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Résumé

La réduction des émissions polluantes est un élément clé pour le futur du transport

automobile. Pour cela, des systèmes électriques peuvent être utilisés en complément du

moteur à combustion interne afin de rendre les véhicules hybrides. La solution étudiée est

le système alternateur, qui peut devenir réversible grâce à de nouvelles structures d’élec-

tronique de puissance. Dans ce contexte, les travaux de thèse portent sur la compatibilité

électromagnétique permettant de garantir l’intégration de ces systèmes dans l’environ-

nement électrique complexe du véhicule.

L’objectif des travaux est de développer des outils de modélisation prédictifs permet-

tant de déterminer les niveaux de perturbations électromagnétiques générés par les sys-

tèmes d’électronique de puissance. Ces modèles permettent de décrire les sources de per-

turbations et les mécanismes de couplages à l’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 modèles obtenus sont ensuite ap-

pliqués à 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. L’objectif est d’améliorer la représentativité des sources de perturbations et des im-

pédances des convertisseurs statiques de types hacheurs et onduleurs.

Mots clés : CEM, Électronique de puissance, Modèle 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
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Introduction générale

L’apparition et le développement de l’automobile, à la fin du XIXe, 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 à 300 000 en quelques années à Londres. Cela a notamment

engendré des difficultés pour la gestion des déchets générés menant à la propagation de

maladies. Les villes ont donc commencé à réglementer l’utilisation des chevaux en créant

des péages, ce qui a laissé la place au développement de l’automobile.

Nous pouvons faire l’analogie avec la situation actuelle du XXIe. L’utilisation 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 mènent à imaginer la

mobilité du futur. Les deux principaux axes d’innovation dans l’automobile sont donc la

réduction des émissions polluantes et le développement des véhicules autonomes.

La problématique traitée dans ces travaux de thèse s’articule directement autour de ce

premier axe. En effet, l’hybridation des véhicules est rendue possible grâce à l’utilisation

de systèmes électriques pour la traction du véhicule en complément du moteur tradition-

nel. En fonctionnement normal, l’énergie électrique est stockée dans une batterie grâce

à la conversion d’une partie de l’énergie mécanique du moteur traditionnel en énergie

électrique. Puis en cas d’accélération, le système de motorisation électrique permet de

générer un couple mécanique pour participer à la traction du véhicule. Ce système de

traction hybride permet de réduire les émissions de gaz à effet de serre générées par le

véhicule.

De plus, les véhicules modernes embarquent de plus en plus de systèmes électro-

niques ce qui pose le problème de la compatibilité de fonctionnement entre les systèmes.

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 thèse porte sur la modélisation du comportement CEM des systèmes

d’électrification automobile. Dans le domaine de la CEM, la modélisation des systèmes

en haute fréquence permet d’évaluer les performances des produits ainsi que les risques

liés au développement de nouveaux systèmes. L’approche par modélisation permet alors

de réduire les coûts 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 à ces contraintes, nous présenterons les méthodes

permettant de modéliser les systèmes embarqués. Ces modèles visent à simuler les com-
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portements électromagnétiques hautes fréquences afin de concevoir les solutions appro-

priées.

Afin de simuler le comportement en haute fréquence d’un système électrique, il est

nécessaire de caractériser puis modéliser l’ensemble de ces composants. Dans le cha-

pitre 2, nous développerons des méthodes permettant de réaliser ces opérations en par-

ticulier pour les systèmes d’électronique de puissance. Pour les composants passifs, nous

proposerons l’amélioration d’une méthode de caractérisation basée sur l’utilisation de

pinces de courant. Nous détaillerons ensuite une approche permettant de générer des

modèles de type circuit à partir de la réponse fréquentielle d’une impédance. Les com-

portements hautes fréquences des conducteurs ne pouvant pas être considérés comme

parfaits, une approche pour la modélisation des couplages inductifs dans les systèmes

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.

L’ensemble de ces développements est appliqué à un système 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 système.

Pour cela un modèle de type circuit électrique est proposé. Cependant, nous verrons que

la chaîne d’acquisition utilisée pour la mesure des émissions influe directement sur le

spectre. Un modèle permettant de reproduire le comportement du récepteur de mesure

est donc développé afin de tenir compte de l’influence de la chaîne 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 modèles qui puissent

être 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 modèle 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 l’électronique de puissance en vue

de la simulation des émissions CEM.

6



Chapitre 1

Contexte et état de l’art

Sommaire
1.1 Contexte du domaine automobile . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 9

1.1.1 Systèmes embarqués dans les véhicules . . . . . . . . . . . . . . . . . 9

1.1.1.a Chaîne de conversion d’énergie . . . . . . . . . . . . . . . . 10

1.1.1.b Système alternateur automobile . . . . . . . . . . . . . . . . 10

1.1.2 Hybridation du groupe motopropulseur . . . . . . . . . . . . . . . . 11

1.1.2.a Architectures hybrides en basse tension . . . . . . . . . . . 12

1.1.2.b Alterno-démarreur . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 13

1.2 Notions de compatibilité électromagnétique . . . . . . . . . . . . . . . . . 14

1.2.1 Origines des perturbations électromagnétiques . . . . . . . . . . . . 15

1.2.1.a Sources naturelles et artificielles de perturbation . . . . . . 15

1.2.1.b Cas de l’électronique de puissance . . . . . . . . . . . . . . 16

1.2.2 Chemins de propagation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16

1.2.2.a Couplages capacitifs et inductifs . . . . . . . . . . . . . . . . 17

1.2.2.b Circulation des courants et tensions . . . . . . . . . . . . . 17

1.2.2.c Modes commun et différentiel . . . . . . . . . . . . . . . . . 19

1.2.2.d Propagation des ondes électromagnétiques . . . . . . . . . 20

1.2.3 Perturbations électromagnétiques dans l’automobile . . . . . . . . 20

1.3 Quantification des niveaux d’émissions . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 21

1.3.1 Cadre normatif . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 21

1.3.2 Méthodes de mesure des perturbations électromagnétiques . . . . 23

1.3.2.a Montage d’essais pour la mesure des émissions conduites 23

1.3.2.b Réseau de stabilisation d’impédance de ligne . . . . . . . . 24

1.3.2.c Instruments de mesure . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 25

1.3.2.d Émissions rayonnées . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27

1.4 Modélisation du comportement électromagnétique . . . . . . . . . . . . 30

1.4.1 Méthode de caractérisation des composants . . . . . . . . . . . . . . 31

1.4.2 Modèles des composants électriques . . . . . . . . . . . . . . . . . . 32

1.4.2.a Composants passifs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33

1.4.2.b Composants actifs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35

7



CHAPITRE 1. CONTEXTE ET ÉTAT DE L’ART

1.4.2.c Machines électriques . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36

1.4.3 Modèles des connexions électriques . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 37

1.4.3.a Modèle de résistance des conducteurs . . . . . . . . . . . . 37

1.4.3.b Méthodes de modélisation numériques . . . . . . . . . . . 38

1.4.4 Modélisation par sources équivalentes des systèmes d’électro-

nique de puissance . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 39

1.5 Conclusion et positionnement des travaux . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41

8



CHAPITRE 1. CONTEXTE ET ÉTAT DE L’ART

1.1 Contexte du domaine automobile

L’innovation 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 à effet de serre des véhicules. Et d’autre part, les solutions intuitives pour améliorer

l’expérience de conduite via des véhicules de plus en plus autonomes et communicants.

La problématique traitée dans le cadre de cette thèse s’articule directement autour de

ce premier thème en s’intéressant principalement aux aspects de CEM. En effet, nous étu-

dions ici les systèmes d’électrification des véhicules. À 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 à présent sur l’évolution croissante de la demande d’énergie électrique

dans les véhicules.

1.1.1 Systèmes embarqués dans les véhicules

Les besoins en énergie électrique à bord des véhicules automobiles ont sans cesse

augmenté au cours des dernières décennies. La figure 1.1 permet d’illustrer l’évolution de

la demande en courant pour les véhicules thermiques conventionnels. Les équipements

embarqués ont des profils de fonctionnement variés pouvant être caractérisés par un ré-

gime continu, prolongé ou intermittent.
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FIGURE 1.1 – Évolution 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 l’alternateur. La batterie

alimente les équipements lorsque le Moteur à Combustion Interne (MCI) est à l’arrêt et

permet de fournir l’énergie nécessaire au démarrage du MCI. Lorsque le véhicule est en

fonctionnement, l’alternateur fournit l’énergie nécessaire à 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, l’alimentation 12V atteint

ses limites et tend à être complétée par un réseau 48V [11]. Cette configuration permet
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Batterie 12V

Vers charges

B+

Alternateur

FIGURE 1.2 – Structure simplifiée d’un réseau électrique automobile

d’introduire de nouveaux systèmes tels que les turbo-compresseurs électriques. De plus,

comme nous le verrons dans la section 1.1.2, le réseau 48V peut être composé d’une

chaîne de conversion réversible permettant de rendre hybride ou totalement électrique

le groupe motopropulseur.

Il est nécessaire de revenir sur le concept de la chaîne de conversion d’énergie, en

particulier dans le domaine automobile. Nous reviendrons ensuite sur le cas particulier

de l’alternateur et de son évolution récente pour l’électrification des véhicules.

1.1.1.a Chaîne de conversion d’énergie

Une chaîne de conversion permet de convertir l’énergie électrique en énergie méca-

nique, de manière réversible ou unidirectionnelle. La figure 1.3 montre la structure géné-

rale de ce type de système. La consigne est imposée par un calculateur et transmise via le

réseau de communication. Dans l’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 bord

Convertisseur

électronique

Machine

électrique

Charge

mécanique

Controle

Commande

Réseau de

communication

FIGURE 1.3 – Structure d’une chaîne de conversion dans l’automobile

Cette structure de système est fréquente dans l’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 sévères sur les émissions

de polluants [12]. Nous revenons à présent sur les systèmes de type alternateur ainsi que

leurs évolutions récentes. Ce sont des chaînes d’actionnement qui grâce à une électro-

nique de puissance réversible permettent de rendre hybride le groupe motopropulseur.

1.1.1.b Système alternateur automobile

L’alternateur est installé sur le bloc moteur comme le montre la figure 1.4a. Le rotor de

l’alternateur est entrainé par le vilebrequin du MCI grâce à une transmission mécanique
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par courroie à profil trapézoïdal.

Alternateur

(a)

Machine synchrone

Redresseur

Régulateur

(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 à rotor bobiné convertit une partie de la puissance du MCI

en puissance électrique;

— le redresseur à diodes adapte l’énergie alternative triphasée vers le réseau de bord

continu ;

— le régulateur assure la stabilité de la tension du réseau de bord en pilotant le courant

d’excitation de la machine.

Les composants de ces sous-systèmes ont constamment évolué afin d’augmenter le

rendement global de l’alternateur. Pour le redresseur, des diodes de plus en plus perfor-

mantes ont été utilisées. Leurs commutations rapides tendent à 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-

tème alternateur.

Dans les nouvelles générations de produits, des Transistor à effet de champ à 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 intérêts dans le fonctionnement

du véhicule.

1.1.2 Hybridation du groupe motopropulseur

Dans le domaine automobile, les niveaux d’émissions de gaz à effet de serre sont de

plus en plus sévères [12]. Cette tendance est clairement illustrée par la figure 1.5. Une des

solutions pouvant être mise en œuvre est d’hybrider le MCI avec une source d’énergie

électrique. Des systèmes hautes tensions peuvent être mis en place mais leur intégration
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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.

FIGURE 1.5 – Historiques et objectifs d’émissions CO2 [2]

1.1.2.a Architectures hybrides en basse tension

Les solutions d’hybridation basses tensions utilisent une tension inférieure à 60V, la

valeur choisie est typiquement 48V, comme l’illustre la figure 1.6. Ces systèmes peuvent

être intégrés aux véhicules de la manière suivante :

— Système P0 : connexion par courroie au MCI;

— Système P1 : intégration sur l’axe du vilebrequin du MCI;

— Système P2 : intégration entre la boite de vitesse et l’embrayage ;

— Système P3 : connexion dans la boîte de vitesse ;

— Système P4 : intégration au train arrière ou à chaque roue ;

Pour les systèmes P2 à P4, le véhicule peut fonctionner en mode zéro-émission avec

une déconnexion du MCI via l’embrayage, cela permet d’accroître la réduction des émis-

sions de gaz à effet de serre. Cependant, intégrer ces systèmes dans le train de propulsion

est couteux car cela nécessite de modifier la conception mécanique du véhicule. Nous

nous intéressons aux systèmes de type P0 qui remplacent directement l’alternateur.
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FIGURE 1.6 – Architectures hybrides basse tension

Intégration de

l’électronique

de puissance

Augmentation du

niveau de tension

iBSG (48V)iStARS (12V)
version 1 version 2

FIGURE 1.7 – Évolution des produits de type P0 chez Valeo

1.1.2.b Alterno-démarreur

L’alterno-démarreur ou Belt Starter Generator (BSG) est un système de type P0. Il est

particulièrement intéressant car il ne nécessite pas de modification du train de propul-

sion. La réduction d’émissions polluantes est possible grâce aux fonctions suivantes :

— la récupération d’énergie au freinage réalisée lors des phases de décélération afin

de stocker l’énergie sous forme électrique dans la batterie ;

— la fonction start and stop permettant l’arrêt du MCI lorsque le véhicule est à l’arrêt

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 première génération de systèmes réversibles. Les fonc-

tions start and stop et récupération d’énergie durant les phases de décélération peuvent

être réalisées.

L’iStARS est un système 12V dont l’électronique de puissance est composée d’un on-

duleur réversible avec des composants MOSFET. La première 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 à partir de 2010, l’électronique est

intégrée dans la machine comme pour les alternateurs classiques.

Les systèmes i-BSG permettent d’augmenter la puissance électrique disponible jus-

qu’à 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

13
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sources de PEM qu’il est nécessaire de maîtriser.

Les méthodes de simulation développées au cours de ce travail de thèse ont pour ob-

jectif de modéliser le comportement en haute fréquence de ces systèmes. En effet, les

systèmes i-BSG possèdent une architecture électrique plus complexe que les alternateurs,

cela peut poser des problèmes 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 XIXe siècle suite à l’apparition des télécom-

munications [13]. En effet le transport d’informations peut être parasité par l’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 à l’utilisation des télécommunications. De plus, afin de satisfaire les

exigences normatives, les produits électriques et électroniques sont soumis à la directive

2014/30/UE qui définit la CEM de la manière suivante [14] :

"L’aptitude d’équipements à fonctionner dans leur environnement électro-

magnétique de façon satisfaisante sans produire eux-mêmes de perturbations

électromagnétiques intolérables pour d’autres équipements dans cet environ-

nement."

Les deux aspects nécessaires à la compatibilité électromagnétique sont abordés dans

cette définition :

— l’immunité qui représente l’aptitude d’un système à fonctionner correctement en

présence de perturbations électromagnétiques;

— l’émission qui correspond au niveau de perturbations produit par un système en

fonctionnement.

On peut illustrer ces notions grâce à la figure 1.8. La CEM est assurée lorsque le seuil

d’immunité de l’élément sensible est supérieur au niveau d’émissions généré par l’élé-

ment perturbateur. Cela peut intervenir sur une certaine bande de fréquences, corres-

pondant par exemple à un canal utilisé pour les télécommunications.

Fréquence

niveau d’émissions

incompatibilitémarge

seuil d’immunité

FIGURE 1.8 – Seuil d’immunité et niveau d’émissions

Les systèmes électriques sont de plus en plus intégrés, les éléments perturbateurs et

sensibles sont parfois regroupés sur la même carte électronique ce qui peut engendrer
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une auto-perturbation du système. Dans le cas d’une chaîne de conversion, il est néces-

saire de s’assurer que l’électronique de puissance ne perturbe pas l’électronique de com-

mande, les capteurs ou le réseau de communication.

Pour appréhender un problème 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 à la victime, l’élément sensible, par un couplage.

Nous pourrons alors agir sur ces trois entités pour résoudre un problème 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.

SOURCE COUPLAGE VICTIME

Commutations des semi-conducteurs

Décharges électriques

Télécommunications

Capteurs

Conducteurs

Composants électriques

Air (Champs électromagnétiques)

FIGURE 1.9 – Représentation source-chemin-victime

Nous allons à présent détailler chaque élément de cette représentation.

1.2.1 Origines des perturbations électromagnétiques

De manière générale, les sources de PEM sont liées aux fortes variations de courant et

de potentiel. Nous décrivons maintenant les sources classiques présentes dans l’environ-

nement puis, plus particulièrement, 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 à l’activité humaine.

L’exemple 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 particulièrement étudié en immu-

nité afin de s’assurer que les composants électriques ne soient pas détruits par surtension

ou surcourant suite à une DES [17].

L’ensemble des systèmes électriques sont générateurs de PEM dont le degré de nui-

sance est relatif à l’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 à un besoin fonctionnel comme par

exemple pour un four à micro-ondes ou dans les télécommunications;

— non-intentionnelle lorsqu’elles sont une conséquence du traitement appliqué aux

signaux.

Dans les deux cas, les niveaux de PEM générés sont soumis à des réglementations et

doivent être maîtrisés 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 systèmes les uns par rapport aux

autres.

Lorsque les PEM générées par un système ne répondent pas à un besoin fonctionnel,

il est nécessaire de connaitre leurs caractéristiques afin d’éviter l’auto-perturbation du

système ou la perturbation des systèmes environnants.

1.2.1.b Cas de l’électronique de puissance

En électronique de puissance, la conversion d’énergie électrique est réalisée grâce à

des composants semi-conducteurs. Leur commutation permet de moduler les niveaux

de courant et de tension.

Les signaux en électronique de puissance possèdent généralement les caractéris-

tiques suivantes [15, 18] :

— une périodicité relative à la fréquence de découpage du convertisseur ;

— des transitoires rapides dus aux commutations des composants semi-conducteurs,

l’ordre de grandeur de ces variations est de quelques 10kV/µs et quelques 100A/µs.

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’être pertur-

bée par le fonctionnement de l’électronique de puissance. Nous revenons à présent sur

les moyens de couplage des PEM.

Fréquence

kHz MHz GHz

Électronique de puissance

Électronique de commande

Transitoire

Harmoniques du découpage

Microcontrôleur

FPGA

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

1.2.2 Chemins de propagation

Dans les systèmes 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 manières :

— 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

à 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 à la longueur d’onde.

En champ proche, nous parlons de champ électrique E ou magnétique H suivant la

nature du circuit :

— Un circuit à haute impédance est équivalent à une antenne de E ;

— Une boucle à faible impédance correspond à 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 génère un courant parasite. La fi-

gure 1.11 illustre ce phénomène.

conducteur 1

conducteur 2

i(t) = C
dv

dt

conducteur 1

conducteur 2

C
v(t)

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 phénomène, le courant perturbateur, i , circulant

dans la ligne 1 donne naissance à :

— une FEM, e1, due à l’inductance propre du conducteur, L ;

— une FEM, e2, due à l’inductance mutuelle entre les deux circuits, M.

Les effets de diaphonie inductive et capacitive affectent la répartition des courants et

tensions dans les systèmes électriques. Nous décrivons maintenant comment ils peuvent

participer aux phénomènes de couplage des PEM.

1.2.2.b Circulation des courants et tensions

Les couplages en champs proches sont assimilables à des inductances et capacités de

faibles valeurs, généralement appelées éléments parasites. Ainsi les effets induits par ces
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conducteur 1

conducteur 2

i(t)
e1(t) = L

di

dt

e2(t) = M
di

dt

conducteur 1

conducteur 2

L

M

FIGURE 1.12 – Diaphonie inductive

couplages sont visibles en haute fréquence, pour les fortes valeurs de di /d t et d v/d t .

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 système 1 crée une différence de potentiel aux

bornes de l’impédance commune parasite à l’alimentation des deux systèmes. Ce type de

couplage est notamment à l’origine d’auto-perturbations.

Alimentation
Système 1

Source

Système 2

Victime

Impédance commune

Tension

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 à une diaphonie entre un conducteur et la masse, ce qui engendre la circulation

d’un courant parasite de mode commun dans la masse. Ce phénomène est illustré par la

figure 1.14.

Électronique Impédance parasite

due aux effets

parasites

Courant de

mode commun

masse équipement

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 à fort d v/d t et la masse. Nous revenons à présent plus en détail

sur la notion de modes commun et différentiel.
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1.2.2.c Modes commun et différentiel

Afin de faciliter la résolution d’un problème 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, icm , est parasite, ce mode de propagation est généralement réservé aux hautes

fréquences car l’impédance parasite de mode commun (qui ferme la boucle de courant

dans un 3e conducteur) est en général une capacité de valeur relativement faible.

Le mode différentiel est le mode d’alimentation "utile" du système. Cependant le

contenu fréquentiel du courant de mode différentiel, idm , est une source de PEM.

i+ idmicm/2

i− idmicm/2

v+

v−

FIGURE 1.15 – Séparation des modes commun et différentiel

Les systèmes, 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.

(
i+

i−

)
=

(
1/2 1

1/2 −1

)(
icm

idm

)
↔

(
icm

idm

)
=

(
1 1

1/2 −1/2

)(
i+

i−

)
(1.1)

(
v+

v−

)
=

(
1 1/2

1 −1/2

)(
vcm

vdm

)
↔

(
vcm

vdm

)
=

(
1/2 1/2

1 −1

)(
v+

v−

)
(1.2)

La figure 1.16 permet d’illustrer l’un des intérêts de séparer les modes de propagation.

En effet, nous pouvons voir que nous passons d’un système 4x4 à deux systèmes 2x2 afin

de faciliter l’identification de solutions en isolant les problèmes.
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FIGURE 1.16 – Intérêt 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 à des champs électriques et

magnétiques. Ces champs donnent lieu à des phénomènes 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 dernière permet de s’assurer que la distance, d , est suffisante

pour considérer qu’un champ électromagnétique de longueur d’onde, λ, est en champ

lointain.

d > λ

2π
(1.3)

De plus, l’équation 1.4 donne la relation entre la fréquence, f , et la longueur d’onde

via la vitesse de propagation v = 1p
εµ . ε et µ correspondent respectivement à la per-

mittivité et à la perméabilité du milieu de propagation. Le tableau 1.1 permet d’avoir

quelques ordres de grandeur de longueurs d’onde dans le vide : µ0 = 4π×10−7 N A−2 et

ε0 = (µ0c2)−1 ≈ 8.854×10−12Fm−1 [21].

λ= v

f
(1.4)

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

L’ensemble des fréquences utilisées pour les télécommunications sont particulière-

ment sensibles et mènent à des phénomènes d’incompatibilité entre les systèmes.

1.2.3 Perturbations électromagnétiques dans l’automobile

En France, le premier arrêté 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 à la radio et à la télévision. Dans l’automo-

bile, les PEM sont dues à l’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 œuvre consiste à 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, l’électro-

nique est devenue omniprésente à bord des véhicules comme nous l’avons vu dans la

partie 1.1, ainsi, son intégration requiert une attention particulière afin que :
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— l’ensemble des équipements électriques à 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 à durcir les

contraintes de CEM dans ce domaine puisque :

— le véhicule communicant et les nouveaux moyens de communication devant être

intégrés ;

— la voiture autonome soulevant encore plus la question de la sûreté 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 à suivre vis-à-vis des exi-

gences de CEM, afin d’assurer la Conformité Européenne (CE). Cependant, l’ingénieur

ne peut pas utiliser cette directive pour la conception de son système. 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 particulièrement à 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 l’automobile. Deux normes CISPR sont particulière-

ment adaptées à notre étude [23, 24] :

— CISPR16 : Spécification des méthodes et des appareils de mesure des perturbations

radioélectriques et de l’immunité aux perturbations radioélectriques ;

— CISPR25 : Véhicules, bateaux et moteurs à 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 l’ensemble des informations néces-

saires pour l’utilisation des appareils de mesure et leurs spécifications. Nous l’utiliserons
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comme référence lorsque nous modéliserons l’ensemble de la chaîne d’acquisition no-

tamment l’appareil de mesure.

D’autre part, l’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.

Bande B

Fréquence150kHz 30MHz

RBW = 9kHz
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300kHz

1; 8MHz530kHz

5; 9MHz 6; 2MHz

26MHz 28MHz

150kHz

86dBµV

110dBµV

68dBµV

77dBµV

Radionavigation

Radio AM

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

Ces limites ne sont pas définies sur l’ensemble des fréquences, seules les bandes al-

louées aux télécommunications sont sujettes à limitation comme par exemple la radio-

navigation maritime ou aéronautique de 150kHz à 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 paramètres de mesure utilisés en fonction de la bande

de fréquences analysée. Notamment les temps de montée et de descente du détecteur

quasi-crête et la résolution du filtre sélectif. Nous reviendrons sur ces éléments dans la

partie 1.3.2.c.

Bande A B C D

Fréquence
9kHz à

150kHz

150kHz à

30MHz

30MHz à

300MHz

300MHz à

1GHz

Résolution 200Hz 9kHz 120kHz 1MHz

Détecteur

quasi-crête

(tr / t f )

45ms /

500ms
1ms / 160ms 1ms / 550ms

TABLEAU 1.2 – Bandes de mesures définies par la CIPR16

L’objectif de la norme CISPR25 est d’assurer que les PEM générées par un système x

ne provoquent pas de dysfonctionnement sur un système y . Dans le cas d’une étude en

émission, le CISPR décrit le comportement de l’élément sensible, qui correspond à 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 être 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 l’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 systèmes 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 l’équipement satis-

fait les limites fixées par la norme. La figure 1.18 résume les principaux essais à effectuer.

6GHz150kHz

150kHz 108MHz

20kHz20Hz

20Hz 20kHz

Émissions conduites

Émissions rayonnées

Mesure en tension

Mesure en courant

Mesure de champ
magnétique (proche)

Mesure de champ électrique
(lointain)

Basé sur la CISPR25

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 être définis suivant les besoins de l’étude. Dans les parties suivantes,

nous décrivons le rôle 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 câble, la taille du plan de masse, etc., tel

que l’illustre de manière simplifiée la figure 1.19. L’équipement sous test (EST) est ali-

menté par la batterie via un Réseau de Stabilisation d’Impédance de Ligne (RSIL) dont

nous décrirons le rôle dans la suite.

La CISPR25 définit ainsi les paramètres influents afin que les résultats d’essais soient

reproductibles et représentatifs. Cependant, en particulier pour les émissions rayonnées,
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plan de masse

Récepteur

de mesure

Cage de Faraday

Batterie

Simulateur

de charge

EST
RSIL

20cm

(alternateur)

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 l’impédance du réseau d’alimentation de l’EST;

— Extraire les niveaux de perturbations générées par l’EST ;

— Isoler les perturbations venant du réseau d’alimentation.

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

Comme nous l’avons vu dans la figure 1.19, le dispositif est inséré entre la batterie

et l’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 à la ca-

pacité de 0,1µF 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.

Alimentation

(vers batterie)

5µH

1µF

0; 1µF
Sortie

(vers EST)Mesure

(vers 50Ω)1kΩ

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 système 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 à 150MHz.

La borne de mesure du RSIL doit être chargée en 50Ω, 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 être utilisés pour la mesure de PEM dans le domaine

fréquentiel [27] :

— l’analyseur de spectre utilisé de manière 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 possède 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 grâce à une implémentation spé-

cifique du filtre sélectif et des modes de détection sur lesquels nous reviendrons.

L’analyse spectrale d’un signal peut être basée sur un fonctionnement à 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 à

balayage. Dans ce paragraphe, nous nous appuierons sur ces deux références.
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L’analyseur de spectre est décrit comme étant un voltmètre à 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.

Affichage

Filtre

vidéo

Détecteur

d'enveloppe

Filtre

sélectif

Gain du

filtre sélectif

Amplificateur

log

Oscillateur

local

Oscillateur

de référence

Signal

d'entrée

Atténuateur

d'entrée

Filtre

passe-bas

Générateur

de pente

Mélangeur

FIGURE 1.22 – Diagramme du fonctionnement d’un analyseur de spectre à 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 possède

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

Affichage

Signal analysé

Filtre sélectif

FIGURE 1.23 – Traitement du signal effectué par un analyseur de spectre à balayage [4]

Ainsi la mesure affichée par l’analyseur de spectre comprend l’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 discrètes. 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 à 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

phénomène.

Fréquence

Filtre de résolution

Spectre du signal

Mesure en

bande étroite

Mesure en

bande large

Fréquence Fréquence

Spectre du signal

Spectre affiché

Spectre du signal

Spectre affiché

FIGURE 1.24 – Mesure en bande étroite ou large

Ainsi, pour une mesure d’investigation, nous nous plaçons 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 l’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 système 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 Émissions rayonnées

Comme nous l’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

anéchoïque ou semi-anéchoïque assure un rôle similaire lors des essais rayonnés. En ef-

fet, il est nécessaire de supprimer les perturbations électromagnétiques venant de l’envi-

ronnement telles que les ondes radios. L’EST 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 problème, 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-anéchoïque (IEMN)

rayonnées en basses fréquences, deux problèmes pratiques se posent :

— les performances des absorbants répondent difficilement aux attentes de la

CISPR25 ;

— la taille des chambres ne permet pas d’éloigner suffisamment l’antenne de l’EST

pour que l’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 distance d < λ/2π) et le

champ lointain (d > λ/2π). Les mesures en champ proche peuvent être 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 être utilisés [15] :

— pour les basses fréquences (en champ proche), le champ H est mesuré par une an-

tenne boucle, figure 1.27a;

— à partir de 150kHz, les antennes fouets, figure 1.27b, sont utilisées malgré leurs

faibles bandes passantes ;

28



CHAPITRE 1. CONTEXTE ET ÉTAT DE L’ART

— les antennes biconiques, figure 1.27c, possèdent une large bande passante, de

30MHz à 300MHz ;

— les antennes log-périodiques, figure 1.27d, permettent de réaliser des mesures à

partir de 300MHz ;

— Pour les hautes fréquences et en particulier pour émettre, des antennes cornets,

figure 1.27e, sont utilisées.

η0 = E

H
=

√
µ0

ε0
= 377Ω (1.5)

(a) Antenne boucle (b) Antenne fouet

(c) Antenne bico-

nique

(d) Antenne log-

périodique

(e) Antenne cornet

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

L’orientation de l’antenne est définie à 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-à-vis

d’une antenne isotrope. Ce coefficient évolue avec la fréquence.

La valeur du gain nous permet de calculer la puissance émise ou reçue grâce 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, à la tension, V, appliquée ou mesurée, équation 1.6.

AF = E

V
(1.6)

Ainsi lors d’un essai en émission, le facteur d’antenne permet de connaître la valeur

du champ électrique à partir de la tension mesurée. Le fabricant de l’antenne fournit ce

coefficient, généralement en dB, pour l’ensemble des fréquences de fonctionnement de

l’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

29



CHAPITRE 1. CONTEXTE ET ÉTAT DE L’ART

et des méthodes de caractérisation utilisées pour les démarches de modélisation haute

fréquence.

1.4 Modélisation du comportement électromagnétique

De manière générale, plus un problème est identifié tard dans les phases de dévelop-

pement, plus sa résolution est coûteuse. En effet, il est difficile d’implémenter des modifi-

cations parfois lourdes lorsqu’un système est déjà conçu. Ceci est notamment valable en

CEM. Pour cette raison, il est nécessaire d’intégrer les aspects CEM durant les phases de

conception d’un système en utilisant des outils de modélisation et de simulation.

La figure 1.28 permet d’illustrer l’évolution des techniques disponibles et le coût né-

cessaire à la résolution d’un problème CEM au cours des différentes phases de développe-

ment d’un produit. En utilisant des méthodologies préventives, il est possible de travailler

au plus tôt sur la gestion des risques et d’implémenter des solutions peu coûteuses et plus

fiables.

Avancement du projet

Influence d'une modification
sur le coût et/ou le calendier

d'un projet

Facilité d'implémentation
et/ou disponibilité

des solutions

pr
od
uc
ti
on

pr
ot
ot
yp
e

co
nc
ep
ti
on

ét
ud
e

FIGURE 1.28 – Résolution des problèmes de CEM en fonction de l’état d’avancement d’un projet

La connaissance des risques CEM en amont du développement d’un produit permet

de mettre en œuvre des solutions simples et économiques telles que le placement optimal

des composants sur une carte électronique.

À l’inverse, si la prise en compte des aspects de CEM est retardée jusqu’à la valida-

tion du système, alors les solutions disponibles vont se résumer principalement à l’ajout

de composants. Nous agissons alors directement sur le coût et l’optimisation globale du

produit.

Afin de tenir compte des aspects CEM dès les premières phases de conception à l’aide

de simulations, il est nécessaire de proposer des modèles relativement précis sur une large

bande de fréquences. De ce fait, l’établissement de modèle peut être 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 modèle électrique.
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1.4.1 Méthode de caractérisation des composants

Plusieurs méthodes de mesures peuvent être utilisées pour extraire les caractéris-

tiques d’un composant. La note d’application [8] détaille les plus courantes notamment

l’analyseur d’impédance qui se limite à 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 système à plusieurs ports.

Le VNA permet de mesurer les paramètres S d’un réseau. En effet, la mesure de cou-

rant et tension dans le domaine des micro-ondes (à partir de 300MHz) ne peut pas être

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.

Réseau

2 ports

I2I1

V2V1

a1

b1

a2

b2

vers Z0 vers Z0

port 2port 1

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 paramètres S pour un réseau 2 ports tel que présenté dans la figure 1.29.

(
V1

V2

)
=

(
z11 z12

z21 z22

)(
I1

I2

)
, Z =

(
z11 z12

z21 z22

)
matrice d’impédances (1.7)

(
b1

b2

)
=

(
s11 s12

s21 s22

)(
a1

a2

)
, S =

(
s11 s12

s21 s22

)
matrice des paramètres S (1.8)

Les variables a1, a2, b1 et b2 sont des tensions complexes normalisées par la racine

carrée de l’impédance caractéristique Z0 réelle. Ces variables sont déduites des courants

I1 et I2 et des tensions V1 et V2 grâce aux équations 1.9.

ai = Vi +Z0Ii

2
p

Z0
bi = Vi −Z0Ii

2
p

Z0
(1.9)

Les relations matricielles 1.10 permettent de passer des paramètres S aux matrices

d’impédances lorsque chaque port est connecté à la même impédance caractéristique

Z0, I est la matrice identité.

S = (Z− IZ0)(Z+ IZ0)−1 ↔ Z = (I−S)−1(I+S)Z0 (1.10)

Dans le cas où 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 l’impédance d’un dipôle, plusieurs configurations sont possibles. La fi-

gure 1.30 montre trois montages d’essais permettant de mesurer l’impédance d’un com-

posant.

Mesure s11 Mesure s21

série

Mesure s21

parallèle

Port 1

VNA

Port 1

VNA

Port 1

VNA

Port 2

VNA

Port 2

VNA

FIGURE 1.30 – Configuration pour la mesure des paramètres S

La propagation de l’erreur sur la mesure du paramètre S vers la valeur de l’impédance

est largement dépendante de la relation entre l’impédance caractéristique et mesurée.

Ainsi, la configuration de mesure est à choisir en fonction de la valeur de l’impédance.

En effet, il est préférable de réaliser une mesure série pour les hautes impédances et une

mesure parallèle pour les faibles impédances. La figure 1.31 donne l’évolution de l’incer-

titude en fonction de la configuration de mesure et de l’impédance à mesurer [5].

FIGURE 1.31 – Incertitude sur la mesure d’impédance à partir des paramètres S [5]

1.4.2 Modèles des composants électriques

La simulation CEM d’un système de conversion d’énergie nécessite le développe-

ment de modèles hautes fréquences de chaque composant électrique actif et passif.

Ainsi à partir des couplages inductifs et capacitifs que nous avons définis dans la sec-

tion 1.2.2.a, nous pouvons développer des modèles hautes fréquences des composants.

Nous détaillons à présent les différents modèles qui peuvent être 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) possèdent des caractéris-

tiques nominales pour lesquelles ils sont conçus. Ils sont idéalement caractérisés par les

propriétés physiques listées dans le tableau 1.3.

Propriété physique Résistance Capacité Inductance

Unité Ω [Ohm] F [Farad] H [Henry]

Comportement u(t ) = Ri (t ) i (t ) = C d v(t )
d t u(t ) = L di (t )

d t

TABLEAU 1.3 – Modélisation temporelle des propriétés physiques des composants passifs

Cependant, les procédés de fabrication ainsi que les boîtiers induisent des phéno-

mènes parasites qui influent sur le comportement réel des composants.

Ainsi, comme nous l’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-

même.

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 /d t

et d v/d t 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( jω) = RI( jω) I( jω) = C jωU( jω) U( jω) = LjωI( jω)

TABLEAU 1.4 – Modélisation fréquentielle des propriétés physiques des composants passifs

Nous présentons maintenant les modèles hautes fréquences pouvant être utilisés

pour les composants résistifs, inductifs et capacitifs.

Une résistance peut être modélisée par le schéma électrique présenté figure 1.32 [16].

En effet, la différence de potentiel aux bornes du composant donne naissance à un cou-

plage capacitif modélisé par Cp . Et le courant circulant dans le composant génère un cou-

plage inductif, Ls .

R Ls

Cp

FIGURE 1.32 – Modèle équivalent d’une résistance

Ce modèle peut être simplifié (jusqu’à 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 Cp peut alors

être négligée.

Un raisonnement similaire pour une résistance de forte valeur permet de montrer que

le couplage capacitif est dominant, l’inductance Ls est alors négligeable.

Pour un composant inductif, tel qu’une bobine, nous pouvons par exemple tenir

compte de la résistance, Rs , du fil utilisé pour le bobinage ainsi que de la capacité parasite

inter-spire, Cp . La figure 1.33 donne le schéma électrique de ce modèle.

L Rs

Cp

FIGURE 1.33 – Modèle 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, possèdent des comportements non-linéaires

(saturation et cycle d’hystérésis). Des solutions pour la prise en compte de ces phéno-

mènes sont données dans [5, 16, 31, 32, 31] et sont généralement basées sur la mesure

de l’impédance du composant.

Les condensateurs peuvent être modélisés par une association RLC série, telle que

présentée figure 1.34.

C
Rs Ls

FIGURE 1.34 – Modèle 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) :

— la résonance est particulièrement marquée car la valeur de l’ESR est faible ;

— l’allure de l’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 à l’identification de l’impédance

mesurée. Une modélisation plus fine, basée sur la physique du composant peut être mise

en place [33].
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FIGURE 1.35 – Influence de l’ESR sur l’allure de l’impédance d’un condensateur

De plus, l’ESR évolue avec la fréquence. Lorsque sa valeur est relativement élevée, cas

de gauche sur la figure 1.35, l’évolution de l’ESR doit être prise en compte par exemple en

utilisant un réseau RC en échelle [5, 34].

1.4.2.b Composants actifs

Les composants semi-conducteurs possèdent un comportement non-linéaire et

prennent part à 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 à semi-conducteurs, tels que les diodes et transistors, possèdent 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 intrinsèques

du composant dus aux jonctions PN [16, 35, 36].

En effet, la frontière entre les couches p et n possède un comportement capacitif. La

figure 1.36 donne des exemples de structures pour la modélisation d’un transistor à grille

isolée et d’une diode.

CGD

CDS

CGS

i(v) Ci(v)

D

G

S

Anode

Cathode

FIGURE 1.36 – Exemple de modèle de transistor à grille isolée (à gauche) et de diode (à droite)

Cependant, les valeurs des capacités parasites des composants semi-conducteurs

évoluent avec la tension à leurs bornes. Cette caractéristique peut être fournie par le

constructeur, sinon il est nécessaire de l’extraire par la mesure.
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De plus, de la même manière que pour les composants passifs, les inductances para-

sites dues au boitier peuvent être ajoutées en série sur chaque connexion.

Sur la partie modélisation de composants semi-conducteurs, des méthodes d’extrac-

tion de paramètres par la mesure ont été développées au L2EP [37, 38].

1.4.2.c Machines électriques

Les principales machines utilisées dans l’automobile sont la machine synchrone et

à 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 être 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 modèle haute fréquence. Ainsi, l’enroulement de machine est si-

milaire à un composant inductif. La figure 1.37 donne un modèle simple d’enroulement

d’une machine électrique [15, 9].

L Rs

Cp

Rp

Cg

FIGURE 1.37 – Modèle d’un enroulement statorique de machine électrique

Les éléments L et Rs correspondent respectivement à l’inductance propre et à la résis-

tance de l’enroulement. La résistance Rp représente les pertes dans le circuit magnétique.

La structure de l’impédance peut être 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 châssis de la machine. De la même manière, une modélisation plus proche
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du comportement réel est possible à partir de mesures d’impédance. Des modèles équi-

valents d’impédance de fuite sont réalisés dans [39, 40]. De plus, des modèles de type

boîte noire peuvent être utilisés [41, 42].

Nous avons discuté des différents modèles de composants pour l’électronique et

l’électrotechnique. Nous allons maintenant présenter la modélisation des connexions

électriques entre ces divers composants.

1.4.3 Modèles des connexions électriques

Afin de modéliser le comportement haute fréquence de la connectique, deux types de

modèle peuvent être 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 possède une lon-

gueur l > λ/10, où λ correspond à la longueur d’onde de la fréquence maximale étudiée.

Les logiciels de type SPICE possèdent des modèles de ligne de transmission avec ou sans

perte. Les paramètres du modèle sont l’impédance caractéristique de la ligne Z0 et le

temps de propagation td (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 Modèle de résistance des conducteurs

La résistance d’un conducteur est exprimée par la relation 1.11 où σ correspond à la

conductivité du conducteur, L la longueur et S =πr 2 la section.

RDC = L

σS
= L

σπr 2
(1.11)

Cependant en haute fréquence, la circulation des courants tend à s’effectuer sur les

bords des conducteurs, phénomène appelé effet de peau. En effet, des courants sont in-

duits à l’intérieur du conducteur et tendent à annuler le courant circulant dans le centre

de ce dernier, figure 1.38 à gauche.

Un modèle utilisé, pour prendre en compte ce phénomène, est de considérer que le

courant circule dans un disque de largeur δ à la périphérie du conducteur, comme montré

figure 1.38.

L’épaisseur de peau, δ, peut être calculée grâce à l’équation 1.12. La figure 1.39 donne

l’évolution de la résistance d’un conducteur en fonction de la fréquence. Pour modéli-

ser ce type de comportement, un réseau échelle RL peut être 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

δ= 1√
π f µσ

(1.12)
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FIGURE 1.39 – Évolution fréquentielle de la résistance d’un câble

1.4.3.b Méthodes de modélisation numériques

La modélisation des connexions électriques permet de simuler le comportement élec-

trique haute fréquence d’un système d’électronique de puissance. En effet, c’est l’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 complète 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 modèle mécanique 3D du sys-

tème. Cependant, nous proposons de développer des outils de modélisation simples qui

s’intègrent dans une démarche de conception. Il est donc préférable d’utiliser des outils

plus simples qui permettent de définir un modèle à partir d’informations plus réduites.

La suite de logiciels FastFieldSolver est mieux adaptée à cette démarche [5, 43, 44]. Elle

est composée de logiciels permettant l’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 modèle 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 l’épaisseur, la largeur et la conductivité. Un ensemble de segments peut être 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 à la connectique utilisée dans les systèmes de puissance étudiés.

1.4.4 Modélisation par sources équivalentes des systèmes d’électro-

nique de puissance

La commutation des composants semi-conducteurs donne lieu à des transitions ra-

pides de courant et tension, cela correspond à 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 l’expression de la transformée de Fourier d’un signal y(t ). Il est alors pos-

sible de revenir dans le domaine temporel avec l’expression 1.14.

ŷ( f ) =
∫ +∞

−∞
y(t )e−2iπ f t d t (1.13)

y(t ) =
∫ +∞

−∞
ŷ( f )e2iπ f t d f (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 l’intégration

de la transformée de Fourier à une seule période, le spectre est alors discret et nous no-

tons cn les coefficients de Fourier. L’équation 1.15 donne l’expression de ces coefficients

pour un signal y(t ) périodique.

cn = 1

T

∫ T/2

−T/2
y(t )e−2iπ n

T t d t (1.15)
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Pour tracer le spectre du signal y(t) à partir des coefficients cn , les opérations suivantes

sont réalisées :

— l’axe des ordonnées correspond à An = 2|cn | pour n > 0 lorsque le signal y(t ) est réel

(cn à symétrie hermitienne), de plus comme nous l’avons vu précédemment, c’est la

valeur efficace qui doit être tracée :An/
p

2 ;

— l’axe des abscisses pour les fréquences est discrétisé : fn = n
T .

Les signaux périodiques y(t ) peuvent être reconstitués à partir des coefficients cn

grâce à l’équation 1.16.

y(t ) =
+∞∑
−∞

cne2iπ n
T t (1.16)

Pour plus de détails sur l’utilisation de la transformée de Fourier, l’ouvrage [16] pro-

pose la démarche d’analyse de signaux. En électronique de puissance, les sources de PEM

peuvent être approximées par des signaux trapézoïdaux tels que décrits par la figure 1.41.

Nous déterminons maintenant les coefficients de Fourier de ce type de signal.

y(t)

temps

< y(t) >

T

Y0

αT

tr tf

FIGURE 1.41 – Allure temporelle d’un signal trapèze

Afin de simplifier le développement mathématique de la série de Fourier, nous uti-

lisons généralement tr = t f [16]. Ainsi, l’équation 1.17 donne l’expression de c0 et des

coefficients An .

c0 =< y(t ) >=αY0 An = 2αY0

∣∣∣∣si nc(αn)si nc

(
n

tr

T

)∣∣∣∣ (1.17)

Pour la définition de la fonction si nc(x), nous utilisons la fonction sinus cardinal nor-

malisée. La figure 1.42 donne l’évolution de la valeur absolue d’un sinus cardinal (en bleu)

et son enveloppe (en rouge).

Ainsi la figure 1.43 décrit l’évolution de l’enveloppe d’un trapèze. Pour un signal d’am-

plitude Y0 donnée, alors la valeur moyenne du signal Y0 évolue de manière proportion-

nelle au rapport cyclique α.

Pour l’évolution des coefficients An , il est nécessaire de discerner deux cas :

— lorsque α< 0,5 l’enveloppe correspond à l’expression donnée par l’équation 1.17 ;

— pour α > 0,5 l’enveloppe du spectre est identique à un signal trapèze de rapport

cyclique 1−α.
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FIGURE 1.42 – Évolution d’un sinus cardinal normalisé
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FIGURE 1.43 – Enveloppes du spectre d’un signal trapézoïdal

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 tr , 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 l’extérieur du

système est réalisée via les impédances des composants et de la connectique. Ainsi, il est

nécessaire de connaître leurs comportements hautes fréquences afin d’établir le modèle

des émissions des PEM conduites. Nous reviendrons sur cette approche dans le chapitre 4

afin de réaliser des modèles 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 l’art sur la CEM notamment en

électronique de puissance. Dans le domaine automobile, l’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 à augmenter l’intégration d’électronique dans le véhicule,

nous devons donc assurer un fonctionnement fiable du système complet.

Afin de réduire les coûts de développement, nous avons vu que la simulation permet

d’évaluer le comportement électromagnétique des équipements. En évitant la réalisation

de prototypes coûteux, l’approche de dimensionnement par simulation permet d’identi-

fier des problèmes au plus tôt afin d’apporter des solutions appropriées.

Dans la suite des travaux de thèse, 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 modèles hautes

fréquences de l’électronique de puissance.
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Afin de simuler le comportement en haute fréquence d’un système électrique, il est

nécessaire de caractériser puis modéliser l’ensemble de ses composants.

Ce chapitre se divise en quatre parties. La première partie est dédiée à l’étude et à

l’amélioration de la méthode des pinces d’injection de courant. Ensuite, nous présen-

terons une méthode de détermination de modèles circuits électriques des impédances

mesurées. Dans la troisième partie, nous présenterons une méthode de détermination

des inductances parasites des connexions à l’aide du logiciel FastHenry. La méthode de

caractérisation et de modélisation des composants actifs est présentée dans la dernière

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 Méthode 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 l’impédance à mesurer. Grâce à ce montage, l’équipement de me-

sure, VNA, est découplé du circuit à tester. Il est ainsi possible de mettre sous tension le

circuit afin de le caractériser à 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 l’impédance Zx à caractériser qui est liée au VNA grâce à deux pinces

de courant permettant l’injection et la réception du courant IW . Le schéma équivalent

de la maille de mesure parcourue par le courant IW est donné par la figure 2.1b. Nous

retrouvons les éléments parasites de connexion, l’inductance rw et l’inductance Lw ainsi

que le modèle des pinces composé de l’impédance d’insertion notée ZM et de la tension

induite dans le circuit notée VM1.

L’impédance complète du circuit, ZLoop , peut être calculée à partir du courant IW et

de la tension VM1 grâce à l’équation 2.1.

ZLoop = VM1

IW
(2.1)

Il est nécessaire de lier les grandeurs du circuit VM1 et IW avec les tensions aux bornes

du VNA Vpor t1 et Vpor t2. Cela permet d’utiliser directement les paramètres S pour le calcul

de l’impédance, Zx .
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(a) (b)

FIGURE 2.1 – Montage de mesure avec la méthode des pinces et schéma équivalent [6]

La tension induite VM1 et la tension du port 1 Vpor t1 sont liées à l’impédance de trans-

fert de la pince ZT1 et à l’impédance d’entrée de la pince Zp1 comme décrit par l’équa-

tion 2.2. Pour la mesure du courant IW , l’équation 2.3 donne un lien direct avec la tension

Vpor t2 grâce à l’impédance de transfert de la pince ZT2.

VM1 = ZT1 × Ipor t1 = ZT1
Vpor t1

Zp1
(2.2)

IW = Vpor t2

ZT2
(2.3)

L’impédance de la maille de mesure, ZLoop , est composée de l’impédance à mesurer

ZX ainsi que de l’ensemble des impédances lié au montage que nous nommons ZSetup .

Nous avons alors ZLoop = ZX + ZSetup , où l’impédance ZSetup est composée des impé-

dances d’insertion des pinces ainsi que de l’inductance et de la résistance de la maille de

mesure.

ZLoop = ZX +ZSetup = ZT1 ×ZT2

Zp1
× Vpor t1

Vpor t2
(2.4)

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

vante :
Vpor t1

Vpor t2
= s11+1

s21
. De plus nous introduisons une impédance ZK = ZT1×ZT2

Zp1
. L’équa-

tion 2.5 donne alors l’expression de l’impédance ZX à partir de l’acquisition des para-

mètres S

ZX = ZK × s11 +1

s21
−ZSetup (2.5)

Les impédances ZK et ZSetup sont définies par une procédure de calibration. Cela né-

cessite deux mesures sur des impédances de référence telle qu’un court-circuit, ZShor t , et

50Ω, ZStd . Les équations 2.6 et 2.7 donnent la résolution du système de deux équations à

deux inconnues permettant de calculer ZK et ZSetup .

ZK = ZStd −ZShor t
s11+1

s21 ZX=ZStd
− s11+1

s21 ZX=ZShor t

(2.6)

46



CHAPITRE 2. MÉTHODES DE CARACTÉRISATION ET MODÉLISATION POUR
L’ÉLECTRONIQUE DE PUISSANCE

ZSetup = K× s11 +1

s21 ZX=ZStd

−ZStd (2.7)

Cette méthode de caractérisation permet de mesurer des impédances à l’aide de deux

pinces de courant. Cela permet d’utiliser le VNA pour mesurer l’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 à la difficulté d’injecter un

courant suffisant pour être exploité correctement, la mesure est alors bruitée. Pour ré-

soudre ce problème 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 à environ 20MHz.

Dans le cadre de ce travail de thèse, nous avons proposé une méthode permettant

d’améliorer ces performances afin de pouvoir modéliser les composants jusqu’à la limite

haute de mesure des émissions conduites, soit 108MHz pour l’automobile. Pour cela,

nous avons améliorer la procédure de calibration grâce à 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 à la

connexion entre l’appareil de mesure et l’impédance mesurée. Il s’agit par exemple des

inductances et des capacités parasites du support de fixation ou des câbles nécessaires à

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 à 50Ω [8].

Dans la suite, nous allons présenter un schéma bloc qui permet de mettre en œuvre ces

techniques avec la méthode des pinces afin d’améliorer les performances.

2.1.2.a Chaîne d’acquisition

Le montage de mesure par la méthode des pinces présenté dans la figure 2.1a peut

être 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 problème. Ainsi il est possible d’identifier l’impédance ZX grâce à l’équation 2.8.

Où TI et TR correspondent respectivement aux matrices de transfert des pinces d’injec-

tion et de réception. Ces matrices peuvent être déterminées par mesure au VNA grâce au

montage présenté par la figure 2.3.

TZ = T−1
I ×TACQ ×T−1

R =
[

1 Zx

0 1

]
(2.8)
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VNA

Port 1

VNA

Port 2

ZX

TI TR

TAcq

TZ

Pince

d’injection

Pince de

réception

FIGURE 2.2 – Représentation par mise en cascade de réseaux 2 ports

VNA

Pince

Port 1 Port 2

50Ω

FIGURE 2.3 – Identification de la matrice de transfert d’une pince
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Le passage des paramètres S, acquis au VNA, aux paramètres ABCD correspond à un

calcul sur les matrices comme détaillé dans [50]. Maintenant, nous allons détailler la mé-

thode de détermination des paramètres de calibration. En effet, de la même manière que

dans la méthode décrite en section 2.1.1, les éléments parasites de la maille de mesure

doivent être 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 troisième

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

l’impédance à mesurer, ZX, en corrigeant les effets de la connexion modélisée par une

impédance série, ZS , et une impédance parallèle, ZP. Ce circuit de calibration est illustré

par la figure 2.4. L’équation 2.9 donne l’expression de ZX à partir de ZY qui correspond

à la mesure non corrigée. Les impédances ZS et ZP correspondent respectivement aux

impédances mesurées en court-circuit et circuit ouvert.

VNA

Port 1

VNA

Port 2

ZX

TI
TR

TAcq

TZ

ZS

ZP

ZY

Pince

d’injection

Pince de

réception

FIGURE 2.4 – Éléments déterminés par la calibration en court-circuit et circuit ouvert

ZX = ZP × (ZY −ZS)

ZP +ZS −ZY
(2.9)

Cette méthode de calibration impose un modèle liant ZX à ZY. Ceci correspond à un a

priori sur la structure de l’impédance parasite à corriger. Pour améliorer la représentation

des couplages parasites tels que des inductances mutuelles ou des couplages parallèles

répartis à 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 TCAL. La figure 2.5 donne la représentation permet-

tant de lier ZX à ZY.

L’équation 2.10 permet de lier les courants et tensions en entrée à la sortie du bloc

TCAL. Sachant que ZY = V1/I1 et ZX = V2/I2, nous pouvons directement exprimer ZY à

partir de ZX.
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ZY =
V1

I1

ZX =
V2

I2

V1

I1 I2

V2TCAL

Matrice de

calibration

FIGURE 2.5 – Matrice de calibration en court-circuit, circuit ouvert et circuit chargé

(
V1

I1

)
=

[
A B

C D

](
V2

I2

)
→ ZY = AZX +B

CZX +D
(2.10)

L’acquisition des impédances lors de la calibration en court-circuit, circuit ouvert et

circuit chargé, ZSTD, permet de déterminer les paramètres ZSC, ZOC et ZLC tels que décrits

dans l’équation 2.11.

ZX = 0Ω⇒ ZSC = B
D

ZX →∞⇒ ZOC = A
C

ZX = ZSTD ⇒ ZLC = AZSTD+B
CZSTD+D

(2.11)

Finalement, l’impédance ZX est déterminée grâce à l’équation 2.12. Cette expression

peut être retrouvée en calculant ZX/ZSTD puis en substituant les paramètres ABCD par les

éléments de calibration déterminés par l’équation 2.11.

ZX = ZSTD
(ZY −ZSC)(ZOC −ZLC)

(ZOC −ZY)(ZLC −ZSC)
(2.12)

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.

VNA

Port 1

VNA

Port 2

ZX

TI
TR

TAcq

TZ

ZY

TCAL

Matrice de

calibration

Pince

d’injection

Pince de

réception

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

Cependant cette calibration permet de compenser l’ensemble des interfaces entre le

VNA et l’impédance à mesurer. Il est ainsi possible de représenter la chaîne 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 TCAL aurait de toute manière corrigé les erreurs de

caractérisation des pinces.
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VNA

Port 1

VNA

Port 2

ZX

ZY

TCAL

Matrice de

calibration

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 modèle de type

circuit. Nous proposons maintenant une validation expérimentale de la procédure de ca-

libration proposée.

2.1.3 Validation expérimentale

L’objectif de la validation expérimentale est de montrer les avantages des améliora-

tions apportées à 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 à 200MHz

avec des mesures de référence réalisées à l’analyseur d’impédance (HP 4294A) de 100kHz

à 110MHz.

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 à une boucle

fermée par un connecteur SMA. D’autre part, des résistances de valeurs réparties entre

1Ω et 10kΩ 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 à 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’à
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(a) (b)

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

10kΩ. Dans le cas d’une mesure en basse fréquence et en haute impédance, la sensibilité

de la chaîne d’acquisition ne permet pas de déterminer précisément la valeur de la

résistance. En haute fréquence, le comportement inductif de la résistance de 1Ω est

correctement identifié. En revanche, les couplages capacitifs parasites pour les résis-

tances de 1kΩ et 10kΩ sont largement surestimés par rapport à la mesure à l’analyseur

d’impédance. En effet, la procédure de calibration n’utilise pas de circuit ouvert pour

compenser les couplages capacitifs parasites. La résistance de 50Ω est utilisée comme

standard de calibration, cela explique que l’impédance soit parfaitement identifiée sur

l’ensemble des fréquences.
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FIGURE 2.9 – Résultat de mesure avec la méthode proposée dans [6]

Grâce à 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

l’identification des couplages capacitifs parasites entre 10MHz et 30MHz pour la résis-

tance de 10kΩ. Cependant à partir de 80MHz, la procédure de calibration ne permet pas

de corriger correctement la mesure. On a ici plusieurs limites à 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 ZS et ZP qui n’est pas suffisamment adaptée en haute fréquence. D’autre part, les

résultats sont sensibles à 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’à 200MHz. On remarque une

variation rapide de l’impédance à 30MHz pour les résistances de 1kΩ et 10kΩ. Cet effet

est visible à cause de l’utilisation de la calibration en circuit ouvert qui fait apparaitre une

résonance à cette fréquence.

La méthode de caractérisation des pinces permet l’acquisition d’impédance dans un

circuit tout en étant découplé de celui-ci grâce à des pinces de courant. Les travaux exis-

tants faisaient apparaitre une limite à environ 20MHz. En améliorant la procédure de ca-

libration, nous avons réussi à repousser cette limite grâce à une prise en compte plus

complète des couplages parasites entre les pinces et l’impédance à mesurer.

Les résultats montrent une corrélation jusqu’à plus de 100MHz en comparant avec

une acquisition de référence réalisée à l’analyseur d’impédance. Pour poursuivre les tra-

vaux, il serait intéressant d’étudier de plus près la configuration de mesure notamment la

boucle qui fait vraisemblablement apparaitre, dans notre cas, une résonance à 30MHz en

circuit ouvert.

La caractérisation d’un composant avec un analyseur d’impédance ou la méthode

des pinces permet d’obtenir l’évolution fréquentielle du module et de la phase de l’im-

pédance. Afin d’inclure ces informations dans une simulation de type circuit, il est né-

cessaire de définir un modèle 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 modèle de type circuit élec-

trique. Il s’agit par exemple d’un modèle 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 modèles de

type circuit à partir d’un représentation par vecteur d’état [53, 9]. Cette méthode ne per-

met pas d’assurer la passivité du modèle généré, nous cherchons alors à développer une

méthode alternative pour la modélisation d’une impédance basée sur une approche de

type circuit.

2.2.1 Stratégie d’établissement du modèle circuit

Dans cette section, nous revenons sur la stratégie utilisée afin de représenter la ré-

ponse fréquentielle de l’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

parallèle.

CRC

RL

L

Cω

RC

RL

Lω

|Z|dB

|Z|dB

f

f

FIGURE 2.12 – Cellules élémentaires RC et RL

Le modèle est initialisé par une résistance seule, puis les cellules seront ajoutées au

modèle afin de suivre l’évolution fréquentielle de l’impédance. Un circuit RC sera ajouté

en parallèle afin de shunter l’impédance et ainsi tendre vers un effet capacitif pur puis ré-

sistif. D’autre part, une cellule RL est insérée en série pour que l’impédance globale tende

vers un comportement inductif puis résitif. Dans les deux cas, les valeurs de résistance

sont initialisées de manière à être 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 l’impédance

L’organigramme présenté par la figure 2.13 permet de décrire le processus de

construction du modèle 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. Il s’agit de la réponse fréquentielle typique d’un circuit RLC série.

Init.
Detect

Deviation

Adjust

Model

Detect

Counter Dev.

Adjust

Resistance

End
fEND reached

FIGURE 2.13 – Procédure d’un modèle circuit d’une impédance

En commençant par les fréquences basses, l’impédance est analysée et nous cher-

chons à détecter une déviation entre le modèle initial et l’impédance à modéliser,

ZTARGET. Le modèle est initialisé par une résistance dont la valeur est définie comme

étant égale au module de ZTARGET pour la première valeur en fréquence, tel que le montre

la figure 2.15. La déviation permet de définir une bande tolérable autour du modèle. Il

s’agit d’un ratio, typiquement égal à 2, qui indique que la structure du modèle n’est pas
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FIGURE 2.14 – Exemple d’une impédance à modéliser

modifiée tant que le module de l’impédance ZTARGET n’est pas trop éloigné du module de

l’impédance du modèle ZMODEL

FIGURE 2.15 – Initialisation du modèle et détection de déviation

Lorsque qu’une déviation est détectée, il est nécessaire d’ajouter une cellule RL en

série ou RC en parallèle du modèle initial. Dans l’exemple, nous ajoutons une cellule RC

car la limite base est dépassée, nous souhaitons alors shunter l’impédance et lui donner

un comportement capacitif. La figure 2.16 permet d’illustrer cette étape. La structure du

modèle est alors modifiée. La valeur de la résistance est définie de manière à ce que la

résistance soit négligeable, inférieure à l’ensemble des impédances de ZTARGET. Pour la

capacité, nous définissons sa valeur à la fréquence à laquelle la déviation est détectée.

FIGURE 2.16 – Première adaptation de la structure du modèle 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 à 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 RC

Finalement, on retrouve la configuration initiale où l’on détecte une déviation entre

le modèle circuit et l’impédance à modéliser. Dans notre exemple, le module de l’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 l’impédance

sans trouver d’autre déviation, la structure du modèle est donc définie.

FIGURE 2.18 – Seconde adaptation de la structure du modèle circuit

À la fin du procédé de génération de la structure d’impédance, nous obtenons un mo-

dèle d’impédance qui se rapproche de l’impédance ZTARGET. Cependant les valeurs des

paramètres R, L et C ne sont pas définies correctement, il est nécessaire de les ajuster afin

de corréler le modèle à l’impédance ZTARGET.

2.2.2 Ajustement des paramètres du modèle

L’ajustement des paramètres R, L et C du modèle est réalisé grâce à une fonction d’op-

timisation. Dans cette section nous décrivons comment mettre en œuvre le processus

d’optimisation ainsi que la fonction objective utilisée.

2.2.2.a Mise en forme du problème d’optimisation

La réponse fréquentielle d’une impédance est généralement tracée sur un graphique

logarithmique. Nous souhaitons avoir une bonne corrélation sur l’ensemble des fré-

quences, il est alors nécessaire de s’assurer que le vecteur fréquence est réparti de

manière logarithmique. Ainsi il suffit de sommer l’ensemble des erreurs réalisées sur

chaque échantillon pour évaluer l’erreur globale. Dans le cas d’une répartition linéaire,
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l’ensemble des points se trouve en haute fréquence et le résultat d’optimisation n’est pas

précis en basse fréquence.

De plus, les paramètres R, L et C que nous cherchons à ajuster doivent rester positifs

et peuvent évoluer sur une grande plage de valeurs typiquement de 10−12 au 106. Afin de

mieux répartir la valeur des paramètres, il est préférable d’ajuster leur logarithme. L’équa-

tion 2.13 donne la relation entre les paramètres initiaux R, L et C et leur logarithme. Ainsi,

par exemple, pour faire évoluer un paramètre R entre 103 et 106, le programme d’optimi-

sation utilisera le logarithme eR qui varie de 3 à 6.

(R,L,C) ⇒ (10eR,10eL,10eC) (2.13)

2.2.2.b Définition de la fonction objectif

Pour chaque point en fréquence, nous avons la réponse du modèle paramétré par les

variables R, L et C et celle de l’impédance ciblée ZTARGET. La figure 2.19 permet d’illustrer

l’erreur à minimiser qui correspond à la soustraction entre les deux vecteurs. Afin d’avoir

un modèle correct, il est nécessaire que le module de l’erreur tende vers 0.

ZMODEL

ZTARGET

erreur à

minimiser

FIGURE 2.19 – Illustration de l’erreur à minimiser

L’équation 2.14 donne l’expression de la fonction objectif. Nous réalisons la somme

des erreurs relatives sur l’ensemble des points de la réponse fréquentielle. L’erreur

ZTARGET −ZMODEL est divisée par la somme ZTARGET +ZMODEL afin d’avoir un coefficient

d’erreur relatif.

φ(R,L,C) =∑∣∣∣∣∣ZTARGET −ZMODEL(R,L,C)

ZTARGET +ZMODEL(R,L,C)

∣∣∣∣∣ (2.14)

Pour résoudre ce problème d’optimisation, nous utilisons la fonction f mi ncon() du

logiciel MATLAB™. Nous revenons à présent sur la validation du processus complet de

génération de modèle avec la définition de la structure d’impédance puis l’ajustement

des paramètres du modèle.

2.2.3 Validation de la méthode

Afin de valider la méthode de modélisation, nous proposons de l’appliquer sur des

impédances définies de manière analytique. Ensuite, nous donnons les résultats obtenus

sur des applications réelles d’impédances mesurées sur des composants passifs.

58



CHAPITRE 2. MÉTHODES DE CARACTÉRISATION ET MODÉLISATION POUR
L’ÉLECTRONIQUE DE PUISSANCE

2.2.3.a Impédances typiques pré-définies

La première impédance testée correspond à une évolution de +10dB/dec du module

de l’impédance. Nous retrouvons ce type de comportement en présence de l’effet de peau

ou dans les composants magnétiques où les pertes évoluent avec la fréquence. L’équa-

tion 2.15 donne la fonction utilisée pour l’impédance à modéliser ZTARGET. On définit

cette impédance entre 100kHz et 10MHz.

ZTARGET =
√

2π j f (2.15)

La figure 2.20 donne les résultats obtenus avec la démarche proposée, le modèle asso-

cié est présenté dans la figure 2.21. Pour ce type d’impédance, le ratio de déviation influe

directement sur la structure du modèle, 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 traçons la réponse fréquentielle du modèle sur deux décades supplémentaires, cela

permet de vérifier le comportement du modèle en dehors de la bande de fréquences uti-

lisée pour l’optimisation des paramètres.
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FIGURE 2.20 – Modélisation d’une impédance 10dB/dec

FIGURE 2.21 – Modèle généré pour la modélisation de l’impédance avec effet de peau

D’autre part, nous définissons une seconde impédance ZTARGET telle que plusieurs ré-

sonances apparaissent successivement. Pour cela, l’impédance définie par l’équation 2.16

est utilisée avec une association d’inductances et de capacités. Nous paramétrons les in-

ductances et capacités L1, C1, L2, C2 respectivement avec des valeurs de 1µH, 1µF, 10nH

et 10nF.
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ZTARGET = ((C1 +L1)//C2)+L2 (2.16)

Les résultats obtenus sont présentés par la figure 2.22, le modèle associé est fourni

par la figure 2.23. La structure d’impédance initialisée donne une réponse fréquentielle

ZMODEL faisant apparaitre l’ensemble des résonances. Puis, l’ajustement des paramètres

permet de faire correspondre le modèle avec l’impédance ciblée ZTARGET. Les résonances

sont alors correctement modélisées. Nous proposons à présent d’appliquer la démarche

à des impédances mesurées grâce à un VNA et à un analyseur d’impédance.
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FIGURE 2.22 – Modélisation d’une impédance avec plusieurs résonances

FIGURE 2.23 – Modèle généré pour la modélisation de l’impédance résonante

2.2.3.b Application à des impédances mesurées

La première impédance analysée correspond à la réponse fréquentielle du filtre pré-

senté par la figure 2.24. L’acquisition est réalisée au VNA, il s’agit ici de l’extraction de

l’impédance d’entrée du filtre à partir du coefficient de réflexion s11. Les résultats sont

fournis par la figure 2.25, le modèles circuit associé est illustré par la figure 2.26.

L’allure capacitive en basse fréquence est identifiée puis l’ensemble des résonances

sont détectées. Pour terminer, l’ajustement des paramètres permet d’avoir une représen-

tation de la réponse fréquentielle de l’impédance grâce à un circuit RLC.
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FIGURE 2.24 – Photo du filtre caractérisé
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FIGURE 2.25 – Modélisation de l’impédance d’entrée d’un filtre

FIGURE 2.26 – Modèle généré pour la modélisation de l’impédance d’entrée d’un filtre

61



CHAPITRE 2. MÉTHODES DE CARACTÉRISATION ET MODÉLISATION POUR
L’ÉLECTRONIQUE DE PUISSANCE

Enfin, la figure 2.27 donne les résultats obtenus sur l’impédance d’une inductance

de mode commun, le modèle associé est présenté par la figure 2.28. Nous remarquons,

de 100kHz à 2MHz, que les pertes dans le noyau magnétique font apparaitre une phase

d’environ 45°. Le procédé de construction de l’impédance met en place un réseau échelle

de cellules RL afin de modéliser ce comportement. L’ajustement des paramètres permet

d’obtenir une bonne corrélation sur l’ensemble de la plage de fréquences.
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FIGURE 2.27 – Modélisation de l’impédance d’une inductance de mode commun

FIGURE 2.28 – Modèle généré pour la modélisation de l’inductance de mode commun

L’outil développé dans cette partie permet de proposer un modèle de type circuit élec-

trique pour simuler la réponse fréquentielle d’une impédance. Ces modèles peuvent en-

suite être facilement intégrés à un schéma de simulation. Grâce à la représentation par

éléments discrets R, L et C, il est possible d’évaluer l’impact d’une inductance ou capacité

parasite sur les performances globales en haute fréquence.

2.3 Modèle des inductances parasites dans les connexions

La détermination précise des valeurs des inductances parasites dans les systèmes

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 l’entreprise Valeo.
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2.3.1 Modélisation des couplages inductifs

Comme nous l’avons vu dans la section 1.4.3.b, FastHenry permet de développer des

modèles à partir d’un nombre restreint d’informations. Cela permet de réaliser des mo-

dèles au plus tôt durant les phases de conception.

2.3.1.a Modélisation classique avec FastHenry

L’interface de FastHenry est limitée à une fenêtre de script permettant de générer la

géométrie souhaitée. Les points, reliés par des segments, sont localisés grâce aux coor-

données (x, y, z). On définit ensuite les paramètres des segments tels que la hauteur, la

largeur et la conductivité. La figure 2.29 permet d’illustrer la description de la structure à

modéliser sous FastHenry.

FIGURE 2.29 – Définition des paramètres 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 nwi nc et nhi nc. Afin de modéliser correc-

tement le comportement en haute fréquence, il est nécessaire de s’assurer que l’épaisseur

du filament à l’extérieur du conducteur est inférieure à l’épaisseur de peau à 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 l’analyse d’une image du design. Cette méthode est illustrée par la figure 2.30.

Une image est générée à 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. Grâce au contraste de cette image, nous identifions les pixels noirs comme du

conducteur et les pixels blancs comme de l’air. Chaque pixel est traduit en nœud dans

FastHenry, puis, tous les nœuds 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

Grâce à cette méthode, la géométrie des connexions dans les modules de puissance

peut être modélisée plus facilement. Le résultat de cette démarche est un bloc de simu-

lation de type circuit qui comporte l’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 l’influence du maillage des conducteurs sur les résultats de simulation.

2.3.2.a Étude 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 à droite deux segments identiques

définis de manière classique sous FastHenry entre deux nœuds. Les conducteurs pos-

sèdent une longueur de 70mm avec une largeur de 5mm pour une hauteur de 1mm. Le

second conducteur est orienté avec un angle de 45° par rapport au premier. À gauche,

nous donnons une représentation équivalente avec la méthode proposée.

FIGURE 2.31 – Comparaison de la représentation de deux conducteurs sous FastHenry avec la

méthode classique à droite et à l’aide de la méthode proposée à gauche

La figure 2.32 permet de mieux comprendre l’effet de l’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 même ma-

nière. À gauche, les segments sont alignés avec le parcours du courant dans le conducteur.
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Dans le cas de l’orientation à 45°, à 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

l’orientation

Les résultats sont fournis par la figure 2.33. En haute fréquence, la structure maillée

(meshed) fait apparaître l’effet de peau. Les segments classiques ne sont pas discrétisés,

nous comparons donc les résultats en basse fréquence, inférieure à 10kHz.

FIGURE 2.33 – Résistance et inductance en fonction de l’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 à 4%. Cependant, dans

le cas d’une orientation à 45°, les résultats obtenus avec maillage sont largement suresti-

més de plus de 20%. Ceci est expliqué par l’augmentation de la distance parcourue par le

courant dans le maillage orienté à 45°.

Pour le calcul des inductances, les résultats sont sensiblement identiques dans les

deux cas avec une erreur inférieure à 2,5%. Cela nous permet de réaliser une extraction

précise des couplages inductifs sans se soucier de l’orientation des conducteurs. Nous

revenons à présent sur la prise en compte de l’effet de peau dans les conducteurs.
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2.3.2.b Modélisation de l’effet de peau

Afin de vérifier la validité de la modélisation de l’effet peau dans le conducteur pré-

senté par la figure 2.33, nous avons comparé les résultats obtenus de l’évolution de la

résistance avec et sans maillage. La figure 2.34 permet d’illustrer une première géométrie.

En haut, nous retrouvons le conducteur maillé tel que utilisé dans la section précédente,

avec des pixels d’une taille de 1mm 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)

in out
5mm

(5pixels)

5mm
(nwinc=5 / rw=1)

in out

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).
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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 manière classique et une discrétisation en pixels avec la méthode proposée.

FIGURE 2.36 – Résistance et inductance en fonction de la discrétisation

La méthode 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 particulièrement Momentum qui permet de réaliser des simula-

tions électromagnétiques en utilisant la méthode des moments [38].

La figure 2.37 permet de visualiser le modèle réalisé dans ADS pour extraire l’induc-

tance de la maille composée par la succession de trois pistes. Nous réalisons un modèle

équivalent dans FastHenry grâce à la méthode proposée.

FIGURE 2.37 – Simulation dans ADS et modèle 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 à 1GHz. En basse fréquence, inférieure à 100kHz,

les résultats obtenus sont similaires avec une inductance de 9,7nH. Avec l’effet de peau,
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la valeur d’inductance diminue à partir de 10kHz. Le logiciel ADS réalise une simula-

tion complète des couplages électromagnétiques alors que FastHenry est limité aux cou-

plages inductifs. Pour extraire la valeur d’inductance dans ADS, nous calculons L = |Z|/ω.

En haute fréquence, nous nous approchons d’une résonance due aux couplages capa-

citifs, cela complique l’extraction de la valeur d’inductance. Ces résultats montrent que

l’écart de la valeur de l’inductance entre FastHenry et ADS est inférieure 2% entre 1MHz

et 200MHz.
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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, l’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 particulièrement à 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 l’équation 2.17 pour modéliser l’évolution de la capacité de jonction,

CJ, par rapport à la tension de polarisation inverse VR. Les paramètres CJO, VJ et M corres-

pondent respectivement à la capacité de jonction sous 0V, au potentiel de jonction et au

coefficient de correction. En ajustant ces paramètres, nous pourrons modéliser la réponse

CJ(VR) afin de l’inclure dans le modèle de la diode [55].

CJ(VR) = CJ0

(1+VR/VJ)M
(2.17)

La figure 2.40 donne les résultats de modélisation d’une diode de calibre 35A. Le mo-

dèle permet de représenter l’évolution de la capacité de jonction avec la tension de pola-

risation. Ce modèle sera utilisé par la suite pour la modélisation d’un système alternateur.
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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 l’avons vu dans la partie 1.4.2.b, les transistors possèdent trois capacités

interélectrodes.

Afin de caractériser ces capacités, nous utilisons un analyseur d’impédance. Nous dé-

taillons à 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

L’analyseur d’impédance permet de réaliser l’acquisition de la réponse fréquentielle

de l’impédance d’un dipôle. Dans le cas du transistor MOSFET, le composant possède

trois connexions qui sont le drain, la grille et la source. Pour caractériser ce composant,

l’analyseur d’impédance dispose d’un potentiel gardé qui correspond à 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). À droite, le schéma simplifié de connexion permet d’identifier l’impé-

dance ZX à mesurer ainsi que les deux impédances que nous souhaitons soustraire à la

mesure, ZH et ZL.
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FIGURE 2.41 – Mesure avec potentiel de garde

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 IM

soit proche de celui circulant dans l’impédance ZX. Pour cela, nous devons satisfaire la

relation suivante : IL ¿ IX. La figure 2.42 illustre les grandeurs utilisées.

FIGURE 2.42 – Méthode de mesure des impédances avec la méthode du potentiel de garde
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Nous calculons les courants IL et IX à partir des tensions VH et VY, cela nous permet

de fournir la relation 2.18. Dans le cas où les impédances ZH et ZL sont inconnues, cette

équation montre que la mesure est correcte lorsque l’impédance de connexion à la garde,

ZG, est faible. Il est donc nécessaire de s’assurer que la connexion utilisée permet de limi-

ter cette impédance.

∣∣∣ZX

∣∣∣¿ ∣∣∣∣∣ZL +ZH +
ZLZH

ZG

∣∣∣∣∣ (2.18)

Cette méthode de mesure permet d’isoler une capacité du transistor afin de réaliser

une mesure sur un dipôle. 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 grâce à trois mesures. La fréquence

de mesure est fixée à 1MHz et la tension de polarisation évolue afin d’acquérir les ca-

ractéristiques C(V). La figure 2.43 donne les montages à réaliser pour la mesure des trois

capacités de jonctions.

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 à polariser le MOSFET sans le mettre en conduction, la tension de polarisation de

l’analyseur d’impédance ne doit pas être appliquée sur la grille du transistor. Pour cela,

des composants sont ajoutés lors de la mesure. La résistance R et le condensateur C1 per-

mettent d’appliquer l’excitation haute fréquence sur la grille en assurant que la tension

moyenne VGS reste nulle. De plus, le té de polarisation composé par L et C2 permet d’ap-

pliquer une tension continue sur la source du MOSFET tout en assurant une connexion

de la source à la garde en haute fréquence.

Pour simplifier ce montage, nous proposons d’utiliser le montage présenté par la fi-

gure 2.44 avec R = 100kΩ et C = 1µF. Dans cette configuration, nous avons inversé les

connexions de potentiel H et L. Pour polariser le transistor, nous appliquons alors une

tension négative contrairement à la configuration précédente. Ce schéma de montage

permet de simplifier l’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 modèle,

nous avons choisi d’utiliser le même modèle que pour la capacité de jonction d’une diode,

équation 2.17. Cela permet d’avoir un modèle 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.
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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 à l’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 l’électronique de puissance. L’objectif

principal de ces développements est de rendre accessible la réalisation de modèles CEM

dans les équipes de recherche et développement.

La méthode des pinces permet l’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 à des fréquences supérieures à 100MHz. Ensuite,

nous avons proposé une approche de modélisation de type circuit permettant de définir

un modèle 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 l’utilisation du logiciel FastHenry. Cette

méthode permet d’extraire facilement les valeurs d’inductances et de résistances dans les

conducteurs jusqu’à une centaine de MHz. Au delà, les effets capacitifs entre les conduc-

teurs doivent être 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 l’acquisition du spectre afin de pouvoir le comparer aux

normes CEM.
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Les systèmes d’alimentation automobile sont des systèmes électriques intégrés au ré-

seau de bord du véhicule. À ce titre, il est nécessaire d’assurer la conformité à la norme

CISPR25, notamment vis-à-vis des émissions conduites. Nous souhaitons pouvoir modé-

liser le comportement haute fréquence de ces systèmes car cela permet de mieux com-

prendre l’influence des modifications pouvant être apportées au système et ainsi propo-

ser des solutions.

Dans ce chapitre, nous développons un modèle haute fréquence, jusqu’à 108MHz

pour la simulation des émissions conduites en tension d’un alternateur automobile. Nous

confrontons les résultats de simulation à des mesures réalisées en accord avec les préco-

nisations de la CISPR 25. Dans un premier temps, nous présenterons le modèle dédié à la

simulation haute fréquence de l’alternateur.

3.1 Modélisation d’un alternateur automobile

3.1.1 Constitution du système d’alimentation automobile

Comme nous l’avons vu dans la section 1.1.1.b, l’alternateur est composé de trois

sous-systèmes. La figure 3.1 présente un diagramme de l’ensemble du système. Nous al-

lons à présent décrire la méthode de modélisation permettant d’extraire par simulation

les PEM générées par ce type de système. Pour cela, nous baserons notre travail sur un

alternateur de la gamme Valeo.

3 ph ∼

Porte-balai

Régulateur

Réseau véhicule

masse

B+
Machine synchrone

Excitation

Redresseur

à diodes

FIGURE 3.1 – Diagramme d’un système 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 modèle

fonctionnel du système pour simuler le contenu basse fréquence des signaux électriques.

Nous ajoutons à ce modèle 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 modèle équivalent de Behn-

Eschenburg. La figure 3.2 (gauche) donne le modèle utilisé pour chaque phase de la

machine. Grâce à l’analyseur d’impédance, nous avons mesuré la valeur de la capacité

entre chaque phase et la masse de l’alternateur soit 500pF. La Force Electro-Motrice
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(FEM) utilisée est une sinusoïde 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 l’induit. De plus, l’alimentation de l’ex-

citation est réalisée par un convertisseur Buck fonctionnant à 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 1,5µF qui a été

caractérisé avec un analyseur d’impédance. Le modèle 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.

20µH10mΩ

500pF

10nH200mΩ 1.5µF

f.e.m.

200pF

FIGURE 3.2 – Modèle de la machine synchrone et du régulateur

Le convertisseur est intégré sur la face arrière de la machine comme le montre la fi-

gure 3.3. La masse du convertisseur correspond à 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+ (12V)

Diode

Phase

FIGURE 3.3 – Intégration du redresseur dans la machine

Pour les diodes, nous utilisons le modèle présenté dans la section 2.4.1. Le modèle 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 modèle SPICE, figure 3.4.

Les différents composants de l’alternateur sont présentés et modélisés, l’étape sui-

vante est de modéliser les couplages inductifs de la connectique.
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FIGURE 3.4 – Modèle 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. Grâce à 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

0V

Régulateur

Phases

FIGURE 3.5 – Modélisation sous FastHenry de la structure mécatronique

3.1.2 Validation expérimentale

Le modèle de l’alternateur est à présent confronté à une mesure d’émissions

conduites. Cela nous permettra de vérifier les performances du modèle développé

jusqu’à 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 50Ω du RSIL.

RSIL

EST

Alternateur

Vers mesure

Vers

alimentation

et charge

Vers

machine

asynchrone

FIGURE 3.6 – Configuration d’essai

L’alternateur est alimenté par une batterie au plomb de 12V. En parallèle se trouve une

charge résistive permettant d’adapter le point de fonctionnement en courant. La poulie

de l’alternateur est connectée à une machine asynchrone pilotée en vitesse afin de re-

présenter la rotation du MCI. Cette machine est localisée à l’extérieur de la cage afin de

limiter son influence sur les niveaux d’émissions. Lors de cet essai, la vitesse de l’alterna-

teur est de 6000tr/min et le courant débité par le système est de 75A ce qui correspond à

la moitié du courant nominal du système testé.

Pour compléter la modélisation du dispositif expérimental, le modèle du RSIL utilisé

correspond aux résultats de travaux effectués chez Valeo [5]. La liaison entre le RSIL et

l’alternateur est modélisée par une inductance de 200nH. La batterie n’est pas incluse

dans le modèle, 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 160mΩ. Un modèle 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 paramètres 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 – Paramètres 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 à la tension aux bornes du RSIL issue du modèle.

FIGURE 3.7 – Comparaison des résultats de simulation et de mesure des niveaux d’émissions d’un

alternateur avec traitement par FFT

Pour la première bande de fréquences, de 20kHz à 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.

À partir de 150kHz, la bande passante du filtre de résolution passe de 200Hz à 9kHz.

La mesure des émissions est alors effectuée en bande large. Dans ces conditions, nous ne

pouvons pas comparer les résultats obtenus par simulation à la mesure, il est nécessaire

de prendre en compte l’intégration réalisée par le filtre de résolution.

Nous détaillons à présent le modèle mis en place pour simuler le comportement du

récepteur de mesure dans le cas d’une acquisition en bande large. Ce modèle permettra

également de définir les différents modes de détection utilisés en CEM tels que les détec-

teurs crête, quasi-crête 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 xn . Dans notre cas, xn est un signal réel correspondant à une tension

ou un courant et qui dépend d’un vecteur temps tn avec un temps d’échantillonnage Ts .

Dans ce cas si l’on souhaite tracer le spectre de xn , on définit le vecteur fréquence fk ainsi

que l’amplitude du spectre Ak grâce à l’équation 3.2 et 3.3.
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Xk =
N−1∑
n=0

xne
i 2πkn

N (3.1)

fk = 1

Ts
[0 : N/2]/N (3.2)

A0 = X0
N

Ak = 2XK
N Pour k = 1 : N/2

(3.3)

Il est important de souligner que lors de cette opération, nous avons réalisé un fenê-

trage du signal d’origine. En effet, le signal xn comportant N échantillons, chaque échan-

tillon est pondéré de manière uniforme, il s’agit d’un fenêtrage rectangulaire. Le proces-

sus de fenêtrage a un impact important sur l’allure du spectre. C’est sur cet aspect qu’il

faut agir afin de représenter l’application du filtre de résolution réalisé par un récepteur

de mesure

3.2.1 Transformée de Fourier à Court-Terme

3.2.1.a Évolution temporelle d’un spectre

Lors de l’analyse d’un signal, il est possible de définir l’évolution temporelle du

spectre. Il s’agit alors d’analyser de manière locale un signal temporel. Par exemple,

dans le cas d’un signal faisant apparaitre des résonances hautes fréquences à 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 à 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 apparaître une amplitude spectrale non nulle.

temps

temps

Amplitude

du signal

Contenu fréquentiel

à la fréquence du sinus

FIGURE 3.8 – Illustration de l’évolution temporelle du spectre d’un signal

À partir de l’évolution temporelle du spectre, il est possible d’extraire l’amplitude pour

la fréquence concernée. Il peut s’agir des valeurs maximale, moyenne ou même quasi-

crête dans le cas de la CEM. Nous revenons à présent sur l’outil mathématique nécessaire

afin d’extraire localement le spectre d’un signal.
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3.2.1.b Transformée de Fourier locale discrète

Pour extraire de manière locale le spectre d’un signal discret, nous utilisons la Trans-

formée de Fourier à Court Terme (TFCT). La définition de la TFCT est donnée par l’équa-

tion 3.4 et permet d’appliquer une FFT avec une fenêtre glissante notée w(n). Ainsi, le

résultat est une matrice dont la première dimension k est fréquentielle et la seconde m

est temporelle.

X(k,m) =
N−1∑
n=0

x(n)w(n −m)e−i 2πk n
N (3.4)

Le résultat de la TFCT permet donc d’analyser l’évolution temporelle du spectre. Nous

revenons à présent sur le lien entre ce type de processus et celui utilisé dans un analyseur

de spectre à balayage.

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

Pour modéliser le fonctionnement d’un récepteur de mesure, le principe mis en œuvre

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

à un produit de convolution. Dans le domaine temporel, cette opération est équivalente

à une multiplication du signal à analyser x(t ) par une fenêtre w(t ) correspondant à la

transformée de Fourier inverse du filtre de résolution. Ainsi, l’équation 3.5 lie la convo-

lution du spectre par un filtre de résolution à la transformée de Fourier du fenêtrage du

signal temporel par une fenêtre w(t ). Connaissant le gabarit du filtre W( f ), w(t ) corres-

pond directement à la transformée de Fourier inverse de W( f ).

X( f )∗W( f ) = TF[x(t ).w(t )] (3.5)

De plus, pour chaque point en fréquence, l’analyse est réalisée pendant une durée

égale au temps de maintien. Pour prendre en compte ce processus, il est nécessaire de

réaliser plusieurs fenêtrages 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)
X(k,m)x(n,m)

FFT Détecteur
Fenêtrage
glissant

TFCT

XPK(k)
XAVG(k)
XQP (k)(temporel)

(fréquentiel)

FIGURE 3.9 – Schéma-bloc de l’implémentation de la méthode
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3.2.2 Fenêtrage du signal

3.2.2.a Allure temporelle de la fenêtre

La norme CISPR16-1-1 [57] définit le gabarit de la réponse du filtre sélectif. Afin de

respecter ce gabarit, un filtre gaussien peut être utilisé avec une bande passante de valeur

RBW à -6dB. L’équation 3.6 donne l’expression de ce filtre, W( f ).

W( f ) = e− f 2

2σ2 avec σ= RBW

2
p

2ln(2)
(3.6)

La transformée de Fourier inverse de W( f ) est donnée par l’équation 3.7. L’amplitude

est volontairement gardée unitaire afin de simplifier les calculs de la FFT. w(t ) correspond

à la fenêtre qui doit être appliquée au signal x(t ) pour représenter le gabarit du filtre de

résolution d’un récepteur de mesure.

w(t ) = e−At 2
avec A = π2RBW2

4ln(2)
(3.7)

La figure 3.10 permet de valider le dimensionnement de la fenêtre face au gabarit dé-

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

sinusoïdal.
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FIGURE 3.10 – Réponse du filtre de résolution de 9kHz

3.2.2.b Effet de bord du fenêtrage

Une fonction gaussienne ne s’annule jamais, il est donc nécessaire d’appliquer deux

fenêtres, la première gaussienne telle que définie précédemment puis une seconde fe-

nêtre rectangulaire qui permet de borner l’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 à une analyse d’une durée minimale 200µs. La fi-

gure 3.11 permet de visualiser ce cas extrême. Nous pouvons observer que le signal gaus-

sien est coupé de manière prématurée ce qui engendre un effet de bord important.
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FIGURE 3.11 – Allure d’une fenêtre de 200µs

Ainsi, en visualisant l’allure du spectre d’un signal sinusoïdal, le gabarit du filtre de

résolution est déformé. La figure 3.12 donne les résultats avec une fenêtre de 200µs com-

parée à une fenêtre dont l’atténuation atteint 120dB. Les deux cas respectent le gabarit

imposé par la norme. Cependant, il est préférable d’utiliser une fenêtre mieux définie,

avec une atténuation de 120dB, afin de garantir une meilleure corrélation avec des résul-

tats acquis au récepteur de mesure, cette fenêtre est retenue pour la suite des travaux.
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FIGURE 3.12 – Comparaison d’une fenêtre de 200µs à une fenêtre dont l’atténuation est de 120dB

3.2.2.c Application successive du fenêtrage

Afin d’appliquer la fenêtre w(t ), il est nécessaire de discrétiser le signal avec un temps

d’échantillonnage noté Ts . La figure 3.13 montre un signal x(n) à analyser et la fenêtre

w(n) à appliquer. La longueur de la fenêtre, Nwi n , est directement liée à la bande passante

du filtre de résolution RBW et correspond à une atténuation du signal de 120dB.

Cependant, la longueur du signal, Nsi g nal , est différente. Afin de réaliser une ana-

lyse sur l’ensemble du signal x(n), il est nécessaire d’appliquer plusieurs fenêtrages. La

figure 3.14 montre le résultat du fenêtrage multiple de x(n). La valeur de Nshi f t corres-

pond au nombre d’échantillons entre deux fenêtrages.

Pour extraire le spectre, nous appliquons un algorithme de FFT dans la première di-

mension de la matrice x(n,m). Le résultat de cette opération est la matrice X(k,m), fi-
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x(n)

w(n)

n = t=Ts

n = t=Ts

1

1=2

Nwin

Nshift = Tshift=Ts

Nsignal

FIGURE 3.13 – Exemple d’un signal x(n) à analyser et de la fenêtre w(n) à appliquer

x(n;m)

n = t=TsNwin

m = t=Tshift

wn:xn

wn:xn−Nshift

wn:xn−2Nshift

FIGURE 3.14 – Matrice du signal avec plusieurs fenêtrages
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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 à l’utilisation de la TFCT.

X(k;m)

k = f=fs

m = t=Tshift

FFT (wn:xn)

FFT (wn:xn−Nwin
)

FFT (wn:xn−2Nwin
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FIGURE 3.15 – Matrice du spectre dépendant du temps

L’étape suivante est l’extraction des valeurs du spectre en fonction du mode de détec-

tion à 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 l’évolution

temporelle du spectre et permet d’analyser le résultat uniquement en fonction de la fré-

quence.

3.2.3.a Détecteur de valeurs crête et moyenne

Les modes de détection crête et moyen correspondent respectivement à la valeur

maximale et à la moyenne arithmétique de l’évolution temporelle du spectre. L’équa-

tion 3.8 donne les relations permettant de calculer les valeurs en détection crête XPK(k)

et moyen XAVG(k) à partir de la matrice X(k,m) avec M correspondant au nombre de

fenêtrages effectués.

XPK(k) = max [X(k,m)]

XAVG(k) = 1
M

∑M−1
m=0 X(k,m)

(3.8)

3.2.3.b Détecteur de valeur quasi-crête

Le détecteur quasi-crête possède un comportement plus complexe qui est caractérisé

par un temps de montée tr et un temps de descente t f [57], ces constantes de temps cor-

respondant aux dynamiques de charge et de décharge d’un réseau RC. Dans ce travail, le

niveau recherché XQP(k) du détecteur quasi-crête est déterminé à partir de l’équation 3.9.
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Cette relation différencie les constantes de temps considérées (tr ou t f ) selon que le signal

X(k,m) est respectivement plus grand ou plus petit que XQP(k).

0 = 1

tr

∑
XQP(k)

<X(k,m)

(X(k,m)−XQP(k))+ 1

t f

∑
XQP(k)

>X(k,m)

(X(k,m)−XQP(k)) (3.9)

La figure 3.16 permet de visualiser les opérations effectuées dans l’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-crête est définie à par-

tir de ces surfaces auxquelles nous appliquons une pondération par les paramètres du

détecteur : tr et t f .
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XQP (k)
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FIGURE 3.16 – Représentation graphique de la détection quasi-crête

Afin de valider le fonctionnement du modèle quasi-crête, il est possible d’utiliser la

CISPR16-1-1. En effet, la réponse du détecteur quasi-crête y est spécifiée en fonction de

la fréquence de répétition d’une salve de sinusoïdes. La figure 3.17 donne la procédure

utilisée pour extraire la valeur quasi-crête d’un signal pulse de sinus afin de comparer la

réponse du détecteur quasi-crête à la spécification du CISPR.

t

f période T

T

Tburst

x(t)

X(f) max(X(f))Signal en détection QP

FIGURE 3.17 – Procédure d’extraction de la valeur quasi-crête

La figure 3.18 permet de comparer le modèle à la réponse du détecteur quasi-crête

définie par le CISPR. La bande B correspond à l’analyse de 150kHz à 30MHz. Dans cette

bande de fréquences, le détecteur quasi-crête est configuré avec tr = 1ms et t f = 160ms.

Les résultats montrent une bonne corrélation pour la détection des PEM à répétitivité

élevée. En deçà de 10Hz, la valeur en quasi-crête tend vers une asymptote qui n’est pas

modélisée par l’équation 3.9, cela induit une erreur sur l’analyse de signaux à faible répé-

titivité.

88



CHAPITRE 3. MODÉLISATION DES ÉMISSIONS CONDUITES D’UN ALTERNATEUR

100 101 102 103 104

Fréquence de répétition (Hz)

-30

-25

-20

-15

-10

-5

0

R
ép

on
se

 d
ét

ec
te

ur
 q

ua
si

-c
rê

te
 (

dB
)

Modèle
CISPR

FIGURE 3.18 – Réponse du détecteur quasi-crête dans la bande B

Dans cette section, nous avons décrit la modélisation des modes de détection. Nous

proposons à présent de valider l’ensemble du processus de modélisation.
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3.3 Validation expérimentale du modèle de récepteur de

mesure

La méthode décrite dans la partie précédente est maintenant confrontée à des me-

sures au récepteur de mesure. Dans un premier temps, des signaux usuels sont utilisés

pour valider le modèle proposé. Deux éléments peuvent être vérifiés de manière séparée.

Il s’agit de la modélisation du filtre de résolution puis des modes de détection.

Enfin, l’acquisition du courant de mode commun d’une chaine de conversion est réa-

lisée. Cela permet de confronter les performances du modèle sur un signal acquis avec un

oscillographe à 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 l’expérimentation,

les acquisitions sont réalisées à des fréquences relativement basses dans la bande B dé-

finie par le CISPR. Dans cette bande de fréquences, le filtre sélectif possède une bande

passante de 9kHz et les temps de montée et de descente du détecteur quasi-crête sont

respectivement de 1ms et 160ms. L’analyse est réalisée de 200kHz à 400kHz.

Récepteur de mesure GBF

FIGURE 3.19 – Configuration de la mesure pour la validation du modèle

L’entrée du récepteur de mesure est limitée en puissance, cette dernière ne doit pas

dépasser 1W = 30dBm = 0dB. En s’appuyant sur la relation P = V2

Z0
, où Z0 = 50Ω est l’im-

pédance caractéristique, l’équation 3.10 donne la valeur maximale de tension à appliquer

en entrée du récepteur à partir de la puissance limite en entrée du récepteur : PdB = 0dB.

Afin de conserver une marge, nous utiliserons des signaux d’amplitude égale à 10mV, ce

qui correspond à 80dBµV.

VdB = PdB +20log (Z0) = 137dBµV (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 sinusoïdal paramétré avec une amplitude x0 =
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10mV et une fréquence f0 = 300kHz. L’expression analytique du signal est donnée par

l’équation 3.11.

x1(t ) = x0 × sin(2π f0t ) (3.11)

La figure 3.20 permet de confronter les résultats de mesure au modèle. Avec une am-

plitude de 10mV = 80dBµV, alors la valeur acquise correspond directement à la valeur

efficace soit 77dBµV.
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FIGURE 3.20 – Analyse fréquentielle d’un signal sinusoïdal

Entre 290kHz et 310kHz, l’acquisition est sensible au signal mesuré. Dans cette plage

de fréquences, les résultats en détection crête, quasi-crête et moyenne sont identiques. La

modélisation du filtre de résolution correspond à celui utilisé par le récepteur de mesure.

Nous validons ainsi l’expression et le paramétrage du fenêtrage 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 à la bande passante de résolution (RBW).

Le premier signal proposé est un signal carré modulé en fréquence tel que défini

par l’équation 3.12. Ce signal possède une amplitude x0 = 10mV et une fréquence f0 =
300kHz. De plus, nous utilisons une déviation ∆ f = 20kHz et une fréquence de modula-

tion fm = 1kHz.

x2(t ) = x0 · si g n(sin(2π f0t + ∆ f

fm
sin(2π fm t ))) (3.12)

Les résultats sont fournis par la figure 3.21 et correspondent au premier harmonique.

Dans ce cas, nous pouvons clairement dissocier la détection crête et moyenne. Dans la

bande de fréquences sensible au signal analysé, de 275kHz à 325kHz, chacun de ces dé-

tecteurs montre une bonne corrélation entre la mesure et le modèle.
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FIGURE 3.21 – Analyse fréquentielle d’un signal modulé en fréquence

Afin d’augmenter la différence entre détection crête et quasi-crête, 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 sinusoïdes. Cela se rapproche

d’un signal acquis lors d’un essai en émissions conduites. L’équation 3.13 donne l’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 sinusoïdes avec une répétition lente de pé-

riode T.

x3(t ) =
{

x0 × sin(2π f0t ) si t ∈
[

nT,nT+ N
f0

]
avec n ∈N

0 sinon
(3.13)
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FIGURE 3.22 – Exemple : salve de sinus 100mV/300kHz avec N = 3 cycles et une période de 100µs

L’amplitude x0 et la fréquence f0 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 modèle fournit des résultats corrects avec une erreur

inférieure à 1dB à une fréquence de 300kHz.
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FIGURE 3.23 – Analyse fréquentielle d’un signal en mode burst

Dans cette section, nous avons validé les performances du modèle développé sur des

signaux issus d’un GBF. Pour terminer la validation, nous proposons d’appliquer le mo-

dèle du récepteur de mesure à l’acquisition des émissions conduites d’une chaîne de

conversion.

3.3.2 Mesure d’émissions conduites en courant d’une chaîne de conver-

sion

Nous proposons maintenant de valider la méthode proposée avec des signaux de PEM

de mode commun issus d’une chaîne de conversion électromécanique. La figure 3.24

illustre le dispositif expérimental utilisé pour comparer les résultats du récepteur de me-

sure à ceux issus du modèle proposé.

Alimentation RSIL EST

Récepteur
de mesure

Oscilloscope et
post-traitement

Émission de mode commun :
Crête/Quasi-Crête/Moyenne

Sonde de
courant

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 à un récepteur de mesure pour

acquérir le spectre du signal puis à un oscilloscope pour mesurer l’évolution temporelle

de la PEM. La mesure temporelle sera ensuite traitée avec le modèle décrit précédemment

afin d’extraire les niveaux d’émissions de mode commun en détection crête, quasi-crête

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)

à 20kHz afin de générer les signaux fonctionnels à 50Hz pour la machine. La basse fré-

quence du fondamental induit des phénomènes de faible répétitivité permettant de faire

apparaître clairement les différents niveaux pour chaque mode de détection.

RSIL

Vers
Alimentation

Onduleur

Vers Mesure

Sonde
Courant

Vers
Commande

MLI

Vers
Machine

Asynchrone

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 à 108MHz en détection crête,

quasi-crête et moyenne. Pour cela, le paramétrage de l’appareil est réalisé en accord avec

les préconisations de la CISPR16-1-1 [57], tableau 3.2

TABLEAU 3.2 – Paramètres de mesure spécifiés par le CISPR

Bande de fréquence RBW tr t f

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 à

2ns pour permettre le calcul du spectre jusqu’à 108MHz. Le signal est ensuite traité afin

d’en extraire le contenu fréquentiel en accord avec les spécifications du tableau 3.1 grâce

à la 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 à l’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’à 40MHz. Au delà, le niveau de

bruit de l’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 modèle

en détection crête, quasi-crête et moyenne

Notons que pour la gamme de fréquences analysée, la mesure en détection quasi-

crête 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 modèle de l’alternateur pour évaluer le

niveau des émissions conduites en tension

Nous revenons à présent sur la modélisation des émissions conduites de l’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 l’effet d’intégration

réalisé par le filtre de résolution du récepteur.

La figure 3.27 correspond aux résultats obtenus à partir de la même 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

À 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 contrôle-commande intégré à l’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 l’alternateur, les émissions en basse fréquence, autour de 150kHz, sont

particulièrement problématiques et peuvent être 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 à 4,2MHz, est également un point d’intérêt et nous souhaitons alors vérifier

que cette résonance ne se situe pas dans une gamme de fréquences soumise à des limites

définies par des constructeurs.
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3.5 Conclusion

Dans ce troisième chapitre, nous avons présenté la modélisation en haute fré-

quence d’un système d’alimentation automobile afin de simuler le niveau des émissions

conduites. Pour cela, nous avons caractérisé et modélisé les composants actifs et passifs

du système ainsi que la connectique de l’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 à par-

tir de 150kHz. Nous avons donc proposé un modèle du récepteur de mesure permettant

de prendre en compte le filtre de résolution ainsi que le mode de détection.

En associant le modèle haute fréquence du système étudié avec le modèle du récep-

teur de mesure, nous sommes capables de simuler les niveaux des PEM émis par l’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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Méthode de modélisation fréquentielle
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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 modèle

non-linéaire notamment pour les semi-conducteurs. Cependant, la simulation dans le

domaine temporel a des limites telles que des problèmes de convergence ou de durée de

simulation relativement longue.

Dans une démarche de conception, il est intéressant d’avoir des modèles qui

puissent être évalués rapidement afin de réaliser de nombreuses itérations pour définir

la conception optimale. Ceci est d’autant plus important dans le cadre de l’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 problème, la modélisation fréquentielle est moins précise principalement pour les

composants actifs.

La méthode MTES, développée dans le cadre de la thèse de C. Marlier [9], permet

d’améliorer la représentativité des modèles 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 l’application à des

systèmes 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 à

topologies multiples

La modélisation par MTES correspond à l’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 à 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 l’impédance des semi-conducteurs.

Nous montrons à présent, avec un exemple simple, comment l’état des composants semi-

conducteurs influe sur les chemins de propagation des PEM.

4.1.1 Problématique liée à 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 à une charge via un câble représenté par

l’inductance L2 et la capacité de mode commun Ccm .
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K1
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K1 ON, K2 OFFK1 OFF, K2 ON

FIGURE 4.1 – Illustration simplifiée de l’influence de l’état des interrupteurs de puissance sur le

chemin de propagation

En haute fréquence, les capacités du RSIL et du bus continu peuvent être assimilées

à des courts-circuits. Cela permet de simplifier la démonstration et reste vrai tant que

leur impédance est petite vis-à-vis des 50Ω du RSIL. Nous pouvons voir à droite de la

figure 4.1 que les états des interrupteurs K1 et K2 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 à présent com-

ment la MTES permet d’atteindre cet objectif.

4.1.2 Construction des topologies

La première 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, l’im-

pédance du composant correspond à sa résistance à l’état passant, Rd sON. D’autre part,

lorsque le composant est à l’état bloqué, il possède un comportement capacitif, COSS . La

capacité de sortie du MOSFET, COSS , est extraite sous tension, à la valeur de la tension du

bus continu.

Afin de faire correspondre l’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 à l’état passant et à l’état bloqué.

La commutation à l’état passant est modélisée par une source de tension associée à

le résistance série Rd sON. Pour la commutation à l’état bloqué, le modèle associé est une
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Switch-ON

Switch-OFF

RdsON

VON

COSSIOFF

FIGURE 4.2 – Modèles de sources équivalentes des composants semi-conducteurs

source de courant complétée par la capacité COSS en parallèle. Ces sources équivalentes

permettent de représenter la transition en courant et tension en associant l’impédance

appropriée pour chaque type de commutation.

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

Dans une cellule de commutation, les composants sont commandés de manière com-

plémentaire, lorsque K1 est ouvert alors K2 est fermé et inversement. Dans ce cas nous

pouvons définir deux topologies de simulation telles que l’illustre la figure 4.3.

FIGURE 4.3 – Deux topologies de simulation

La topologie Low Current and High Voltage (LCHV) permet de représenter la commu-

tation à l’état passant du transistor du haut, alors que la topologie Low Voltage and High

Current (LVHC) simule la commutation à l’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

à l’association des résultats obtenus dans chacun de ces cas. Nous revenons à 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 l’impédance de la source des PEM. Au cours d’une période de fonctionnement,

nous devons successivement utiliser les topologies LCHV et LVHC suivant l’état du tran-

sistor. Ainsi dans le domaine temporel, nous considérons que chaque topologie est valide

sur un certain intervalle grâce à une fonction de validité. La figure 4.4 montre l’évolution,

en fonction du temps, de la fonction de validité de chaque topologie en fonction de l’état

de K1.

FIGURE 4.4 – Évolution de la fonction de validité pendant un cycle de fonctionnement [9]

Ainsi l’équation 4.1 donne la relation permettant de déterminer une variable courant

ou tension notée y f i nal à partir d’une simulation MTES [9]. Nous retrouvons les solutions

correspondant à chaque topologie, yLVHC et yLCHV , ainsi que les fonctions de validité as-

sociées , f LVHC
v et f LCHV

v .

y f i nal (t ) = yLVHC(t ). f LVHC
v (t )+ yLCHV(t ). f LCHV

v (t ) (4.1)

L’opération de combinaison des résultats peut être réalisée dans le domaine fréquen-

tiel. L’équation 4.2 permet de relier le résultat final aux éléments de simulation grâce 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
v et FLCHV

v .

Y f i nal (ω) = YLVHC(ω)∗FLVHC
v (ω)+YLCHV(ω)∗FLCHV

v (ω) (4.2)

Cette méthode permet de modéliser des convertisseurs de type DC/DC. L’une des pro-

blématiques qui apparait correspond à 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 à 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 K1 une diode et K2 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 à l’état passant et à l’état bloqué d’un transistor MOSFET sont à

présent analysées. Cela permet de déterminer les modèles appropriés à 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 I0, pendant cet intervalle, la tension

aux bornes du composant reste constante. À la fin de la transition en courant, le transistor

est traversé par le courant de charge et voit à ses bornes la tension du bus continu.

Puis, la tension aux bornes du composant passe de V0, valeur de la tension bus, à zéro.

Le transistor est alors passant, son impédance est faible et correspond à la résistance du

MOSFET à l’état passant, Rd sON.

tdON

temps

trI

VDS

ID

tfV

(1) (2)

I0

V0

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 parallèle RTr ansi ent permet de représenter l’impédance de la source

de perturbation. Sa valeur est liée à la tension du bus continu et au courant de charge :

105



CHAPITRE 4. MÉTHODE DE MODÉLISATION FRÉQUENTIELLE

RTr ansi ent = V0/I0. Cette valeur permet d’obtenir une bonne représentation des formes

d’ondes en commutation, cependant, sa justification reste à approfondir.

Sur la partie droite de la figure 4.6, la topologie pour la transition en tension est pro-

posée. Dans ce cas, l’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.

Current transient topology : Voltage transient topology :

RTransientION

VON

COSS COSS

RdsON

FIGURE 4.6 – Topologies pour la modélisation de la mise en conduction

C’est la topologie de transition en tension qui induit des oscillations importantes dans

le circuit car la source de tension possède une impédance faible. La transition en courant

est fortement amortie par l’utilisation de la résistance RTr ansi ent .

4.2.1.b Modélisation de la commutation à l’ouverture

Pour la commutation à l’ouverture, la même démarche est utilisée. À partir des

courbes de courant et tension montrées par la figure 4.7, nous déterminons les topolo-

gies de simulation appropriées.

tdOFF

temps

trV

VDS

ID

tfI

(3) (4)

I0

V0

FIGURE 4.7 – Formes d’ondes simplifiées de la tension et du courant dans un MOSFET pendant la

commutation à l’ouverture

La figure 4.8 donne les deux topologies proposées pour la simulation de la commuta-

tion à l’état ouvert. Dans un premier temps, la commutation en tension est simulée avec

une résistance RTr ansi ent = V0/I0. Puis, la source de courant haute impédance permet de

modéliser 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 RTr ansi ent .
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RdsON

Topologie transition courant : Topologie transition tension

RTransient

VOFF

RdsON

COSSIOFF

FIGURE 4.8 – Topologies pour la modélisation de la commutation à l’ouverture

Nous avons présenté l’ensemble des topologies permettant de modéliser les transi-

tions en courant et tension pendant une période de fonctionnement. À présent, nous dé-

taillons le modèle utilisé pour les signaux de perturbations.

4.2.2 Modèle des signaux de perturbations

Dans les travaux présentés dans [9], les sources de perturbations correspondent à des

signaux trapézoïdaux. 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 complète.

L’objectif de cette démarche est de s’affranchir de l’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 trapézoïdal

L’idée est de décomposer un signal trapézoïdal en deux parties. La figure 4.9 permet

d’illustrer le procédé. Nous utilisons le signal trapézoïdal x(t ) qui représente la forme

d’onde en courant ou tension d’un MOSFET. Ce signal peut être naturellement décom-

posé avec les signaux x1(t ) et x2(t ).

Les transitions en montée et en descente sont définies grâce aux temps de délai, notés

tdr et td f , ainsi que les temps de montée et descente, notés tr et t f .

tftr

tdr
tdf T

x(t)

temps

X1

X0

x1(t)

x2(t)

rp(t)

FIGURE 4.9 – Décomposition naturelle d’un signal trapézoïdale
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Cependant x1(t ) et x2(t ) ne sont pas périodiques, ce qui empêche l’analyse en série de

Fourier. Il est alors nécessaire d’introduire le signal rampe rp (t ). On pose xr (t ) = x1(t )−
rp (t ) et x f (t ) = x2(t )+ rp (t ). Ces signaux sont illustrés par la figure 4.10. Ces signaux sont

périodiques et comportent chacun une transition, montée ou descente.

tf

tr

tdr
tdf T

x(t)

temps

X1

X0

xr(t)

xf (t)

FIGURE 4.10 – Décomposition d’un signal trapézoïdal pour l’extraction des transitoires

xr et x f seront utilisés pour la modélisation des sources de perturbations, nous nous

intéressons maintenant à leurs expressions dans le domaine fréquentiel.

4.2.2.b Modèle fréquentiel des signaux

La modélisation dans le domaine fréquentiel est réalisée de manière 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. L’équation 4.3 permet d’exprimer les coefficients de Fourier relatifs

à une fonction f (t ). Nous notons fn = n/T les fréquences harmoniques.

cn[ f (t )] = 1

T

∫ T

0
f (t )e−2iπ fn t d t (4.3)

L’équation 4.4 permet d’exprimer la réponse fréquentielle du signal xr (t ). Les para-

mètres X0 et X1 correspondent respectivement aux valeurs initiale et finale de la transi-

tion. En ajustant ces paramètres, il est possible de modéliser une transition de montée ou

descente. Nous retrouvons également le temps de montée, tr , ainsi que le délai, tdr .

cn[xr (t )] = 1

T

X1 −X0

tr

1−e−2iπ fn tr

(2iπ fn)2
e−2iπ fn tdr (4.4)

Nous avons défini une expression mathématique permettant de modéliser une seule

transition. Grâce à l’approche analytique, le modèle de la source des perturbations est

paramétrable, cela permet de configurer facilement les caractéristiques de la source. Nous

revenons à présent sur l’organisation globale d’une simulation MTES avec cette approche.

4.2.3 Organisation globale des simulations fréquentielles

L’organisation globale d’une simulation fréquentielle est proposée par la figure 4.11.

Les sources sont chacune composées d’une transition. Les quatre topologies permettent
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de modéliser l’ensemble d’un cycle de fonctionnement avec deux transitions en courant

et deux transitions en tension.

RdsON

Turn-on model : Turn-off model :

RTransient

VOFF

RdsON

COSSIOFFRTransientION

COSS

VON

COSS

RdsON

IX[ION ]

VX[ION ]

IX[VON ]

VX[VON ]

IX[VOFF ]

VX[VOFF ]

IX[IOFF ]

VX[IOFF ]

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

IX = IX[ION ] + IX[VON ] + IX[VOFF ] + IX[IOFF ]

Global result model :

FIGURE 4.11 – Organisation globale d’une simulation MTES

Le résultat final de simulation pour un courant IX ou VX correspond à 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 à chaque transition.

Plusieurs approches peuvent être 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 l’expression des coefficients de Fourier définis par

l’équation 4.4. Sinon il est possible d’extraire la réponse fréquentielle du circuit puis de

calculer les courants et tensions à l’aide d’un logiciel de calcul comme MATLAB™.

4.2.4 Application à un convertisseur Buck

Dans cette section, la méthode MTES est appliquée à un convertisseur de type Buck

utilisant une cellule de commutation telle que nous l’avons décrite précédemment. Nous

travaillerons sur l’extraction des paramètres 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 à un

courant constant de 65A. La structure de l’impédance en sortie du convertisseur corres-

pond à la modélisation d’une connexion par câble 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 modèle du composant. Le transistor low side est

piloté avec une fréquence de commutation de 10kHz et le rapport cyclique est de 40%.

Le modèle inclut un condensateur de bus continu et le modèle 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 câble 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. À 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 grâce à un schéma de

simulation simplifié tel que présenté par la figure 4.13. Cela permet d’éviter l’influence

des éléments externes à 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.

FIGURE 4.13 – Circuit simplifié pour l’extraction des caractéristiques des signaux de perturbations

L’inductance de 10nH correspond à 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 modèles de formes d’ondes trapézoïdales sont

définis par un temps de délai, tdr , ainsi que des temps de montée, tr . Ces paramètres per-

mettent d’obtenir une bonne corrélation avec les signaux simulés. À la mise en conduc-
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tion, la tension chute pendant la montée en courant à cause de la valeur de Ldi /d t . 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 à la fin de la transition en courant.

Puis nous identifions la fin de la transition en tension, 90ns, pour déterminer le temps de

montée.

FIGURE 4.14 – Modèle des courants et tensions pour la simulation MTES

Les oscillations présentes dans la simulation temporelle ne sont pas incluses dans le

modèle des sources de perturbations. C’est la simulation globale du circuit associé aux

sources de perturbations trapézoïdales 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 modèle, nous comparons les courbes des deux com-

mutations obtenues par la simulation du schéma de référence dans le domaine temporel

à 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 à l’état passant, le di /d t est bien représenté et l’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 à l’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 à 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

111



CHAPITRE 4. MÉTHODE DE MODÉLISATION FRÉQUENTIELLE

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3

x 10
−7

−20

0

20

40

60

80

100

C
u
rr

e
n
t 
[A

]

Time [s]

Current / MOS Turn−on

 

 

Diode

MOSFET

Diode MTES

MOSFET MTES

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3

x 10
−7

0

20

40

60

80

100

120

V
o
lt
a
g
e
 [
V

]

Time [s]

Voltage / MOS Turn−on

1 2 3 4 5 6

x 10
−7

−20

0

20

40

60

80

100

C
u
rr

e
n
t 
[A

]

Time [s]

Current / MOS Turn−off

1 2 3 4 5 6

x 10
−7

0

20

40

60

80

100

120

V
o
lt
a
g
e
 [
V

]
Time [s]

Voltage / MOS Turn−off

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 à partir des tensions RSIL. Pour la simulation temporelle, nous utilisons un

algorithme de FFT pour calculer le spectre.

VRSIL[MC] = (VRSIL1 +VRSIL2)/2 (4.5)

VRSIL[MD] = VRSIL1 −VRSIL2 (4.6)

La représentation par sources équivalentes trapézoïdales 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 à 11MHz et 52MHz.

Le temps de simulation dans le domaine fréquentiel est réduit d’un facteur 100 (de

220s à 1,7s), ces résultat peuvent être encore améliorés avec une optimisation des simula-

tions fréquentielles sur plusieurs cœurs du processeur. La durée de simulation du modèle

temporel est liée à la combinaison d’un faible pas de temps nécessaire à l’extraction du

spectre haute fréquence couplé à la durée de simulation nécessaire à l’atteinte du régime

permanent.

Nous développons à présent la méthode pour la simulation des convertisseurs de type

onduleur, dans ce cas nous devons prendre en compte l’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 manière complémentaire K1 et K2, nous appliquons une tension po-

sitive,+V0/2, ou négative,−V0/2, en sortie du bras. Ainsi nous pouvons réaliser la fonction

onduleur.

K1

K2V0/2 I0

V0/2

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 paramètres du convertisseur sont les suivants. La tension d’entrée

est de V0 = 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 sinusoïdal à 100Hz et avec un indice de modulation de 0.8. En sortie, la source de

113



CHAPITRE 4. MÉTHODE DE MODÉLISATION FRÉQUENTIELLE

courant sinusoïdal simule une charge inductive avec une amplitude de 20A et un dépha-

sage de −90°. Nous revenons à présent sur le développement de la méthode de modélisa-

tion

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 à réaliser pour simuler le fonc-

tionnement d’un onduleur. Puis nous proposerons une implémentation possible pour la

réalisation des simulations en couplant MATLAB™ à un logiciel de type circuit.

4.3.1.a Caractéristique des signaux commutés

La tension commutée par les interrupteurs de puissance correspond toujours à 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 l’évolution du courant commuté dans les transistors.

Pour l’ouverture (en vert) ou la fermeture (en rouge) du transistor, la valeur de courant

commuté correspond à la valeur du courant dans la charge.

Ainsi, la période totale des signaux de perturbations correspond à 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 l’évolution du rapport cyclique ainsi que de l’al-

lure du courant commuté en fonction du point de fonctionnement.

4.3.1.b Mise en œuvre du modèle par sources équivalentes

Pour la mise en œuvre du modèle, plusieurs méthodes sont possibles. Nous verrons

dans la suite comment utiliser une structure permettant de configurer le type de source
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Temps

IMOS

Commutation ON

Commutation OFF

Courant charge

FIGURE 4.19 – Évolution du courant commuté dans les MOSFET

et d’impédance 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 à un potentiel VX.

Les coefficients, KON(X) et KOFF(X), et les impédances, ZON(X) et ZOFF(X), sont extraits par

simulation du circuit dans le domaine fréquentiel.

VX = KON(X)VON +ZON(X)ION +KOFF(X)VOFF +ZOFF(X)IOFF (4.7)

Les tensions, VON et VOFF, et les courants, ION et IOFF, doivent contenir l’ensemble

des commutations dans un cycle de MLI grâce à 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, tr (k), les temps de délai, td(k), ainsi que les

valeurs initiales et finales notées respectivement X0(k) et X1(k).

cn[x(t )] =
K∑

k=1

1

T

X1(k) −X0(k)

tr (k)

1−e−i 2π fn tr (k)

(i 2π fn)2
e−i 2π fn td(k) (4.8)

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 à présent sur notre

cas d’étude d’onduleur.

4.3.2 Application à un bras d’onduleur

La première 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 l’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 I0 variant de −20A à 20A. À partir de ces courbes, nous pouvons définir les

règles à mettre en place pour les valeurs des temps de montée et de délai en fonction du

point de fonctionnement pendant une période de MLI.
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FIGURE 4.20 – Caractérisation des commutations en courant et tension pour la première 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)

L’ensemble des paramètres 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 être ajusté sui-

vant que la commutation est effectuée à l’instant de l’ordre de commande ou après le

temps mort noté DT.
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Sens du courant I0 > 0A I0 > 0A I0 < 0A I0 < 0A

1re / 2e commutation 1re 2e 1re 2e

tr tension 10ns 33ns 33ns 10ns

tr courant I0/140e−6 70ns 70ns I0/140e−6

Délai +DT =+500ns +0ns +0ns +DT =+500ns

TABLEAU 4.1 – Paramètres des sources pour la modélisation MTES

Nous avons défini l’ensemble des paramètres nécessaires à la construction de la si-

mulation MTES. Grâce aux résultats de la simulation simplifiée, nous avons pu définir

des règles d’évolution des paramètres des sources équivalentes, cela correspond à une

première approche qui pourrait être 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 à 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 à la simu-

lation temporelle. Les résultats tracés correspondent aux niveaux d’émissions de mode

différentiel et de mode commun calculés de la même manière 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 à 10MHz et 20MHz, le ni-

veau d’émission est alors correctement identifié. Nous proposons à présent d’appliquer

cette méthode à un système 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 systèmes i-BSG. Dans un premier temps, nous

présentons le montage expérimental puis nous détaillerons le modèle 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 l’alimentation des systèmes 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 à 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 3.1Ω et une inductance de 1mH.

3.1Ω 1mH

1mF

Bus DC Module de puissance Charge R-L

48V

RSIL

RSIL

FIGURE 4.23 – Schéma du montage expérimental pour la validation de la modélisation MTES

La figure 4.24 permet d’illustrer la mise en œuvre de l’essai expérimental. La capacité

du bus continu est réalisée par trois condensateurs de 330µF. La charge est intégrée dans

un boitier métallique afin de limiter les rayonnements magnétiques de la bobine à 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 à une MLI intersective avec un

indice de modulation de 0.8 à une fréquence de 50Hz. La fréquence de commutation est

de 10kHz.
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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 à présent les modèles mis en place pour l’ensemble des composants pas-

sifs ainsi que pour les couplages inductifs.

4.3.3.b Développement du modèle circuit

La méthode de modélisation des impédances développée dans la section 2.2 est utili-

sée pour générer un modèle 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 modèle généré et dont les paramètres sont ajustés, ZFIT. L’impédance

ZMODEL correspond à la réponse fréquentielle du modèle avant optimisation des para-

mètres RLC. Le modèle utilisé pour chaque condensateur correspond à un circuit RLC

série avec une résistance de 69mΩ, une inductance de 20nH et une capacité de 310µF.

Les fils de connexion vers les RSIL sont modélisés par des inductances de 400nH

La charge est modélisée avec la même 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 l’utili-

sation de cellules RC et RL. Nous pouvons observer que la mesure est instable à partir de

1MHz, il est alors difficile de modéliser le comportement par un schéma de type circuit.

Dans ce cas, le modèle généré suit la tendance du module et de la phase sans modéliser

parfaitement l’ensemble des résonances acquises dans la mesure.

Les couplages inductifs sont définis par la simulation sous FastHenry, la méthode uti-

lisée correspond à 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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FIGURE 4.25 – Réponse fréquentielle du modèle des condensateurs du bus DC
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FIGURE 4.26 – Réponse fréquentielle du modèle de la charge R-L
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module. Le résultat de simulation permet de générer une description de type netlist qui

est intégrée à la simulation circuit.

FIGURE 4.27 – Modèle des conducteurs du module de puissance dans Fast Henry

Nous proposons de modéliser les interrupteurs de puissance avec un modèle 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 être éteintes ou

contenir les coefficients de Fourier des signaux de commutation. Ainsi la résistance R

correspond soit à une résistance série dans le cas d’une source de tension soit à une ré-

sistance parallèle dans le cas d’une source de courant. La capacité COSS correspond à la

valeur obtenue sous une polarisation de 48V soit 6.7nF.

V

I R

COSS

FIGURE 4.28 – Modèle équivalent paramétrable pour la modélisation MTES

En paramétrant le modèle 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 l’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 à la détermination des caractéristiques des signaux sources. Nous présentons

à 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 à la

connexion +48volt. L’acquisition 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.
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FIGURE 4.29 – Résultats de simulation MTES pour la modélisation de l’onduleur

La simulation permet de retrouver les niveaux harmoniques ainsi que la fréquence de

résonance à 400kHz. Afin d’aller plus haut en fréquence, il est nécessaire de mettre en

place une démarche pour déterminer les paramètres pour les sources de perturbations.

Cela peut être réalisé de deux manières, soit avec une simulation simplifiée comme nous

l’avons vu précédemment, cependant, cela nécessite d’avoir un modèle 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 l’avons montré avec le convertisseur Buck, le temps de simulation

dans le domaine fréquentiel peut être réduit d’un facteur 100.

L’approche proposée pour la modélisation des signaux permet de simplifier la mise

en œuvre 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 l’appliquer à l’étude de l’onduleur avec

un courant de charge et des paramètres 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-à-vis de la définition de la résistance
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RTr ansi ent . De plus, une méthode simple et fiable pour l’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 dès la phase de conception, ces tra-

vaux de thèse se sont focalisés sur la simulation haute fréquence de l’électronique de puis-

sance. Nous avons donc travaillé sur les moyens de modélisation et de caractérisation de

ces systèmes.

La méthode des pinces d’injection permet la caractérisation des composants sous ten-

sion. Les travaux existants permettaient d’utiliser la méthode jusqu’à une trentaine de

MHz. En remplaçant l’approche circuit par une approche par schéma bloc, nous avons

pu améliorer la calibration et ainsi augmenter la validité de la méthode jusqu’à 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 modèle de type circuit pour la simulation. Cette

démarche permet de modéliser les éléments passifs constituant les systèmes électriques.

Les conducteurs électriques ne possédant pas un comportement idéal en haute

fréquence, nous avons mis en œuvre 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’à une centaine de MHz. Au delà,

les effets capacitifs entre les conducteurs doivent être 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 à un système

d’alimentation automobile afin de simuler les niveaux des émissions conduites. Pour cela,

nous avons modélisé les composants actifs et passifs du système ainsi que la connectique

de l’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 à partir

de 150kHz. Nous avons donc proposé un modèle 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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Conclusion générale et perspectives

En associant le modèle électrique avec le modèle du récepteur de mesure, nous

sommes capable de simuler les niveaux des PEM émis par l’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. L’objectif premier est

de réduire les durées de simulation. Comme nous l’avons montré avec la simulation du

convertisseur Buck, le temps de simulation dans le domaine fréquentiel peut être réduit

d’un facteur 100.

L’approche proposée pour la modélisation des formes d’ondes durant les transitions

permet de simplifier la mise en œuvre 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 l’appliquer au cas de l’onduleur avec

un courant de charge et des paramètres 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-à-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 l’extraction des temps de montée permettrait de mieux

modéliser les structures de type onduleur. Une perspective à ce travail est l’application

des méthodes proposées à des systèmes complets embarqués dans l’automobile tels que

les i-BSG.
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