit et circuit ouvert.

Ty
Tr \7::::::::\ : Tr
e ' —
— \ ﬁ |
I 1
VNA Pince o 727)(7  Zs | Pince de VNA
Port 1 d’injection : Zy | réception Port 2
|
!
| T
N | -
TAcq

FIGURE 2.4 — Eléments déterminés par la calibration en court-circuit et circuit ouvert

_Zpx(Zy—1Zs)

T = 2.9
X ZP+ZS—ZY ( )

Cette méthode de calibration impose un modele liant Zx a Zy. Ceci correspond a un a
priori sur la structure de 'impédance parasite a corriger. Pour améliorer la représentation
des couplages parasites tels que des inductances mutuelles ou des couplages paralleles
répartis a plusieurs localisations, il est nécessaire d’utiliser une calibration sur trois points
de référence.

2.1.2.c Procédure de calibration en court-circuit, circuit ouvert et circuit chargé

Pour cette procédure de calibration, nous n'utilisons plus un circuit de calibration
mais une matrice de transfert notée Tcay. La figure 2.5 donne la représentation permet-
tant de lier Zx a Zy.

L'équation 2.10 permet de lier les courants et tensions en entrée a la sortie du bloc
Tcar. Sachant que Zy = V;/1; et Zx = V, /I, nous pouvons directement exprimer Zy a
partir de Zx.
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FIGURE 2.5 — Matrice de calibration en court-circuit, circuit ouvert et circuit chargé
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(2.10)

Lacquisition des impédances lors de la calibration en court-circuit, circuit ouvert et
circuit chargé, Zstp, permet de déterminer les parametres Zsc, Zoc et Zic tels que décrits
dans I’équation 2.11.

ZX:0Q=>ZSC =
Zx — 00=>7Zoc = C (2.11)

— _ AZstp+B
Zx =ZstD = 21C = G7gp+D

[=lw]]es

Finalement, I'impédance Zx est déterminée grace a I’équation 2.12. Cette expression
peut étre retrouvée en calculant Zx/Zstp puis en substituant les parametres ABCD par les
éléments de calibration déterminés par I’équation 2.11.

Iy —7 Zoc—72
Zx :ZSTD( Y —Zsc)(Zoc — Zic) 2.12)
(Zoc —Zy)(Zic —Zsc)

La figure 2.6 permet d’identifier la matrice de calibration dans la chaine d’acquisition
que nous avons définie précédemment dans la figure 2.2.

Ty 1| Matrice de |'! Tr

I'1| calibration |,

Pince de VNA

. \ 7
VNA Pince 3 : ’ .

| réception Port 2
|

T

Port 1 d’injection

TAcq

FIGURE 2.6 — Matrice de transfert déterminée par la procédure de calibration

Cependant cette calibration permet de compenser I'ensemble des interfaces entre le
VNA et 'impédance a mesurer. Il est ainsi possible de représenter la chaine d’acquisition
par la figure 2.7. Dans cette configuration, il n’est plus nécessaire de caractériser la ma-
trice de transfert des pinces, la matrice Tcay, aurait de toute maniére corrigé les erreurs de
caractérisation des pinces.
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I [ ]
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Port 1 Port 2

FIGURE 2.7 — Matrices de transfert des pinces intégrées dans la matrice de calibration

Nous avons donc un nouveau formalisme qui permet d’utiliser la méthode des pinces
avec une calibration sur trois impédances distinctes. Nous avons ainsi corrigé les élé-
ments parasites inconnus a priori et difficilement prévisibles dans un modele de type
circuit. Nous proposons maintenant une validation expérimentale de la procédure de ca-
libration proposée.

2.1.3 Validation expérimentale

Lobjectif de la validation expérimentale est de montrer les avantages des améliora-
tions apportées a cette méthode en comparaison avec les différentes approches présen-
tées précédemment. Les résultats obtenus avec la nouvelle méthode de calibration seront
comparés avec les résultats obtenus avec la méthode connue [6].

2.1.3.a Présentation du montage de mesure

Afin de valider la méthode de calibration proposée, nous allons confronter des me-
sures réalisées au VNA (Agilent E5071C) avec la méthode des pinces de 100kHz a 200MHz
avec des mesures de référence réalisées a I’analyseur d'impédance (HP 4294A) de 100kHz
a110MHz.

La figure 2.8a illustre le montage de mesure utilisé pour la méthode des pinces. Les
pinces d’injection (FCC F-120-2) et de réception (FFC F35) sont connectées a une boucle
fermée par un connecteur SMA. D’autre part, des résistances de valeurs réparties entre
1Q et 10k sont utilisées pour vérifier les performances de caractérisation sur une large
bande d'impédances, figure 2.8b.

2.1.3.b Résultats

Les résultats de mesure pour les différentes valeurs de résistance sont tracés a par-
tir d'une seule série d’acquisition. Seul le traitement de calibration appliqué en post-
traitement change. La figure 2.9 donne les résultats avec la méthode de calibration dé-
veloppée dans [6].

Nous pouvons observer que les impédances sont correctement identifiées jusqu’a
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(@) (b)

FIGURE 2.8 — Montage de mesure pour la détermination d’'impédance avec la méthode des pinces

10kQ. Dans le cas d'une mesure en basse fréquence et en haute impédance, la sensibilité
de la chaine d’acquisition ne permet pas de déterminer précisément la valeur de la
résistance. En haute fréquence, le comportement inductif de la résistance de 1Q est
correctement identifié. En revanche, les couplages capacitifs parasites pour les résis-
tances de 1kQ et 10kQ2 sont largement surestimés par rapport a la mesure a ’analyseur
d'impédance. En effet, la procédure de calibration n'utilise pas de circuit ouvert pour
compenser les couplages capacitifs parasites. La résistance de 50Q est utilisée comme
standard de calibration, cela explique que I'impédance soit parfaitement identifiée sur
I’ensemble des fréquences.
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10° 10° 107 108
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Module ()
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FIGURE 2.9 — Résultat de mesure avec la méthode proposée dans [6]

Grace a la procédure de calibration proposée avec circuit fermé et ouvert, les résul-
tats d’acquisition présentés par la figure 2.10 montrent de meilleures performances pour
I'identification des couplages capacitifs parasites entre 10MHz et 30MHz pour la résis-
tance de 10kQ. Cependant a partir de 80MHz, la procédure de calibration ne permet pas
de corriger correctement la mesure. On a ici plusieurs limites a cette méthode qui appa-
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raissent. En effet, nous avons d'une part défini une structure de calibration avec les impé-
dances Zg et Zp qui n’est pas suffisamment adaptée en haute fréquence. D’autre part, les
résultats sont sensibles a la précision de la caractérisation des matrices de transfert des
pinces.
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FIGURE 2.10 — Résultat de mesure avec la procédure de calibration en circuit fermé et ouvert

Les résultats avec la méthode de calibration proposée en court-circuit, circuit ouvert
et circuit chargé sont présentés dans la figure 2.11. La méthode permet alors d’identifier
clairement les résistances de faibles et hautes valeurs jusqu’a 200MHz. On remarque une
variation rapide de I'impédance a 30MHz pour les résistances de 1kQ et 10k(. Cet effet
est visible a cause de l'utilisation de la calibration en circuit ouvert qui fait apparaitre une
résonance a cette fréquence.

La méthode de caractérisation des pinces permet 'acquisition d’'impédance dans un
circuit tout en étant découplé de celui-ci grace a des pinces de courant. Les travaux exis-
tants faisaient apparaitre une limite a environ 20MHz. En améliorant la procédure de ca-
libration, nous avons réussi a repousser cette limite grace a une prise en compte plus
complete des couplages parasites entre les pinces et 'impédance a mesurer.

Les résultats montrent une corrélation jusqu'a plus de 100MHz en comparant avec
une acquisition de référence réalisée a I’analyseur d'impédance. Pour poursuivre les tra-
vauy, il serait intéressant d’étudier de plus prés la configuration de mesure notamment la
boucle qui fait vraisemblablement apparaitre, dans notre cas, une résonance a 30MHz en
circuit ouvert.

La caractérisation d'un composant avec un analyseur d'impédance ou la méthode
des pinces permet d’obtenir I’évolution fréquentielle du module et de la phase de I'im-
pédance. Afin d’inclure ces informations dans une simulation de type circuit, il est né-
cessaire de définir un modele circuit pour représenter cette impédance. Cette étude sera
présentée dans la section suivante.
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FIGURE 2.11 — Résultat de mesure avec la procédure de calibration en circuit fermé, ouvert et
chargé

2.2 Modélisation de type circuit électrique

La modélisation d'impédance est nécessaire afin d’inclure dans une simulation les
informations de caractérisation des composants passifs et actifs. Si la simulation est réa-
lisée dans le domaine fréquentiel alors un tableau de points, contenant le module et la
phase, suffit pour représenter le comportement du composant. Dans le cas d'une simula-
tion dans le domaine temporel, il est nécessaire de créer un modele de type circuit élec-
trique. Il s’agit par exemple d’'un modéele de type circuit ou bien d'une modélisation par
vecteur d’état. En effet, des méthodes tel que le Vector Fitting [51, 52] permettent de dé-
composer en éléments simples une réponse fréquentielle afin de créer des modeles de
type circuit a partir d'un représentation par vecteur d’état [53, 9]. Cette méthode ne per-
met pas d’assurer la passivité du modele généré, nous cherchons alors a développer une
méthode alternative pour la modélisation d’'une impédance basée sur une approche de
type circuit.

2.2.1 Stratégie d’établissement du modele circuit

Dans cette section, nous revenons sur la stratégie utilisée afin de représenter la ré-
ponse fréquentielle de 'impédance avec un circuit composé d’éléments passifs : résis-
tance, capacité et inductance.
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2.2.1.a Cellules élémentaires

Deux cellules élémentaires sont utilisées pour construire le réseau d'impédance. La
figure 2.12 donne le circuit et le module d’impédances pour les cellules RC série et RL

parallele.
1 Zla5 &
Re C
Cw
R R !
L Z
|Z]aB A R,
Lw
L >
f

FIGURE 2.12 — Cellules élémentaires RC et RL

Le modele est initialisé par une résistance seule, puis les cellules seront ajoutées au
modele afin de suivre I'évolution fréquentielle de 'impédance. Un circuit RC sera ajouté
en parallele afin de shunter I'impédance et ainsi tendre vers un effet capacitif pur puis ré-
sistif. D’autre part, une cellule RL est insérée en série pour que I'impédance globale tende
vers un comportement inductif puis résitif. Dans les deux cas, les valeurs de résistance
sont initialisées de maniere a étre négligeables dans un premier temps, on ajuste leurs
valeurs dans un second temps afin de correspondre au niveau des résonances.

2.2.1.b Processus d’analyse de 'impédance

Lorganigramme présenté par la figure 2.13 permet de décrire le processus de
construction du modele circuit d’'impédance. Afin de faciliter la compréhension du
procédé, nous proposons de décrire le fonctionnement sur un exemple simple fourni par
la figure 2.14. 11 s’agit de la réponse fréquentielle typique d'un circuit RLC série.

<
%

Detect Adjust Detect Adjust
Deviation Model Counter Dev. Resistance

Init.

End

fEND reached

FIGURE 2.13 - Procédure d’'un modele circuit d' une impédance

En commencant par les fréquences basses, 'impédance est analysée et nous cher-
chons a détecter une déviation entre le modele initial et 'impédance a modéliser,
ZtargeT- Le modele est initialisé par une résistance dont la valeur est définie comme
étant égale au module de Zrarger pour la premiere valeur en fréquence, tel que le montre
la figure 2.15. La déviation permet de définir une bande tolérable autour du modele. Il

s’agit d'un ratio, typiquement égal a 2, qui indique que la structure du modele n’est pas
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FIGURE 2.14 — Exemple d'une impédance a modéliser

modifiée tant que le module de I'impédance Zrarger n'est pas trop éloigné du module de
I'impédance du modele Zyiopgr
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FIGURE 2.15 — Initialisation du modele et détection de déviation

Lorsque qu'une déviation est détectée, il est nécessaire d’ajouter une cellule RL en
série ou RC en parallele du modele initial. Dans I'exemple, nous ajoutons une cellule RC
car la limite base est dépassée, nous souhaitons alors shunter I'impédance et lui donner
un comportement capacitif. La figure 2.16 permet d’illustrer cette étape. La structure du
modele est alors modifiée. La valeur de la résistance est définie de maniere a ce que la
résistance soit négligeable, inférieure a I’ensemble des impédances de Zrarger. Pour la
capacité, nous définissons sa valeur a la fréquence a laquelle la déviation est détectée.

Ao Add +(R//L) Zrancer 8 Zraraer
N~~~ -~ Add //(R+C) ZyvoppL = R//(Re + C)
o [
£ T 3
S | Add //(R+C) 2
= =
Frequency Frequency

FIGURE 2.16 — Premiere adaptation de la structure du modéle circuit

Ensuite, le processus de détection de déviation reprend. Dans cette configuration, il
n’est pas possible d’ajouter une cellule d'impédance permettant d’obtenir une décrois-
sance supérieure a 20dB/dec. On détecte alors uniquement les déviations vers la limite
supérieure. Lorsque celle-ci est dépassée, nous ajustons la valeur de la résistance de la
cellule RC. Cette partie du processus est illustrée par la figure 2.17.
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FIGURE 2.17 - Ajustement de la valeur de la résistance R¢

Finalement, on retrouve la configuration initiale ot1 'on détecte une déviation entre
le modele circuit et I'impédance a modéliser. Dans notre exemple, le module de I'impé-
dance augmente, on ajoute alors une cellule RL en série car la limite haute est dépassée,
cela permet de modéliser la partie inductive. Le processus termine de scruter 'impédance
sans trouver d’autre déviation, la structure du modéle est donc définie.

A 7 A Z
TARGET TARGET
Zyoper = (R//(Re +C)) + (Rp//L)

Module
Module

\/

\)

Frequency Frequency

FIGURE 2.18 — Seconde adaptation de la structure du modele circuit

Ala fin du procédé de génération de la structure d'impédance, nous obtenons un mo-
dele d'impédance qui se rapproche de I'impédance Zrarger. Cependant les valeurs des
parametres R, L et C ne sont pas définies correctement, il est nécessaire de les ajuster afin
de corréler le modele a I'impédance Zrarger.

2.2.2 Ajustement des parametres du modele

L'ajustement des parametres R, L et C du modéle est réalisé grace a une fonction d’op-
timisation. Dans cette section nous décrivons comment mettre en ceuvre le processus
d’optimisation ainsi que la fonction objective utilisée.

2.2.2.a Mise en forme du probléme d’optimisation

La réponse fréquentielle d'une impédance est généralement tracée sur un graphique
logarithmique. Nous souhaitons avoir une bonne corrélation sur 'ensemble des fré-
quences, il est alors nécessaire de s’assurer que le vecteur fréquence est réparti de
maniére logarithmique. Ainsi il suffit de sommer I'ensemble des erreurs réalisées sur
chaque échantillon pour évaluer I'erreur globale. Dans le cas d'une répartition linéaire,
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I’ensemble des points se trouve en haute fréquence et le résultat d’optimisation n’est pas
précis en basse fréquence.

De plus, les parametres R, L et C que nous cherchons a ajuster doivent rester positifs
et peuvent évoluer sur une grande plage de valeurs typiquement de 10~'2 au 10°. Afin de
mieux répartir la valeur des parametres, il est préférable d’ajuster leur logarithme. L'équa-
tion 2.13 donne la relation entre les parametres initiaux R, L et C et leur logarithme. Ainsi,
par exemple, pour faire évoluer un parametre R entre 10° et 10%, le programme d’optimi-
sation utilisera le logarithme eR qui varie de 3 a 6.

(R,L,C) = (10°R,10¢",10°C) (2.13)

2.2.2.b Définition de la fonction objectif

Pour chaque point en fréquence, nous avons la réponse du modele paramétré par les
variables R, L et C et celle de 'impédance ciblée Ztarger. La figure 2.19 permet d’illustrer
I'erreur a minimiser qui correspond a la soustraction entre les deux vecteurs. Afin d’avoir
un modele correct, il est nécessaire que le module de I'erreur tende vers 0.

ZMODEL

erreur a
minimiser

ZTARGET

FIGURE 2.19 - llustration de I'’erreur a minimiser

L'équation 2.14 donne I'expression de la fonction objectif. Nous réalisons la somme
des erreurs relatives sur 'ensemble des points de la réponse fréquentielle. L'erreur
Z1ARGET — ZMopEL est divisée par la somme Zrarger + Zmoper afin d’avoir un coefficient

d’erreur relatif.

Z1ARGET — ZmoDpEL (R, L, C)
dRLC) =) (2.14)
Z1arGeT + ZmopeL (R, L, C)

Pour résoudre ce probléme d’optimisation, nous utilisons la fonction fmincon() du
logiciel MATLAB™. Nous revenons a présent sur la validation du processus complet de
génération de modele avec la définition de la structure d'impédance puis 'ajustement
des parameétres du modele.

2.2.3 Validation de la méthode

Afin de valider la méthode de modélisation, nous proposons de I'appliquer sur des
impédances définies de maniere analytique. Ensuite, nous donnons les résultats obtenus
sur des applications réelles d'impédances mesurées sur des composants passifs.
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2.2.3.a Impédances typiques pré-définies

La premiere impédance testée correspond a une évolution de +10dB/dec du module
de l'impédance. Nous retrouvons ce type de comportement en présence de I'effet de peau
ou dans les composants magnétiques ou les pertes évoluent avec la fréquence. L'équa-
tion 2.15 donne la fonction utilisée pour 'impédance a modéliser Zrarger. On définit
cette impédance entre 100kHz et 10MHz.

ZTARGET = \/21j f (2.15)

La figure 2.20 donne les résultats obtenus avec la démarche proposée, le modele asso-
cié est présenté dans la figure 2.21. Pour ce type d'impédance, le ratio de déviation influe
directement sur la structure du modele, plus la déviation est faible, plus le nombre d’élé-
ments est important. Dans ce cas, nous avons défini par exemple une déviation de 1.4,
cela permet de créer un réseau échelle de trois cellules RL en série. En trait discontinu,
nous tracons la réponse fréquentielle du modeéle sur deux décades supplémentaires, cela
permet de vérifier le comportement du modele en dehors de la bande de fréquences uti-
lisée pour I'optimisation des parametres.
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FIGURE 2.20 — Modélisation d'une impédance 10dB/dec
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FIGURE 2.21 — Modele généré pour la modélisation de I'impédance avec effet de peau

D’autre part, nous définissons une seconde impédance Zrarger telle que plusieurs ré-
sonances apparaissent successivement. Pour cela, I'impédance définie parl’équation 2.16
est utilisée avec une association d’inductances et de capacités. Nous paramétrons les in-
ductances et capacités L, C;, Ly, C, respectivement avec des valeurs de 1uH, 1uF, 10nH
et 10nF.

59



CHAPITRE 2. METHODES DE CARACTERISATION ET MODELISATION POUR
L'ELECTRONIQUE DE PUISSANCE

Ztarcer = ((C1 +L1)//Co) + Lo (2.16)

Les résultats obtenus sont présentés par la figure 2.22, le modele associé est fourni
par la figure 2.23. La structure d'impédance initialisée donne une réponse fréquentielle
ZnmopeL faisant apparaitre 'ensemble des résonances. Puis, I’ajustement des parametres
permet de faire correspondre le modéle avec I'impédance ciblée ZpargeT. Les résonances
sont alors correctement modélisées. Nous proposons a présent d’appliquer la démarche
a des impédances mesurées grace a un VNA et a un analyseur d’'impédance.
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FIGURE 2.22 — Modélisation d'une impédance avec plusieurs résonances
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FIGURE 2.23 — Modele généré pour la modélisation de I'impédance résonante

2.2.3.b Application a des impédances mesurées

La premiere impédance analysée correspond a la réponse fréquentielle du filtre pré-
senté par la figure 2.24. L'acquisition est réalisée au VNA, il s’agit ici de |'extraction de
I'impédance d’entrée du filtre a partir du coefficient de réflexion s;;. Les résultats sont
fournis par la figure 2.25, le modeéles circuit associé est illustré par la figure 2.26.

Lallure capacitive en basse fréquence est identifiée puis I'’ensemble des résonances
sont détectées. Pour terminer, I'ajustement des parameétres permet d’avoir une représen-
tation de la réponse fréquentielle de I'impédance grace a un circuit RLC.
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FIGURE 2.24 — Photo du filtre caractérisé
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FIGURE 2.25 — Modélisation de I'impédance d’entrée d’un filtre
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FIGURE 2.26 — Modele généré pour la modélisation de I'impédance d’entrée d'un filtre
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Enfin, la figure 2.27 donne les résultats obtenus sur 'impédance d’'une inductance
de mode commun, le modeéle associé est présenté par la figure 2.28. Nous remarquons,
de 100kHz a 2MHz, que les pertes dans le noyau magnétique font apparaitre une phase
d’environ 45°. Le procédé de construction de 'impédance met en place un réseau échelle
de cellules RL afin de modéliser ce comportement. L'ajustement des parameétres permet
d’obtenir une bonne corrélation sur I’ensemble de la plage de fréquences.
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FIGURE 2.27 — Modélisation de I'impédance d'une inductance de mode commun
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FIGURE 2.28 — Modele généré pour la modélisation de 'inductance de mode commun

Loutil développé dans cette partie permet de proposer un modele de type circuit élec-
trique pour simuler la réponse fréquentielle d'une impédance. Ces modeles peuvent en-
suite étre facilement intégrés a un schéma de simulation. Grace a la représentation par
éléments discrets R, L et C, il est possible d’évaluer I'impact d'une inductance ou capacité
parasite sur les performances globales en haute fréquence.

2.3 Modele des inductances parasites dans les connexions

La détermination précise des valeurs des inductances parasites dans les systemes
électriques permet d’identifier les fréquences de résonances en haute fréquence [54].
Dans cette partie nous nous intéressons au développement d'un outil de modélisation
des connexions basé sur FastHenry. Ce logiciel est une composante de la suite de logiciels
FastModel utilisée par I'entreprise Valeo.
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2.3.1 Modélisation des couplages inductifs

Comme nous 'avons vu dans la section 1.4.3.b, FastHenry permet de développer des
modeles a partir d'un nombre restreint d’'informations. Cela permet de réaliser des mo-
déles au plus t6t durant les phases de conception.

2.3.1.a Modélisation classique avec FastHenry

Linterface de FastHenry est limitée a une fenétre de script permettant de générer la
géométrie souhaitée. Les points, reliés par des segments, sont localisés grace aux coor-
données (x, y,z). On définit ensuite les parametres des segments tels que la hauteur, la
largeur et la conductivité. La figure 2.29 permet d’illustrer la description de la structure a
modéliser sous FastHenry.

N2

H=0.1 mm

nhinc =5 Ni®

H=0.l mm e

W=0.2 mm W=0.2 mm
nwinc =7

FIGURE 2.29 — Définition des parameétres d'un conducteur dans FastHenry [7]

De plus, il est possible de discrétiser les segments en filaments afin de prendre en
compte les effets de peau et de proximité. On définit alors les nombres de filaments dans
la largeur et la hauteur respectivement notés nwinc et nhinc. Afin de modéliser correc-
tement le comportement en haute fréquence, il est nécessaire de s’assurer que I'épaisseur
du filament a I'extérieur du conducteur est inférieure a I’épaisseur de peau a la fréquence
visée.

Nous pouvons nous rendre compte qu'’il est alors compliqué de modéliser des struc-
tures complexes. Nous proposons alors une démarche automatisée de la définition des
structures complexes permettant de réaliser la simulation avec FastHenry.

2.3.1.b Automatisation de la définition des géométries complexes

La solution proposée pour la définition des géométries complexes sous FastHenry est
basée sur I'analyse d'une image du design. Cette méthode est illustrée par la figure 2.30.
Une image est générée a partir d'un fichier de conception de la connectique. Il peut s’agir
par exemple d'un fichier 3D pour un module de puissance ou du design d’un circuit im-
primé. Grace au contraste de cette image, nous identifions les pixels noirs comme du
conducteur et les pixels blancs comme de I'air. Chaque pixel est traduit en nceud dans
FastHenry, puis, tous les nceuds adjacents sont liés par un segment afin de réaliser une
structure maillée.
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FIGURE 2.30 — Génération d'une géométrie pour la modélisation de la connectique

Grace a cette méthode, la géométrie des connexions dans les modules de puissance
peut étre modélisée plus facilement. Le résultat de cette démarche est un bloc de simu-
lation de type circuit qui comporte I'’ensemble des couplages inductifs et résistifs simulés
par FastHenry. Nous pouvons alors connecter ce bloc aux composants actifs et passifs
pour les simulations.

2.3.2 Validation de la méthode

L'approche est basée sur une utilisation détournée de FastHenry. Nous souhaitons va-
lider I'influence du maillage des conducteurs sur les résultats de simulation.

2.3.2.a Etude des parcours des courants dans les conducteurs

Afin d’étudier la circulation des courants dans les conducteurs en fonction de leurs
orientation, nous proposons d’étudier la configuration présentée sur la figure 2.31 lorsque
nous utilisons ou non un maillage. Nous présentons a droite deux segments identiques
définis de maniere classique sous FastHenry entre deux nceuds. Les conducteurs pos-
sedent une longueur de 70mm avec une largeur de 5mm pour une hauteur de Imm. Le
second conducteur est orienté avec un angle de 45° par rapport au premier. A gauche,
nous donnons une représentation équivalente avec la méthode proposée.

FIGURE 2.31 — Comparaison de la représentation de deux conducteurs sous FastHenry avec la
meéthode classique a droite et a 'aide de la méthode proposée a gauche

La figure 2.32 permet de mieux comprendre 'effet de 'utilisation de segments élé-
mentaires sous forme de maillage pour modéliser les conducteurs. En effet, en fonction
de l'orientation du conducteur, le parcours du courant ne s’effectue pas de la méme ma-
niére. A gauche, les segments sont alignés avec le parcours du courant dans le conducteur.
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Dans le cas de I'orientation a 45°, a droite, le parcours du courant dans les segments suit
successivement les directions x et y imposées par le maillage.

FIGURE 2.32 —Illustration du parcours du courant dans les segments élémentaires en fonction de
I'orientation

Les résultats sont fournis par la figure 2.33. En haute fréquence, la structure maillée
(meshed) fait apparaitre I'effet de peau. Les segments classiques ne sont pas discrétisés,
nous comparons donc les résultats en basse fréquence, inférieure a 10kHz.
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FIGURE 2.33 - Résistance et inductance en fonction de I'orientation du conducteur pour une mo-
délisation avec et sans maillage

Les résultats de simulation montrent que pour un conducteur avec une orientation
0°, la valeur de la résistance est obtenue avec une erreur inférieure a 4%. Cependant, dans
le cas d’'une orientation a 45°, les résultats obtenus avec maillage sont largement suresti-
més de plus de 20%. Ceci est expliqué par I’augmentation de la distance parcourue par le
courant dans le maillage orienté a 45°.

Pour le calcul des inductances, les résultats sont sensiblement identiques dans les
deux cas avec une erreur inférieure a 2,5%. Cela nous permet de réaliser une extraction
précise des couplages inductifs sans se soucier de l'orientation des conducteurs. Nous
revenons a présent sur la prise en compte de I'effet de peau dans les conducteurs.
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2.3.2.b Modélisation de I'effet de peau

Afin de vérifier la validité de la modélisation de 'effet peau dans le conducteur pré-
senté par la figure 2.33, nous avons comparé les résultats obtenus de 1'évolution de la
résistance avec et sans maillage. La figure 2.34 permet d’illustrer une premiere géométrie.
En haut, nous retrouvons le conducteur maillé tel que utilisé dans la section précédente,
avec des pixels d'une taille de Imm par 1mm. Nous confrontons cette géométrie avec un
segment classique discrétisé en 5 filaments afin d’avoir a priori une discrétisation équiva-
lente.

70mm (70pixels)

- >
omm in out
(5pixels) ¢

5mm R e
n out

(nwinc=5 /rw=1) | =~ - --------- -

FIGURE 2.34 — Géométrie comparée sans discrétisation des segments élémentaires

Afin de vérifier la prise en compte de la discrétisation dans une géométrie maillée,
nous appliquons dans une seconde simulation une discrétisation de chaque élément
du maillage. La figure 2.35 donne le paramétrage utilisé afin d’obtenir des filaments de
0,2mm par 0,2mm dans une structure maillée (en haut) ou dans un segment (en bas).

5 pixels

pixel

nhinc=>5

-~ I 5 filaments

< »

- »>
5 filaments\/ nwinc=>5

5mm

70mm

nhinc=5

: I 5 filaments

25 filaments / nwinc=25

FIGURE 2.35 — Géométrie comparée avec discrétisation des segments élémentaires
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La figure 2.36 donne les résultats obtenus pour chacune de ces géométries. Nous ob-
servons une équivalence entre une discrétisation en filaments telle que réalisée par Fas-
tHenry de maniere classique et une discrétisation en pixels avec la méthode proposée.

107" v 1 111 1 1 ) 0 R R 1 B&-008 [y I
C No skin effect (Mhine = Mwine = 1) u No skin effect (Npine = Nwine = 1)
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C Segment (Npine = 1 / Myine = 5) B Segment (Nhine = 1/ Nyine = 9)
Pixelated 1mmx1mm (Nhing = Nwinc = 5) 550-008 Pixelated 1Tmmx1mm (Npine = Nwing = 9) ||
B Segment (Nhine = 5/ Nwine = 28) N ’ Segment (Nhine = 5 / Nwine = 25)
g 7 1Tz
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e F 2
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FIGURE 2.36 — Résistance et inductance en fonction de la discrétisation

Laméthode de modélisation par maillage permet donc de prendre en compte la répar-
tition des courants dans les conducteurs hautes fréquences. Cela nous permet d'utiliser
la méthode en haute fréquence afin d’extraire les résistances et inductances parasites.

2.3.3 Comparaison avec le logiciel ADS

Dans cette partie, nous allons comparer les résultats obtenus avec FastHenry avec
ceux obtenus avec un logiciel de modélisation 3D. Pour cela, nous avons utilisé la suite
de logiciels ADS, et plus particulierement Momentum qui permet de réaliser des simula-
tions électromagnétiques en utilisant la méthode des moments [38].

La figure 2.37 permet de visualiser le modele réalisé dans ADS pour extraire |'induc-
tance de la maille composée par la succession de trois pistes. Nous réalisons un modeéle
équivalent dans FastHenry grace a la méthode proposée.

5-PARAMETERS

S_Param
sP1
Start=1 Hz
Stop=1GHz z w= e
Step=

]

Zin |
|

zin
7in1
Zin1=zin(S11,Portz1)

FIGURE 2.37 - Simulation dans ADS et modele équivalent dans FastHenry

La figure 2.38 présente les résultats obtenus avec les deux logiciels de simulation. La
valeur d’inductance est extraite de 1Hz a 1GHz. En basse fréquence, inférieure a 100kHz,
les résultats obtenus sont similaires avec une inductance de 9, 7nH. Avec 'effet de peau,
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la valeur d’'inductance diminue a partir de 10kHz. Le logiciel ADS réalise une simula-
tion complete des couplages électromagnétiques alors que FastHenry est limité aux cou-
plages inductifs. Pour extraire la valeur d'inductance dans ADS, nous calculons L = |Z]/ w.
En haute fréquence, nous nous approchons d’'une résonance due aux couplages capa-
citifs, cela complique I'extraction de la valeur d’inductance. Ces résultats montrent que
I’écart de la valeur de I'inductance entre FastHenry et ADS est inférieure 2% entre IMHz
et 200MHz.

12 T T T T
ADS
FastHenry
115 - 1
11+
T
c
=105 f
(]
(8]
C
<
S 10f |
he)
£
95Ff .
9 |- |
8.5 1l 1l 1l 1l
10° 102 10* 10° 108

Fréquence (Hz)

FIGURE 2.38 — Comparaison des résultats de simulation

La méthode de modélisation proposée permet d’extraire les valeurs des couplages in-
ductifs et résistifs pour des géométries planes. En effet, 'entrée utilisée est une image re-
présentant les conducteurs sur un plan. Nous pourrons si nécessaire connecter plusieurs
plans entre eux dans FastHenry afin de réaliser une simulation multi-couches.

2.4 Caractérisation et modélisation des composants actifs

Dans cette partie, nous allons présenter la modélisation des composants semi-
conducteurs. Pour la CEM, nous nous intéressons particulierement a leurs capacités de
jonction. En effet, ces capacités influent directement sur le chemin de propagation des
PEM et créent des résonances avec les inductances parasites des pistes.

2.4.1 Caractérisation de la capacité de jonction d’'une diode

Dans le cas de l'alternateur automobile, les diodes comportent un boitier de type
press-fit qui est directement embouti dans la carcasse de la machine ou du dissipateur.
La figure 2.39 montre deux diodes de type press-fit ainsi que le moyen de mesure utilisé
pour extraire la capacité de jonction.
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FIGURE 2.39 — Moyen de mesure de la capacité de jonction d'une diode press-fit

Nous utilisons I'équation 2.17 pour modéliser I'évolution de la capacité de jonction,
Cy, par rapport a la tension de polarisation inverse Vg. Les parametres Cjo, Vj et M corres-
pondent respectivement a la capacité de jonction sous 0V, au potentiel de jonction et au
coefficient de correction. En ajustant ces parameétres, nous pourrons modéliser la réponse
Cj(VR) afin de l'inclure dans le modele de la diode [55].

Cjo

Gy(Vr) = A+ Va/ VM

(2.17)

La figure 2.40 donne les résultats de modélisation d'une diode de calibre 35A. Le mo-
deéle permet de représenter 1'évolution de la capacité de jonction avec la tension de pola-
risation. Ce modele sera utilisé par la suite pour la modélisation d'un systéme alternateur.

# Diode 35A (Mesure)
Diode 35A (Model) |4

Capacité de jonction (nF)

10 10° 10
Tension (V)

FIGURE 2.40 — Résultat de modélisation d'une diode press-fit

Nous allons maintenant présenter la caractérisation des capacités de jonction pour
les composants de type transistor.
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2.4.2 Caractérisation d’'un transistor dans un module de puissance

Comme nous I'avons vu dans la partie 1.4.2.b, les transistors possédent trois capacités
interélectrodes.

Afin de caractériser ces capacités, nous utilisons un analyseur d’'impédance. Nous dé-
taillons a présent le fonctionnement du potentiel de garde qui permet d’isoler une partie
du circuit pour réaliser la caractérisation de chaque capacité [56].

2.4.2.a Mesure avec potentiel de garde

Lanalyseur d'impédance permet de réaliser I’acquisition de la réponse fréquentielle
de 'impédance d’'un dip6le. Dans le cas du transistor MOSFET, le composant possede
trois connexions qui sont le drain, la grille et la source. Pour caractériser ce composant,
I'analyseur d’impédance dispose d'un potentiel gardé qui correspond a la masse pour
isoler une partie du circuit [8, 56].

La figure 2.41 permet de visualiser les connexions disponibles sur le support d’essai
(Keysight 16047E). A droite, le schéma simplifié de connexion permet d’identifier I'impé-
dance Zx a mesurer ainsi que les deux impédances que nous souhaitons soustraire a la
mesure, Zy et Zj..

[ Jusi

CD AC G : H Zx

T __ Bias
Zr,

0N
&

FIGURE 2.41 — Mesure avec potentiel de garde

Ju

La figure 2.42 donne un schéma plus complet des connexions nécessaires pour la me-
sure gardée. Pour que la mesure soit correcte, il faut s’assurer que le courant mesuré Iy
soit proche de celui circulant dans I'impédance Zx. Pour cela, nous devons satisfaire la
relation suivante : I}, < Ix. La figure 2.42 illustre les grandeurs utilisées.

H

\VH
ZG ZH

Vy I:I Zx
G
T ZL
N\ L
A ¢ ¢
\/
ref L I [x

FIGURE 2.42 — Méthode de mesure des impédances avec la méthode du potentiel de garde
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Nous calculons les courants Iy, et Ix a partir des tensions Vy et Vy, cela nous permet
de fournir la relation 2.18. Dans le cas ol les impédances Zy; et Z;, sont inconnues, cette
équation montre que la mesure est correcte lorsque 'impédance de connexion a la garde,
7, est faible. Il est donc nécessaire de s’assurer que la connexion utilisée permet de limi-
ter cette impédance.

717y
ZL + ZH +
- T G

’é‘ < (2.18)

Cette méthode de mesure permet d’isoler une capacité du transistor afin de réaliser
une mesure sur un dipodle. Nous décrivons maintenant le procédé utilisé.

2.4.2.b Caractérisation des capacités de jonctions d’un transistor

L'extraction des capacités de jonction est réalisée grace a trois mesures. La fréquence
de mesure est fixée a 1IMHz et la tension de polarisation évolue afin d’acquérir les ca-
ractéristiques C(V). La figure 2.43 donne les montages a réaliser pour la mesure des trois
capacités de jonctions.

He

A High He - High He I\'-'_High —._';"‘ o |
He ( 5 B l — | e L C:
p . L Hp o ng‘\' Y Hp :._ 1 |
—[_ %Cds - S r o]
LP (1 Low Lp [+ Lp (s} cgs °
-TLO | - Low 9
Le { Le (s Le (o ! .R
Guard Guard Guard
Mesure de Cds Mesure de Cgd Mesure de Cgs

FIGURE 2.43 — Mesure des capacités de jonctions d'un transistor MOSFET [8]

Pour la mesure de Cgs, le montage est plus compliqué que les deux autres car il faut
réussir a polariser le MOSFET sans le mettre en conduction, la tension de polarisation de
I'analyseur d'impédance ne doit pas étre appliquée sur la grille du transistor. Pour cela,
des composants sont ajoutés lors de la mesure. La résistance R et le condensateur C; per-
mettent d’appliquer I'excitation haute fréquence sur la grille en assurant que la tension
moyenne Vgg reste nulle. De plus, le té de polarisation composé par L et C, permet d’ap-
pliquer une tension continue sur la source du MOSFET tout en assurant une connexion
de la source a la garde en haute fréquence.

Pour simplifier ce montage, nous proposons d’utiliser le montage présenté par la fi-
gure 2.44 avec R = 100kQ et C = 1pF. Dans cette configuration, nous avons inversé les
connexions de potentiel H et L. Pour polariser le transistor, nous appliquons alors une
tension négative contrairement a la configuration précédente. Ce schéma de montage
permet de simplifier I’acquisition de la capacité Cgs.
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FIGURE 2.44 - Configuration de mesure simplifiée de Cgs

La figure 2.45 donne une comparaison entre les résultats de mesure et de modéli-
sation des capacités de jonctions acquises sur un composant MOSFET. Pour le modele,
nous avons choisi d’utiliser le méme modeéle que pour la capacité de jonction d'une diode,
équation 2.17. Cela permet d’avoir un modele en dehors de la plage de caractérisation. La
solution alternative est d'utiliser un tableau de points, cependant si la tension du MOS-
FET sort de la plage de caractérisation, alors c’est la valeur limite du tableau qui sera uti-
lisée.

Capacité [F]

Mesure GD
Modele

10-10 1 1 1 1 1 1 1
0 5 10 15 20 25 30 35 40

Tension [V]

FIGURE 2.45 — Capacités de jonction d'un MOSFET de puissance

Nous avons modélisé des capacités de jonction pour des composants diodes tels que
ceux utilisés dans un alternateur et MOSFET nécessaire a I’électronique de puissance ré-
versible des i-BSG.

2.5 Conclusion

Dans ce second chapitre, nous avons présenté le développement de méthodes de mo-
délisation pour la simulation haute fréquence de I'électronique de puissance. L'objectif
principal de ces développements est de rendre accessible la réalisation de modeles CEM
dans les équipes de recherche et développement.

La méthode des pinces permet I'acquisition d’'impédances en fonctionnement. Les
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travaux réalisés ont permis d’augmenter sensiblement la fréquence de validité de la mé-
thode en permettant des acquisitions a des fréquences supérieures a 100MHz. Ensuite,
nous avons proposé une approche de modélisation de type circuit permettant de définir
un modele basé sur la réponse fréquentielle d'une impédance.

Pour la modélisation de la connectique dans les modules de puissance, nous avons
présenté une approche de modélisation basée sur I'utilisation du logiciel FastHenry. Cette
méthode permet d’extraire facilement les valeurs d’inductances et de résistances dans les
conducteurs jusqu'a une centaine de MHz. Au dela, les effets capacitifs entre les conduc-
teurs doivent étre pris en compte.

Finalement, nous avons présenté les principes de caractérisation des capacités de
jonction des composants semi-conducteurs. Nous avons pu apporter des simplifications
dans la mise en place de la mesure.

Dans le chapitre suivant nous proposons d’appliquer les méthodes de modélisation
pour la simulation des émissions conduites d'un alternateur automobile. Nous détaille-
rons également le procédé mis en place pour modéliser le traitement du signal appliqué
par le récepteur de mesure pour I’acquisition du spectre afin de pouvoir le comparer aux
normes CEM.
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Chapitre 3

Modélisation des émissions conduites

d’un alternateur

Sommaire

3.1 Modélisation d’un alternateur automobile . . ... ............. 77
3.1.1 Constitution du systéme d’alimentation automobile . . . ... ... 77

3.1.1.a Modélisation des composants passifs et de la machine
électrique . . . . ... 77
3.1.1.b Détermination des inductances de la connectique . . . . . 79
3.1.2 Validation expérimentale . ........................ 79
3.1.2.a Présentation du montage demesure . ............ 80
3.12b Résultats . . . .. ... ... . 81
3.2 Modélisation du processus d’acquisitiondes signaux . . . . . ... .... 81
3.2.1 Transformée de Fourier a Court-Terme . . . ... ........... 82
3.2.1.a Evolution temporelle dunspectre . . . . ... ........ 82
3.2.1.b Transformée de Fourier locale discrete . . . ... ... ... 83
3.2.1.c Application a la modélisation d'un récepteur de mesure . . 83
3.2.2 Fenétragedusignal . . . .. ... ... ... ... .. L. 84
3.2.2.a Allure temporelledelafenétre . . ... ............ 84
3.2.2.b Effetdeborddufenétrage ................... 84
3.2.2.c Application successive du fenétrage . . . . . ... ... ... 85
3.23 Modesdedétection. . . . ... ... ... 87
3.2.3.a Détecteur de valeurs créte et moyenne . . . ......... 87
3.2.3.b Détecteur de valeur quasi-créte . .. ............. 87
3.3 Validation expérimentale du modele de récepteur de mesure . . . . . . . 90
3.3.1 Spectresdesignauxusuels . ............. ... ....... 90
3.3.1.a Présentation du montagedemesure . ............ 90
3.3.1.b Validation du gabarit du filtre de résolution . . . ... ... 90
3.3.1.c Validation des modes de détection ... ........... 91

3.3.2 Mesure d’émissions conduites en courant d'une chaine de conver-
SION . . e e 93
3.3.2.a Présentation du montagedemesure . ............ 94

75



CHAPITRE 3. MODELISATION DES EMISSIONS CONDUITES D’'UN ALTERNATEUR

332b Résultats . . . ... ... ... 95

3.4 Application au modéle de I'alternateur pour évaluer le niveau des émis-
sions conduitesentension . ....... .. .00 00 e 96
35 Conclusion . . . . . v v i ittt e i e e i e e e 97

76



CHAPITRE 3. MODELISATION DES EMISSIONS CONDUITES D’'UN ALTERNATEUR

Les systéemes d’alimentation automobile sont des systémes électriques intégrés au ré-
seau de bord du véhicule. A ce titre, il est nécessaire d’assurer la conformité a la norme
CISPR25, notamment vis-a-vis des émissions conduites. Nous souhaitons pouvoir modé-
liser le comportement haute fréquence de ces systémes car cela permet de mieux com-
prendre I'influence des modifications pouvant étre apportées au systéme et ainsi propo-
ser des solutions.

Dans ce chapitre, nous développons un modele haute fréquence, jusqu'a 108MHz
pour la simulation des émissions conduites en tension d'un alternateur automobile. Nous
confrontons les résultats de simulation a des mesures réalisées en accord avec les préco-
nisations de la CISPR 25. Dans un premier temps, nous présenterons le modele dédié a la
simulation haute fréquence de 'alternateur.

3.1 Modélisation d’un alternateur automobile

3.1.1 Constitution du systéme d’alimentation automobile

Comme nous 'avons vu dans la section 1.1.1.b, l'alternateur est composé de trois
sous-systemes. La figure 3.1 présente un diagramme de I'ensemble du systéme. Nous al-
lons a présent décrire la méthode de modélisation permettant d’extraire par simulation
les PEM générées par ce type de systeme. Pour cela, nous baserons notre travail sur un
alternateur de la gamme Valeo.

I\'I:jclnfleisynickirgn‘e B
! !
|
! l R\e dr.esseur Réseau véhicule
[ | a diodes
|
! : masse
|
| |
Excitation N
Porte-balai
Régulateur

FIGURE 3.1 - Diagramme d’un systéme d’alimentation automobile

3.1.1.a Modélisation des composants passifs et de la machine électrique

Pour la modélisation des perturbations hautes fréquences, nous utilisons un modele
fonctionnel du systeme pour simuler le contenu basse fréquence des signaux électriques.
Nous ajoutons a ce modele les caractéristiques hautes fréquences que nous avons vues
dans la section 1.4.2 telles que les couplages inductifs et capacitifs parasites.

La machine synchrone est représentée par son modele équivalent de Behn-
Eschenburg. La figure 3.2 (gauche) donne le modéle utilisé pour chaque phase de la
machine. Grace a 'analyseur d'impédance, nous avons mesuré la valeur de la capacité
entre chaque phase et la masse de I'alternateur soit 500pE La Force Electro-Motrice
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(FEM) utilisée est une sinusoide dont les caractéristiques sont définies en fonction du
point de fonctionnement.

Nous ne modélisons pas ici l'excitation de la machine. En effet, le courant d’excitation
est relativement faible par rapport au courant de I'induit. De plus, I'alimentation de I'ex-
citation est réalisée par un convertisseur Buck fonctionnant a une fréquence relativement
basse (~ 200Hz). Ainsi, nous considérons que la source des perturbations est uniquement
due aux commutations des diodes du redresseur.

Dans le régulateur, nous retrouvons un condensateur de filtrage de 1,5uF qui a été
caractérisé avec un analyseur d'impédance. Le modele généré est fourni par la figure 3.2
(droite). Le régulateur est également composé d'une puce électronique dont la capacité
parasite a été extraite par la mesure. On en déduit une valeur de 200pF entre la borne
+12V et la masse.

10mQ  20uH 200ms2 10nH 1.5pF
f.em. |:| ] |:| }‘_.
500pF
T !
[

. 200pF

FIGURE 3.2 — Modele de la machine synchrone et du régulateur

Le convertisseur est intégré sur la face arriere de la machine comme le montre la fi-
gure 3.3. La masse du convertisseur correspond a la carcasse de la machine. Afin d’étudier
cette structure, nous utilisons des outils numériques pour modéliser les couplages induc-
tifs de la connectique. D’autre part, la capacité de jonction des diodes sera caractérisée et
modélisée.

B+
Di+ ZS Do+ ZS D3+

— B+ (12V)

O Diode

FIGURE 3.3 - Intégration du redresseur dans la machine

Pour les diodes, nous utilisons le modele présenté dans la section 2.4.1. Le modele de
la capacité de jonction est complété par une source de courant permettant de faire corré-
ler les données de la documentation fournie par le fabricant au modele SPICE, figure 3.4.

Les différents composants de I'alternateur sont présentés et modélisés, 1'étape sui-
vante est de modéliser les couplages inductifs de la connectique.
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102 T T T
%  Datasheet
Modele
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& 10 |
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100 1 1 ¥ 1 1 1 1 1 1

0.65 0.7 0.75 0.8 0.85 0.9 0.95 1 1.05 1.1

Voltage (V)

FIGURE 3.4 — Modele de la source de courant des diodes

3.1.1.b Détermination des inductances de la connectique

Pour la modélisation des couplages inductifs des connexions, nous utilisons le logiciel
FastHenry avec la méthode développée dans la section 2.3. Grace a cette méthode, nous
pouvons modéliser la structure mécatronique de l'alternateur dans FastHenry comme
illustré par la figure 3.5. Le résultat de cette démarche est un bloc de simulation sur lequel
nous pouvons connecter les composants présents sur la structure afin de tenir compte
des couplages inductifs et résistifs dans les simulations.

+12V

Régulateur
Phases

ov

FIGURE 3.5 — Modélisation sous FastHenry de la structure mécatronique

3.1.2 Validation expérimentale

Le modele de l'alternateur est a présent confronté a une mesure d’émissions
conduites. Cela nous permettra de vérifier les performances du modele développé

jusqu’a 108MHz.
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3.1.2.a Présentation du montage de mesure

La figure 3.6 montre le dispositif expérimental permettant de mesurer les PEM
conduites aux bornes du port 50Q2 du RSIL.

Vers
machine
asynchrone

Vers
alimentation
et charge

FIGURE 3.6 — Configuration d’essai

Lalternateur est alimenté par une batterie au plomb de 12V. En parallele se trouve une
charge résistive permettant d’adapter le point de fonctionnement en courant. La poulie
de l'alternateur est connectée a une machine asynchrone pilotée en vitesse afin de re-
présenter la rotation du MCI. Cette machine est localisée a I'extérieur de la cage afin de
limiter son influence sur les niveaux d’émissions. Lors de cet essai, la vitesse de I'alterna-
teur est de 6000tr/ min et le courant débité par le systeme est de 75A ce qui correspond a
la moitié du courant nominal du systéeme testé.

Pour compléter la modélisation du dispositif expérimental, le modele du RSIL utilisé
correspond aux résultats de travaux effectués chez Valeo [5]. La liaison entre le RSIL et
I'alternateur est modélisée par une inductance de 200nH. La batterie n’est pas incluse
dans le modele, seule la charge résistive est modélisée afin d’assurer la stabilité du point
de fonctionnement. La valeur de la résistance de charge est définie en fonction du point
de fonctionnement afin d’avoir le courant souhaité sous 12V soit 160m£2. Un modele plus
détaillé n'est pas nécessaire car le RSIL rend le niveau des perturbations mesurées indé-
pendant du réseau amont d’alimentation.

Le tableau 3.1 donne les parametres du récepteur de mesure en accord avec les préco-
nisations définies par la CISPR 25 [24]. La mesure est réalisée par un récepteur de mesure
(Rohde & Schwarz ESR7).

Bande de fréquence | RBW

20kHz - 150kHz 200Hz

150kHz - 30MHz 9kHz

TABLEAU 3.1 — Parametres d’acquisition des PEM selon la CISPR25
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3.1.2.b Résultats

Les résultats obtenus dans les conditions présentées précédemment sont fournis par
la figure 3.7. Le spectre issu de la simulation est calculé par un algorithme de transformée
de Fourier rapide (FFT) appliqué a la tension aux bornes du RSIL issue du modele.

100 T T
Transformée de Fourier Rapide (FFT)
90 Mesure (Détection Créte)

Limites CIRPR25 Classe 2 (Détection Créte) | |

Niveau des émission conduites [dBu.V]

JlIMH..i ulll
10° 108 107
Fréquence [Hz]

FIGURE 3.7 - Comparaison des résultats de simulation et de mesure des niveaux d’émissions d'un
alternateur avec traitement par FFT

Pour la premiere bande de fréquences, de 20kHz a 150kHz, nous obtenons une bonne
corrélation entre mesure et simulation. Dans ce cas, le traitement du signal par FFT per-
met d’obtenir les niveaux harmoniques détectés par le récepteur.

A partir de 150kHz, la bande passante du filtre de résolution passe de 200Hz a 9kHz.
La mesure des émissions est alors effectuée en bande large. Dans ces conditions, nous ne
pouvons pas comparer les résultats obtenus par simulation a la mesure, il est nécessaire
de prendre en compte l'intégration réalisée par le filtre de résolution.

Nous détaillons a présent le modele mis en place pour simuler le comportement du
récepteur de mesure dans le cas d'une acquisition en bande large. Ce modele permettra
également de définir les différents modes de détection utilisés en CEM tels que les détec-
teurs créte, quasi-créte et moyenne.

3.2 Modélisation du processus d’acquisition des signaux

Afin de modéliser le processus d’acquisition des signaux, nous utilisons la FFT telle
que définie par d’équation 3.1. Cette équation permet d’extraire le contenu fréquentiel
d’'un signal discret x,. Dans notre cas, x, est un signal réel correspondant a une tension
ou un courant et qui dépend d'un vecteur temps t;,, avec un temps d’échantillonnage T;.
Dans ce cas sil’on souhaite tracer le spectre de x,, on définit le vecteur fréquence fj ainsi
que 'amplitude du spectre Ay grace al’équation 3.2 et 3.3.
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N-1 i2nkn

Xe= ) Xpe N 3.1)
n=0
1

fe= 1T[O:N/Z]/N (3.2)
S
Ap=%2

Ap=2& Pour k= 1:N/2 63

Il est important de souligner que lors de cette opération, nous avons réalisé un fené-
trage du signal d’origine. En effet, le signal x,, comportant N échantillons, chaque échan-
tillon est pondéré de maniere uniforme, il s’agit d'un fenétrage rectangulaire. Le proces-
sus de fenétrage a un impact important sur I'allure du spectre. C’est sur cet aspect qu’il
faut agir afin de représenter 'application du filtre de résolution réalisé par un récepteur
de mesure

3.2.1 Transformée de Fourier a Court-Terme
3.2.1.a Evolution temporelle d’'un spectre

Lors de l'analyse d'un signal, il est possible de définir 'évolution temporelle du
spectre. Il s’agit alors d’analyser de maniere locale un signal temporel. Par exemple,
dans le cas d'un signal faisant apparaitre des résonances hautes fréquences a certains
intervalles tels que définis en rouge dans la figure 3.8. Dans ce cas, si nous analysons
localement le signal, alors le spectre associé a la fréquence du sinus n’est pas constant
comme l'illustre la courbe bleue de la figure 3.8. Seuls les instants durant lesquels les
résonances sont présentes font apparaitre une amplitude spectrale non nulle.

Amplitude
du signal
temps
Contenu fréquentiel
a la fréquence du sinus
temps

FIGURE 3.8 —Illustration de Iévolution temporelle du spectre d'un signal

A partir de I'évolution temporelle du spectre, il est possible d’extraire I’amplitude pour
la fréquence concernée. Il peut s’agir des valeurs maximale, moyenne ou méme quasi-
créte dans le cas de la CEM. Nous revenons a présent sur I’outil mathématique nécessaire
afin d’extraire localement le spectre d'un signal.
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3.2.1.b Transformée de Fourier locale discrete

Pour extraire de maniere locale le spectre d'un signal discret, nous utilisons la Trans-
formée de Fourier a Court Terme (TFCT). La définition de la TFCT est donnée par I’équa-
tion 3.4 et permet d’appliquer une FFT avec une fenétre glissante notée w(n). Ainsi, le
résultat est une matrice dont la premiere dimension k est fréquentielle et la seconde m
est temporelle.

N-1 o
X(k,m) = Y. x(mw(n—m)e 2mkN (3.4)

n=0

Le résultat de la TFCT permet donc d’analyser I’évolution temporelle du spectre. Nous
revenons a présent sur le lien entre ce type de processus et celui utilisé dans un analyseur
de spectre a balayage.

3.2.1.c Application a la modélisation d’'un récepteur de mesure

Pour modéliser le fonctionnement d'un récepteur de mesure, le principe mis en ceuvre
utilise les propriétés de la transformée de Fourier relatives au produit de convolution. En
effet, nous avons vu que le récepteur de mesure réalise un balayage du spectre par un filtre
de résolution que nous notons respectivement X(f) et W(f). Ce balayage est assimilable
a un produit de convolution. Dans le domaine temporel, cette opération est équivalente
a une multiplication du signal a analyser x(¢) par une fenétre w(t) correspondant a la
transformée de Fourier inverse du filtre de résolution. Ainsi, I'’équation 3.5 lie la convo-
lution du spectre par un filtre de résolution a la transformée de Fourier du fenétrage du
signal temporel par une fenétre w(z). Connaissant le gabarit du filtre W(f), w(¢) corres-
pond directement a la transformée de Fourier inverse de W(f).

X(f)*W(f) =TF [x(8). w(8)] (3.5)

De plus, pour chaque point en fréquence, 'analyse est réalisée pendant une durée
égale au temps de maintien. Pour prendre en compte ce processus, il est nécessaire de
réaliser plusieurs fenétrages successifs. C’est le principe de la TFCT. Ainsi, la figure 3.9
donne une représentation par schéma-bloc de la méthode proposée. Le contenu des dif-
férents éléments de ce schéma est maintenant détaillé.

| - x(n,m ' X (k,m) Xpr (k)
Fenét (n,m) ’
(n) —m{ " nC 8Ll PRT L Détecteur — Xava(k)
| glissant |
(temporel) | ‘ Xop(k)
7777777 TFCT (fréquentiel)

FIGURE 3.9 — Schéma-bloc de I'implémentation de la méthode
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3.2.2 Fenétrage du signal
3.2.2.a Allure temporelle de la fenétre

La norme CISPR16-1-1 [57] définit le gabarit de la réponse du filtre sélectif. Afin de
respecter ce gabarit, un filtre gaussien peut étre utilisé avec une bande passante de valeur
RBW a -6dB. L'équation 3.6 donne I'’expression de ce filtre, W(f).

W(f) = e_zf_22 avec 0= _RBW (3.6)
-  2v2In2) '

La transformée de Fourier inverse de W(f) est donnée par I'équation 3.7. Lamplitude
estvolontairement gardée unitaire afin de simplifier les calculs de la FFT. w(t) correspond
a la fenétre qui doit étre appliquée au signal x(f) pour représenter le gabarit du filtre de
résolution d'un récepteur de mesure.

A2 T*RBW?
avec A= — 3.7)

w(t)=e"
La figure 3.10 permet de valider le dimensionnement de la fenétre face au gabarit dé-

fini par le CISPR. La réponse du filtre sélectif est extraite en analysant le spectre d'un signal
sinusoidal.

Filtre de résolution [dB]

Fréquence [kHz]

FIGURE 3.10 — Réponse du filtre de résolution de 9kHz

3.2.2.b Effet de bord du fenétrage

Une fonction gaussienne ne s’annule jamais, il est donc nécessaire d’appliquer deux
fenétres, la premiere gaussienne telle que définie précédemment puis une seconde fe-
nétre rectangulaire qui permet de borner I’étude du signal.

La norme CISPR spécifie une largeur de pas maximale pour chaque bande de fré-
quences. Pour un RBW = 9kHz, les résultats d’acquisition doivent faire apparaitre un
point tous les 5kHz. Cela correspond a une analyse d'une durée minimale 200us. La fi-
gure 3.11 permet de visualiser ce cas extréme. Nous pouvons observer que le signal gaus-
sien est coupé de maniere prématurée ce qui engendre un effet de bord important.
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0.6 1

Fenétre appliquée au signal

0 Il Il Il Il Il
-50 0 50 100 150 200 250

Temps [p S]

FIGURE 3.11 - Allure d'une fenétre de 200us

Ainsi, en visualisant l'allure du spectre d'un signal sinusoidal, le gabarit du filtre de
résolution est déformé. La figure 3.12 donne les résultats avec une fenétre de 200us com-
parée a une fenétre dont 'atténuation atteint 120dB. Les deux cas respectent le gabarit
imposé par la norme. Cependant, il est préférable d’utiliser une fenétre mieux définie,
avec une atténuation de 120dB, afin de garantir une meilleure corrélation avec des résul-
tats acquis au récepteur de mesure, cette fenétre est retenue pour la suite des travaux.

Modeéle avec fenétre atténuée de -120dB
Modele avec fenétre 200us
—®— CISPR

-15

Filtre de résolution [dB]

-20
-10 -8 -6 -4 -2 0 2 4 6 8 10
Fréquence [kHz]

FIGURE 3.12 — Comparaison d'une fenétre de 200us a une fenétre dont ’atténuation est de 120dB

3.2.2.c Application successive du fenétrage

Afin d’appliquer la fenétre w(1), il est nécessaire de discrétiser le signal avec un temps
d’échantillonnage noté T;. La figure 3.13 montre un signal x(n) a analyser et la fenétre
w(n) aappliquer. Lalongueur de la fenétre, N,;,, est directement liée a la bande passante
du filtre de résolution RBW et correspond a une atténuation du signal de 120dB.

Cependant, la longueur du signal, Ny;¢y4;, est différente. Afin de réaliser une ana-
lyse sur 'ensemble du signal x(n), il est nécessaire d’appliquer plusieurs fenétrages. La
figure 3.14 montre le résultat du fenétrage multiple de x(n). La valeur de Ny, corres-
pond au nombre d’échantillons entre deux fenétrages.

Pour extraire le spectre, nous appliquons un algorithme de FFT dans la premiere di-
mension de la matrice x(n, m). Le résultat de cette opération est la matrice X(k, m), fi-

85



CHAPITRE 3. MODELISATION DES EMISSIONS CONDUITES D’'UN ALTERNATEUR

86

' >

signal

n=t/Ts

=

|

FIGURE 3.13 — Exemple d’'un signal x(n) a analyser et de la fenétre w(n) a appliquer

n=t/Ts

wn'wanshift
Wn - Ln—2Ngp; st

m = t/Tshift

FIGURE 3.14 — Matrice du signal avec plusieurs fenétrages
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gure 3.15, il s’agit d'un spectre qui évolue en fonction du temps. L'ensemble de ces opéra-
tions correspond a I'utilisation de la TFCT.

X (k,m) Evolution
fréquentielle

FFT (wn.zn)
I k=f/fs

v 7/ >
Y FFT(wn.Tn-N

’ %‘FT(wn-mn72Nwin)

win )

m =1t/Tspift

FIGURE 3.15 — Matrice du spectre dépendant du temps

L'étape suivante est I’extraction des valeurs du spectre en fonction du mode de détec-
tion a partir de la matrice X(k, m).

3.2.3 Modes de détection

Pour chaque valeur de fréquence, variable k de la matrice X(k, m), il est nécessaire
d’appliquer le mode de détection souhaité. Cette opération fait disparaitre 1'évolution
temporelle du spectre et permet d’analyser le résultat uniquement en fonction de la fré-
quence.

3.2.3.a Détecteur de valeurs créte et moyenne

Les modes de détection créte et moyen correspondent respectivement a la valeur
maximale et a la moyenne arithmétique de I’évolution temporelle du spectre. L'équa-
tion 3.8 donne les relations permettant de calculer les valeurs en détection créte Xpx (k)
et moyen Xayg(k) a partir de la matrice X(k, m) avec M correspondant au nombre de
fenétrages effectués.

Xpk (k) = max [X(k, m)]
(3.8)
Xava (k) = 37 ZM_§ X (k, m)

3.2.3.b Détecteur de valeur quasi-créte

Le détecteur quasi-créte possede un comportement plus complexe qui est caractérisé
par un temps de montée ¢, et un temps de descente ¢y [57], ces constantes de temps cor-
respondant aux dynamiques de charge et de décharge d'un réseau RC. Dans ce travail, le
niveau recherché Xqgp (k) du détecteur quasi-créte est déterminé a partir de I'équation 3.9.
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Cette relation différencie les constantes de temps considérées (¢, ou t7) selon que le signal
X(k, m) est respectivement plus grand ou plus petit que Xqp (k).

=— Z X(k, m) —Xqp (k) + — Z X(k, m) —Xqp (k) (3.9)
Iy Xqp (k) f Xqp (k)
<X(k,m) >X(k,m)

La figure 3.16 permet de visualiser les opérations effectuées dans I'équation 3.9. Les
surfaces bleues et vertes correspondent respectivement aux sommes sur les domaines
Xqp (k) < X(k, m) et Xqp (k) > X(k, m), la valeur en détection quasi-créte est définie a par-
tir de ces surfaces auxquelles nous appliquons une pondération par les parameétres du
détecteur : 7, et .

Y (X(k,m) — Xqp(k))

z xGr

° <X (k,m)

E X

= QP

R Al

g 8

& g X(m)

g ©m

el

+~

k= - (X — Xqr(k))

g Xqop(k)

R >X (k,m)

H >
temps

FIGURE 3.16 — Représentation graphique de la détection quasi-créte

Afin de valider le fonctionnement du modele quasi-créte, il est possible d’utiliser la
CISPR16-1-1. En effet, la réponse du détecteur quasi-créte y est spécifiée en fonction de
la fréquence de répétition d’'une salve de sinusoides. La figure 3.17 donne la procédure
utilisée pour extraire la valeur quasi-créte d’un signal pulse de sinus afin de comparer la
réponse du détecteur quasi-créte a la spécification du CISPR.

f X(f) Signal en détection QP max(X(f))

Tbu'rst période T

T

<>

FIGURE 3.17 — Procédure d’extraction de la valeur quasi-créte

La figure 3.18 permet de comparer le modele a la réponse du détecteur quasi-créte
définie par le CISPR. La bande B correspond a 'analyse de 150kHz a 30MHz. Dans cette
bande de fréquences, le détecteur quasi-créte est configuré avec 7, = 1ms et #y = 160ms.
Les résultats montrent une bonne corrélation pour la détection des PEM a répétitivité
élevée. En deca de 10Hz, la valeur en quasi-créte tend vers une asymptote qui n’est pas
modélisée par I’équation 3.9, cela induit une erreur sur ’analyse de signaux a faible répé-
titivité.
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Réponse détecteur quasi-créte (dB)

-30
10° 10t 10? 10° 10*
Fréquence de répétition (Hz)

FIGURE 3.18 — Réponse du détecteur quasi-créte dans la bande B

Dans cette section, nous avons décrit la modélisation des modes de détection. Nous
proposons a présent de valider 'ensemble du processus de modélisation.

89



CHAPITRE 3. MODELISATION DES EMISSIONS CONDUITES D’'UN ALTERNATEUR

3.3 Validation expérimentale du modele de récepteur de
mesure

La méthode décrite dans la partie précédente est maintenant confrontée a des me-
sures au récepteur de mesure. Dans un premier temps, des signaux usuels sont utilisés
pour valider le modele proposé. Deux éléments peuvent étre vérifiés de maniére séparée.
Il s’agit de la modélisation du filtre de résolution puis des modes de détection.

Enfin, 'acquisition du courant de mode commun d’une chaine de conversion est réa-
lisée. Cela permet de confronter les performances du modele sur un signal acquis avec un
oscillographe a une mesure réalisée avec une récepteur.

3.3.1 Spectres de signaux usuels
3.3.1.a Présentation du montage de mesure

Des signaux générés par un Générateur Basse Fréquence (GBF) sont analysés. La fi-
gure 3.19 illustre le montage réalisé avec le GBF directement connecté au récepteur de
mesure Rohde & Schwarz ESR7. Afin de simplifier la mise en place de I’expérimentation,
les acquisitions sont réalisées a des fréquences relativement basses dans la bande B dé-
finie par le CISPR. Dans cette bande de fréquences, le filtre sélectif possede une bande
passante de 9kHz et les temps de montée et de descente du détecteur quasi-créte sont
respectivement de 1ms et 160ms. L'analyse est réalisée de 200kHz a 400kHz.

Récepteur de mesure GBF

[ |

s '/ —— X

FIGURE 3.19 - Configuration de la mesure pour la validation du modele

Lentrée du récepteur de mesure est limitée en puissance, cette derniere ne doit pas
dépasser 1IW = 30dBm = 0dB. En s’appuyant sur la relation P = ‘ZLz, ol Zy = 50Q est I'im-
pédance caractéristique, I’équation 3.10 donne la valeur maximale de tension a appliquer
en entrée du récepteur a partir de la puissance limite en entrée du récepteur : P ;5 = 0dB.
Afin de conserver une marge, nous utiliserons des signaux d’amplitude égale a 10mV, ce
qui correspond a 80dBuV.

Vap = Pap +201l0g(Zo) = 137dBpV (3.10)

3.3.1.b Validation du gabarit du filtre de résolution

Le filtre de résolution apparait clairement lorsqu'une raie harmonique est analysée
seule. Pour cela, nous utilisons un signal sinusoidal paramétré avec une amplitude xy =
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10mV et une fréquence fy = 300kHz. L'expression analytique du signal est donnée par
I’équation 3.11.

x1(2) = xo x sin2m fy 1) (3.11)

La figure 3.20 permet de confronter les résultats de mesure au modele. Avec une am-
plitude de 10mV = 80dBpV, alors la valeur acquise correspond directement a la valeur
efficace soit 77dBuV.

80 T T T

/ /\ - = = = Mesure Créte
/::f' \ - = - - Mesure Quasi-Créte
> \ Mesure Moyenne
X 60 / \ . e o
) / \ Modéle Créte
= / \ Modeéle Quasi-Créte
< \ Modéle Moyenne
o 401 T
=
5 \
(] / \
) L f \ N
] 20 l// \Q‘
° i \
= 1 I\
= | - _-___- N WV -
o [T -TTs=es--- | iy
= or ( i
< | G W
_20 1 ‘:‘ 1 “‘:“\ 1
250 275 300 325 350

Fréquence [kHz]

FIGURE 3.20 — Analyse fréquentielle d'un signal sinusoidal

Entre 290kHz et 310kHz, I'acquisition est sensible au signal mesuré. Dans cette plage
de fréquences, les résultats en détection créte, quasi-créte et moyenne sont identiques. La
modélisation du filtre de résolution correspond a celui utilisé par le récepteur de mesure.
Nous validons ainsi I’expression et le paramétrage du fenétrage gaussien proposé.

3.3.1.c Validation des modes de détection

Afin de discerner les différents modes de détection, il est nécessaire d’analyser des
signaux dont le contenu fréquentiel évolue dans le temps. Il s’agit alors d’avoir une fré-
quence de répétition du signal inférieure a la bande passante de résolution (RBW).

Le premier signal proposé est un signal carré modulé en fréquence tel que défini
par I’équation 3.12. Ce signal possede une amplitude xp = 10mV et une fréquence fy =
300kHz. De plus, nous utilisons une déviation A f = 20kHz et une fréquence de modula-
tion f,,, = 1kHz.

Xo(8) = xp-sign(sin2m fot + ?—f sin(27 fi,,1))) (3.12)

m

Les résultats sont fournis par la figure 3.21 et correspondent au premier harmonique.
Dans ce cas, nous pouvons clairement dissocier la détection créte et moyenne. Dans la
bande de fréquences sensible au signal analysé, de 275kHz a 325kHz, chacun de ces dé-
tecteurs montre une bonne corrélation entre la mesure et le modele.
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FIGURE 3.21 - Analyse fréquentielle d'un signal modulé en fréquence

Afin d’augmenter la différence entre détection créte et quasi-créte, il serait nécessaire
d’augmenter la déviation et de réduire la fréquence de modulation. Cependant, la sensi-
bilité de la mesure diminue dans ces conditions.

Il est préférable d’utiliser des signaux de type salve de sinusoides. Cela se rapproche
d’un signal acquis lors d'un essai en émissions conduites. L'équation 3.13 donne I'expres-
sion générale d'une salve. La figure 3.22 donne l'allure temporelle d'un tel signal. Il est
composé d’'une succession de N périodes de sinusoides avec une répétition lente de pé-
riode T.

(3.13)

Xo x sin(2nfot sitt—:[nT,nT+ﬁ]a ecneN
xs(t)={ 0 xsin@fo) )%

sinon

10 4+ —

Amplitude (mV)
o

ol ]

| | | | |
0 20 40 60 80 100 120

Temps (s)

FIGURE 3.22 — Exemple : salve de sinus 100mV/300kHz avec N = 3 cycles et une période de 100ps

L'amplitude x, et la fréquence f; du signal sont respectivement 10mV et 300kHz. Afin
de réduire la répétitivité nous imposons une période faible T = 10ms et un nombre de
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cycles N = 10. Les résultats sont fournis par la figure 3.23. Dans ce cas, nous pouvons dis-
socier chaque type de détection. Le modele fournit des résultats corrects avec une erreur
inférieure a 1dB a une fréquence de 300kHz.

80 T T T
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g 60 Mesure Moyenne
@ Modele Créte
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N Modele Moyenne
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©
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=
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_20 1 1 1
200 250 300 350 400
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FIGURE 3.23 — Analyse fréquentielle d'un signal en mode burst

Dans cette section, nous avons validé les performances du modele développé sur des
signaux issus d’'un GBF. Pour terminer la validation, nous proposons d’appliquer le mo-
dele du récepteur de mesure a l'acquisition des émissions conduites d'une chaine de
conversion.

3.3.2 Mesure d’émissions conduites en courant d’'une chaine de conver-
sion

Nous proposons maintenant de valider la méthode proposée avec des signaux de PEM
de mode commun issus d'une chaine de conversion électromécanique. La figure 3.24
illustre le dispositif expérimental utilisé pour comparer les résultats du récepteur de me-
sure a ceux issus du modele proposé.

Sonde de
courant

v

Alimentation ___| RSIL EST

=/ */

Récepteur Oscilloscope et
de mesure post-traitement

v v

Emission de mode commun :
Créte/Quasi-Créte/Moyenne

FIGURE 3.24 — Procédé d’acquisition du courant de mode commun avec différents types de détec-
teur
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La sonde de courant est connectée successivement a un récepteur de mesure pour
acquérir le spectre du signal puis a un oscilloscope pour mesurer I’évolution temporelle
de la PEM. La mesure temporelle sera ensuite traitée avec le modele décrit précédemment
afin d’extraire les niveaux d’émissions de mode commun en détection créte, quasi-créte
et moyenne.

3.3.2.a Présentation du montage de mesure

L'EST est composé d'un onduleur triphasé alimentant une machine asynchrone en
condition rotor bloqué. L'onduleur utilise une Modulation par Largeur d’Impulsion (MLI)
a 20kHz afin de générer les signaux fonctionnels a 50Hz pour la machine. La basse fré-
quence du fondamental induit des phénomenes de faible répétitivité permettant de faire
apparaitre clairement les différents niveaux pour chaque mode de détection.

Sonde
{ Cov
=
Ay A

Vers
Machine
Asynchrone

Commande

MLI

FIGURE 3.25 - Configuration de la validation expérimentale

L'acquisition du courant de mode commun est réalisée par un récepteur de mesure
Rohde & Schwarz ESPI. La mesure est effectuée de 20kHz a 108MHz en détection créte,
quasi-créte et moyenne. Pour cela, le paramétrage de |’appareil est réalisé en accord avec
les préconisations de la CISPR16-1-1 [57], tableau 3.2

TABLEAU 3.2 — Parametres de mesure spécifiés par le CISPR

Bande de fréquence | RBW ty ty

20kHz - 150kHz 200Hz | 45ms | 500ms

150kHz - 30MHz 9kHz 1ms | 160ms

30MHz - 108MHz 120kHz | 1ms | 500ms

D’autre part, les PEM sont mesurées dans le domaine temporel par un oscilloscope
LeCroy HRO 66Zi 12-bit. Le signal est acquis sur une durée de 128ms afin de prendre en
compte plusieurs périodes de commande MLI. La période d’échantillonnage est fixée a
2ns pour permettre le calcul du spectre jusqu’a 108MHz. Le signal est ensuite traité afin
d’en extraire le contenu fréquentiel en accord avec les spécifications du tableau 3.1 grace
ala méthode proposée, implémentée dans MATLAB™.,
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3.3.2.b Résultats

Sur la figure 3.26, la mesure du courant de mode commun réalisée a I’aide du récep-
teur (en rouge) est confrontée aux résultats du post-traitement du signal temporel (en
bleu). Les résultats montrent une bonne corrélation jusqu’a 40MHz. Au dela, le niveau de
bruit de I'oscilloscope ne permet pas de retrouver les amplitudes mesurées par le récep-
teur.
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FIGURE 3.26 — Comparaison des résultats de mesure du courant de mode commun et du modele
en détection créte, quasi-créte et moyenne

Notons que pour la gamme de fréquences analysée, la mesure en détection quasi-
créte prend 2h30 alors que le post-traitement numérique du signal temporel ne dure que
90 secondes, ce qui constitue un gain de temps important.
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3.4 Application au modele de 'alternateur pour évaluer le
niveau des émissions conduites en tension

Nous revenons a présent sur la modélisation des émissions conduites de I'alternateur
développée dans la section 3.1. Nous avions vu que les résultats de la simulation tempo-
relle, traités avec un algorithme de FFT, ne tenaient pas compte de I'effet d'intégration
réalisé par le filtre de résolution du récepteur.

La figure 3.27 correspond aux résultats obtenus a partir de la méme simulation mais
auxquels nous avons appliqué la méthode présentée dans la section 3.2.
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FIGURE 3.27 — Simulation des niveaux d’émissions d'un alternateur avec prise en compte du ré-
cepteur de mesure

A partir de 150kHz, les résultats de simulation font correctement apparaitre les
émissions en bande large. Nous observons dans la mesure des harmoniques multiples de
450kHz. Ces harmoniques sont dus au controle-commande intégré a I'alternateur dans
le porte-balai, cette source n’a pas été prise en compte dans ces travaux car nous nous
sommes focalisés sur les aspects d’électronique de puissance.

Dans le cas de 'alternateur, les émissions en basse fréquence, autour de 150kHz, sont
particulierement problématiques et peuvent étre la source de non conformité. La mé-
thode de modélisation avec prise en compte du filtre de résolution permet de simuler les
niveaux d’émissions dans cette gamme de fréquences. De plus, le positionnement de la
résonance, ici a 4,2MHz, est également un point d’'intérét et nous souhaitons alors vérifier
que cette résonance ne se situe pas dans une gamme de fréquences soumise a des limites
définies par des constructeurs.
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3.5 Conclusion

Dans ce troisieme chapitre, nous avons présenté la modélisation en haute fré-
quence d'un systeme d’alimentation automobile afin de simuler le niveau des émissions
conduites. Pour cela, nous avons caractérisé et modélisé les composants actifs et passifs
du systeme ainsi que la connectique de I’électronique de puissance.

La mesure des niveaux d’émissions doit suivre les préconisations de la norme
CISPR25, cela implique que les émissions conduites soient acquises en bande large a par-
tir de 150kHz. Nous avons donc proposé un modele du récepteur de mesure permettant
de prendre en compte le filtre de résolution ainsi que le mode de détection.

En associant le modeéle haute fréquence du systeme étudié avec le modele du récep-
teur de mesure, nous sommes capables de simuler les niveaux des PEM émis par I’alter-
nateur afin de les comparer avec les normes CEM.

Dans le chapitre suivant, nous présentons le développement d'une méthode de modé-
lisation des convertisseurs statiques dans le domaine fréquentiel. L'objectif de ces travaux
est de réduire les durées de simulation. Cela permet notamment de pouvoir utiliser plus
facilement la simulation pour optimiser le dimensionnement électrique en évaluant les
performances électromagnétiques d'un grand nombre de configurations.
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Les méthodes de modélisation mises en place dans le chapitre 2 permettent de réaliser
des simulations temporelles. Dans ce cas il est possible de mettre en place un modele
non-linéaire notamment pour les semi-conducteurs. Cependant, la simulation dans le
domaine temporel a des limites telles que des problemes de convergence ou de durée de
simulation relativement longue.

Dans une démarche de conception, il est intéressant d’avoir des modeles qui
puissent étre évalués rapidement afin de réaliser de nombreuses itérations pour définir
la conception optimale. Ceci est d’autant plus important dans le cadre de I'utilisation
de programme d’optimisation [32, 58]. La modélisation dans le domaine fréquentiel
permet de réduire significativement la durée de simulation. Cependant, en linéarisant
le probleme, la modélisation fréquentielle est moins précise principalement pour les
composants actifs.

La méthode MTES, développée dans le cadre de la thése de C. Marlier [9], permet
d’améliorer la représentativité des modeles de semi-conducteurs dans le domaine fré-
quentiel [9]. En associant plusieurs topologies de simulation, nous pouvons améliorer
la modélisation des courants et tensions dans les composants semi-conducteurs. Nous
avons repris ces travaux et nous les avons améliorer pour permettre ’application a des
systemes de conversion utilisés dans les i-BSG.

Dans ce chapitre, nous reviendrons dans un premier temps sur les travaux existants
afin de mieux comprendre les apports de la méthode MTES. Puis nous développerons les
améliorations réalisées qui nous permettent de simuler un convertisseur Buck ainsi que
des structures de type onduleur.

4.1 Méthode de modélisation par sources équivalentes a
topologies multiples

La modélisation par MTES correspond a I'utilisation de plusieurs sources équiva-
lentes afin de représenter le processus non linéaire de commutation des composants
semi-conducteurs. Nous décrivons maintenant la problématique liée a la représentation
par sources équivalentes d'une cellule de commutation.

Les sources des PEM sont liées aux fortes variations de courant et tension. En électro-
nique de puissance, cela apparait pendant les commutations. D’un point de vue fonction-
nel, les courants et tensions évoluent en fonction de I'impédance des semi-conducteurs.
Nous montrons a présent, avec un exemple simple, comment I'état des composants semi-
conducteurs influe sur les chemins de propagation des PEM.

4.1.1 Problématique liée a la représentation par sources équivalentes

La figure 4.1 montre une structure simplifiée d'un convertisseur comportant une cel-
lule de commutation. En entrée, nous retrouvons deux RSIL ainsi qu'un condensateur de
bus continu. La sortie de la cellule est connectée a une charge via un cable représenté par
I'inductance L; et la capacité de mode commun Cc,.
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FIGURE 4.1 - Illustration simplifiée de I'influence de I'état des interrupteurs de puissance sur le
chemin de propagation

En haute fréquence, les capacités du RSIL et du bus continu peuvent étre assimilées
a des courts-circuits. Cela permet de simplifier la démonstration et reste vrai tant que
leur impédance est petite vis-a-vis des 502 du RSIL. Nous pouvons voir a droite de la
figure 4.1 que les états des interrupteurs K; et K, ont un impact direct sur la structure du
circuit équivalent, ainsi la répartition des courants et les fréquences de résonances sont
différentes dans ces deux configurations.

Les PEM étant générées pendant les commutations, nous avons besoin d'une mé-
thode de modélisation permettant d’associer chaque commutation avec les sources de
perturbations appropriées ainsi que leurs impédances. Nous montrons a présent com-
ment la MTES permet d’atteindre cet objectif.

4.1.2 Construction des topologies

La premiere étape de modélisation par sources équivalentes est de définir les diffé-
rentes topologies qui seront employées dans la simulation MTES. Nous détaillons dans les
sections suivantes comment représenter un composant semi-conducteur puis une cellule
de commutation.

4.1.2.a Sources équivalentes pour la représentation des commutations

Dans la figure 4.1, nous pouvons considérer que les deux interrupteurs sont des com-
posants semi-conducteurs de type MOSFET. Dans ce cas, lors de la conduction, 'im-
pédance du composant correspond a sa résistance a I’état passant, Rgs;on. D’autre part,
lorsque le composant est a I'état bloqué, il possede un comportement capacitif, Cpss. La
capacité de sortie du MOSFET, Coss, est extraite sous tension, a la valeur de la tension du
bus continu.

Afin de faire correspondre I'impédance avec la source des perturbations, nous avons
besoin de deux générateurs équivalents pour représenter les deux états des composants.
La figure 4.1 donne la structure des deux générateurs équivalents correspondant aux com-
mutations a I’état passant et a I'état bloqué.

La commutation a I'état passant est modélisée par une source de tension associée a
le résistance série R;,0n. Pour la commutation a I’état bloqué, le modele associé est une
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FIGURE 4.2 — Modeles de sources équivalentes des composants semi-conducteurs

source de courant complétée par la capacité Cpss en parallele. Ces sources équivalentes
permettent de représenter la transition en courant et tension en associant I'impédance
appropriée pour chaque type de commutation.

4.1.2.b Topologies nécessaires a la représentation d’'une cellule de commutation

Dans une cellule de commutation, les composants sont commandés de maniere com-
plémentaire, lorsque K; est ouvert alors K, est fermé et inversement. Dans ce cas nous
pouvons définir deux topologies de simulation telles que l'illustre la figure 4.3.

Rason
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e Low side turn-off

Iorr l@ Coss
LVHC Topology :
————e

e Low side turn-on

J N

e High side turn-on e High side turn-off

RzlsON

FIGURE 4.3 — Deux topologies de simulation

La topologie Low Current and High Voltage (LCHV) permet de représenter la commu-
tation a I'état passant du transistor du haut, alors que la topologie Low Voltage and High
Current (LVHC) simule la commutation a I’état bloqué de ce transistor. Ces deux topo-
logies permettent de représenter les configurations possibles d'impédance et de source
pour simuler la génération des PEM. Pour la simulation, on remplace la cellule de com-
mutation successivement par la topologie LCHV puis LVHC. Le résultat global correspond
al’association des résultats obtenus dans chacun de ces cas. Nous revenons a présent sur
cette étape.
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4.1.3 Processus d’association des topologies

Pour chaque état du transistor, nous avons défini une topologie permettant de repré-
senter 'impédance de la source des PEM. Au cours d'une période de fonctionnement,
nous devons successivement utiliser les topologies LCHV et LVHC suivant I'état du tran-
sistor. Ainsi dans le domaine temporel, nous considérons que chaque topologie est valide
sur un certain intervalle grace a une fonction de validité. La figure 4.4 montre I’évolution,
en fonction du temps, de la fonction de validité de chaque topologie en fonction de I'état
de K1.

Vee b
Etat du JOFF. ON |OFF ON |OFF ON
transistor L
e EEEEE
LVHC QIO IQIOI®I®

é T 100%
FLCHV
J 1 JO:‘-‘“
”}“ t

FIGURE 4.4 - Evolution de la fonction de validité pendant un cycle de fonctionnement [9]

Ainsi I’équation 4.1 donne la relation permettant de déterminer une variable courant
ou tension notée y/4! 3 partir d’'une simulation MTES [9]. Nous retrouvons les solutions

correspondant 4 chaque topologie, y™VHC¢ et y'°HV ainsi que les fonctions de validité as-
sociées, fIVHC et fLCHV,

Lopération de combinaison des résultats peut étre réalisée dans le domaine fréquen-
tiel. Léquation 4.2 permet de relier le résultat final aux éléments de simulation grace au
produit de convolution. Il est alors nécessaire d’appliquer une transformée de Fourier afin
d’obtenir les réponses fréquentielles des fonctions de validité, FLVHC et FLCHY

Y/l (y) = YVHC (@) % FVHC (1) + YECHY (@) % FLCHY () (4.2)

Cette méthode permet de modéliser des convertisseurs de type DC/DC. L'une des pro-
blématiques qui apparait correspond a la définition de la fonction de validité, en particu-
lier durant les instants de commutation. Nous proposons alors de travailler sur ce sujet
en proposant une approche permettant de s’affranchir de ces fonctions.
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4.2 Contribution a la représentation d’'une cellule de com-
mutation

Dans cette section, nous décrivons une méthode de modélisation permettant de re-
présenter les commutations dans le domaine fréquentiel. En partant de courbes de com-
mutation en courant et tension simplifiées, nous définissons les topologies appropriées
pour la simulation. L'analyse est réalisée sur un bras fonctionnant en commutation dure
avec K; une diode et K, un MOSFET piloté. Dans un second temps, nous développerons
les expressions mathématiques permettant de représenter le signal de perturbation dans
le domaine fréquentiel.

4.2.1 Topologies pour la représentation des commutations

Les commutations a I’état passant et a I’état bloqué d'un transistor MOSFET sont a
présent analysées. Cela permet de déterminer les modeles appropriés a mettre en place.

4.2.1.a Modélisation de la mise en conduction

Les formes d’ondes simplifiées en courant et tension pendant la mise en conduction
sont fournies par la figure 4.5. Dans un premier temps, le courant augmente de zéro vers
la valeur du courant circulant dans la charge notée Iy, pendant cet intervalle, la tension
aux bornes du composant reste constante. Ala fin de la transition en courant, le transistor
est traversé par le courant de charge et voit a ses bornes la tension du bus continu.

Puis, la tension aux bornes du composant passe de V), valeur de la tension bus, a zéro.
Le transistor est alors passant, son impédance est faible et correspond a la résistance du
MOSFET al’état passant, R;50N-

A

Vo Vbs

temps

FIGURE 4.5 - Formes d’ondes simplifiées de la tension et du courant dans un MOSFET pendant la
mise en conduction

Pour représenter cette commutation, nous proposons d’utiliser les topologies illus-
trées par la figure 4.6. Sur la gauche, la topologie permet de simuler la transition en cou-
rant. La résistance paralléle Ry4,5ienr permet de représenter 'impédance de la source
de perturbation. Sa valeur est liée a la tension du bus continu et au courant de charge :
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Rrransient = Vo/lp. Cette valeur permet d’obtenir une bonne représentation des formes
d’ondes en commutation, cependant, sa justification reste a approfondir.

Sur la partie droite de la figure 4.6, la topologie pour la transition en tension est pro-
posée. Dans ce cas, 'impédance de la source de perturbation est faible, nous retrouvons
une topologie de type LVHC telle que celle utilisée dans les travaux précédents [18, 59].
Cependant, dans ce cas, la source de courant high side est éteinte car nous avons défini
une topologie pour cette transition.

! Voltage transient topology :
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FIGURE 4.6 — Topologies pour la modélisation de la mise en conduction

C’estla topologie de transition en tension qui induit des oscillations importantes dans
le circuit car la source de tension possede une impédance faible. La transition en courant
est fortement amortie par I'utilisation de la résistance Rt ansien:-

4.2.1.b Modélisation de la commutation a I'ouverture

Pour la commutation a l'ouverture, la méme démarche est utilisée. A partir des
courbes de courant et tension montrées par la figure 4.7, nous déterminons les topolo-
gies de simulation appropriées.
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FIGURE 4.7 —- Formes d’ondes simplifiées de la tension et du courant dans un MOSFET pendant la

commutation a I'ouverture

La figure 4.8 donne les deux topologies proposées pour la simulation de la commuta-
tion a I’état ouvert. Dans un premier temps, la commutation en tension est simulée avec
une résistance Rr,qnsient = Vo/lp. Puis, la source de courant haute impédance permet de
modeéliser la transition en courant.

Pour cette commutation, c’est la transition en courant qui donne lieu aux oscillations
dans le circuit. La transition en tension est fortement amortie par la résistance Rt ansient-
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-

Vorr

FIGURE 4.8 — Topologies pour la modélisation de la commutation a I'ouverture

Nous avons présenté 'ensemble des topologies permettant de modéliser les transi-
tions en courant et tension pendant une période de fonctionnement. A présent, nous dé-
taillons le modele utilisé pour les signaux de perturbations.

4.2.2 Modele des signaux de perturbations

Dans les travaux présentés dans [9], les sources de perturbations correspondent a des
signaux trapézoidaux. Cela implique que chaque topologie simule deux transitions, il est
alors nécessaire d’utiliser des fonctions de validité pour extraire le résultat final. Nous pro-
posons ici une modélisation des signaux permettant de représenter une seule transition
sur une période complete.

Lobjectif de cette démarche est de s’affranchir de 'utilisation des fonctions de vali-
dité en simulant chaque topologie uniquement pour les transitions qui lui sont associées.
Pour cela, il est nécessaire de modéliser une seule transition par source.

4.2.2.a Séparation des transitoires d’'un signal trapézoidal

Lidée est de décomposer un signal trapézoidal en deux parties. La figure 4.9 permet
d’illustrer le procédé. Nous utilisons le signal trapézoidal x(t) qui représente la forme
d’onde en courant ou tension d'un MOSFET. Ce signal peut étre naturellement décom-
posé avec les signaux x; (¢) et x»(1).

Les transitions en montée et en descente sont définies grace aux temps de délai, notés
tar €t tqf, ainsi que les temps de montée et descente, notés ¢ et #y.

A

X1 , I(t) | | Il(t)

i) (f)

FIGURE 4.9 — Décomposition naturelle d'un signal trapézoidale
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Cependant x; () et x»(¢) ne sont pas périodiques, ce qui empéche I'analyse en série de
Fourier. Il est alors nécessaire d’introduire le signal rampe r, (). On pose x, (&) = x1(f) —
rp(t) et xp (1) = x2(1) + rp(£). Ces signaux sont illustrés par la figure 4.10. Ces signaux sont
périodiques et comportent chacun une transition, montée ou descente.

A
x oo x(t)

2, (t)

X0 teimps

l zg(t)

FIGURE 4.10 — Décomposition d'un signal trapézoidal pour I’extraction des transitoires

x; et xy seront utilisés pour la modélisation des sources de perturbations, nous nous
intéressons maintenant a leurs expressions dans le domaine fréquentiel.

4.2.2.b Modele fréquentiel des signaux

La modélisation dans le domaine fréquentiel est réalisée de maniere analytique. Nous
utilisons le développement en série de Fourier pour exprimer la réponse fréquentielle
des signaux. Cela permet de paramétrer facilement les sources de perturbations dans le
domaine fréquentiel. Léquation 4.3 permet d’exprimer les coefficients de Fourier relatifs
a une fonction f(#). Nous notons f,, = n/T les fréquences harmoniques.

T .
culf(0l = %f f(t)e‘z’“f"fdt (4.3)
0

L'équation 4.4 permet d’exprimer la réponse fréquentielle du signal x, (). Les para-
metres X et X; correspondent respectivement aux valeurs initiale et finale de la transi-
tion. En ajustant ces parametres, il est possible de modéliser une transition de montée ou
descente. Nous retrouvons également le temps de montée, ¢, ainsi que le délai, 7;;.

(8] 1X;-Xg1- e‘z”‘f""
Cnlx ==
e T t 2im f,)?

e—ZiT[fnl'dr (4.4)

Nous avons défini une expression mathématique permettant de modéliser une seule
transition. Grace a 'approche analytique, le modeéle de la source des perturbations est
paramétrable, cela permet de configurer facilement les caractéristiques de la source. Nous
revenons a présent sur ’organisation globale d’'une simulation MTES avec cette approche.

4.2.3 Organisation globale des simulations fréquentielles

Lorganisation globale d'une simulation fréquentielle est proposée par la figure 4.11.
Les sources sont chacune composées d’'une transition. Les quatre topologies permettent

108



CHAPITRE 4. METHODE DE MODELISATION FREQUENTIELLE

de modéliser 'ensemble d'un cycle de fonctionnement avec deux transitions en courant
et deux transitions en tension.

Turn-on model : Turn-off model :
________________________________ e |
| ¥ |
| 1 ' !
| R COSS Cosq : | RdsON :
! 1 ! 1
1 1
: — : —
! L |
1 1
I Rison |1 Rrransient \
| lon l@ Rrransient " Iorr l@ Coss 1

1 1
| Vo~ 11 Vorr _—,_ |
1 1
| ¥ |
Lo o __T_____ v _________ |
Ixlon] IXVon] IXVorr] {,X”O”]
Vxlion] VX[Von] VXVorr] Xlorr]

Vx = VX[ION] + VX[VON] + VX[VOFF] + VX[IOFF]

Iy = IX[I()N] + [X[V()N] + [X[VOFF] + IX[I()FF]

FIGURE 4.11 - Organisation globale d'une simulation MTES

Le résultat final de simulation pour un courant Ix ou Vx correspond a la somme des
réponses de chaque topologie. Il n’est pas nécessaire d’utiliser une fonction de validité
car chaque topologie ne simule que la transition qui lui correspond. Cela nous permet de
représenter la source de perturbation correcte associée a chaque transition.

Plusieurs approches peuvent étre utilisées pour implémenter la simulation. La plus
simple des solutions est d’utiliser un logiciel de type circuit, tel que LTSpice. Des sources
comportementales peuvent intégrer I’expression des coefficients de Fourier définis par
I’équation 4.4. Sinon il est possible d’extraire la réponse fréquentielle du circuit puis de
calculer les courants et tensions a ’aide d'un logiciel de calcul comme MATLAB™.,

4.2.4 Application a un convertisseur Buck

Dans cette section, la méthode MTES est appliquée a un convertisseur de type Buck
utilisant une cellule de commutation telle que nous I’avons décrite précédemment. Nous
travaillerons sur I’extraction des parametres des sources de perturbations. Puis les résul-
tats globaux seront comparés aux courbes de commutation dans le domaine temporel.
Finalement, les émissions conduites en mode commun et différentiel permettront de vé-
rifier les performances dans le domaine fréquentiel.

La figure 4.12 donne le schéma de simulation permettant d’avoir une référence dans
le domaine temporel. Le convertisseur est alimenté sous 100V et la sortie correspond a un
courant constant de 65A. La structure de 'impédance en sortie du convertisseur corres-
pond a la modélisation d'une connexion par cable accompagnée d'une capacité de mode
commun. Le MOSFET high side est utilisé comme diode de roue libre, le recouvrement
inverse n’est pas pris en compte dans le modele du composant. Le transistor low side est
piloté avec une fréquence de commutation de 10kHz et le rapport cyclique est de 40%.

Le modele inclut un condensateur de bus continu et le modele haute fréquence as-
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FIGURE 4.12 - Circuit du convertisseur Buck pour la simulation temporelle de référence

socié. Pour la charge, nous considérons un cable de puissance modélisé par une cellule
RLC ainsi que des couplages capacitifs de mode commun. Deux RSIL sont utilisés pour
extraire les niveaux d’émissions conduites. A partir de ce schéma, nous pourrons calculer
les tensions de mode différentielle et de mode commun émises au niveau des RSIL.

4.2.4.a Caractéristiques des signaux de perturbations

Les caractéristiques des sources de perturbations sont extraites grace a un schéma de
simulation simplifié tel que présenté par la figure 4.13. Cela permet d’éviter I'influence
des éléments externes a la cellule de commutation. De plus, la simulation temporelle
est rapide comparée au circuit complet [9]. En effet, en supprimant le RSIL ainsi que le
condensateur du bus continu, nous évitons la simulation sur une longue durée, néces-
saire pour obtenir le régime permanent.

10n

213 .

— 165
th MOS_HS
| IRFP4668 U )

J : MOS_LS
| IRFPases

FIGURE 4.13 - Circuit simplifié pour I'extraction des caractéristiques des signaux de perturbations

Linductance de 10nH correspond a la somme des inductances parasites de la maille
de commutation du schéma complet. Cette inductance parasite, couplée aux perfor-
mances des MOSFET, permet de déterminer les temps de montée et de descente des
courants et tensions [9].

La figure 4.14 permet de comparer les formes d’ondes simulées avec le schéma sim-
plifié aux sources de perturbations. Les modeles de formes d’ondes trapézoidales sont
définis par un temps de délai, t;,, ainsi que des temps de montée, ¢,. Ces parametres per-
mettent d’obtenir une bonne corrélation avec les signaux simulés. A la mise en conduc-
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tion, la tension chute pendant la montée en courant a cause de la valeur de Ldi/dt. Dans
ce cas, nous utilisons la forme d’onde en courant pour déterminer le délai de la com-
mutation en tension : la transition en tension débute a la fin de la transition en courant.
Puis nous identifions la fin de la transition en tension, 90ns, pour déterminer le temps de
montée.
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MOS Turn-on

- IMOSFET
Transient current model

== =Vyosrer

Transient voltage model

1.4

1.2

MOS Turn-off
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FIGURE 4.14 - Modele des courants et tensions pour la simulation MTES

Les oscillations présentes dans la simulation temporelle ne sont pas incluses dans le
modele des sources de perturbations. C’est la simulation globale du circuit associé aux
sources de perturbations trapézoidales qui fait apparaitre ces oscillations. Nous allons
donc maintenant utiliser le paramétrage des sources pour simuler les formes d’ondes en
commutation.

4.2.4.b Validation temporelle

Pour évaluer les performances du modéle, nous comparons les courbes des deux com-
mutations obtenues par la simulation du schéma de référence dans le domaine temporel
a la modélisation MTES. Les sources de perturbations sont paramétrées par rapport aux
résultats obtenus avec le schéma simplifié et sont intégrées aux quatre topologies pour la
modélisation MTES. Les résultats sont fournis par la figure 4.15.

Pendant la commutation a I'état passant, le di/dt est bien représenté et 'impédance
associée permet de représenter la chute de tension aux bornes du transistor. Ensuite, pen-
dant la transition en tension, les oscillations sont moins importantes dans la simulation
MTES. Lorsque la transition est terminée, les oscillations sont correctement représentées.
Pour le passage a I'état bloqué, nous obtenons une bonne corrélation avec la simulation
de référence.

4.2.4.c Validation fréquentielle

Les caractéristiques des sources de PEM sont maintenant intégrées a une simulation
dans le domaine fréquentiel. Les résultats tracés dans la figure 4.16 correspondent aux
émissions de mode commun et de mode différentiel extraites sur les RSIL. Les tensions
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Current / MOS Turn-on Current / MOS Turn-off

100

100
80r
= % z
< 40 €
g Diode g
=] 3
© 20t —— MOSFET S
— — — Diode MTES
0 - — —MOSFET MTES
0 A . ‘ ‘ ‘ ‘
0.5 1 1.5 2 25 3 1 2 3 4 5
Time [s] x 107 Time [s] X107
Voltage / MOS Turn-on Voltage / MOS Turn—off
120+
100+
s S 8o
(0] (o]
g 8 60
2 S a0}
20t
0
0 0.5 1 1.5 2 25 3 1 2 3 4 5
Time [s] x 107 Time [s] x 107

FIGURE 4.15 - Résultats des formes d’ondes simulées avec la méthode MTES

de mode commun et de mode différentiel sont respectivement calculées par les équa-
tions 4.5 et 4.6 a partir des tensions RSIL. Pour la simulation temporelle, nous utilisons un
algorithme de FFT pour calculer le spectre.

VrsiLivc) = (Vrsiv1 + Vesire) /2 (4.5)

VrsiLmp] = Vrsini — Vesir2 (4.6)

La représentation par sources équivalentes trapézoidales permet d’obtenir une bonne
corrélation avec les résultats obtenus avec la simulation temporelle de référence. En basse
fréquence, les harmoniques de la fréquence de découpage sont simulés correctement.
Puis, en haute fréquence, nous pouvons identifier les fréquences de résonances liées au
circuit d'impédance a 11MHz et 52MHz.

Le temps de simulation dans le domaine fréquentiel est réduit d'un facteur 100 (de
220s a 1,7s), ces résultat peuvent étre encore améliorés avec une optimisation des simula-
tions fréquentielles sur plusieurs coeurs du processeur. La durée de simulation du modele
temporel est liée a la combinaison d’'un faible pas de temps nécessaire a I’extraction du
spectre haute fréquence couplé a la durée de simulation nécessaire a I’atteinte du régime
permanent.

Nous développons a présent la méthode pour la simulation des convertisseurs de type
onduleur, dans ce cas nous devons prendre en compte I’évolution du courant de charge
au cours du temps.
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FIGURE 4.16 - Simulation des émissions de mode commun et différentiel avec la méthode MTES :
application au convertisseur Buck

4.3 Application aux convertisseurs de type onduleur

La figure 4.17 donne la représentation d'une cellule de commutation utilisée en demi-
pont. En pilotant de maniere complémentaire K; et K», nous appliquons une tension po-
sitive, +Vj/2, ou négative, —V,/2, en sortie du bras. Ainsi nous pouvons réaliser la fonction

)

onduleur.

o
@ Vo/2 K * Iy

FIGURE 4.17 - Circuit de principe du bras d’onduleur

Pour développer la méthode, nous proposons d’utiliser le schéma complet présenté
par la figure 4.18. Les parametres du convertisseur sont les suivants. La tension d’entrée
est de Vy = 20V, le cellule utilise une fréquence de commutation de 10kHz avec un temps
mort de 500ns. La MLI est réalisée avec une commande intersective avec un signal de ré-
férence sinusoidal a 100Hz et avec un indice de modulation de 0.8. En sortie, la source de
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courant sinusoidal simule une charge inductive avec une amplitude de 20A et un dépha-
sage de —90°. Nous revenons a présent sur le développement de la méthode de modélisa-
tion

RS L6
20m 20n
Mhs
IRFP4668
R9 L7

20m 100n

12
Mis
= c4
IRFP4668 R6 R7 :cs Q’)
10k |1n 10k SINUS

L8 R4

<}é65‘—\/\/ v

10n 20m

FIGURE 4.18 - Circuit du bras d’onduleur pour la simulation temporelle de référence

4.3.1 Développement de la méthode de modélisation

Dans cette section, nous détaillons les ajustements a réaliser pour simuler le fonc-
tionnement d'un onduleur. Puis nous proposerons une implémentation possible pour la
réalisation des simulations en couplant MATLAB™ a un logiciel de type circuit.

4.3.1.a Caractéristique des signaux commutés

La tension commutée par les interrupteurs de puissance correspond toujours a la
tension du bus continu. Cependant, dans le cas d’'un onduleur, le courant en sortie du
convertisseur évolue en fonction du temps.

La figure 4.19 permet d’illustrer I’évolution du courant commuté dans les transistors.
Pour I'ouverture (en vert) ou la fermeture (en rouge) du transistor, la valeur de courant
commuté correspond a la valeur du courant dans la charge.

Ainsi, la période totale des signaux de perturbations correspond a la période de com-
mande de MLI, dans notre cas il s’agit de 1/100Hz = 10ms. Dans le paramétrage des
sources, nous devons prendre en compte I’évolution du rapport cyclique ainsi que de I'al-
lure du courant commuté en fonction du point de fonctionnement.

4.3.1.b Mise en ceuvre du modele par sources équivalentes

Pour la mise en ceuvre du modele, plusieurs méthodes sont possibles. Nous verrons
dans la suite comment utiliser une structure permettant de configurer le type de source
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FIGURE 4.19 - Evolution du courant commuté dans les MOSFET

et dimpédance pour chaque interrupteur de puissance. Dans cette section nous propo-
sons d’utiliser un logiciel de type circuit pour extraire le couplage entre chaque source
et le RSIL. Cela nous permet dans un second temps d’utiliser MATLAB™ pour définir les
sources afin de calculer les niveaux d’émissions.

L'équation 4.7 donne la relation permettant de lier chaque source a un potentiel Vx.
Les coefficients, Konx) et Korrx), et les impédances, Zonx) et Zorr), sont extraits par
simulation du circuit dans le domaine fréquentiel.

Vx = Konxy Von + Zonlon + Korrx Vorr + Zorrxg Lorr 4.7)

Les tensions, Von et Vogg, et les courants, Ion et Iopg, doivent contenir I’ensemble
des commutations dans un cycle de MLI grace a la décomposition en série de Fourier.
L'équation 4.8 permet de définir les coefficients de Fourier pour ces sources. Il s’agit de la
somme des K commutations comprises dans un cycle de MLI. Pour chaque commutation,
nous devons déterminer les temps de montée, 7, les temps de délai, t;(x), ainsi que les
valeurs initiales et finales notées respectivement Xx) et Xj ().

K 1 Xy —Xo 1— e~ 2fntri

: tam (4.8)
=T b (i2m f)?

Dans MATLAB™, nous importons les réponses fréquentielles des coefficients et les
impédances de couplages. Ensuite nous définissons les coefficients de Fourier pour
chaque source afin de calculer le potentiel souhaité. Nous revenons a présent sur notre
cas d’étude d’onduleur.

4.3.2 Application a un bras d’onduleur

La premiere étape est de définir les temps de montée et de délai pour chaque commu-
tation, pour cela, nous utilisons une simulation simplifiée telle que nous ’avons vu dans
la section 4.2.4.a.
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4.3.2.a Caractérisation des commutations

Les figures 4.20 et 4.21 donnent les allures des courbes de commutation pour un cou-
rant de charge I, variant de —20A a 20A. A partir de ces courbes, nous pouvons définir les
regles a mettre en place pour les valeurs des temps de montée et de délai en fonction du
point de fonctionnement pendant une période de MLI.

25 T T T T ] 30
—_— Io =-20A
20 l,=~10A ol |
I0 =10A
| =20A
15} 0 10 1
s <
= =
S 10 1 8 0 1
c >
[} o
[ o
5 q -10 1
0 -20 ]
_5 i i i i _30 i i i i
0 200 400 600 800 0 200 400 600 800
Time (ns) Time (ns)

FIGURE 4.20 — Caractérisation des commutations en courant et tension pour la premiere commu-
tation (mise en conduction de K1 et blocage de K2)
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FIGURE 4.21 - Caractérisation des commutations en courant et tension pour la seconde commu-
tation (blocage de K1 et mise en conduction de K2)

Lensemble des parameétres pour la configuration des sources est récapitulé dans le ta-
bleau 4.1. Pour chaque commutation, les temps de montée et délai sont définis en fonc-
tion du type de commutation ainsi que du sens du courant. Le délai doit étre ajusté sui-
vant que la commutation est effectuée a 'instant de I’ordre de commande ou apres le
temps mort noté DT.
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Sens du courant Ip > 0A Ip>0A | Iy <0A Ip < 0A
1r¢ / 2¢ commutation 1re 2¢ 1re 2¢e
t- tension 10ns 33ns 33ns 10ns
t, courant Ip/140e~6 70ns | 70ns Ip/140e~6
Délai +DT =+500ns | +0ns +0ns | +DT = +500ns

TABLEAU 4.1 — Parameétres des sources pour la modélisation MTES

Nous avons défini 'ensemble des parametres nécessaires a la construction de la si-
mulation MTES. Grace aux résultats de la simulation simplifiée, nous avons pu définir
des regles d’évolution des parametres des sources équivalentes, cela correspond a une
premieére approche qui pourrait étre améliorée. Les temps de montée et de délai présen-
tés par le tableau 4.1 sont utilisés pour calculer les coefficients de Fourier, équation 4.8.
Nous montrons a présent les résultats obtenus.

4.3.2.b Résultats

La simulation de référence correspond aux résultats obtenus dans le domaine tem-
porel. La figure 4.22 permet de confronter les résultats de simulation MTES a la simu-
lation temporelle. Les résultats tracés correspondent aux niveaux d’émissions de mode
différentiel et de mode commun calculés de la méme maniere que pour le convertisseur
Buck. Pour la simulation temporelle, nous utilisons un algorithme de FFT pour calculer le
spectre.

En basse fréquence, nous pouvons remarquer que les harmoniques de la fréquence
de découpage sont correctement identifiés. Cependant, entre chaque harmonique, la si-
mulation MTES fait apparaitre un niveau de bruit relativement haut. Ensuite pour les
hautes fréquences, nous retrouvons les différentes résonances a 10MHz et 20MHz, le ni-
veau d’émission est alors correctement identifié. Nous proposons a présent d’appliquer
cette méthode a un systeme réel avec une validation expérimentale.

4.3.3 Validation expérimentale

Pour la validation expérimentale, nous mettons en place un convertisseur basé sur
un module de puissance utilisé dans les systemes i-BSG. Dans un premier temps, nous
présentons le montage expérimental puis nous détaillerons le modele mis en place.

4.3.3.a Présentation du montage expérimental

La figure 4.23 donne le schéma de montage utilisé. Nous retrouvons une alimentation
48V telle que celle utilisée pour I'alimentation des systémes de traction i-BSG. Le module
est alimenté au travers de deux RSIL afin d’extraire les niveaux d’émissions. Un condensa-
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FIGURE 4.22 — Simulation des émissions de mode commun et différentiel avec la méthode MTES :
application au bras d’onduleur

teur de 1mF est utilisé pour stabiliser la tension du bus continu. Le module de puissance
est constitué de deux bras a transistor de type MOSFET et d’une cellule RC pour limiter
et amortir les surtensions lors des commutations. En sortie, nous utilisons une charge RL
avec une résistance de 3.1Q2 et une inductance de 1mH.

Bus DC Module de puissance Charge R-L
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I 1 \ I
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FIGURE 4.23 — Schéma du montage expérimental pour la validation de la modélisation MTES

La figure 4.24 permet d’illustrer la mise en ceuvre de I'essai expérimental. La capacité
du bus continu est réalisée par trois condensateurs de 330pF. La charge est intégrée dans
un boitier métallique afin de limiter les rayonnements magnétiques de la bobine a air.
Les signaux de commande en entrée des drivers sont générés par un GBF deux voies non
présent sur la figure. Le signal de commande correspond a une MLI intersective avec un
indice de modulation de 0.8 a une fréquence de 50Hz. La fréquence de commutation est
de 10kHz.
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Charge R-L Ty Driver

Module de
puissance

FIGURE 4.24 — Montage expérimental pour la validation de la modélisation MTES

Il est nécessaire de modéliser ce montage d’essai afin de réaliser la simulation MTES.
Nous détaillons a présent les modeles mis en place pour I’ensemble des composants pas-
sifs ainsi que pour les couplages inductifs.

4.3.3.b Développement du modele circuit

La méthode de modélisation des impédances développée dans la section 2.2 est utili-
sée pour générer un modele de type circuit des composants passifs du montage. La me-
sure des impédances est réalisée avec un analyseur d'impédance (HP 4294A). Pour les
condensateur du bus continu, la figure 4.25 permet de confronter la réponse fréquentielle
acquise, ZTarGeT, au modele généré et dont les parametres sont ajustés, Zpr. Limpédance
ZmopgL correspond a la réponse fréquentielle du modele avant optimisation des para-
metres RLC. Le modele utilisé pour chaque condensateur correspond a un circuit RLC
série avec une résistance de 69m(2, une inductance de 20nH et une capacité de 310uF.
Les fils de connexion vers les RSIL sont modélisés par des inductances de 400nH

La charge est modélisée avec la méme procédure, la figure 4.26 donne les résultats
obtenus pour la modélisation de type circuit. Ceci inclut la connexion entre le module
de puissance et la charge. En basse fréquence, nous retrouvons le comportement de type
RL. Puis, en haute fréquence, des résonances apparaissent et sont modélisées par 1'utili-
sation de cellules RC et RL. Nous pouvons observer que la mesure est instable a partir de
1MHz, il est alors difficile de modéliser le comportement par un schéma de type circuit.
Dans ce cas, le modele généré suit la tendance du module et de la phase sans modéliser
parfaitement I’ensemble des résonances acquises dans la mesure.

Les couplages inductifs sont définis par la simulation sous FastHenry, la méthode uti-
lisée correspond a celle décrite dans la section 2.3. La figure 4.27 permet de visualiser la
géométrie du module de puissance dans FastHenry, les conducteurs sont inclus sur plu-
sieurs niveaux et permettent de modéliser les inductances propres et mutuelles dans le
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module. Le résultat de simulation permet de générer une description de type netlist qui
est intégrée a la simulation circuit.
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FIGURE 4.27 — Modele des conducteurs du module de puissance dans Fast Henry

Nous proposons de modéliser les interrupteurs de puissance avec un modele équi-
valent paramétrable. La figure 4.28 donne le schéma utilisé pour remplacer chaque com-
posant MOSFET. Les sources de courant, I, et de tension, V, peuvent étre éteintes ou
contenir les coefficients de Fourier des signaux de commutation. Ainsi la résistance R
correspond soit a une résistance série dans le cas d'une source de tension soit a une ré-
sistance parallele dans le cas d'une source de courant. La capacité Cpss correspond a la
valeur obtenue sous une polarisation de 48V soit 6.7nF.

— Coss

|

FIGURE 4.28 — Modele équivalent paramétrable pour la modélisation MTES

En paramétrant le modele équivalent, nous pouvons simuler chaque période de MLI
avec le paramétrage associé pour la modélisation MTES en fonction du type de transition
(courant ou tension) et de I'impédance associée. Pour cette application, les sources mises
en place présentent des temps de montée idéaux, ainsi les résultats obtenus seront valides
uniquement en basse fréquence. Cette approximation permet de nous affranchir des er-
reurs liées a la détermination des caractéristiques des signaux sources. Nous présentons
a présent les résultats obtenus.
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4.3.3.c Résultats expérimentaux

La mesure des émissions conduites est réalisée sur le RSIL correspondant a la
connexion +48volt. Lacquisition est réalisée par oscilloscope puis est traitée par FFT afin
d’obtenir le spectre du signal. Les résultats obtenus sont présentés par la figure 4.29.

MTES ]
Mesure (FFT) |4

Tension (V)

K\H

10 10
Fréquence (Hz)

FIGURE 4.29 — Résultats de simulation MTES pour la modélisation de I'onduleur

La simulation permet de retrouver les niveaux harmoniques ainsi que la fréquence de
résonance a 400kHz. Afin d’aller plus haut en fréquence, il est nécessaire de mettre en
place une démarche pour déterminer les parametres pour les sources de perturbations.
Cela peut étre réalisé de deux manieres, soit avec une simulation simplifiée comme nous
I’avons vu précédemment, cependant, cela nécessite d’avoir un modele correct des com-
posants semi-conducteurs, soit avec des essais sur plusieurs points de fonctionnement.

4.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons développé la représentation dans le domaine fréquen-
tiel des convertisseurs de puissance. L'objectif premier est de réduire les durées de simu-
lation. Comme nous "avons montré avec le convertisseur Buck, le temps de simulation
dans le domaine fréquentiel peut étre réduit d'un facteur 100.

L'approche proposée pour la modélisation des signaux permet de simplifier la mise
en ceuvre de la méthode de modélisation MTES en supprimant les fonctions de validité.
Nous avons validé dans le domaine temporel la modélisation des formes d’ondes de com-
mutation du transistor MOSFET pour un convertisseur hacheur série.

Ensuite, nous avons adapté la méthode pour I'appliquer a I'étude de I'onduleur avec
un courant de charge et des parameétres de commutation évoluant au cours du temps.
Ces travaux ont permis d’obtenir des premiers résultats. Pour continuer, il serait intéres-
sant d’étudier plus en détail les formes d’ondes en commutation afin d’affiner la repré-
sentation par sources équivalentes, notamment vis-a-vis de la définition de la résistance
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Rrransient- De plus, une méthode simple et fiable pour I'extraction des temps de montée
permettrait de mieux modéliser les structures de type onduleur.
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Conclusion générale et perspectives

Afin de prendre en compte les contraintes CEM dés la phase de conception, ces tra-
vaux de these se sont focalisés sur la simulation haute fréquence de I’électronique de puis-
sance. Nous avons donc travaillé sur les moyens de modélisation et de caractérisation de
ces systemes.

Laméthode des pinces d’'injection permet la caractérisation des composants sous ten-
sion. Les travaux existants permettaient d'utiliser la méthode jusqu’a une trentaine de
MHz. En remplacant I'approche circuit par une approche par schéma bloc, nous avons
pu améliorer la calibration et ainsi augmenter la validité de la méthode jusqu’a 100MHz.

Que l'acquisition soit réalisée avec la méthode des pinces, un VNA ou un analyseur
d’'impédance, la réponse fréquentielle d'une impédance ne permet pas de simuler le com-
portement des éléments passifs dans une simulation temporelle. Nous avons donc défini
une démarche permettant de générer un modele de type circuit pour la simulation. Cette
démarche permet de modéliser les éléments passifs constituant les systemes électriques.

Les conducteurs électriques ne possédant pas un comportement idéal en haute
fréquence, nous avons mis en ceuvre une nouvelle approche de modélisation basée sur
l'utilisation du logiciel FastHenry. Cette méthode permet d’extraire facilement les valeurs
d’inductances et de résistances des conducteurs jusqu’a une centaine de MHz. Au dela,
les effets capacitifs entre les conducteurs doivent étre pris en compte. Pour compléter
ce travail, il serait intéressant de développer une démarche complémentaire pour les
couplages capacitifs avec un logiciel tel que FastCap par exemple.

Concernant les composants actifs, nous avons présenté les principes de caractérisa-
tion des capacités de jonctions des composants semi-conducteurs. Nous avons pu appor-
ter des simplifications dans la mise en place de la mesure.

Ces méthodes de modélisation et de caractérisation ont été appliquées a un systeme
d’alimentation automobile afin de simuler les niveaux des émissions conduites. Pour cela,
nous avons modélisé les composants actifs et passifs du systeme ainsi que la connectique
de I'électronique de puissance.

La mesure des niveaux des émissions doit suivre les préconisations de la norme
CISPR25, cela implique que les émissions conduites sont acquises en bande large a partir
de 150kHz. Nous avons donc proposé un modele du récepteur de mesure permettant
de prendre en compte le filtre de résolution ainsi que le mode de détection. Ceci nous
permettra de comparer les résultats de simulations aux normes CEM avec les différents
types de détecteurs
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En associant le modele électrique avec le modele du récepteur de mesure, nous
sommes capable de simuler les niveaux des PEM émis par I'alternateur.

Finalement, nous avons présenté le développement d'une méthode de modélisation
dans le domaine fréquentiel. Nous avons amélioré la représentation dans le domaine fré-
quentiel des sources de PEM pour les convertisseurs de puissance. Lobjectif premier est
de réduire les durées de simulation. Comme nous I'avons montré avec la simulation du
convertisseur Buck, le temps de simulation dans le domaine fréquentiel peut étre réduit
d’un facteur 100.

L'approche proposée pour la modélisation des formes d’ondes durant les transitions
permet de simplifier la mise en ceuvre de la méthode de modélisation MTES en suppri-
mant les fonctions de validité. Nous avons validé dans le domaine temporel la modélisa-
tion des formes d’ondes de commutation pour un convertisseur hacheur série.

Ensuite, nous avons adapté cette méthode pour I'appliquer au cas de 'onduleur avec
un courant de charge et des parametres de commutations évoluant au cours du temps.
Ces travaux permettent d’obtenir des premiers résultats. Pour la suite de ce travail, il serait
intéressant d’étudier plus en détail les formes d’ondes en commutation afin d’affiner la
représentation par sources équivalentes, notamment vis-a-vis de la définition de la résis-
tance interne des générateurs pendant les transitions. De plus, le développement d'une
méthode simple et fiable pour I'extraction des temps de montée permettrait de mieux
modéliser les structures de type onduleur. Une perspective a ce travail est I’application
des méthodes proposées a des systemes complets embarqués dans 'automobile tels que
les i-BSG.
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