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INTRODUCTION GENERALE



Depuis quelques années, le cotit de 1'énergie a conduit les industriels a franchir
une nouvelle étape dans la conception des systemes mobiles en introduisant de plus
en plus de fonctions électriques en substitution des fonctions mécaniques,
pneumatiques, hydrauliques avec I'espoir d’un gain de poids et donc de carburant.

Comme illustrations, Boeing pense que l'introduction d'une nouvelle architecture
électrique dans "787", réduirait de facon importante la consommation en énergie, en
comparaison d’un systeme pneumatique équivalent [Cotton-08]. Par ailleurs dans
l'industrie automobile, le réseau électrique embarqué est amené a se développer
fortement pour apporter, bien stir des gains énergétiques mais aussi de nouvelles
fonctionnalités. Du fait de 'abandon de fonctions mécaniques au profit de fonctions
électriques rendant aussi le controle et la gestion de 1’énergie plus souple et plus
efficace le réseau doit d'intégrer désormais de nombreux convertisseurs statiques, ce
qui rend son dimensionnement délicat [POINSIGNON-03].

De leur coté, les convertisseurs statiques de par leur principe de fonctionnement
sont de puissantes sources de perturbation qui couvrent une large gamme
fréquentielle. En basse fréquence, jusqu’a quelques kHz, les perturbations sont
qualifiées de perturbations harmoniques, puis dans la bande radiofréquence on parle
plutdt d’interférences CEM conduites et enfin de perturbations principalement
rayonnées des lors qu’on adresse la bande de fréquences au-dela d’une centaine de
MHz. Bien stir ce découpage reste un peu simpliste, mais permet de fixer les idées.
Les perturbations conduites engendrées par les convertisseurs apparaissent comme
des sources de courants ou de tensions parasites, selon le phénomene qui les crée.
Elles se superposent aux signaux utiles de lI'équipement et se propagent dans le
réseau électrique et éventuellement, les structures conductrices.

Dans ce contexte de nouvelles contraintes commencent a émerger liées a la
conception de réseaux électriques, comportant de nombreux convertisseurs statiques,
et rendant encore plus indispensable 1'étude globale de leurs comportements CEM.

Jusqu'a présent les intégrateurs systemes se sont protégés en demandant aux
divers équipementiers d’intégrer des filtrages aux équipements de conversion

d’énergie (convertisseurs statiques) destinés a limiter grandement les émissions

6



conduites d'une part et également de diminuer leur susceptibilité d’autre part. De
gros efforts se sont ainsi portés sur le filtrage des convertisseurs afin de limiter leurs
interactions avec le réseau [Hartmann-11], [Touré-13].

On constate rapidement que non seulement le dimensionnement de tels filtres
n’est pas chose aisée car on ne maitrise pas bien ni les caractéristiques des sources de
perturbation (le convertisseur) ni les impédances du réseau (et de son
environnement) et qu’enfin les filtres conduisent a une augmentation des masses
embarquées préjudiciables aux gains d’énergie escomptés initialement.

Contrairement au domaine des Télécommunications ou les impédances sont
relativement mieux connues et fixes (50Q2), nos applications sont plus difficiles a
traiter car les impédances sont inconnues, en amont (celles du réseau lui-méme riche
en convertisseurs connectés) et en aval du filtre, c’est-a-dire les impédances internes
des sources de perturbation du convertisseur. [TARATEERASETH-09].

L’idée d'une conception globale du réseau grace a une prise en compte initiale des
convertisseurs connectés s’apparente a un changement de paradigme dans ce
domaine et fait entrevoir grace aux retombées d’une conception globale une
minimisation des fonctions de filtrage.

Pour aller dans cette direction de nombreux aspects scientifiques sont encore a
explorer notamment, la nécessit¢ de mieux connaitre les caractéristiques des
générateurs de perturbation ainsi que les charges branchés sur le réseau (qui incluent
également des convertisseurs !)

Concernant la prédiction des sources de perturbations conduites, générées par
I'électronique de puissance, d’abondants travaux depuis 1993 ([SCHEICH-93],
[REVOL-04], [COSTA-05], [FOISSAC-09], [LABROUSSE-REVOL-10], [BISHNOI-12],
et [GENEVIEVE-15]) ont été menés, mais la plupart repose sur l'utilisation d'un
Réseau Stabilisateur d'Impédance de Ligne (RSIL) comme charge des générateurs de
perturbation. Le RSIL permet comme son nom l'indique, de définir une impédance
caractéristique stable et reproductible de I'’environnement conduit du convertisseur
(réseau d’alimentation amont (régime de neutre, cablage,...) sur toute la plage

normative de fréquence. Il offre ainsi une reproductibilité des mesures et il permet
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I'adaptation d'impédance des appareils de mesure tels que 'analyseur de spectre, ce
qui est par ailleurs fondamental.

Or le processus habituel de synthese des filtres passifs, consiste a considérer des
impédances normalisées, qui dans notre cas sont celles fournies par le RSIL. Ces
impédances sont bien évidemment éloignées de la réalité et induisent des résultats
qui ne sont pas nécessairement pertinents ou optimaux. A cet effet, les ingénieurs se
protegent grace a des marges de sécurité dans le dimensionnement et la mise en
ceuvre des filtres ce qui ne va pas dans le sens des gains énergétiques escomptés.

L’objectif de notre étude sera donc de mieux connaitre les impédances des réseaux
embarqués intégrant des convertisseurs d’électronique de puissance dans la bande
de fréquence du continu jusqu'a quelques centaines de MHz. Néanmoins, nous
restreindrons 1'étude a l'identification des impédances d’entrée des convertisseurs
statiques ayant une entrée continue.

Pour progresser dans la connaissance de I'impact d"un convertisseur connecté a un
réseau il est nécessaire de revisiter les méthodes de prédiction des perturbations
conduites émises.

Plusieurs méthodes sont utilisées généralement : méthodes mathématiques basées
sur une analyse harmonique des signaux (développement en série de Fourier)
[RAPHESTHAIN-88], méthodes analytiques basées sur des fonctions de
convolutions (fonction de commutation) [LABROUSSE-REVOL-10], méthodes
topologiques basée sur une modélisation multipolaire,...). [ALES-15].
Instinctivement, les modeles sont souvent projetés dans la base mode commun et
mode différentiel, pour bénéficier du découplage des deux modes, ce qui permet
ensuite de manipuler des dipoles électriques a la place de systemes multipolaires
[KIATGAMJORN-07], [QIU-09], [LABROUSSE-REVOL-10], [ALES-13] et [ALES-
GENEVIEVE-13]. A cet effet, selon le mode de propagation des perturbations, il
existe deux types d’impédances a considérer, dépendant de nombreux parametres
du convertisseur, tels que la topologie, les éléments parasites des composants et la

disposition géométrique du cablage [POON-03], [Hartmann-11] et [Touré-13] :



- en Mode Commun(MC), I'impédance est définie entre le court-circuit ligne-
neutre et le conducteur de référence,

- en Mode Différentiel (MD), I'impédance est définie entre les conducteurs d’aller-
retour de la puissance [KIATGAMJORN-07].

Malheureusement, plusieurs études prouvent que le couplage des modes de
propagation peut étre significatif dans les convertisseurs et par conséquent les
modeles construits ne sont pas réalistes, compte tenu des impédances naturellement
non équilibrées, en particulier les impédances des lignes liées a la terre [SCHEICH-
93]. Cette problématique, liée a 1'aspect couplage des modes, sera le deuxieme volet
de notre étude, a travers lequel nous allons démontrer les limites des modélisations
antérieures, et les conditions sous lesquelles elles sont valables.

En conclusion, ce mémoire de these est organisé en cinq chapitres. Le premier
(Chapitre I), présente un état de l'art sur le domaine. Le Chapitre II traite la
modélisation dipolaire des convertisseurs statiques, dans la base MC/MD
séparément, qui sera exploitée au Chapitre III, dans le calcul des impédances du
réseau, en appliquant la théorie des lignes de transmission.

Le Chapitre IV sera consacré a la modélisation multipolaire des convertisseurs, en
mettant en lumiere les avantages par rapport a la modélisation dipolaire. Enfin dans
le Chapitre V, qui est un chapitre de perspectives, nous traiterons les conditions
valables pour pouvoir travailler dans la séparation des modes, sans détériorer la
précision.

Ce manuscrit sera cloturé, par des constats sur les travaux réalisés tout au long de
cette these, et une analyse critique qui pourra étre une débauche des pistes a suivre a

I'issue de ce travail.



Chapitre I ETAT DE L’ART SUR LE DOMAINE
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I.1 Problématique et contexte industriel

Comme nous venons de le voir, les industriels ont mis en place des normes CEM
afin, de réduire le niveau d’interférences électromagnétiques et pouvoir assembler en
toute quiétude des composants et systemes facilement. La mesure normalisée des
perturbations en mode conduit fait appel a des équipements spécifiques tels que le
Réseau Stabilisateur d'Impédance de Ligne. D’autre part, il permet de remplacer le
réseau réel de puissance sur une plage fréquentielle normative de mesures, définie
par les standards internationaux.

Au stade actuel, les modélisations élaborées s’appuient exclusivement sur cet
instrument normalisé, il serait bon de vérifier dans quelle limite il peut reproduire
fidelement les phénomenes observés dans le cas d'une situation réelle ? D’ou vient le
RSIL ? Pourquoi le choix des impédances 5-50 Ohms ? Sont-elles identiques pour un
réseau AC et un réseau DC ? Peut-on s’affranchir des services du RSIL pour une
modélisation CEM ? Quelle est la pertinence du RSIL et permet-il de garantir le bon
fonctionnement d’équipements mis cote a cote ?

L’utilisation du RSIL n’évite pas pour autant les ingénieurs d’augmenter les
marges CEM de fagon excessive. Par ailleurs, le fonctionnement des convertisseurs
sur RSIL est parfois modifié voire altéré, c’est le cas par exemple de certains
convertisseurs avec entrée en courant. Des travaux nombreux [POPESCU-99],
[REVOL-03], [BREHAUT-05]... ont proposé 1'optimisation dun convertisseur et de

son filtrage sur un RSIL, mais qu’en est —il dans le cas réel ou le RSIL est absent.
I.2 Cahier des charges et objectifs principaux

Pour cette étude, on va prendre le cas d'un réseau embarqué, constitué d'une
source d’énergie et de plusieurs convertisseurs connectés au moyen de cables. Du
point de vue de la modélisation, nous sommes appelés a devoir posséder et maitriser

des modéle concernant :

e Les convertisseurs (en fonctionnement ou a l’arrét),

e Les cablages,
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e LeRSIL,
e La source.

L’objectif principal de la these s’articule autour de ces questionnements, dans le
but de proposer des réponses et en développant des approches mathématiques
validées par des essais expérimentaux. Dans cet ordre des choses, si nous voulons
nous dispenser du RSIL, il faudra passer par une meilleure connaissance des
caractéristiques d'impédances des réseaux usuels, sur la gamme de fréquence du
continu a quelques dizaines de MHz, en MD comme en MC. En d’autre termes, cette
these est menée pour progresser dans la modélisation CEM des réseaux embarqués,
en vue de pouvoir prédire le comportement, et d'optimiser les moyens de filtrage,
moyennant un prototype de réseau suffisamment simple pour la modélisation mais

réaliste pour rester dans un cas concret.

I.3 Les avancées récentes dans la modélisation CEM en électronique de

puissance

I.3.1 Modélisation par les modéles moyens linéaires

L’applicabilité des théoremes classiques de 1'électricité est souvent assujettie a la
linéarité des systemes, qui de ce fait, deviennent variant dans le temps. Parmi les
facteurs participant a cette variation, les références [SUN-08] et [SUN-05] évoquent la
fréquence de modélisation et de calcul des admittances, qui doit étre différente des
multiples de la moitié de la fréquence de commutation des convertisseurs. De plus,
I'information sur le spectre des admittances identifiées, se limite a la moitié¢ de la
fréquence de commutation. Nous allons démontrer dans ce travail que le domaine de
validité des modeles peut étre repoussés plus loin en fréquence (au-dela de la
fréquence de commutation), sous certaines conditions sans qu’il y’ait un souci de
linéarité.

D’autres travaux [CHEN-07], [SUN-04] et [ABE-07] sont consacrés a l'estimation
de l'impédance des convertisseurs, en basse fréquence. Ces travaux concernent

uniquement la stabilité du systeme.
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1.3.2  Identification des impédances de MC et de MD : méthode des pertes

par insertion et méthode de résonance

L’identification des impédances en MC et en MD des convertisseurs DC-DC est
reportée dans plusieurs travaux. Le cas d’un hacheur série a été abordé en exploitant
la méthode des pertes par insertion. La mise en ceuvre de la méthode s’appuie sur
l'insertion d’un filtre en MD (Figure I.1.a) et en MC (Figure 1.1.b) dans la structure du
hacheur, tel que :

e Zinestl'impédance de MD ou de MC a identifier pour le convertisseur,

e Visest la source parasite représentant les formes d’ondes du convertisseur
en MD ou en MC,

e Rusn est la résistance équivalente du réseau d’alimentation. Elle doit étre
connue, nous choisissons donc un RSIL.

La technique de calcul, pour les deux cas de figure, consiste a évaluer les pertes

par insertion IL« Insertion Loss » dans chaque circuit, via la relation suivante :

v ’
IL = 20L0g LISN _ sans _ filtre (Il)
LISN _ avec _ filtre
=1 . BMPS
=L v#
1
T (a) T
LISN _SMES
o]
T'EE Ry m Z o hink '\"'i-.c|:i
******** (b) Tt

Figure L1 : Identification des impédances du convertisseur par la méthode des pertes
par insertion : (a) en MC introduisant le filtre en série, (b) en MD introduisant le filtre

en parallele.

L’'impédance en MC exprimée dans la relation (I.2), est calculée dans le circuit de
la Figure I.1.a, moyennant un diviseur de tension avec et sans l'insertion du filtre

« Zserie ». De I'autre coté, 1’estimation de I'impédance du MD via le circuit de la Figure

13



I.1.b et exprimée en (1.3), requiert I'insertion d"une impédance Zsu. en parallele a la
résistance Rusy qui doit étre beaucoup plus importante que Zmp.

L’aboutissement a ces relations, suppose la connaissance a priori de 'ordre de
grandeur des impédances de MC Zmc et de MD Zump avec les hypotheses:

Lserie>>7ZMc>>Rrisn et Zshunt<<Zmp<<Rrisn.

Zverier
= el 02)
123 = [1Z e 2] (13)

L’inconvénient majeur de cette méthode est la nécessité de connaitre a priori les
impédances a estimer. Par ailleurs, sa mise en ceuvre est délicate : en basse fréquence,
les impédances d’insertion sont souvent tres importantes, et en haute fréquence, les
éléments parasites de ces impédances (et celles du RSIL) viennent fausser
l'identification.

Une autre méthode a été utilisée, dans la référence [KIATGAMJORN-07] pour
I'identification des impédances des convertisseurs en se basant sur le phénomene de
résonance dans les circuits électriques. Le convertisseur est d’abord modélisé par un
simple générateur de Norton, en parallele avec une résistance et une capacité a
déterminer (voir Figure 1.2). L’astuce ici est d’extraire la valeur de la résistance et de
la capacité, en exploitant les informations fournies par la résonance, occasionnée
apres l'insertion d"une inductance et le générateur de Norton est identifié sur la base
du court-circuit de celle-ci (voir Figure 1.2).

La résistance Ry et la capacité C, sont extraites de la résonance via les relations (1.4)

et (I.5), moyennant le calcul du coefficient de qualité Q.

R,=0wL (1.4)
¢,-—£ (L5)

P
L’inconvénient de cette méthode, réside dans 1'obligation d’imposer un choix sur
la nature des deux impédances de MD et de MC. La méthode proposée suppose une
impédance capacitive, ce qui est le cas pour le MC, mais pas pour le MD en basse

fréquence. Il faudrait donc adapter la méthode pour les impédances inductives. Par
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ailleurs, le réglage et l'insertion des éléments réactifs dans le circuit, tels que
I'inductance de résonnance, nécessite une attention particuliere afin de respecter les
hypotheses de départ, et réduit également I'exactitude du modele en HF en raison
des éléments parasites. Enfin, I'impédance obtenue est nécessairement réduite a des
éléments idéalisés, puisque l'identification ne se fait qu’a une seule fréquence (celle

de résonance).

SMPS

) T+ '
LN e ] . |

Figure 1.2 : Schéma électrique illustrant le calcul des impédances de MC et de MD par
la méthode de résonance

I.3.3 Mesure en MD par l'injection de petits signaux moyennant des

sondes adéquates via un couplage capacitif ou magnétique

L’'impédance d’entrée d'un convertisseur dépend de plusieurs parametres,
essentiellement de la topologie, le mode de propagation(MC ou MD), la stratégie de
commande et de I'impédance de la charge [POON-03]. Certain travaux, comme dans
[QIU-09] indiquent que la meilleure estimation consiste a faire une identification en
module et la phase pour les impédances. La technique employée dans ce travail
consiste a identifier 'impédance de MD d’un hacheur série en se basant sur
I'injection d'un petit signal moyennant un condensateur de couplage. Les signaux
sont captés via une sonde de courant. La phase étant déterminée par la transformée
de Hilbert. La Figure 1.3 décrit la méthode d’identification avec I'emplacement de la
sonde de courant et du Générateur Basse Fréquence (GBF) d’injection.

L’'impédance recherchée Zs; (en MD) est déterminée en appliquant les relations

courant-tension au schéma de la Figure 1.3.

14
Zo=2Zp =2, (L6)
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Vi : 1a tension du GBF.

Z1 : impédance interne au GBF.

Z> : impédance de la sonde (analyseur spectral).
Z.: impédance du condensateur de couplage.

Zr: impédance a identifier par mesure.

Zin = Z1+Z2+ZC.

En vertu de (I.6), I'impédance inconnue Zs est identifiée en procédant par trois

mesures .

1

2

[68]
1

D’abord, on identifie le produit (Zr.Vx) dans (L.6), en négligeant Zi» devant
I'impédance Rst, insérée a la place de Zs, tel que Rsa>>Zin,
Ensuite, on extrait I'impédance interne Zi» en court-circuitant Zs,

Finalement on connecte le convertisseur afin de mesurer son impédance tel

11

que : ZS = RS[d .Vp|Zv:Rv/d . | |
Plz. =smps Plz.=0

Les inconvénients de cette méthode sont multiples. En premier lieu, la fréquence

injectée peut coincider avec les multiples de la fréquence de commutation du

convertisseur, par conséquent la valeur captée a cette fréquence sera erronée.

Ensuite,

le choix de la résistance R« a insérer suppose obligatoirement la

connaissance a priori du module et de la phase de l'impédance interne Zi» a

déterminer, qui n’est pas forcément négligeable devant R« a toutes les fréquences,

vues ses imperfection en HF.

Spectrum| .. I Ze
ceiv . w 2
analyscr - Ru.uwr:jg probe 2 w
ﬁ(—@ }—*T |J-w — T -
T ! ' !
Zap =z 1 v
Signal Unknown : H
generator impedance Z-
7 TN zZ
ol l M Zc | s
[ R
| )

Coupling capacitor

Figure 1.3 : Schéma de la méthode d’estimation de 'impédance en MD
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Un autre travail similaire est proposé dans [TARATEERASETH-09] pour
l'identification des impédances commutées des convertisseurs sur une large gamme
fréquentielle, basé également sur l'injection d'un petit signal mais cette fois ci au
moyen d’une sonde d’injection. L’acquisition des signaux se fait sur la base d'une
autre sonde et d’un analyseur de spectre (Figure 1.4). La méthode donne de bons
résultats sur le plan pratique, mais sur le plan théorique, les travaux souffrent
toujours de modeles mathématiques explicites, qui permettent de généraliser sur

d’autres points de fonctionnement.

l
' I
Injecting probe Receiving probe |
I \ Ly o o L
N /

| -

LISN SMPS § R

N

I
&
-
I
I
I
I
I
I
I
I
I
I
|
b
I
|

o] -

I e

b—]—-li——————————— b

He |z

z

LISN.CM 1 Z SMPS .CM

Vector Network Analyzer

Figure 1.4 : Schéma d’injection via une sonde pour la mesure de I'impédance en MD

d"un SMPS
1.3.4  Synthése de modeles génériques

Il existe des travaux, basés sur des analyses de type boite noire, en associant ainsi
au convertisseur un modele dit générique, établi sur la base dune représentation
quadripolaire, incluant des sources, de courant de tension ou mixte (courant-
tension). [BISHNOI-12] a traité le cas d'un hacheur abaisseur formaté en trois

impédances et deux sources de courants parasites (voir Figure L.5).
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BUCK CONVERTER 3-TERMINAL MODEL
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N Zng
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Figure 1.5 : Modele générique d’un hacheur a deux sources parasites de courant

L’identification de ces modeles passe par la résolution de cinq équations (ci-
dessous) linéairement indépendantes. Les deux premieres équations sont déduites a
partir du hacheur couplé a son RSIL, les autres équations restantes, sont extraites en

ajoutant une impédance entre phase et terre, neutre et terre ou les deux.

Vo =V, Ve =V,
Ve = (IPG _%J Zpc I Z sy p Vv = (_ Ing +%) L1 Zpisn-n
PN PN
' Vll _VII , V' _V'
v PG~ (IPG _MJ Zpg 1 Zsn-p Ving = [_ING +%) “Zng 1 ZsN-n
PN PN
‘ S V' o=V
VPG:[IPG_VPG VNGJ' L VIING:[_ING+ = NGJ' -
Zpy Yoo +Yisn-p + Ygpum—p Zpy Yye +Yisn-n + Yspunen

L’identification des parametres de ce type de modele est basée sur 'analyse du
circuit tripolaire pour 'extraction de cinq équations afin d’identifier cinq inconnues.
Or, le circuit tripolaire peut seulement fournir deux équations linéairement
indépendantes. Les trois équations restantes sont déduites en variant les tensions a
I'entrée du hacheur avec l'insertion des impédances shunts. Cependant, cette
insertion provoque des déformations sur les sources parasites a identifier. De ce fait,
une attention particuliere doit étre accordée dans le choix des impédances Zsuunpet
ZsmmN de tel sorte que les variations des tensions Vrc et Ve ne soient pas
importantes.

Pour surmonter ce probleme de dépendance des inconnues aux parametres
introduits, [FOISSAC-09] propose une alternative (Figure 1.6) qui consiste a effectuer
plusieurs mesure des tensions d’entrée et des courants de lignes pour plusieurs

conditions obtenues, en variant I'impédance de ligne (voir la Figure 1.6.b).
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Figure 1.6 :Le modele « black box » d"un convertisseur

Pour ce faire, la procédure consiste a se ramener a un simple dipdle représenté
simplement par deux parametres (une impédance Z et une source de courant Is), en
déconnectant le conducteur de terre, par exemple. Pour achever l'identification des
autres inconnues, I’auteur se ramene a un dipdle en court-circuitant une des lignes a
la terre (une maniere d’insérer une impédance Zsun nulle comme dans Figure 1.7).

Cette modélisation présente également des inconvénients, malgré l’attention
portée sur les dépendances des inconnues a identifier aux parametres introduits. En
effet, en court-circuitant 'une des lignes a la terre, on tombe toujours dans la

situation de dépendance des sources parasites aux entrées imposées.

Y ."2
L

vi2

converter

Figure 1.7 :Procédure d’identification du modele CEM complet de convertisseur

1.3.5 Modélisation des cellules de commutation [14]

Les systemes d’entrainement dans les véhicules électriques (EV-drive system) sont
principalement composés d'une machine synchrone a rotor bobiné, de plusieurs

convertisseurs statiques (un onduleur alimentant le stator et un hacheur abaisseur
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alimentant le rotor) et d’une batterie a haute tension continue. Le souci majeur dans
ce genre de systeme est de localiser les différentes sources parasites conduites,
causées par les cellules de commutation présentes dans les différentes alimentations
de puissance, et qui peuvent étre a I'origine du rayonnement électromagnétique.

Le travail réalis¢ par [LABROUSSE-REVOL-10] consiste a prédire les
perturbations électromagnétiques générées par les convertisseurs de puissance, en
s’appuyant sur la modélisation des cellules de commutation (Figure 1.8 a gauche). La
méthode revient a exprimer tous les couplages reliant les courants de ligne Icum, 4, Is
et Ic aux tensions des branches Vur, Vi et V2 par une matrice impédance pleine (3x3),
tenant compte ainsi de tous les cas possibles de connexion d’une charge a une cellule
de commutation, tel que :

iy Y1 Yoo Y || Ve
ig |=|Yio1 Yoo Yio3 || 1

iC YL31 YL32 YL33 V2

.- B .

L - -

r'y L5 ?’Af s
t/

L I BoDY OF THE
BoODY OF THE T LoAD CONVERTER .
CONVERTER A Vi
vy [¥i0n0]
LaAD
Via T = <
) i
s fL.i [ "‘
] ey "y
T I C v
V2 VAP

icar et
LS rrrr sy rrrrrrrs //////////l

(&7}

Figure 1.8 : Schéma d’une cellule de commutation liée a une charge.

Dans le domaine spectral, en supposant la symétrie des chemins de propagation

(Figure 1.8 a droite), le courant de MC (Icum) est exprimé par la relation suivante :

Vi+V,

ICMzYa( +VCMMPJ+Y/}-V1+Y},~V2

La modélisation effectuée ici, permet de prédire les perturbations
électromagnétiques, dans les deux modes de propagation. Cependant, la réflexion a
été menée sous certaines conditions, telles que la symétrie des topologies des
architectures de puissance, d'une part, et la séparation des modes de propagations

d’autre part.
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Il est également intéressant d’exprimer analytiquement les impédances de MC ou
de MD, afin d’affirmer le lien avec certains parametres intrinseques et extrinseques
aux convertisseurs, de plus cela pourra nous aider a une éventuelle optimisation des

chemins de couplage.

I.3.6 Modélisation d’un réseau a courant continu isolé pour la simulation

de perturbations électromagnétiques

La cellule de commutation dans un convertisseur est 1'élément responsable dans la
génération des perturbations, a cause de son fonctionnement en commutation.
[RAPHESTHAIN-88] avait avancé un processus tres intéressant dans la modélisation
de la cellule de commutation, par des sources harmoniques de courant (ou de
tension), directement déterminées a partir des spectres du courant et tension aux
bornes des interrupteurs (Figure 1.9).

e Vi:latension harmonique aux bornes du filtre d’entrée,
e [i:le courant sans filtre ou le courant de ligne,
e Iii:le courant apres le filtre,

o  (Li-Ivi) est le courant qui passe a travers le filtre.

_Ia"_Ibil -
o ) (o]
v

Figure 1.9 : Représentation des sources harmonique d"une cellule de commutation

La méthode proposée par [RAPHESTHAIN-88] pour [lidentification de

I'impédance Zn est basée sur 'injection d'un petit signal (V., L) a la fréquence f, dans

le circuit de puissance, et le calcul du rapport z, = ?—@ (Figure 1.10)

e
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Figure 1.10: Schéma électrique de l'identification de I'impédance d’entrée Z: par la
méthode d’injection

La technique proposée par [RAPHESTHAIN-88] est tres pratique dans le calcul de
I'impédance, mais son exploitation a été malheureusement limitée sur une étroite
plage fréquentielle (30kHz au max) et au calcul des impédances de MD.

Nous avons exploité cette méthode (dans le chapitre II) pour le calcul des
impédances des convertisseurs, en effectuant une extension sur une large gamme

fréquentielle (100MHz) et en I'extrapolant au calcul de I'impédance de MC.

Module de Fe (Ohm)

| =—Aipha=.s = alpha=0.8 Alphaz0.3|

0 5k 10k 15k 20k 25Kk 30k
Fréquence (Hz)

Figure 1.11: Impédance d’entrée du convertisseur
1.4 Insuffisances de ces méthodes

Globalement, les méthodes énoncées précédemment, traitent le probleme de
caractérisation des impédances des convertisseurs en fonctionnement pour divers
buts, a savoir la stabilité, la prédiction des perturbations conduites et la dépendance
de ces impédances aux parametres intrinseques du convertisseur, tels que la

topologie, les éléments réactifs, la stratégie de commande etc. Plusieurs défauts
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majeurs peuvent étre observés, notamment sur le plan théorique, de sorte que la
plupart des méthodes manquent de formalismes mathématiques explicites des
impédances, qui pourront nous prémunir de plusieurs difficultés, notamment les
résonances, la stabilité et I'optimisation des filtres. Contrairement a ceux-ci, certains
travaux ont proposé des modeles mathématiques, mais génériques, ne pouvant
traduire que le comportement global des convertisseurs (vision micro),
particulierement son évolution par rapport a certains parametres, extrinseques, tels
que le point de fonctionnement, la charge etc., et intrinseques, tels que la topologie,
les éléments réactifs et les imperfections. D’autre part, le phénomene de couplage des

modes, est quasiment négligé dans la modélisation et la mesure des impédances..
I.5 Démarche suivie dans nos travaux

La plupart des méthodes trouvées dans la littérature, pour le calcul des sources
harmoniques des convertisseurs se basent sur des essais expérimentaux. D’autres,
imposent des modeles génériques comportementaux, sur la base desquels sont
identifiées les inconnues du modele.

La modélisation entreprise dans les travaux de cette thése, se base sur une analyse
complete du circuit de puissance, en tenant compte de toutes les imperfections et
comportement CEM des différents éléments de la topologie. C’est une modélisation a
vision microscopique du convertisseur, ou le fonctionnement intrinseque de chaque
élément est pris en considération. Cette analyse est basée sur les lois classiques de
I’électricité, en s’appuyant sur certaines hypotheses et parfois de démonstration
expérimentale, telle que la caractéristique linéaire et I'invariance dans le temps.

La démarche suivie dans les travaux de cette these est la suivante :
e Modélisation mathématique des convertisseurs en marche et a I’arrét,
e Modélisation du cablage,

e Modélisation de I'association cable-convertisseurs
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e Modélisation d'un prototype de réseau complexe contenant plusieurs

convertisseurs,

e Etude de limpédance en plusieurs points du réseau, sa variabilité dans

I'espace.

e Tentative de trouver un réseau normalisé (nouveau RSIL) correct ou conclure

sur la non représentativité de I’équipement.

e Validation expérimentale : définition d'un protocole de mesure adapté pour la

mesure des impédances de réseau.

Le point fort de cette modélisation, réside dans l'existence d’un formalisme
mathématique, analytique cohérent et consistant, dépendant de tous les parametres
de la topologie, de maniere a ce qu’il s'adapte a toute variation de conditions de
fonctionnement et méme de la topologie. En résumé, c’est une modélisation qui n’est

pas locale ou spécifique, mais qui s’applique a une large famille de systemes.
1.6 Meétrologie

La mesure des impédances des convertisseurs, dans la base (MC, MD), d’apres cet
état de I’art, dépend de plusieurs facteurs entre autre:

e De Tl'utilisation ultérieure des impédances: stabilité, modélisation CEM,
bloc de commande, etc.,

e La gamme fréquentielle de travail : domaine des harmoniques BF ou bande
radio fréquence,

Ainsi, les protocoles de mesure se classent globalement, en deux techniques:

e La 1%¢ technique, relativement simple, revient a un choix adéquat de
métrologie dans la mesure ou il faut disposer d'une instrumentation
spécifique, permettant d'effectuer la mesure de l'impédance en MD et en
MC. Plusieurs difficultés peuvent surgir, entre autres la bande passante
fréquentielle du matériel (qui doit étre large), le taux d'échantillonnage

élevé, afin d’avoir une bonne résolution et pouvoir visualiser les pics de
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résonance. Mais le vrai souci dans cette technique réside dans le couplage
de lI'instrument de mesure a la puissance du convertisseur. D’ou le recours
aux mesures en offline (convertisseur a l'arrét), sur un pont d'impédance.
Ce type de mesure est confortable mais ne prend pas en compte l'effet de la
commutation sur I'impédance.

e La 2¢me technique consiste a injecter au systeme une tension/un courant, a
une fréquence donnée, et recueillir un courant/une tension, afin d’en
déduire l'impédance. La difficulté associée a cette injection, se situe au
niveau de plusieurs contraintes technologiques, telles que la résolution des
instruments d'acquisition pour pouvoir distinguer les petits signaux
injectés, noyés dans les sighaux de puissances, la précision traduite par un
bon rapport signal sur bruit (S/N) et surtout la garantie de couplage entre
l'étage d'injection et la puissance.

Or, toutes ces procédures trouvent un terrain commun, qui est 'idée de base de la

mesure. Ce principe repose généralement sur deux points (voir ANNEXEA) :
- l'injection d"une sinusoide dans le circuit de puissance,
- le moyen d’injection, qui peut étre capacitif ou inductif,

1.7 Conclusion

Ce chapitre a présenté 'ambition de cette these, qui est de progresser dans la
connaissance de l'impédance des réseaux modernes, composés de plusieurs
convertisseurs d’électronique de puissance. Plusieurs méthodes ont été présentées
pour déterminer ou identifier les impédances des convertisseurs, systématiquement

séparées entre le Mode Différentiel (MD) et le Mode Commun (MC).
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Chapitre Il MODELISATION CEM DES
CONVERTISSEURS A DECOUPAGE
DANS LA BASE MC/MD :
HYPOTHESE DE LA SEPARATION
DES MODES DE PROPAGATION
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II.1 Introduction

L’optimisation des filtres CEM, dépend essentiellement de la connaissance des
impédances de son environnement, en amont il s’agit de I'impédance du réseau, en
aval il est question de I'impédance du convertisseur (Cf. Figure IL.1). Par ailleurs,
l'identification des impédances de l'environnement du filtre (Cf. Figure IL1),
nécessite forcément une bonne modélisation des chemins de couplages des
perturbations, et une analyse objective du fonctionnement du convertisseur tenant
compte de la commutation. Ce chapitre est consacré a la formulation mathématique

des impédances de I'environnement du filtre tel qu’il est illustré dans la Figure II.1.

A I I Partie aval du filtre !
“ |Filtre |

Nodal i - CEM == CVS Zl .
|
!

" A ]

Figure II.1: Synoptique de l'environnement du convertisseur sous l'étude schématisant la
partie isolée (avale du filtre CEM)

II.2 Calcul analytique des impédances des convertisseurs dans un environnement

isolé

Pour des raisons de simplification et de compréhension, nous admettons dans ce
manuscrit que les lignes chaude et froide dans tous les systemes électriques mis en
jeu sont symbolisées respectivement par L (en relatif avec la Phase) et N (en relatif
avec le Neutre) méme s'il s'agit d'un systeme a courant continu ; le conducteur de
terre (ou la masse) sera symbolisé par la lettre G (en relatif avec Ground). De fagon
semblable, tout convertisseur est défini par l'association d'une ou plusieurs cellules
de commutation dont le fonctionnement dépend d’une fonction commande g« (t) (ou

son complémentaire hs(t)) périodique de période Tsw exprimée en ANNEXE B.
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Rappelons que l'objectif de ce chapitre est d'aboutir aux calculs des impédances
dans la base (MC, MD) séparément, des convertisseurs connectés ou isolés de leurs
environnement (partie aval ou amont du filtre CEM (Figure I1.1), en s'affranchissant
du mieux qu'on peut des hypotheses simplificatrices, pour aboutir sur des modeles
mathématiques décrivant le fonctionnement des convertisseurs, basés sur des dipdles
illustrés par la Figure I1.1.

Conventionnellement, les tensions et courants de MC et de MD sont exprimés par
la relation (II.1)), en admettant que les impédances des lignes (L et N) a la terre sont
équilibrées. A cet effet, on peut exprimer les impédances (Zmpmc) de MD et de MC
par la relation (II.2), qui est le rapport des modes des tensions (Vmp,mc) et des courants

(Imp,mc).

(IL.1)
1 -1
Sl 178 A A A
I/cm V2 E E
Vb, mc
Zypmc = Ly e (IL.2)
i
Iyc
P -
L (@)
Cb us l: :l @ Z, load §
4.
N . Iuvp
G Vb
77777 C) Zun
(b)

Figure I1.2: Modeles dipolaires électriques d'un convertisseur : (a) dans la base

MC, (b) dans la base MD
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La relation telle que décrite en (II.2) sous-entend que les grandeurs électriques
courants et tensions (Imp, Imc, Vmp, Vimc) sont instantanément découplées. Mais avant
d'entamer les détails du calcul analytique, il est important de préciser les hypotheses
de départ permettant de justifier la représentation du convertisseur par les deux
circuits de la Figure I1.2 (a et b), a partir d'un seul circuit électrique de convertisseur
et qui permet aussi le traitement de dipdles au lieu de quadripdles.

D’apres certaines références [FOISSAC-09] et [BISHNOI-12], un convertisseur peut
étre schématisé sous la forme générique illustrée sur la Figure I1.3. Les courants de
MD et de MC sont exprimés alors, respectivement par les équations (I1.3) et (I.4). On
voit bien qu’il y a un couplage, incontournable, entre les deux modes par "apparition
de tension de MC dans l'expression du courant de MD et vice versa. Par voie de
conséquence, nous pouvons nous affranchir de ce couplage, si est seulement si I'une
des hypotheses ci-dessous est réalisée :

1. On admet que lorsqu’on injecte en un mode, ’autre mode n'existe pas,
Ou,
2. On suppose que les structures a étudier (voir Figure II.3) sont symétriques

et par conséquence les impédances a la terre sont équilibrées (Yic=Ync).

Tup = (YLN +%(YLG +Yyg )) Vo +%(YLG ~ Yy ) Ve (IL.3)
1
e :(YLG+YNG)‘VMC+E(YLG_YNG)'VMD (IL.4)

La 1% hypothese se justifie directement via I'équation (I1.3). Autrement dit, si la
source d’injection en MC n’est pas parfaite, on risque d’avoir une composante en MD
(Vmp dans (I1.3)) qui donne naissance a un courant de couplage dans le mode opposé
Iup et vice versa. Cette hypothese est admissible notamment dans les calculs
analytiques, d'autant plus que c'est dii au défaut inhérent a la source et non pas au
convertisseur sous test, donc n'ayant pas de risque de répercussion sur les calculs.

La 2¢mecondition qui est forte, permet d'avoir la méme intensité de courant en MC
circulant dans les lignes d'alimentation (Imc=Imc2), et également d’annuler le transfert
de MC vers le MD. Cette condition est réalisée lorsque les admittances des branches

liées a la terre sont équilibrées (Yic=Ync dans I'équation (IL.3)) sur une période de
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commutation. Elle est plus au moins réalisable en mettant de gros condensateurs
équilibrés au I'entrée de chacune des lignes (L et N) liés a la terre [PRESSMAN-97].

Ly
mmm

Ziisn Vie Z G

© m zux ||
77777
Ziisn Ve ZynG

UAN
Ly

Figure I1.3 : Représentation générique d"un convertisseur par un circuit tripolaire
I1.2.1 Formulation de I'impédance en mode différentiel

Soit la cellule de commutation définie par la Figure II.4, représentative d'un
hacheur abaisseur parfaitement idéalisé (source de tension parfaite en entrée, pas
d'éléments parasites dus aux interconnexions), alimentant en énergie une charge
inductive R, Lo. Les composants de puissance sont considérés parfaits. On superpose
a la tension d'alimentation une tension sinusoidale v,.

o,
\ 4
Yp

IVD R,
L] M

Figure IL.4: Schéma électrique d’une cellule de commutation fonctionnant en hacheur
dévolteur

Durant le fonctionnement de cette cellule, I'impédance de la charge voit tantot
directement la source (transfert direct de la puissance), et tantdt un court-circuit. Ceci
peut étre exprimé par les équations suivantes :

v, =g (), (IL5)

Commev, = v, (¢)+ E 'équation (IL5) devient :
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vy =8 v, (e)+ E)=¢ v, ()+g _(.E (IL6)

La tension vp(t) étant une tension purement sinusoidale d’amplitude unitaire son
développement en série de Fourier est donné par 1'équation (I.7). Le développement

en série de Fourier de la fonction commutation Gsu(t) est dans ’ANNEXE B.

Jout —Jout

T (IL.7)

v, () =5

En rapportant (I.7) et gsw(t) (voir ANNEXE B) dans 1'équation (I1.6) on retrouve le
développement en série de Fourier de la tension de sortie du convertisseur aux
bornes de la diode décrit par I’équation (IL.8):

/a)pt —_/a)pt

V()= G, () s+ G, (). (1L8)
J
Le courant de charge i est le rapport de la tension de charge (de la diode) que
divise I'impédance de la charge, tel qu'indiqué par 1'équation (II.9).

(t)

ejrupt _ e—jwpt E

T

i = (IL9)

sSw Sw

.2j-Zl(na)SWia)p

En remontant vers le courant d’entrée i, a travers la relation (II.10), on retrouve

I'expression (I.11) qui relie le courant a la tension d’entrée a travers les impédances

du circuit.
i,=G (t)-4, (11.10)
Jjo,t —jo,t
G2 (1) —& _—°¢ G? _EF
’ SW(I) 2j-Z, (na)sw + a)p)+ SW(t) Zl(na)sw) (L1

Le développement de 1'équation (II.11) en tenant compte de toutes les grandeurs
électriques, mene a l'expression (IL.12), assez lourde. [RAPHESTHAIN-88] s’est
affranchi du 2¢™ terme (en E) de I'expression (II.11) en s’appuyant sur le théoreme de
superposition, toutefois ce terme sera utile dans le cas de 1'identification des sources

parasites comme exprimé en (I1.12).
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La fonction Gs(t) est le développement en série de Fourrier de gs(t) (voir

ANNEXE B).Apres simplification et mise en forme, on obtient:
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N Z 1 C0327ma) e

[ P} nm¢0 Zl nay,, a)p) 2]

n+m=0

—jo,t

. z 20-cos2ma) |e /"

) [ P] n,m#0 Zl(na) +a)) 2']

n+m= 0
2
N a N 2(1—(2:082727101) B
ZI(O) n#0 (2727’1) Zl(na)sw)

+Z (1 61271710!) e (”“’s ‘“)t

= 2m- Zl na, a)p)

~j2ma j(na) tw, )t

all-e
L o
i =D 7o (IL.12)

n#0

+ z (]__e—jmexl_e—jZmna) e—j[(n+m)wwirwp]/

2j(27m)(27zm)- Z, (na)sw -

n,m=0 a)P

n+m#=0

-y e foe ™) B e

27zn)(27zm) Z, (na)sw)

n,m#0
n+m#=0

—j2ma
Z a(l—e J ) E _i
+ .e J"stt

j27l7’l Zl (}’l wsw)

Hormis les trois 1° termes de la relation (I1.12), traduisant les tensions d’entrée
(intentionnellement injectées v, et E), aux bornes de I'impédance du convertisseur
recherchée en MD Zwmpo(f), exprimée en (II.13), les termes restants se conjuguent en
I'expression (II.15)mettant en évidence la forme d’onde de discontinuité du courant
au sein de la cellule. Par conséquent, l'expression (I.12) prend la forme du
générateur de Norton tel que défini en (I1.14). Le courant harmonique Impo généré par
une structure parfaite du convertisseur de la Figure 114, est développé dans la

relation (I1.15).
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1 1

Zypo (f) = =
a? 2(1-cos2ma) a’> o, sind(ma) (IL.13)
Zl(f)+nmzi#:0 ( ) (f n bW) Zl(f)+a n,m=0 Zl(f_nst)
n+m=0 n+m=0

()= (E+v,0)

p

+yps(t) (IL14)

ZMD
z e—szzna na)“ +a)p)t+ z (1 e—/Z/maxl e_’z’”"“) e [n+m mm, p]r
- 27le no,, o, o 2 (2/m ) 27mm Z,((n+m)a)mia)p)
Vi _ n+m#0
MDSO(f) (1 ef/zmle 6*127””0‘) £ {osmlo Za( e ﬂ;ma) £ s (I1.15)
-y . 5 e
n,m=0 27171)(272711) Zl (nwsw) n#0 Zl (nwsw)
n+m#0

Le convertisseur de la Figure I1.4, en vertu de I'expression (II.14) est modélisé par
le schéma électrique de la Figure IL.5. La représentation spectrale montre que le
module de cette impédance dépend du point de fonctionnement (rapport cyclique o).

Aux basses fréquences jusqu’a une centaine de Hertz I'impédance affiche une allure

Z
résistive (/ dm0 = ) Au-dela de ces fréquences, on enregistre une allure inductive

@,—0

qui dépend de l'inductance de la charge avec quelques ondulations associées a la
commutation due a la présence du "Sinc”. A cet effet, l'impédance est une
combinaison en parallele de I'impédance de la charge R, L, pondérée au carré du
rapport cyclique a avec une impédance de commutation Zs» dépendant également de

a (Zomo=(Zr/0?) I1Zsw), tel que représentée sur la Figure IL5.

=10 I I T I
e Buck converter without input filter Alpha=0.01 (no switching)
e Bk converter without input filter Alpha=0.3

e B2 1k converter without input filter Alpha=0.5

<107~ s Buicle cotwverter without input filker Alpha=0.8

e Buck converter without input filter Alpha=1

%
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=10°F

= || [ Qo
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%
T
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Figure I1.5: Gauche : Modele électrique du convertisseur de la Figure I1.4 en MD ; Droite :
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Module de I'impédance de MD (équation (II.13) pour différentes valeurs de a.

I1.2.2 Analyse du courant harmonique généré par le convertisseur en MD

On distingue deux termes principaux dans l'expression (I.15) du courant
perturbateur du MD généré par le convertisseur statique (CVS) durant son
fonctionnement normal, tel que exprimé en (I1.16). Le 1¢* terme est le développement
en série de Fourier de la tension d’entrée v, injectée et modulée a la fréquence de
commutation Fs des interrupteurs. Cette composante harmonique riche en fréquence
serait une partie de la source de courant de MD générée par le CVS lorsque le Bus
d’entrée affiche des fluctuations en MD. Le second terme est le courant aux bornes de
la charge, découpé a la fréquence de commutation Fsww. En d’autre terme, le
découpage du courant de charge met en lumiere une composante de courant de MD
modulée a la fréquence Fsu. Les coefficients ¢ sont les coefficients de Fourier en

analogie a la relation (II.15).

IMDSO (t) ~ ZMVP (na)sw + w, )+ Z%E—((Z)E . e*jlm)mt (1116)

n=0 Zl n=0 Zl

Le développement en série de Fourier commence a devenir relativement lourd a
manier, d'autant plus qu'on est obligé de travailler dans l'espace temporel
notamment lors de la confrontation aux dérivées et aux intégrales en présence des
éléments réactifs, tels que le filtre d’entrée et les imperfections des pistes. Le passage

au domaine spectral, plus facile a exploiter fera 1’objet des paragraphes suivants.
I1.2.3 Influence des imperfections du CVS

Au schéma de la Figure I1.4 on rajoute les inductances parasites des pistes du
circuit imprimé (PCB) d'une valeur typique [,=10nH, comme le montre la Figure IL.6.
Nous allons effectuer cette fois-ci les calculs dans le domaine fréquentiel, par
I'application de la transformée de Fourier. Il ne faut pas escompter que 'impédance
résultante sera les deux inductances parasites en série avec Zmpo retrouvée dans le cas

précédent, a cause de I'effet de la commutation.
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Figure IL.6: Ajout inductances parasites au circuit de la Figure 11.4

De la méme maniere, nous développons les calculs a partir d'un systeme
d’équations élaboré sur la base du circuit de la Figure I.6. Contrairement au cas
précédent, nous considérons ici une entrée quelconque vy(t) vu que nous travaillons

dans le domaine spectral avec la transformation de Fourier.

v (1) = g, (e, (1) 2g,, (), (¢) (IL.17)

vi(t) étant la chute de tension aux bornes des inductances parasites Ip. Le courant

d’entrée i, est obtenu de la méme maniére comme indiqué par I'équation (II.18).

i =g‘fw(t);—’]—2g5w(t)% (IL18)
l l

Le passage a la transformée de Fourier en respectant le produit de convolution

donne les composantes spectrales du courant d’entrée comme dans (II.19) :

Ip(f)=Gm(f)®(Gm(f)® Z g))]-Z'Gsw(f)@{Gsw(f)@%j

2

o a?sinc?(ma)
20" % 7,(7 )

1 a2j7y‘Lp +Za ]72'(f n SW)LpSincz(ﬂna) Vp(f)
Zl(f) n=0 Zl( —-n sw)
ZZ a?sinc(ma)sin c(;dca)e_j,m(,ﬁk)
I (f)= k#0 n#0 Zl f n bw) v (f—(n+k)F ) (II 19)
’ 1t O(Zjiﬂp a’jr(f—n SW)LpSincz(ﬂna) ’ o '
Zl(f) n=0 Zl( —-n sw)

z Z a Sln : ma Sln C(ﬂka) eijmx(”Jrk) : ]ﬂ-(f - nFtvw )LP
k#0 n#0 F )

1,(f—(n+k)F,,)

1+

a J’ﬂp +Za Jﬂ'(f_nva)Lp Sincz(ﬂna)
Zl(f) n#0 Zl(f_nst)
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L’équation (I1.19) affiche trois termes. Le 1¢* terme met en évidence I'impédance de
MD du cas avec les inductances parasites de 1'équation (II.20). Il est rassurant de voir
que si on annule la valeur de I/, on retombe sur le cas précédent (I1.12). Le second
terme met en évidence une composante de courant harmonique en MD due au
découpage de la tension d’entrée au convertisseur. Le dernier terme affiche une
composante de courant harmonique, due a la commutation du courant provenant de
I'entrée au convertisseur. Ces deux derniers termes sont exprimés dans (I1.22),

illustrant le formalisme analytique de la source du courant perturbateur en MD

générée par le CVS.
Zyp = Zupo(/)- U+ H,g50) (I1.20)
271 jel,\f ~nFy,)
H g =a’ ! L+a? N > sine?(ma
1 S S e

Le coefficient résiduel Hwsic dans 1'équation (II1.21) est tellement faible devant
I'unité (ne dépasse pas 10-°), comme dessiné dans la Figure II.7, que I'impédance Zmp
par ajout des inductances parasites n'aboutit pas a grand-chose. Toutefois, ce terme
ne sera pas sans impact lorsqu’il y aura présence des capacités parasites du méme

ordre de grandeur, mais 'effet sera visible pour les fréquences tres élevées.

ZZ a’sinc(ma)sin c(zzka)e_j,,a(,,+k)

k#0 n20 Zl f-nk )
+(x ]Zﬂp +Za ]27z(f—anw)Lpsincz(7zna)
Zl(f) =0 Zl( _anw)
Typs _1- (I1.22)
a?sinc(ma)sin c(zka) _j,m(,,+k)J .
e ']Zﬁ(f_nst)L
;; Z f nk, ) !
a ]27y‘Lp +Za2j2ﬂ(f_nFSW)Lp sinc?(ma)
Zl(f) =0 Zl(f_nst)

v, (f -(n+k)F,,)

1,(f = (n+k)F,)
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&

i

=
|

o

=

=
|

Le terme residuel (sans unité)

14x107° ‘

12x107°

3 6 7

[T T R 11
Frequency (Hz)

Figure I1.7: Amplitude du terme Hrsia dii a la présence des inductances parasites
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I1.24 Impédance en MD du hacheur série en présence des imperfections et

du condensateur de découplage d’entrée

Soit le schéma du hacheur série de la Figure IL.8, avec a son entrée un
condensateur de découplage Cr. Les imperfections des composants essentiels ont été
incluses dans les calculs, a savoir le condensateur de découplage C;, les imperfections

des pistes et de la charge.

0.5L, Ly i

0.5L,
VvV,

Figure I1.8: Hacheur série incluant les imperfections des composants

L'inductance Ly introduite dans le schéma peut représenter un filtrage de MD
suivant la valeur qui lui sera donnée, elle sera prise en compte dans le
développement des calculs théoriques afin de proposer une loi générale exploitable
aussi bien dans le cas d'impédance amont qu'en aval du filtre tel qu'illustré dans la
Figure IL.1. Soit le systeme d’équations suivant extrait sur la base du schéma

électrique de la Figure IL.6.

vp =g (O)vy =2 (I1.24)

. vcf .

By =——+ 80 (I1.25)
o

En faisant les combinaisons nécessaires qui nous conduisent a avoir le courant
d’entrée i, en relation avec la tension injectée vy, nous obtenons une égalité dans le
domaine spectral exprimée par la relation (I1.26).

Z;r V
Vi -ty iceceL (IL.26)
2 Zi

Ziy
1+22 0 +GOG®
of

39



Tel que Zis et Zy sont respectivement les impédances de l'inductance et du

condensateur d’entrée du filtre avec leurs imperfections, tel que :

1

ENER (11.27)

7 pr

Zeg=v,+L,p+
o P (I1.28)

Apres développement du produit de convolution dans (I1.26) on obtient la forme

du courant d’entrée en (I1.29).

vV
1,,(f)= Z Ly s (IL.29)
MD
Tel que
1 1 a2 aZZLf(f_nst)Sincz(ﬂ'na)
ZLf (f{ + + j+z _
ZMD _ ZL./' (f) ZCf(f) Zl](-f) 11¢§ Zl (f anw) (1130)

qu(f)+ Zpmo

On vérifie a travers (I1.30) que lorsque le filtre est absent (L= Cr= 0) on se ramene
au 1¢ cas développé dans ce chapitre (Zomo). De plus, cette expression interprete tout
simplement une combinaison de trois impédances (Zomo// Zcp)+Zis (voir la Figure I1.9).

Le courant harmonique en MD est formulé dans l'équation (IL.31). Les mémes
remarques peuvent étre faites sur l'origine de la génération des perturbations
conduites. La différence réside au niveau des amplitudes des harmoniques qui

dépendent des impédances de la topologie en « Sinc » et du rapport cyclique a.

Z Z a’sinc(ma S|nc(7zka)e_j,m(n+k)

k n f l’lF )
n+k+#0
2y (f) a2y, (f) o @*Zy(f ~nF,,)sinc?(ma) Vol —ln k)
1+———F=+ - +Z )
z,(f) " zlr) & 2 -nF)
o (I1.31)

sin c(ma )sin c(zka Je =™
;nz Zl f n m) ( ) ( )e

n+k+0

_ 1(f -+ K)E,,
1+ZLf(f)+azZLf(f)+zazsz(f nF,,)sinc?(ma) P~ +h)F,)

Zcf(f) Zl(f) 0 1(f n sw)

40



La Figure I1.9 affiche 1'évolution de lI'impédance du hacheur série en MD, sans le
filtre différentiel (L~0), sur une large gamme fréquentielle démarrant du DC jusqu'a
10°Hz, pour cinq points de fonctionnement différents. Contrairement au cas du
convertisseur sans condensateur d'entrée, toutes les impédances Zvp dans ce cas de
figure sont identiques et restent identiques a l'impédance du condensateur d'entrée
(point jaune) a partir de la fréquence 200Hz jusqu'a 100MHz méme si le rapport
cyclique varie. Au-dessous de 200Hz, I'impédance Zvp dépend étroitement du point
de fonctionnement (rapport cyclique a) et vaut, comme déja mentionné, la résistance
de sortie pondérée par l'inverse du carré de a. Ceci dit, ce résultat important
démontre le caractere Linéaire et Invariant dans le Temps (LTI) du systeme
convertisseur comprenant son condensateur d'entrée sur une large gamme
fréquentielle, particulierement la gamme intéressant la norme CEM CISPR 11. Bien
évidemment, cette gamme de fréquence dépend de la valeur de la capacité d’entrée,
qui est usuellement grande (plusieurs centaines de pF). Une réduction de cette valeur
entrainerait la remontée en fréquence de la limite de validité de la conclusion
précédente. Au-dela de 100MHz l'impédance Zwup retrouve son caractere résistif mais
qui vaut cette fois ci R/a. La courbe bleue pour le rapport cyclique 0,3 est la pour
mettre en contraste 1'absence de 1'influence des inductances parasite I/, sur la forme de

ZMD.

I T I
= Analytical DM Impedance : Alpha=0l. 3
= Analytieal DM Inpedance | Alpha=0 5
= Analytical DM Inpedance : Alpha=0.8
»  Analytcal DM Ingedance with parapncal mductance: Alpha=0 3
» Input capacior impedance smdated

Input capacitor impedance measwred

=3

§ A /
Zyy %...."'.".ﬁk. 1R A AL LI L LI
: ---;-.\,;‘ o
VMD<> Zyl=—1 []ZDMo @IMDS f‘; &S ol
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+
3 )
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10 100 110t 1=a0* 1=10* 1=10° 110" 1=10" 1=10%
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Figure I1.9: A droite : Spectre de I'impédance en MD restituée analytiquement du hacheur

série de la Figure II.6 incluant tous les éléments parasites (L~0). A gauche : Modele CEM du
convertisseur associé en MD
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I1.2.5 Ajout des capacités parasites a la terre

Soit le convertisseur de la Figure II.10 avec un filtre en MD a son entrée incluant
les imperfections de toutes les impédances et des pistes. Cette fois ci nous essayons
de mettre en évidence l'effet des capacités parasites vers la terre sur l'allure de

lI'impédance en MD.

A A
> vy o > > > L ¢
1, 05z L iy 1. 0.5Z iy

P C P
Pg T Z
G ¢&
~)v, 1 C~ v, Cob
J
Cpgt ™™
0.5Zy i | 0.5Z yi:
— . & — =
B B

Figure II.10: Schéma électrique du hacheur série incluant les capacités parasites vers la terre ;

a droite apres transformation étoile (T)-triangle (7T)

Le schéma électrique a droite est issu de celui de gauche en appliquant le

théoreme de Kennelly afin de transformer le réseau de capacités parasites (Cps, Cng,
Cm) en étoile (ou en T) en un autre réseau triangulaire () formé de capacités (Cas,
Cam, Com) pour la simplification des calculs. Les équations exprimant les tensions et

courants dans le circuit de la figure II.8 (droite) sont définies ci-dessous:

=g ()4 (11.32)
I =iy —1, (IL.33)
v,—2Z, 1

i, =—L 12 (IL34)
ZCab

) Vs

iy =1, Z, (11.35)

vp =g (O)vy = Z,i, (11.36)

Var =V =21l (I1.37)

Vop =V~ ZLfip (I1.38)
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La combinaison linéaire de ces équations, en passant par la transformée de
Fourier, conduit a I'expression reliant la tension et le courant d'entrée décrite dans

I'équation (I1.39).

A1,+B-G®G®I,=C-V,+D-GOGRV,

Tel que:
Z Z
A=1+Z,; Lt e bt +ZLP(L+LJ
Z(_‘f ZCab ZcfZCab ZCbm Zcf ZCab ZS
V4
B=7,|1+22 1 1 (IL.39)
‘ Zcf Zs ZCbm

VA VA
co| bt L
Zy Zeww ZyZeaw  ZLcom Zy
zZ
D=|1+2% 11
ZLjf Zs ZCbm

Apres développement du produit de convolution dans le domaine spectrale on

obtient I'expression (I1.40) de Zwp.

+00 Z
1+4-Z,,+2, S +aZZLf Z w1 sinc?(ma)
B e 24 =\ Lo N2 Zom (IL.40)

A z (0 7z, 1 1
J{ + J 1+ 2 va? Y |1+ [— Jsincz(ma)
Zcf ZCab ZCbm Zcf n=—00 Zcf ZS ZCbm

La Figure II.11 montre le modele équivalent CEM du convertisseur de la Figure

I1.10, incluant les capacités parasites a la terre. La succession des impédances de
gauche a droite respecte l'ordre de manifestation de chacune dans le domaine
spectrale. On voit bien par le zoom a droite de la Figure II.11, que la résonance est
due aux inductances et aux capacités parasites liées a la terre, contrairement au cas
de la Figure IL.7. Au-dela de cette résonance (100MHz) l'impédance s'apparente a
I'impédance des inductances parasites des lignes. Le rapport cyclique vers les hautes
fréquences impose également son impact comme en BF, qui apparait dans le

décalage des pics de résonances successifs aux alentours de 65MHz.
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Figure II.11: A droite : modele CEM du hacheur série de la Figure I1.10. A gauche : zoom sur
le spectre de I'impédance en MD restituée analytiquement comparé a I'impédance du
condensateur d'entrée

La Figure IL.12 montre une comparaison entre limpédance en MD du
convertisseur de la Figure I1.10, pour différents points de fonctionnements et celle de
son condensateur de découplage a I'entrée (mesuré aux bornes du pont d'impédance
Agilent 4294A de 40Hz a 100MHz), sur une large gamme fréquentielle (allant de
quelques dizaines de Hz a quelques centaines de MHz). La différence par rapport au
résultat de la Figure I1.9 apparait des la fréquence 30MHz a cause de la présence
mutuelle des capacités parasites vers la terre et les inductances des lignes.

Globalement, le constat important a tirer de ce résultat, retracant I'impédance en
MD d'un hacheur série incluant la majorité de ses imperfections, est le caractere
linéaire et invariant dans le temps du systeme, formé par le convertisseur et son
condensateur d'entrée, malgré le découpage lié au convertisseur.

A noter que I'impact des capacités parasites de mode commun est modifié en
fonction du rapport cyclique «, phénomene qui est pris en compte par la
modélisation analytique dans l'expression de I'impédance de l'équation (II.40) et

apparait sur le zoom de la Figure I1.11.
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Figure I1.12: Comparaison des différents spectres de I'impédance en MD pour différents
rapport cycliques a a I'impédance du condensateur d'entrée.
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II.3 Calcul Analytique de I'impédance de MD d'un hacheur parallele

Soit le circuit de la Figure I1.13 illustrant le hacheur parallele sous 1'étude, incluant
son filtre en MD et toutes les imperfections requises, y compris les capacités parasites
a la terre. Pareillement, 1'analyse classique du circuit électrique du hacheur parallele

nous amene aux équations suivantes :

Vor = ZLpost I +hm_ (),

: (I1.41)
Vi =2y, (IL.42)
Vo =V, =2y i, (I1.43)
v, =7, (I1.44)
i = h,, ()4, (I1.45)
Cco

V.
= 4
b= T (I1.46)

Contrairement a gs«(t) fonction de commutation appliquée dans le cas du hacheur
série, qui reproduisait I'état de l'interrupteur commandé (Mosfet), la fonction hsw(t)
exploitée ici dans les calculs est la fonction complémentaire simulant le
fonctionnement de la diode (voir ANNEXE B). Le choix de cette fonction
complémentaire est lié a la complexité des calculs, que lorsqu'on choisit la fonction
gsu(t), le développement théorique sera plus compliqué pour aboutir enfin aux

mémes résultats.
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Figure II.13: Schéma électrique du hacheur paralléle avec un filtre en MD et ses imperfections

Apres combinaison des équations (I1.41), (I1.42), (I1.43), (I1L.44), (I1.45), (II.46) on

obtient I'équation (I1.47)reliant la tension injectée vp(t) au courant d'entrée iy(t).

Z, ZooZ Z z Zo0Z
v, 1+ boost_ | coZi hfva =Zpo 1424 i+ 1424 thwip (11.47)
Zy (Zeo+2,)2, Zy Zy | (Zco+2))

En passant par la transformée de Fourier de 1'équation (I1.47), on obtient la forme

fréquentielle des courant et tension d'entrée dans I'équation (11.48).

Z. Z,)H QOH ®V V4
1+ —waSt Vp + ( = l) - i 2|1+ — (Zboostlp + ZCOZI Gsw ® Gsw ® ij (I |48)
Z, (Zco +Zl)qu o (Zco +Zz)

Zvoost €t Zco sont respectivement les impédances de l'inductance du hacheur
parallele et du condensateur de sortie Co incluant leurs imperfections. Le
développement du produit de convolution dans (II.48), nous conduit a formuler de
maniere similaire l'expression analytique du courant d’entrée, en fonction des
parametres du hacheur parallele de la Figure 11.13.

Zwmps est I'impédance en MD du hacheur paralléle incluant le filtre d'entrée (relation
(I1.49)) et Impss est le courant harmonique di au découpage du convertisseur

(équation (IL.50)).
Zip N Z oy + Zyo +(1- af’ Y (Z)(f =nFy I Zeo(f = nF, ))sine? (m(l-a))
Zuips =21y + 2.1) =0

Zcf+Zboost_(1_a)2i(zl(f_nst)//ZCO(f_nst))Sincz(ﬂn(l_a))
n=0

(11.49)
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_(1-af > Z,Z o sinc(m(l—a))sin c( (1 - a))
Zy 4 (Z,+Zco) e srll-alonsk)
- Vo (f =+ k)F,,)

7., 0 . 2 _ p
ZL_,~+(1+ ZLf j{zboosﬁ(l—a)zzzlzco sine” (L a))}

of " Zi+Zco

Typsy = (I1.50)

o P [1+ Zy ] 5 Zieo sinc(m(l— a))sin (k{1 o))

Zg )i (Z, + Zgg)-e77+H)
_ n+k#0 'Ip(f_(”'f‘k)st)

0

Zy +[1+?J[zboost(f)Jr(l—a)zz Z,Z ~ sin Cz(zm(l—a))]

o n=0 Zl + ZCO

L'impédance du hacheur paralléle d'apres la Figure II.14, est approximativement
I'association de trois impédances définies en (I1.52), sur une large gamme
fréquentielle. L'inductance du hacheur perd sa dominance a partir de 55KHz pour
laisser la place a I'impédance du condensateur d'entrée Zcr. Le premier pic est causé
par la résonance entre l'inductance d’entrée du hacheur paralléle et la capacité du
condensateur de découplage Cra I'entrée.

A tres basses fréquences l'impédance en MD, est la résistance de la charge en
parallele avec le condensateur de lissage Co en sortie, ramenée par le rapport cyclique

comme exprimé en (IL.51).

Zypp 1= (1—05)2 (Rc 1 Zco(f)) (H,51)
ZypB_2 = (Zhor).vt(f)+zlp (f)+ZLf(f))//Zcf'(f) (I1.52)
Zypp_3 = ZL_/‘(f)+Zcf'(f) (11.53)

Le 2¢me pic de résonance vers 130 MHz, est associé au couple formé par la capacité
parasite parallele a I'inductance du hacheur parallele et I'élément inductif parasite es!
du condensateur d'entrée. Le prochain et dernier pic aux environs de 251,2 MHz, est
dt a la résonance entre la capacité parasite de 'inductance d’entrée et les inductances
parasites des pistes I,.

Lorsqu'on descend plus bas en fréquence on retrouve la formule de I'impédance

Zuvps qui tend a devenir résistive de l'ordre de (1-a)*Rc qui est d'ailleurs le dual dans le
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cas du hacheur série. On dirait que le hacheur série est un élévateur d'impédance en

BF, alors quele hacheur parallele en est I'abaisseur.

) 1 e 13 e 3 umin]
@ Analytical DM Impedance . Alpha=0.3 HHH
o Tpedance including parasitical capacities: Alpha=0.3
- Analytical DM Impedance © Alpha=05

- Analytical DM Impedance @ Alpha=0 8

o Tnput filter impedance simulated

10Fs @ & ZLboostZCE

Tnput filter impedance measured WEN

T T il
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=

DM impedance magnitude {Ohm)

.

001
1 10 100 110 1x10* 110 L0 L1’ 110° 110”
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Figure II.14: Spectre de I'impédance en MD restituée analytiquement du hacheur parallele
de la Figure II.13 incluant tous les éléments parasites

I1.3.1 Formulation des impédances en mode commun

Le calcul des impédances entre lignes P-N achevé, maintenant qu'en est-il pour les
impédances en regard avec le conducteur de terre G ?

L'estimation de cette impédance (dipodle) est faite sur la base de la loi (I1.2), dont la
philosophie de calcul stipule que la ddp entre P-Nen dynamique est nulle (annulation
de la tension en MD dans 1'équation (II.4)). Le courant Imc de MC circule du
conducteur formé par le court-circuit des deux lignes P-N au conducteur de terre G,
ce qui nous permet d’avancer a priori que I'impédance Zuc de MC résultante, ne peut
étre que l'association des impédances formées par les capacités parasites a la terre et
les inductances (et/ou résistances) des deux lignes en court-circuit. Ceci est
indépendamment de ce qui se passe entre les lignes de puissance P-N, entre autres la

commutation des interrupteurs de puissance (voir Figure I1.15) !
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Figure I1.15 : schéma électrique utilisé pour le calcul de I'impédance de MC

Le circuit du hacheur série est représenté par la Figure 11.16. Le courant de mode
commun Imc circule dans le réseau de masse équipotentiel. Dans l'hypothese de
séparation des modes, il n'y a pas de courant de MD créé par une injection de MC,
ceci implique que les ddp entre P-N, (on rejoint le point de vue de [LABROUSSE-10]),

sont toutes nulles et que les courants de lignes sont tels que :

i

iy =iy = (IL.54)
Y A~ A ,
0-5imc <v— 2 l 1, 17
P
V.. |==
% P8 Cpg Zl
Vmc
i Uine C ]
mc -‘ = m. 1 m
= —@
77777 Vi
3 Veng == Y
Cg /
Vp
0.5imc mm 4 T i,,
0.5L, 0.5L, B

Figure I1.16: Schéma électrique du hacheur série pour le calcul de son impédance de MC
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Les courants transitant vers la terre sont principalement les courants iy, in et im,
exprimés en (I1.55), (IL.56) et (I1.57)et traversent les capacités parasites Cpg, Cung et Cm
(Figure I1.16). Ces chemins de propagation sont les chemins essentiels du couplage,

vue l'importance de la dynamique de la tension a proximité (gradient important)

[POON-03].

i, = 7. (I1.55)
Ven

i, =~ (I1.56)
chg

i —Vi. 11.57

ZLepg, Leng, Zem, Zip €t Zir sont respectivement les impédances des capacités Cpg, Cug, Cn

et des inductances 0.5L, et 0.5Ls dont les tensions a leurs bornes sont telles que:

v(pg = Ve — % (Zlf + le ) imc (1158)
Veng = Ve — % (Zlf + le ) imc (1159)
Vin = Ve = % (Zlf + ZLp ) im¢‘ +Vv (1160)
V= gsw(t)(vcpg _Vcng) (H61)
v, = Y2, )i (IL62)

Nous savons que le courant de MC inc est tel que :
bpe =1, 1, +1, (I.63)

En injectant les équations (I1.52), (I1.56) et (I1.57) dans (II.63) on obtient :

Vepg | Veng | Vi

lme = Z_+Z_ +Z_ (I1.64)

crg cng m

La tension de sortie v dans (I1.61) est forcément nulle, car elle dépend de la
différence des potentiels vey et veng (tensions verticales) qui sont proportionnelles a la
tension de MD, nulle par définition car pas de couplage des modes. Par conséquent,
les tensions veyg et veng sont égales. Cependant, le potentiel du point milieu v»n’est pas
nul, mais se trouve flottant entre le point « A » et « B », ce qui permet forcément
d’avoir a tout instant, les trois capacités parasites liées a la terre en parallele.

D’ou :

Vi = gswvcng + hswvcpg = (gsw + hsw cpg — vcpg = Vme _vp (H65)
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En combinant les équations (IL.61), (I1.64) et (I.65) on obtient l'expression du
courant inc de MC total circulant dans le circuit de la Figure 11.16, dans le domaine

spectral (équation (I1.66)).

1

Ly = V. (I1.66)
(chg + chg + ch )+ % (ZLf + ZLp)

Par conséquent, I'impédance de MC est exprimée en (I11.67) et ne dépend que des
impédances horizontales des deux lignes en court-circuit, tel qu’il a été intuitivement

avancé auparavant et des capacités parasites vers le conducteur de masse G.

1
Ze = 7. +7 (I1.67)
" (cpg+cng+cm)-p+%( i)

[LABROUSSE-10] a obtenu le méme résultat en annulant la tension de mode
différentiel, dans le cas d'une cellule de commutation. Ce résultat révele un certain
nombre de constats importants a ce stade :

e L'impédance de MC, exprimée en (I1.67) ne dépend pas du condensateur
d'entrée ni de la charge et en général ne dépend pas des impédances
horizontales comprises entre les deux lignes d’alimentation P-N (en court-
circuit dans ce cas), tel qu’il a été avancé dans le paragraphe précédent
(Figure I1.15).

e De plus, elle ne dépend pas de la commutation (rapport cyclique «). Ceci
est raisonnable, dans la limite de ces hypotheses, puisque la commutation
se déroule entre les deux lignes P-N en court-circuit et n’a donc pas d’effet
au-dela (Figure 11.15).

e Elle dépend essentiellement des capacités parasites a la terre (mises en
paralleles) en série avec les inductances des lignes.

L’'impédance Zn. de MC modélisée par la relation (I1.67) est dessinée sur la Figure
I1.17 (a droite). Le schéma électrique de gauche, représente le chemin de propagation
du courant de MC. Les valeurs des imperfections du hacheur sont confinées dans le
Tableau II.1. La résonance a la fréquence 331.13MHz est due au couple (ensemble des

capacités parasites et des inductances parasites des pistes).
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Figure II1.17: Résultat de la modélisation du hacheur série : A droite: Modele CEM

équivalent, a gauche : allure de I'impédance de MC Zu dans le domaine spectral

I1.4 Identification des impédances en amont du filtre CEM

En général, les ingénieurs dimensionnent les filtres CEM par rapport au Réseau
Stabilisateur d'Impédance de Ligne (RSIL) ayant une impédance figée de 100Q2 pour
le MD et de 250 pour le MC. En réalité, I'impédance en amont du filtre CEM peut
varier d'une simple impédance de source (de courant ou de tension) a une
impédance plus ou moins complexe d'un convertisseur (étage de redressement ou de
régulation du niveau de tension par une conversion DC-DC) ou carrément de
l'impédance de tout un réseau complexe contenant une multitude de charges
linéaires ou non linéaires.

Dans cette partie nous allons nous intéresser a l'identification des impédances en
amont du filtre dans le cas de la présence n'ont pas d’une simple source
d'alimentation, ni un réseau complexe (qui sera 1'objet du Chapitre III), mais d’un
étage de conversion DC-DC. Ce convertisseur en amont du filtre (voir Figure II.1) est
doté de son propre filtre CEM (Figure 1I.18), que nous avons choisi tel qu’illustré sur

la Figure I1.18.
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Figure II.18: Modele simplifié du filtre CEM exploité dans cette étude

1141 Impédance en MD du hacheur série incluant le filtre CEM

Soit le circuit de la Figure I1.10 composé du convertisseur incluant son filtre CEM

similaire a celui de la Figure I1.18. L'expression analytique de son impédance en MD

est donnée par 1'équation (I1.40), ce qui nous amene au modele électrique de la Figure

I1.19 (a gauche). A droite l'allure de l'impédance du hacheur série confirmant ce

schéma électrique. Comparativement au résultat de la Figure II.12, on constate un

ensemble de changement lors de l'introduction du filtre en MD (I'inductance Ly):

L’'impédance en BF est comme dans le cas précédent, dépendante du
rapport cyclique a et vaut Zi/a?,

La 1% résonance se manifeste aussitot (a 3KHz) non pas seulement due a
l'esl du condensateur mais a aussi a cause de la valeur de I'inductance de
filtrage Lf qui domine ensuite l'allure de l'impédance jusqu'a 55MHz,
fréquence de résonance avec la capacité parasite de la méme inductance.
L'impédance dans ce cas suit l'allure de la capacité parasite jusqu'a la
fréquence de 316,23MHz, au-dela de laquelle on enregistre une
3emerésonance, cette fois ci avec l'es] du condensateur d'entrée.

Il y a lieu de noter que les résonances qui existaient pour le cas de la Figure
I.12 associées a la présence des capacités et inductances parasites sont
completement masquées par la présence du filtre différentiel (Ly, C).

A la fréquence de résonance de 316,23MHz, on constate une légere
différence entre les 4 courbes qui est due a la différence du rapport cyclique

a (pour I'impédance du filtre d'entrée (en jaune) o est considéré tres faible).
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e Au-dela de cette résonance (316,23MHz), le filtre se stabilise autour de son

esl tandis que les impédances du hacheur prennent la forme de l'impédance

Z=ov.esl.2mf.
|_Db:{ itnpedance w1th input DL:I filter alpha=ID.3
11 ipedance with mput DM filter alpha=0.5
w11 impedance with mput DM flter alpha=08 R
(I.SLf 10 5 Input DI filter impedance identified by Agilent %
o ' FoEiS

N '- 4
_& 4‘-3'4 i
Vo Z/a C Zow s 10 \ .
() ‘H ) B | ” @ \ /_4
3 NI

Impedance magnitude (Chm)

osLy t

0l

3 5

110t 110
Frequency (He)

1 i) 100 Ll 110 1x10

Figure I1.19: Impédance en MD du hacheur série de la Figure I1.10 pour différents point de
fonctionnement, impédance du filtre différentiel dont les parametres identifiés par le pont
d'impédance Agilent 4294A

1142 Impédance en MC du hacheur série incluant le filtre CEM

L'impédance en MC, en incluant le filtre CEM défini dans la Figure IL.18, est
exprimée par la relation (I1.63) et modélisée selon le schéma équivalent électrique
présenté par la Figure I1.20 (a gauche). Le courant de MC dans le circuit (avec ces
hypotheses) ne voit que les inductances du filtres L et parasites L, ainsi que les
capacités parasites vers la terre, associées en parallele tel que schématisée sur la
Figure I1.20. La figure de droite représente la comparaison entre 1'impédance de MC
analytique et mesurée sur le pont d'impédance Agilent 4294A.

L'allure de l'impédance est capacitive et la cohérence entre la mesure et la théorie
existe jusqu'a 10MHz. Au-dela I'impédance théorique devient résistive et prend la
valeur de I'élément résistif parallele (epr) a I'inductance L de valeur de 0.25epr, tandis
que la mesure prend une allure oscillatoire, mais autour de cette valeur résistive, qui
est due certainement a des parametres non pris en compte dans la théorie. A la
fréquence 6,2MHz, 1'ensemble des capacités parasites en parallele résonnent avec les

inductances parasites et du filtre (voir (I11.67)).
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Figure I1.20: Résultat de la modélisation du hacheur série : A droite : Modele CEM
équivalent, a gauche : allure de I'impédance de MC Zu dans le domaine spectral

IL.5 Protocole de mesure de I'impédance en MD par injection capacitive

Une validation expérimentale a été réalisée pour la mesure de l'impédance aussi
bien en MD qu'en MC pour le hacheur série représenté sur Figure I1.10. Le hacheur
commute a la fréquence de Fsw =10kHz avec une entrée continue de Vi=60VDC et une
sortie de 30VDC a travers une charge RL (R=12.50), Lo=1.61mH). Le condensateur
électrolytique Cr de 100uF et l'inductance a noyau de ferrite (Ferroxcube-3F3) de
valeur L=30uH constituent le filtre CEM a l'entrée. Le transistor est un MOSFET a
canal N de type IRF540 (de 100V/22A), la diode est une BYW80 (200V/20A). La
mesure est réalisée en appliquant la méthode d'injection capacitive tel que détaillée
en ANNEXE A, moyennant le générateur de forme d'onde Agilent 33250A et un
condensateur film Ci de découplage de 1uF.

Un petit signal sinusoidal est donc généré aux bornes d'entrée du convertisseur.
Le dispositif expérimental mis en place est situé loin du plan de masse afin de
réduire 1'effet du mode commun et donc d’atténuer un éventuel couplage de modes.
De plus, les sondes de tension ont été disposées de maniere a réduire les boucles de
mesure le plus possible. Des inductances de MC sont ajoutées aux cables des sondes

(de tension et de courant) afin de réduire toute perturbation de MC.
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La mesure est effectuée sur une large gamme fréquentielle allant de quelques Hz
jusqu'a 80MHz. La tension et le courant d'entrée sont mesurés par les sondes LeCroy,
comme le montre la Figure I1.21 de gauche. A noter que la mesure du courant de MD
est faite en plagant les deux fils du bus continu téte béche dans la sonde de courant
de facon a mesurer directement la différence (Ir-In), c’est a dire le courant de mode
différentiel dans I'hypothese de découplage des modes. Enfin, I'impédance de MD
du hacheur série est calculée selon (II.1).

A noter qu'une grosse inductance est insérée en série avec l'alimentation DC
(Figure I1.21) pour les deux cas de mesure afin de canaliser une grande quantité de
courant injecté vers le convertisseur de puissance, et d'éviter autant que possible sa
circulation dans I'alimentation DC. Elle contribue de ce fait a augmenter le rapport
signal sur bruit S/N. Etant donné que la mesure du courant est réalisée a I'entrée du
convertisseur (Figure I1.21), la détermination de l'impédance n'est pas affectée par

cette inductance.

Voltage
prohe,

Wave form

generator
Wave form Agilent 33250.
generator C~ Filter Converter body Load

Agilent 332504

Filter Converter body Load

[ Voltage
probe |

T Ground plane Tarrent port
LeCroy LeCroy
600MHz 12-bit Oscilloscope Yoltuze vort | 600MHz 12-bit Oscilloscope

Voltage port

Current port

Figure I1.21: dispositif expérimental de mesure de lI'impédance d'un convertisseur DC-DC en
MD a gauche, en MC a droite

Les résultats de mesure de I'impédance pour le fonctionnement online et offline
du convertisseur (via l'analyseur d'impédance Agilent 4294A) sont comparés aux
résultats de la simulation par PSpice en fonctionnement du convertisseur.

La validation PSpice suit la méme logique du calcul théorique dans la mesure ou
un petit signal en tension a une fréquence f; est injecté a 'entrée du convertisseur. Le
courant délivré par la source d'injection est capté a I'aide d'une analyse spectrale et
introduit pour le calcul de I'impédance en MC ou en MD. La simulation pour le
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fonctionnement online sous PSpice est obtenue par I'ajout a la schématique habituelle
du convertisseur une source d'onde sinusoidale pour l'injection d'un signal fréquence
par fréquence. Les éléments parasites inclus dans la schématique de PSpice pour la
simulation (tel que les composants) sont identifiés a partir des mesures moyennant
l'analyseur d'impédance Agilent 4294A. Les valeurs obtenues sont résumées dans le
Tableau IL.1. La diode a été remplacée dans la simulation par un modele
comportemental a base de sources controlées afin de tenir compte des phénomenes
importants tels que le recouvrement inverse, les oscillations... Il s'agit d'un modele

plus élaboré que celui de la bibliotheque Spice [BATARD-94].

Tableau II.1: Les éléments parasites identifiés

Inductances Capacitances
Résistances parasites
parasites parasites
Inductance du filtre
1kQ - 30pF
Ly
Capacité du filtre Cr esr = 230mQ esl =50nH -
Inductance de sortie
119.5kQ -- 74.6pF
Lo
Inductance des pistes -- 10nH -
iy . Cpg = 40pF
Capacités parasites
- - Cus = 40pF
liées a la terre

La mesure de limpédance en MD du convertisseur moyennant l'injection
capacitive en fonctionnement online est donnée sur la Figure I1.23 (a gauche)
comparée au modele analytique reconstitué ainsi qu'a la simulation par PSpice.

Les résultats en basse fréquence montrent bien I'impact de la charge et du rapport
cyclique, conformément a la théorie développée. Au-dela de 10 MHz, la mesure
online est en dehors de la plage de validité, a cause de la limite de précision du
dispositif de mesure, mais le résultat est confirmé par la cohérence entre I'impédance

mesurée en offline sur le pont d'impédance, et le résultat de simulation en online par
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PSpice. Pour résumer, I'impédance de MD d'un hacheur série est égale a son filtre

d'entrée sur une large bande de fréquence.
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Figure I1.22 : impédance en MD mesurée par la méthode de l'injection capacitive comparée a
la simulation PSpice et au modele théorique.

II.6 Protocole de mesure de I'impédance en MC

Le principe de mesure de I'impédance de MC est identique au MD, la différence
réside dans la connexion du générateur de fréquence qui doit étre référencé par
rapport au plan de masse et attaque les deux bornes d'entrée du convertisseur de
maniere symétrique tel que montré sur la Figure I1.21 a droite. Contrairement au MD,
la mesure de I'impédance en MC ne requiert pas une protection capacitive, cariln'y a
pas de retour de la puissance a travers le conducteur de la terre. L'opération
d'injection fréquence par fréquence est répétée pour une large bande fréquentielle
allant jusqu'a 80 MHz et I'impédance de MC est déduite d'apres (I1.2).

La mesure de l'impédance de MC est montrée sur la Figure I1.23 a droite et
comparée a la mesure en offline, sur le pont d'impédance et la simulation online par
PSpice. Une étroite cohérence entre les différents résultats sur une large gamme
fréquentielle, confirme le modele qui démontre que 1'impédance de MC est d'abord
capacitive (a cause des capacités parasites vers la terre) qui résonent uniquement
avec l'inductance du filtre d'entrée Lr. De plus, la commutation n'influe pas trop sur

l'allure de I'impédance de MC.
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Figure I1.23: impédance mesurée par la méthode de l'injection capacitive comparée a la

simulation PSpice et au modele théorique : en MD a gauche; en MC a droite

II.7 Conclusion

La modélisation des convertisseurs a toujours été le fondement sur lequel
s’appuient toutes les théories de caractérisation, de prédiction des perturbations
électromagnétiques conduites et de conception de filtre CEM optimaux. De ce fait, le
convertisseur est une piece maitresse dans les études CEM type conduit.

Dans ce chapitre nous avons élaboré des modeles de convertisseurs DC-DC a base
de réseaux d'impédances dans l'hypothese de la séparation des modes de
propagation. Par ailleurs, dans le concept MD/MC, nous avons défini deux types
d'impédances associ€ées véhiculant les signaux de MD/MC. Par conséquent, les
convertisseurs DC-DC sont vus comme des dipdles dans 1'un des modes comme dans
l'autre. Le premier constat intéressant de cette modélisation consiste a conclure que le
caractere Linéaire et Invariant dans le Temps "LTI" est une spécificité possible pour les
convertisseurs eux qui sont réputés étre des systemes non linéaires. Le deuxieme
point a retirer de cette étude, que 1'on admet généralement dans les hypotheses, est
que lI'impédance des convertisseurs en MD est globalement I'impédance de son filtre
d'entrée et en MC se résume a l'impédance de la somme de ses capacités parasites
vers la terre. Cette derniere caractéristique n'est pas sans intérét, pour la modélisation

de I'environnement des convertisseurs, tel que les systemes embarqués ou les réseaux
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de puissance. Nous avons pu également mettre en évidence les sources parasites des
perturbations conduites en MC et en MD et les parametres influencant I'amplitude
de celles-ci.

L'identification des impédances des convertisseurs dans ce chapitre va contribuer

a la caractérisation des réseaux d'alimentation qui sera l'objet du prochain chapitre.
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Chapitre IIIT  EXPLOITATION DU MODELE
DANS LE CALCUL DES
IMPEDANCES DES RESEAUX
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II1.1 Introduction

Nous avons vu dans le Chapitre II la méthodologie d’identification des
impédances des convertisseurs de puissance présents dans un réseau d’alimentation.
L’objectif était de calculer lI'impédance en aval du filtre CEM. Cependant,
I'environnement électrique ou CEM du filtre, inclut aussi la partie située en amont
(Cf. Figure IIL.1). Cette région, que le filtre est censé protéger contre toute agression
conduite, provenant du convertisseur, est en réalité toute la partie restante du réseau
d’alimentation (association de cable et de charges linéaires ou non dans un réseau de

bord par exemple), auquel est connecté le filtre et le convertisseur (Cf. Figure III.1).

Pour obtenir ces résultats, nous remplacerons tous les convertisseurs connectés au
réseau par les impédances de leurs filtres, en MD ou en MC. Conformément aux
résultats du chapitre précédent, cette hypothese est valable des les fréquences
moyennes. L’exploitation de ces résultats dans I’analyse CEM globale des réseaux, de
bord en particulier, permet de nous affranchir de l'utilisation d'un réseau type RSIL
qui est le dispositif de référence dans la prédiction et 'identification des interférences
conduites, mais dont les résultats restent étroitement tributaires de ses valeurs, plus
ou moins arbitrairement fixées, qui ne sont pas toujours représentatives dun réseau

d’énergie réel [REUTER-11].

Généralement, un réseau moderne est composé d'une source d'énergie véhiculée
le long d"un cable principal auquel sont reliées toutes les charges (linéaire ou non).
La plupart des charges non linéaires modernes sont des convertisseurs de puissance
(DC, AC....). La Figure III.1 illustre un éventuel réseau de distribution d’énergie dans
un systéme embarqué, représentant la partie amont du filtre CEM dans la Figure

II.1.
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Partie amont du filtre |

r—1a -
Converter 2 -I Filter n r= I

S

— Filter 34 Converter 3 Filter x = Converter x| -

Filter 1 4 Converter 1 Filter 2

Figure III.1 : Schéma synoptique d'un réseau de puissance : partie amont a identifier

ITI.2 Calcul des impédances de ’association cable-impédance

Des lors que 'on sait modéliser (identifier), par des impédances les convertisseurs
isolés ou intégrés dans un réseau, le probleme d’analyse CEM du réseau revient au
calcul des impédances, résultantes de I'association cable-impédances ou proprement
dit « cable-impédances de filtres » en MD et en MC, tel que montré en Figure III.2.

De ce fait, la caractérisation des cables de puissance est nécessaire pour
I'accomplissement de cette tache, notamment dans la prise en considération des
phénomenes de propagation dans les conducteurs, vu que la gamme de fréquence
atteint la centaine de MHz et les dimensions des conducteurs sont comparables aux
longueurs d’ondes. Pour ce faire, nous avons exploité la théorie des lignes de
transmission dans l'identification des parametres primaires et secondaires des cables
et le calcul des impédances ramenées a l'entrée des cables de longueurs non
négligeables [COMBES-96].

Plusieurs configurations d'un réseau a courant continu d’architecture semblable
au réseau type HVDC, ont été étudi€es en incluant des branches radiales (Figure
II1.2), afin de conclure sur le comportement des impédances de réseau en rapport
avec sa configuration géométrique et la fréquence de propagation, sur une gamme

fréquentielle étendue de quelques Hertz jusqu'a une centaine de MHz.
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Figure III.2 : Modele de réseau (association cable-impédances) apres modélisation
des impédances de charge

II1.2.1 Caractérisation des cables de puissance
a. Quelle méthode de modélisation ?

Le cablage mérite 'appellation de composant de 1'électronique de puissance, au
méme titre que les autres : on doit y apporter un grand soin de réalisation, et on peut
tirer parti de ses imperfections si on arrive a mieux les modéliser [WEENS-06].

Pour ne citer que ces ceux-la, la méthode PEEC "Partial Element Equivalent Circuit"
et la méthode des «lignes de transmission », semblent les mieux adaptées dans le
calcul d’inductances en conversion d’énergie [SCHANEN-00]. La modélisation des
imperfections des interconnexions au sein d’une cellule de commutation ne nécessite
pas la prise en compte du phénomene de la propagation, compte tenu des longueurs
d’ondes mises en jeu (de 3m a 2km au maximum) par rapport aux distances
concretement rencontrées et qui sont largement négligeables (de I'ordre de la dizaine
de cm).

D'une maniere plus générale, le comportement de la cellule de commutation
dépend des semi-conducteurs en commutation et inductances prenant en compte les
effets de bord des pistes du circuit imprimé. On sent donc, l'effet des constantes
localisées sur le calcul des inductances et par conséquent, le besoin d'attribuer a
chaque portion de circuit une part de I'inductance totale. Ici la méthode PEEC est la
mieux adaptée, notamment lorsque les géométries son variables.

D’autre part, la méthode la plus générale pour la modélisation des cables est celle
des lignes de transmission, qui tient compte tout naturellement des aspects inductifs,

64



résistifs, capacitifs et diélectriques, appelés parametres primaires des conducteurs, en
plus du phénomene de propagation [SCHANEN-00] et [IDIR-09].

En résumé, le choix de la méthode de caractérisation des conducteurs (cables), en
particulier du calcul des inductances et des capacités, est tributaire des données
physiques et des dimensions mises en jeu, comme le montre 'exemple de la Figure
III.3. A noter que cette séparation ne pose pas de probleme pour l'aspect résistif, ou il

suffit de connaitre la longueur des conducteurs et leurs sections.

58 I - T T Longueur |
g | Inductancelinéique - ) >
8’ o NLEN e E p— m— r.”;__;___;__% SRR 'v‘ N o
2 xS Inductance partielle . ]
§ X_.X" Distance 5mm
S 4 - —
§ ,X [ ]
2 |-
£ 2 | | | - ‘ /

05 1 15 2 Diamétre 1 mm

Longueur [cm]

Figure II1.3: Exemple d'une simple ligne bifilaire pour comparaison avec la méthode
PEEC [SCHANEN-00]

Pour finir, il est important de souligner la différence entre le choix de la méthode
de modélisation (PEEC ou inductance linéique), de sa mise en équation pour la
représentation des phénomenes sous forme de schémas électriques et la méthode de
son identification pour le calcul des valeurs des parametres. Le choix de la méthode
d’identification entre technique numérique, calcul analytique ou identification
expérimentale n’a de sens qu’une fois clairement établi ce qu’on cherche a calculer.

Le choix de la méthode de modélisation s’est porté sur la méthode des parametres
linéiques (lignes de transmission), compte tenu de la longueur des cables mis en jeu

et de la fréquence de travail.

b. Propagation sur une ligne bifilaire en HF

Une ligne de transmission est généralement modélisée par un circuit « RLCG »
représenté sur la Figure II1.4, ou R et L représentent respectivement les pertes actives

et réactives dans le conducteur de la ligne, G et C représente respectivement les
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pertes actives et réactives dans le diélectrique de la ligne, appelés parametres
primaires [COMBES-96], [IDIR-09].

L et C sont déterminés par les lois fondamentales de 1’électromagnétisme dans
I'approximation des états quasi-stationnaires. Pour R et G on doit tenir compte des
phénomenes liés aux hautes fréquences, tel que 'effet de peau pour R et les pertes de
nature conductrice dans le diélectrique pour G [COMBES-96].

Lorsque la longueur d’onde est tres petite devant le conducteur, ou que la
fréquence est relativement élevée, on peut se ramener a une cellule élémentaire de

dimension “’dx “comparable a la longueur d’onde (Figure II1.4).

—_—— YY)

R.dx L.dx

G.dx ——Cdx

Figure III.4 : Représentation électrique de la ligne de transmission de longueur dx

c. Identification expérimentale des paramétres primaires du cible par la
méthode des lignes de transmission

Le cable utilisé dans notre étude relative au prototype de réseau défini dans la
Figure III.11, est un cable a paire torsadée blindée de longueur 2,30m, constitué de
trois conducteurs (Plus « +», Moins « -») dont les diametres extérieure et intérieur
sont respectivement 2,95mm et 2,25mm et d’'un conducteur de référence qui est la
tresse de blindage.

Le choix de la méthode de modélisation des conducteurs, est basé sur la théorie
des lignes de transmission bifilaire. L’estimation des parametres du modele, a été
accomplie, moyennant une identification expérimentale par ’analyseur d’impédance
Agilent 4294A, aussi bien en MC qu’en MD, telle que réalisée dans [IDIR-09], mais
sans prise en compte des pertes dans les lignes, ni dans les diélectriques. L’option de
I'identification expérimentale est choisie pour les avantages suivants :

e Synthese de grandeurs électriques réelles (inductances, capacités,
résistances), en tenant compte des aspects et de contraintes expérimentales

réelles ;
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e Facilité de mise en ceuvre ;
e Prise en compte de I'environnement du banc de mesure final ;

Pour ce faire, nous avons procédé par quatre différents essais comme le montre la
Figure III.5. Notons que les lignes sont considérées sans pertes dans cette étude.

Le cas A et B sont dédiés pour la mesure des parametres primaires de la ligne en
MD. Dans le premier cas, les deux conducteurs du cable (Plus et Moins) sont laissés
ouverts des deux bouts et excités par I’analyseur d’'impédance pour I'évaluation de la
capacité mutuelle Cin des deux conducteurs en MD. Le conducteur de terre est laissé
flottant. Dans 1’autre cas « B » les deux conducteurs aller-retour sont excités d'un coté
et court-circuités de l'autre, afin d’évaluer les inductances de lignes a savoir
I'inductance en MD Lmi. Les cas «C et D» sont exploités pour la mesure des
parametres primaires en MC. Dans cette mesure, par le méme calcul, mais entre deux
autres conducteurs différents, le premier est le conducteur de la terre (qui est la
tresse de blindage), le deuxieme est le conducteur résultat du court-circuit des deux
conducteurs « Plus et Moins ». Le cas « D » nous a permis d’identifier la capacité
mutuelle en MC, tandis que le cas « C » nous a emmené a mesurer l'inductance de

MC. Les parametres primaires ainsi identifiés sont donnés dans le Tableau IIL.1.

Figure IIL5 : Les différentes configurations pour la caractérisation de cables

Tableau III.1 : Les parametres du cable de réseau identifié
Mode différentiel Mode Commun

Capacités linéiques Can=120.99pF/m (Cas A) Cen=402.6pF/m (Cas C)
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Inductances linéiques | Liw=0.69pH/m (Cas B)  Le»=152.39nH/m (Cas D)

II1.2.2 Présentation de la méthode de calcul des impédances ramenées par la

théorie des lignes de transmission
a. Domaine d’application

Seules les lignes dites TEM (Transverse Electro-Magnetic) qui gardent les notions
de tension et de courant sont favorables pour le calcul des parametres de la ligne
sans difficultés, car dans ce type de lignes (cable coaxiale, ligne bifilaire, lignes tri-
plaques) les champs E et H sont dans un plan perpendiculaire au conducteur (pas de

composante longitudinale le long du cable).

b. Les paramétres secondaires d’une ligne TEM

Une ligne TEM est caractérisée par ses parametres primaires et secondaires. Les
parametres primaires sont les éléments électriques la constituant a savoir
Iinductance linéique L, la résistance linéique R, la capacité linéique C et la
conductance linéique G. Les parameétres secondaires de la ligne se résument comme

suit :

- L’affaiblissement « : Ce parametre quantifie les pertes, par conduction a.et

dans le diélectrique asde la ligne TEM.

- Le parameétre de phase [ : définit la vitesse de propagation du signal dans la

ligne TEM.

- La constante de propagation vy : s’exprime en fonction de « et §, détermine la

vitesse de propagation des lignes avec pertes.

Le parametre de propagation y, donné par 1'équation (IIL.1)est constitué d'une
partie réelle appelée parametre d’affaiblissement exprimant les pertes et d'une partie

complexe nommé parametre de phase.

y=a+jf=(R+jLo)-(G+ jCo) (1IL.1)

Dans le cas des lignes sans pertes: R=G=0donca =0et:
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B=aLC (II1.2)

Les lignes bifilaires, exploitées dans les différents bancs de mesure des travaux de
cette these, sont considérées sans perte, on néglige la résistance et la conductance des

conducteurs du cable.

- L’impédance caractéristique : elle représente l'impédance caractérisant le
milieu de propagation du signal dans le conducteur et exprimée en (II1.3).On
peut trouver d’autre formule plus explicite, par rapport a L et C, en fonction

des dimensions géométriques et des parametres physiques du milieu.

L
Z = \E Q) (I1.3)

II1.2.3 Calcul de I'impédance ramenée a I’entrée d'un cable de longueur « I »
terminée par une charge Zx

Soit le cable d’alimentation schématisé par la Figure IIL.6, ramené au cas de deux

conducteurs (voir les cas de la Figure II1.5), sous la forme d"une ligne TEM composée

d’une source d’alimentation référencée a l'origine des positions «x », d'une ligne

bifilaire de longueur / au bout de laquelle est connectée une charge Zx.

V] cos(mr—kx) V; cos(mt+kx)

charge

source onde incidente  E——( s onde réfléchie

9
T e(t) e’(t) = e(t) T

ligne de longueur |

abscisse

Figure II1.6 : Schéma électrique d"une ligne bifilaire et représentation de la
propagation de la tension
L’amplitude complexe spatiale de la tension V(x) en un point x, est la
superposition des deux tensions incidente Vi(x) et réfléchie Vi(x), le long de la ligne et
sont exprimeées au point x=0 par :

F)= e

Vo-Z7.1
Vr(x)= 0 200

(II1.4)

(IIL5)
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De méme pour les courants incident et réfléchi :

1 V.

I(x)= 7°+ﬁ (I1L6)
1 Vi

L)=5-5 (IIL.7)

En additionnant les deux termes incident et réfléchi pour le courant et la tension,

on obtient les expressions spatiales de tension et courant exprimées respectivement

en (IIL.8) et (II1.9) :
V(x) =Vych(px) — Z, Iysh(px) (ITL.8)
1) = Toch() =~ sh(a) (TIL9)

c

Le rapport de la tension et du courant définit I'impédance spatiale totale ramenée

a un point x de la ligne comme suit :

_; Zo=Zth(x)
20 =23 7 S (II1.10)
Dans le cas des lignes sans perte les relations (II1.8) et (II1.9) deviennent :
V(x) =V, cos(fx) — jZ.1,sin(fx) (IIL.11)
1(x) = I cos( fix) — j ZO sin( fx) (I11.12)

Finalement, I'impédance totale ramenée a I’entrée de la ligne (x=0), dans le cas des
lignes sans perte, est définie par 1'équation (II1.13). Il est important de souligner que
I'impédance ramenée a I'entrée de la ligne, dépend de son impédance de charge Zz,
en plus de son impédance caractéristique, de la longueur de la ligne et du parametre
de phase {3.

Zy +jZ,15(f)

ZO :ZC .
Z.+j-Zpig(pl)

(II1.13)

III.3 Généralisation vers I’association Cables-Convertisseur : Notion d’impédance
dans les réseaux embarqués
Les réseaux de bord, tels qu’ils sont congus aujourd’hui, tendent vers 1’architecture
HVDC illustré en Figure III.7. Cette tendance a été forcément choisie, pour la simple
raison du besoin d'un réseau de bord de plus en plus élaboré au niveau des

structures et la nécessité de supporter I’augmentation de la puissance, car ils doivent
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nous permettre d’intégrer plusieurs équipements de différentes natures, avec des
longueurs de cables élevées [GIRINON-10].

Pour I'étude et analyse de réseau en CEM, nous avons mis en pratique plusieurs
prototypes, allant du plus simple a un réseau plus ou moins compliqué tout en

gardant une architecture de type HVDC.
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y :V\.‘ .
/jj / " Hybridationdes
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__Onduleur ChargesAC

5 S 5 . ’ = -7 R .
E s /
) I -
L
= . < " Actionneurs
électrohydrostatiques
A CWEi=

Générateurs

0 — A -
Gén!mreur' Ezz
AC  Redrasseur

Figure III.7 : Exemple d’un réseau avionique complexe

II1.3.1 Réseau élémentaire : cas d’un réseau sans branches

Dans ce paragraphe nous considérons un réseau d’alimentation élémentaire
(Figure II1.8), composé du cable précédemment caractérisé, de longueur [ = 2,30m
connecté a son extrémité a un convertisseur DC, schématisé sur la Figure IIL8.
L'impédance Zo ramenée a l'entrée du réseau, est évaluée par l'intermédiaire de
I"équation (III.13) dans le cas des lignes sans perte. Zc est I'impédance caractéristique

de la ligne bifilaire, variant selon le mode de propagation.

a. Calcul de l'impédance du réseau élémentaire en MD

En MC ou en MD, on se raméne toujours a I’étude d’une ligne bifilaire TEM. Pour
le MD, la ligne bifilaire est composée des deux conducteurs aller-retour utilisés pour
I'approvisionnement des systemes en puissance. L'impédance de charge Zr terminale

a la ligne bifilaire, est représentée dans ce cas par I'impédance de MD (Zwp) du
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convertisseur DC-DC de la Figure II1.10 exprimée par (I1.40). Des lors, il est possible
de calculer I'impédance ramenée a son entrée Zomoyennant I'équation (III.13), en

tenant compte de l'identification du cable dans le cas "A" et "B" du Tableau IIL1.

b. Calcul de I'impédance du réseau élémentaire en MC

En MC, la ligne bifilaire est constituée du conducteur résultat du court-circuit des
deux conducteurs aller-retour, le deuxiéme est matérialisé par la tresse de blindage
elle-méme. L'impédance terminale a la ligne bifilaire Zr dans ce cas, est représentée
par I'impédance de MC (Zmc) du convertisseur DC-DC de la Figure I1.10 et donnée
par I'équation (I1.67).

L’'impédance ramenée a l'entrée de la ligne, est également calculée en vertu de
I’équation (II1.13), en tenant compte de l'identification du cable dans le cas "C" et "D"

du Tableau I11.1.

ZO Filter+Buck Converter

< (Zcm ou Zdm)

Figure II1.8 : Réseau élémentaire pour la mesure de 'impédance ramenée a son
entrée

c. Validation expérimentale

Parmi les constats importants du Chapitre II, dans la modélisation des
convertisseurs de puissance, notamment en conversion continue, nous sommes
arrivés a conclure qu'il n'y a pratiquement pas de différences entre les impédances en
MD (ou en MC) du convertisseur, qu’il soit en online (en fonctionnement) ou en
offline (pas de commutation), pour une large gamme de fréquence. Il n’est donc pas
nécessaire d’étudier les impédances ramenées a l'entrée du réseau avec le
convertisseur en commutation. Dans ce cas, la validation expérimentale est obtenue
par la mesure via I’analyseur d'impédance Agilent 4294A.

La Figure II1.9.a décrit la mesure de I'impédance du réseau en MD par la méthode

d’injection moyennant 'analyseur d’impédance. Le point chaud de l'appareil est
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connecté a la borne « Plus » du réseau, tandis que le point froid est connecté a la
borne « Moins » de celui-ci.

Dans l'autre cas, illustré par la Figure II1.9.b, le point chaud de l'analyseur
d’impédance en injection MC est connecté au conducteur issu du court-circuit des
deux conducteurs Plus-Moins. Le point froid, lui est branché au conducteur de la

terre.

Impedance analyser]
Agilent 4294A

mpedance analyser Converter body Converter body
Agilent 4294A M + Load
@ Cable * Load Cable Filter

Filter

n B T — |

Ground plane

(@) (b)

:
:

Figure II1.9 : Le dispositif expérimental pour la mesure de I'impédance du réseau : (a)
en MD, (b) en MC

La Figure III.10 montre la confrontation entre la mesure et la théorie, en MC et en
MD. L’analyse des résultats témoigne que la théorie de la propagation dans les lignes
bifilaires est efficace pour l'estimation des impédances a l'entrée d'un cable de
longueur « I », au bout duquel est connecté une charge quelconque. La concordance
avec 'impédance mesurée est cohérente sur une large gamme fréquentielle allant du
DC a 100MHz. De plus, l'allure de l'impédance de MD (Figure III.10.a) semble
imposée par I'impédance du filtre d’entrée du convertisseur, tandis que celle associée
au MC s’apparente a I'impédance des capacités de MC reliées a la masse (la terre).
L’effet du cable, se manifeste a partir de 2MHz pour le MD et de 20MHz pour le MC

par l'apparition de plusieurs résonances traduisant 1'effet de la propagation.
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Figure III.10 : Comparaison entre le modéle théorique et la mesure expérimentale des
impédances du réseau : (a) en MD, (b) en MC

II1.3.2 Réseau plus complexe : cas de réseau possédant des branches radiales

Dans cette partie nous allons traiter 'impédance en MC et en MD d’un réseau plus
complexe tel qu’il est montré en Figure III.11. A I'architecture du réseau élémentaire
étudiée dans le cas de la Figure IIL.8, nous ajoutons une branche radiale de longueur
lv au bout de laquelle on connecte une deuxiéme charge (Zirance). Nous avons traité
plusieurs cas d’école, avant de connecter une charge non linéaire de type
convertisseur, a savoir :

- Branche en court-circuit (charge nulle),
- Branche en circuit ouvert (charge infinie),
- Branche résistive de 120Q) (charge passive),

- Branche capacitive (charge réactive),

e Iy n_/. Buck Converter+Filter
Source
t z, Zdm
Ib
: ] Zbranch
(a) (b)

Figure II.11 : Réseau sous test contenant une branche radiale : (a) dispositif

expérimental, (b) schéma synoptique avec des impédances terminales
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a. Branche en circuit ouvert et en court-circuit (Zy=0)

Dans le réseau de la Figure III.11, Zirnce est mise en court-circuit. L’objectif est de
calculer I'impédance totale Z: au point d’entrée (coté source) en MD, dans le cas
d'une branche en circuit ouvert et en court-circuit. Les étapes de calcul sont les
suivantes :

e Ramener les impédances Zinche et Zam (Cf. Figure III.11) au nceud n
moyennant 1'équation (II1.13),

e La mise en parallele des deux impédances ramenées au nceud n donne
I'impédance Z,,

e Ramener I'impédance Z. (Cf. Figure II.11) a I'entrée en utilisant toujours
I’équation (II1.13) afin d’obtenir le résultat final Z;,

Dans un cas général, I'impédance a I'entrée de n'importe quel réseau, possédant
plusieurs branches, est le résultat de toutes les impédances de chaque branche
ramenées a l'entrée du réseau, en réalisant a chaque fois la mise en parallele des
impédances ramenées dans chaque nceud.

La Figure III.12.a montre la confrontation des résultats de mesure et du calcul
analytique. Ce résultat confirme le constat théorique, existant dans la littérature
d’une ligne bifilaire en court-circuit (Zz=0) ou en circuit ouvert (Zr=e), prévoyant
respectivement une réactance pure ou une impédance capacitive. Nous pouvons
avancer que le court-circuit d’'une branche dans un réseau, présente un impact non
négligeable quant a l’allure de I'impédance ramenée en comparant au résultat de la
Figure III.10.a, relatif a un réseau élémentaire ou on s’attend a une allure
d’impédance capacitive standard, semblable a celle du filtre d’entrée.

Cependant, 1’écart existant en dessous de 100kHz (Figure III.12.a) dans le cas de la
branche en court-circuit, entre I'impédance totale théorique du réseau et la mesure
est di, d'une part a I'absence de perte dans le modele analytique et d’autre part, il est
dit aussi a la constante de propagation  qui varie dans ce cas sur l'intervalle allant

de 0 a t/2 [NEFFATI-08].
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Figure II1.12 : Impédance du réseau en MD :a) branche en court-circuit, b) branche en

circuit ouvert

b. Branche résistive et capacitive

Dans cette partie, nous allons tester l'influence d'une branche capacitive et

résistive dans l'évolution de I'impédance totale Z: ramenée a l'entrée du réseau en

MD. Pour ce faire, nous avons connecté pour chaque cas une capacité de 0.1mF et une

résistance de 120€). La représentation des résultats analytiques et de la mesure sont

illustrés sur la Figure III.13. Il y a lieu de signaler que lorsque la charge de la branche

change, I'impédance totale de la branche change d’allure, par constatation entre les

deux figures (a) et (b) ci-dessous.
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Figure III.13 : impédance d’entrée du réseau en MD contenant une branche : a)

branche capacitive, b) branche résistive
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I11.3.3 Réseau contenant une branche a impédance non linéaire : cas d’une
connexion a un convertisseur

Nous connectons cette fois-ci a la branche un convertisseur DC-DC (Figure III.11)
et nous allons inspecter I'impact de la présence de deux charges non linéaires sur
I'impédance totale du réseau, ramenée a son entrée en MC et en MD.

Les résultats analytiques et de la mesure des impédances en MD et en MC sont
respectivement représentés sur la Figure II.14.a et la Figure II1.14.b. Les deux allures
conviennent sur une gamme étendue de fréquence, allant jusqu’a 100MHz et
semblent étre similaires aux courbes obtenues dans le cas d'un réseau simple. Ceci
n’est pas général, car des différences peuvent étre notées notamment au niveau des
amplitudes en MC a cause des capacités additionnelles, apportées par la présence des
convertisseurs. D'autre part, les résonances signalées dans le cas de I'impédance de

MC sont repoussées vers les fréquences hautes.
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Figure I11.14 : Impédance du réseau contenant deux convertisseurs : a) en MD b) en

MC.

I11.4 Réseau a n branches contenant n convertisseurs

Nous avons vu dans les paragraphes précédents le processus de calcul des
impédances de réseau en considérant plusieurs cas d’architecture, contenant
différentes charges linéaires ou non, mais limités en nombre de branches (deux
branches au maximum). Ce qui est intéressant d’explorer, c’est le cas d'un réseau

contenant plus de deux branches, chargées par des convertisseurs et regarder de pres
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la variation de l'impédance globale en MD et en MC, a n'importe quel point de

mesure Nidu réseau.

II1.4.1 Calcul des impédances d'un réseau a n convertisseurs

Considérons un réseau plus complexe, schématisé dans laFigure III.15, contenant

"n" branches, auxquelles sont reliés

convertisseurs (Zi).La longueur "I" est

considérée la méme pour toutes les branches. L'écart entre deux nceuds successifs

Niet Nj est noté« l;j ».La longueur du réseau principal est « [».Exceptée I'impédance Zs

de la source, nous supposons qu’il n’y a pas d’impédance aux nceuds Ni.

Zy

Z,

Figure III.15 : Architecture de réseau complexe contenant « n » branches

a. Algorithme de calcul des impédances d'un réseau d n branches

Pour calculer analytiquement 'impédance d'un réseau a "n" branches, au point "P"

par exemple, comme dans la Figure III.16, nous devons suivre les trois étapes ci-

dessous :

e D'abord, nous devons ramener a la ligne principale du réseau, dans la Figure

I1I.16, toutes les impédances des branches (Z;, Z;...), en utilisant (III.13). Cette

opération, permet d’obtenir les nouvelles impédances de ligne Zni, Zn;j aux

neceuds Ni (Figure II1.16 a droite),

e Ensuite, on ramene Zyj, impédance au point opposé a "P", par l'intermédiaire

de (III.13), au point "Ni", en considérant l'écart lj entre les deux nceuds

successifs "Ni" et "N;".

e L'impédance Znj ramenée de nouveau a "Ni" sera associée en parallele a

I'impédance Zni du point "Ni", afin d’obtenir 'impédance totale Ziwwm ni en ce

point,
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e Enfin, I'impédance totale en ce point "Ni", sera ramenée de nouveau au point
"P" employant (II1.13) en comptabilisant la longueur .

Pour résumer, le calcul de toute impédance de réseau Zni au nceud "Ni" résulte de

l'association parallele de toutes les impédances en ce point "Ni" provenant de toutes

les branches (tous les nceuds) via (I11.13).

Zi
Lyi L;
O — — )
ZNi ZN]
®

Figure I11.16 : Le processus de calcul d'impédance d"un réseau contenant « 7 »
branches

b. Le spectre des impédances du réseau a 10 branches

Nous avons appliqué cet algorithme de calcul sur un réseau contenant 10 branches

(10 convertisseurs), dont les parametres sont les suivants :
e Longueur du cable est de [ =2,46 m,
e Lalongueur des branches est la méme et vaut I = 25cm,
e Le cable utilisé est celui identifié précédemment,

Les impédances Zi (voir Figure II1.15), sont représentées par les condensateurs
chimiques d’entrée des convertisseurs (en MD) et par les capacités Cy a la terre en
MC. Notons que I'impédance de la source est également considéré comme capacitive.
Le Tableau III-2 résume les différents condensateurs « Ci» associés aux branches
d’impédances Z: ainsi que leurs imperfections. Les capacités C, sont considérées

constantes pour tous les nceuds et valent 100pF.

Tableau III-2 : les impédances connectées aux noeuds du réseau

Nceudl | Neeud2 | Neeud3 Nceud4 Nceud5 | Neeudé Nceud7 | Neeud8 | Neeud9 Neeud10 Source

Capacité (uF) | Ci=47 | C=220 | C3=2200 | C+=4700 | C5=100 | Ce=11.3 | C7=470 | Cs=150 | Co=2200 | C10=4700 | Cs=4700

Esl (nH) 477.3 296.23 | 162.6 49.93 110.4 799.9 49.93 109.38 | 100 17.16 49.93

esr (mQ)) 16.46 13.38 16.4 24.63 10.57 50.64 24.63 25.66 16 20.42 24.63

Les écarts séparant les différents nceuds sont introduit variables, tel que

sauvegardés dans le Tableau III-3.
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Tableau III-3 : les écarts entre les différents nceuds du réseau

lo1 l12 I3 [34 lss

| Ecarts (cm) | 66 60 60 30 30

La

Figure III.17 montre l'allure des impédances en MD et en MC calculées aux
différents points du réseau de la Figure III.15, de la source au dernier nceud numéro
« 10 ».

Comme constat primaire, toutes les impédances pour les deux modes au-dessous
de 100Hz sont identiques, car a ce niveau de fréquence, le phénomene de
propagation n’existe pas (les longueurs d'onde sont plus longues que les
conducteurs), et 'impédance résultante au niveau de chaque nceud, est la mise en
parallele de toutes les impédances des branches. Au-dela, on enregistre quelques
résonances associées au phénomene de propagation.

Les impédances du réseau sont comparées a I'impédance caractéristique du cable
correspondant aux modes (Z=83,196Q2 pour le MD et Z=19,456C) pour le MC). Cette
comparaison, commence a avoir un sens a partir de IMHz pour le MC, ou les
impédances du réseau présentent des oscillations régulieres autour de I'impédance
caractéristique Z.. Cependant, pour le MD il n'y a aucune comparaison a ressortir, on
enregistre un écart important entre l'impédance caractéristique de MD et
I'impédance du réseau.

Une autre confrontation importante est portée dans la

Figure II1.17, avec l'impédance d'un RSIL (5-50Q2) en MD et en MC. La méme
conclusion peut étre avancée, ou les impédances du réseau en MC, ne commencent a
étre comparables a I'impédance du RSIL qu’a partir de 3MHz, mais ce qui n’est pas le
cas pour le MD qui est capacitive en BF contrairement au RSIL. La comparaison est
importante afin de quantifier le rapport entre I'impédance du réseau et celle du RSIL.

Bien que le réseau considéré dans ce travail n’est pas généralisable a tous les
réseaux, son impédance toutefois, demeure loin d’étre comparable a celle du RSIL
sur une large gamme fréquentielle, notamment le standard proposé par le CISPR 11,

en "occurrence [150kHz-30MHz].
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Ce résultat exclusif a ce prototype, démontre que l'impédance du RSIL n'est pas
forcément représentative de tous les réseaux, et ceci peut avoir en conséquence des

répercussions sur la conception et I'optimisation de filtre CEM.
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Figure I11.17 : Impédance a chaque nceud du réseau a 10 branches comparées a
I'impédance caractéristique du cable et I'impédance du RSIL : (a) Impédance en MD,

(b) Impédance en MC

Remarque : 'impédance totale calculée par la méthode classique —reportée dans la Figure
11117 .a est I'impédance résultante de la mise en paralléle de toutes les impédances des nceuds
du réseau. Elle est témoin de la validité des impédances du réseau restituées en chaque point

par la théorie des lignes de transmissions.

III.5 Mesure expérimentale

Nous avons mis en ceuvre expérimentalement le réseau étudié dans la théorie
semblable au réseau de la Figure III.15, contenant les 10 condensateurs chimiques
décrits dans le tableau précédent, les dimensions du réseau (cable principale et
branches) sont également les mémes.

L’'impédance en MD a été mesurée en différents points du réseau et comparée au
résultat de la théorie, tel que représenté sur la Figure II1.18 (a—d). La confrontation est
globalement acceptable, mis a part quelques écarts, dus a plusieurs facteurs, entre
autres, 1’absence de pertes dans le cable et les effets des bords au niveau de la

connexion des différentes branches.
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Figure II1.18 : Comparaison entre 'impédance de MD du réseau, mesurée et restitué
par la théorie en différents points

II1.6 Conclusion

La notion d'impédance dans un réseau d’alimentation possede le méme sens
classique des impédances des systemes électriques, pouvant étre d’allure résistive,
capacitive, inductive ou la conjugaison des trois allures. Cependant, la présence du
cable de longueur importante dans le réseau, masque et influe, par l'effet de la
propagation, sur l'allure et la nature des impédances branchées, de maniere a
dépendre étroitement de la position « x »de la mesure.

On a proposé dans ce chapitre une modélisation des impédances de quelques
architectures simplifiées de réseau en MD et en MC, en utilisant la théorie classique
de propagation dans les lignes de transmissions. Les résultats obtenus par la théorie
sont validés et confrontés a la mesure. La comparaison montre une bonne cohérence
pour le MC et le MD.

Nous avons également effectué des tests sur un réseau plus complexe, comprenant
10 branches connectées a des convertisseurs, émulés par leurs condensateurs
d’entrée. Finalement, il est nécessaire de préciser que I'impédance de MD du réseau

examiné, ne correspond pas exactement au RSIL standard (5-50€2), car en basses
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fréquences, elle est purement capacitive, tandis qu’au-dela elle n'est pas non plus
égale aux 5002 attendus.

Méme si le réseau examiné est relativement complexe, la généralisation d'une telle
conclusion a tous les réseaux reste délicate. Il serait important, comme future
direction, de comparer l'impédance d'un réseau réel, en utilisant la méthode

proposée, a I'impédance du RSIL.
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Chapitre IV  MODELISATION MULTIPOLAIRE
DES CONVERTISSEURS DANS LES
RESEAUX EMBARQUES
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IV.1 Introduction

L’amélioration de la précision dans I'évaluation des impédances est tributaire des
modeles équivalents représentatifs des circuits de convertisseurs, d'autant plus qu'ils
participent également de maniere majoritaire a I'impédance des réseaux modernes,
en particulier les réseaux autonomes.

Dans cette optique, une maniere classique de modéliser les convertisseurs, sans
décomposer les perturbations dans la base MC/MD, consiste a reproduire les formes
de discontinuités des courants et des tensions avec des sources équivalentes, placées
selon un choix judicieux sur le point milieu (capacitances Cug) illustré dans les Figure
IV.1.a et Figure IV.1.b [REVOL-11]. Cette simple représentation peut étre facilement
résolue dans le domaine fréquentiel, ce qui est tres attractif grace a son illustration
quasi-complete de toutes les sources de perturbations et des chemins de couplage,

sans aucune hypothese sur la séparation des modes.
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-

()
Figure IV.1 : la cellule de commutation de base (a gauche), (a) un modele de
représentation par des sources équivalentes, (b) un 2¢m modele de représentation

Cependant, plusieurs schémas peuvent rendre comptes des mémes discontinuités
de courant et de tension, comme [lillustre la Figure IV.1. Le théoreme de
superposition peut nous renseigner sur les différences des deux représentations

(Figure IV.1.a et Figure IV.1.b) et aboutir a un modele sommaire en source de tension
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équivalente ou en source de courant. Ceci est illustré dans la Figure IV.2 ou on

enregistre quatre circuits équivalents, dépendant d’une part du choix de la source

des perturbations (tension ou courant), et d’autre part de I'emplacement du point

milieu (capacité Cug) par rapport aux autres capacités Ci; et Cug. Les résultats seront

différents, excepté si les capacités parasites Cig; et Cug sont égales.Ce dernier cas de

figure, exprimée souvent sous forme de condition sur la symétrie des topologies, est

habituellement exploité pour assurer une analyse CEM simple sous I'hypothese de la

séparation du mode "différentiel” et du mode "commun". Autrement, le mauvais

choix de I'un ou l'autre circuit équivalent aura comme conséquence sur 1'exactitude

de prédiction des perturbations.

_| Cmg+Clg
1 C

Clg

Cmg

T C
II|_ @
| cng ESL | cng ESL
ESR ESR
Cng
| cie =Cmg
T C C
l||_ @
_lcmg+cng ESL | ce ESL
ESR ESR

Figure IV.2 : Représentations équivalentes apres application du théoréme de
superposition aux Figure IV.1.a et Figure IV.1.b : avec source de tension (a gauche),

avec source de courant (a droite)

Le travail développé dans cette partie, nous permet de répondre a toutes ces

questions, notamment sur le choix du circuit judicieux sans avoir recours a

I'hypothese de la séparation des modes de propagation.
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IV.2 La modélisation multipolaire des convertisseurs de 1’électronique de

puissance

En électricité, tout circuit actif ou passif, linéaire ou non linéaire, peut étre mis
sous la forme d'un circuit équivalent multiports. Il en est de méme pour les
convertisseurs de puissance DC-DC, monophasé ou triphasé illustré par la Figure
IV.3.a. « L » signifie une Ligne, une Phase ou le Plus. « N » représente le Neutre ou le
Moins. « G » symbolise le conducteur de Terre ou le réseau équipotentiel ou la masse.

Par ailleurs, des lors que les convertisseurs, notamment a trois ports, sous
certaines conditions sont des systemes Linéaires Invariant dans le Temps « LTI », tel
que démontré dans [ALES-14] et exposé dans les chapitres précédents, nous pouvons
définir entre chaque acces du multi-pole (deux lignes L-G, N-G ou L-N) une
admittance (ou impédance) respectivement notées Yic, Ync ou Yin. Elles dépendent
étroitement de 1'état du convertisseur pour aboutir a un modele électrique
quadripolaire en 7, autrement appelé tripole dans la littérature [NEFFATI-08],
représenté sur la Figure IV.3.b.

D’apres la théorie classique des quadripdles, la matrice admittance représentative

du tripdle de la Figure IV.3.b est exprimée dans le systeme ((IV.1).

Y=Y +Yy

1 V Y. Y
{ L}:Y{ LG} Tel que : YZ[ - lZJ et Yoo =Yy +Yiv  (IV.1)
Iy VG Yy Y v _

Yip =Yy =Yy

Les systemes (IV.1) conduisent au processus d’identification des admittances Yig,
Yncou Yinen effectuant des tests de court-circuit (annuler Vic et Ve dans ((IV.1)) ou
de circuit ouvert aux bornes des entrées du circuit tripolaire de la Figure IV.3.b, tel
qu’il est exprimé en ((IV.2) et (IV.3).

Yig =Y+ 1

Yyg =Yy + 1o (Iv.2)
Yin ==Y,

e Y/ est I'admittance vue

1
Y — YCC _ YCC + YCC
Lo 2( LG NG TELN ) aux bornes de la branche L-G

(e wee . vee avec NG en CC.
YNG = _(YNG - YLG + YLN) Tel que : ce . (IV3)
2 e Y; est l'admittance vue
Yy :%(Yfg +Yy —Yf]f,) aux bornes de la branche N-
G avec LG en CC.
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e Yy est l'admittance vue

aux bornes de la branche G-
LN avec LN en cc.

Chus l: :l @ Zioaa

67777

Figure IV.3 : Topologie d"un convertisseur : (a) Forme multipolaire avant la
modeélisation, (b) Tripdle modélisant le convertisseur

IV.2.1 Représentation quadripolaire des convertisseurs en fonctionnement

Lorsqu’un convertisseur est en fonctionnement, sa configuration électrique change
de maniere a ce que les admittances des branches Yic, Yncet Yin varie en fonction de
sa commutation. Son modele quadripolaire dans ce cas-la devient celui de la Figure
IV.4, telle que sa matrice admittance Y contient deux termes Yo et Yo, dont les
éléments intrinseques sont respectivement (Yic.of, Ync.of, Yinof) et (Yicom, YNGon,
Yin_on) ; qui dépendront des interrupteurs de puissance en commutation, régis par
une loi de commande sw(t) formulée selon la stratégie de commande appliquée (MLI
scalaire ou vectorielle, commande pleine onde...).

Dans I’absolue, nous pouvons énoncer dans (IV.4) la matrice admittance globale Y
du quadripole en 7 de la Figure IV.3, constituée par 1'addition de deux termes
distincts, le long de la période d’opération du convertisseur. Par conséquent, le
convertisseur de la Figure IV.3 est représenté, comptant les impédances a I'état on ou

off, par le modele électrique de la Figure IV 4.

Yi6=Y6_ofp *Yi6_on

Y=Y, ,+7Y =
off T Yon Avec - Y = YnG _ofr ¥ YNG_on (IV .4)

Yin =Yin o T Yin_on
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YLG_on [] YLG_z)jf
¢ § Y, LN on ] Y, LN_off
Y, NG_on Y, NG_off
N

Figure IV.4 : Modele tripolaire d"un convertisseur en marche représentant les
impédances de ses branches

IV.2.2 Lamise en équation du quadripole en mt

Nous avons vu que la configuration électrique d'un convertisseur en
fonctionnement change, entrainant avec lui la variation des admittances de ses
branches (voir Figure IV .4.). Cette variation qui est due a la commutation des semi-
conducteurs, se traduit dans chaque branche (L-G, N-G et L-N) causant ainsi une
variation des impédances des branches. Dans cette partie, nous allons essayer de
développer un modele représentatif des branches variables (par la commutation), via
les lois basiques de l’électricité, en tenant compte de la commutation des semi-
conducteurs. Les relations courant-tension seront extraites afin de synthétiser un

modele mathématique des branches.
a. La mise en équation de la branche du quadripdle en 1t

Considérons une des branches du tripole de la Figure IV.4. L'impact de la
commutation dans la branche, peut étre reporté et schématisé par un interrupteur
sw(t) (voir Figure IV.5) considéré parfait (impédance infinie a I'ouverture et nulle a la

fermeture). Les admittances de la branche sont donc exprimées par (IV.5).
¥y = Yo +5WE) Ty (IV.5)

* Yireprésente 'admittance de la branche sous I'étude, qui peut étre Yic, Yncou

Yin dans la Figure IV.3.b,
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e [’admittance vue entre deux fils vaut “Yws' lorsque l'interrupteur
commandable sw(t) est ouvert (cela peut étre Yicof, Yncof ou Yinos), ou

(YoontYeor ) quand le sw(t) est on.

Yoopr
v,

Figure IV.5 : Modele des branches du convertisseur

Les courants circulant dans cette branche a travers ses impédances sont donnés
par les relations (IV.6) et (IV.7). Par abus de langage, les admittances dans ces
équations sont directement multipliées par les expressions temporelles. Ceci n’est pas
faux notamment si nous considérons le régime harmonique des signaux et sera
appliqué dans toutes les équations qui suivent.

Notant que l'apparition de la tension de la branche wi(t) aux bornes de
I’admittance Yon (Figure IV.5) est tributaire de la forme de la loi de commande sw(t),
pouvant étre nulle ou pas sur des rapports de temps variés a (rapport cyclique dans

le cas d’un hacheur), tel que défini par I'équation (IV.8).

iy (1) = 1,y () =5(t)- X, -, (0) (IV.6)
i 6) =Y, 0) (IV.7)
V(1) = sw(2)- v, (¢) (IV.8)

En combinant les trois équations précédentes nous retrouvons 1l'expression du
courant de la branche i(t) dans (IV.9). Le passage au domaine spectral via la
transformée de Fourier est noté dans l'équation (IV.10), dont la résolution en
remplacant 'opérateur Sw(f) par son expression (voir ANNEXE B), permet de poser
le modele analytique du courant des branches du tripdle représentant les

convertisseurs définis sur la Figure IV.3.

i (£) =Y, v, (t) = sult)- sw(e)- X,,, v, (IV.9)
L(f)= Y5 V() =Y,,- Sulf) @ Sulf) @V, (f) (IV.10)
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b. La modélisation des branches du quadripdle en mt

L’expression analytique du courant de branche (IV.10), reformulée dans (IV.11),
est I’équation générale d'une branche schématisée dans la Figure IV.6.a, tel que :

e « estle taux de variation de la fonction commutation sw(t),

e Fwestla fréquence de découpage du convertisseur,

e Y est I'admittance harmonique, qui dépend de I"admittance Yo, venant se
greffer a I’admittance Yor du convertisseur,

e Ii est la source du courant harmonique liée a la tension en vis-a-vis,
représentant les formes d’ondes discontinues du courant au sein des
branches du circuit du convertisseur. Ces sources liées, contribuent a la
génération des courants de MC et de MD,

e gurest une conductance,

e Vsestla tension de la branche,

e [; est le courant de branche. Dans le cas de la branche LN, ce courant

représente le courant de charge haché a la fréquence Fsu,

() =5+, )1, (1)1, (IV.11)

Y, =a? i(smc(m))z Y, (f +mF,,) (IV.12)

I, =gn,:(a,Yh)- Volf ~(n+k)F,,) (IV.13)

= 3" [snctoen) sictratle %" b () (V.14
1

Le quadrip6le en 1 dans la Figure IV.6.b modélise le convertisseur de la Figure
IV.3, dont les admittances Yic, Ync et Yin ainsi que les sources harmoniques de
courant Iirc, Innc et Iiin sont supposées avoir la méme expression définie dans

(IV.13).
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Vs Yoﬁ‘[] Y, 1,

Iy NG

(@ (b)
Figure IV.6 : Schémas électriques : (a) Représentation électrique du modele
analytique des branches du convertisseur type Figure IV.3, (b) le modele tripolaire

représentant les convertisseurs type Figure IV.3

IV.3 Identification du modele quadripolaire

Le modele des trois branches du quadripole étant établi dans (IV.11), (IV.12),
(IV.13) et (IV.14), I'ambigiiité maintenant réside en quoi Y» et Yo dans (IV.11) sont

associées réellement dans les branches du circuit du convertisseur.
IV.3.1 Identification des parametres des branches du convertisseur

L’identification des impédances des branches Yic, Ync et Yin (Figure IV.3)
notamment du courant de branche I dans (IV.11), selon le processus précédemment
mis en ceuvre, nécessite la synthese des admittances Yof et Yor, de chaque branche (Yon
entre dans I'équation (IV.12) de Y#) qui dépendent d’apres la Figure IV.5, de I'état des
interrupteurs commandés par sw(t).A cet effet, la branche de la Figure IV.3.b
conformément aux états de sw(t) affiche deux admittances :

swt)=0: Yo=Y, Yo: admittance totale de la branche lorsque sw(t) = 0.
swt)=1:  Yi=Yor+Yon, Y1: admittance totale de la branche lorsque sw(t) = 1.

Contrairement aux admittances Yo et Yo, les deux admittances Yo et Yi, sont
accessibles par mesure, donc il est préférable d’exprimer les admittances de la

branche Yor et Yof en fonction deYo et Y1 en (IV.15).
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YOff =Y,
{)Zn ::)1"15 (1\7;15)

IV.3.2 Représentation matricielle des courant et tension

D’apres les relations (IV.5) et (IV.11), les différentes admittances des branches sont
exprimées en (IV.16), et par conséquent les relations liant les courants des deux lignes

I et In aux tensions des branches Vic et Ve sont données par la relation (IV.17):

Yi6=Y6_ o +YiG_n
Yo =YnG_op + ¥nG_n (IV.16)

Yin=Yin o YN 1
|:IL (f):|:(YLG 0 J.|:VLG(f):|_(gLG 0 J|:VLG(f_(n+k)FYW)j|
Iy(f) 0 Yyg) [Vna(f) 0 gno | Vve(f(n+k)EF,,) (IV.17)
IV.3.3 Expressions des admittances des trois branches

Une fois connue la correspondance de Yo et Yor dans le circuit réel du
convertisseur, on peut exprimer les admittances totales des branches de celui-ci, en

s’appuyant sur les équations (IV.15) et (IV.16) comme suit :

o0

Yig= (1—0‘2)' Yi6 o +a’ Yig 1+ o’ Z(sinc(ﬂam))z [YLG_I(.f+va»v)_ YLG_o(f + vaw)]
0

Yye = (1_0‘2)' YnG o +a’ Yye 1 +a’ Z(sinc(;mm))z [YNG_l(ermst)‘YNG_o(ermst)] (IV.18)

m=—wn
m#0

Yy = (1_0‘2)' Yin o +a? Yy 1 +a? Z(sinc(;ram))z [YLN_1(f+mst)_YLN_o(f+mst)]
"0

Nous remarquons, a travers le systeme (IV.18), que les admittances ainsi
synthétisées, ne dépendent nullement de la technique d’identification ni du
processus de calcul, contrairement aux travaux cité dans I'Etat de l'art ([FOISSAC-
09], [BISHNOI-12]), mais dépendent manifestement du fonctionnement en
commutation du convertisseur -traduit par le «sinus-cardinal »-, de son point de
fonctionnement (fréquence de commutation et de la stratégie de commande exprimé

par le rapport temporel o).
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D’autre part, les expressions des admittances a 1'état ouvert de sw, Yino, Yicoet
Ynco, contiennent nécessairement les impédances des semi-conducteurs. Pour
concrétiser cette méthode nous projetons l'identification sur un cas d’école constitué

d’un convertisseur DC-DC, développé dans le paragraphe suivant.
IV.4 Application sur un convertisseur DC-DC

Le convertisseur dans la Figure IV.3, est un hacheur abaisseur défini par la Figure
IV.7. La fonction de commande sw(t) dans ce cas correspond a la commande du
Mosfet. Des lors que le convertisseur ci-dessous présente une structure multipolaire a
trois ports, il peut étre mis sous une structure quadripolaire en 7, tel qu’il a été
démontré dans les paragraphes précédents (Figure IV.3), dont les impédances des
branches seront identifiées comme dans la Figure IV 6.

Les impédances réelles des interrupteurs de puissance en circuit ouvert, sont
prises en compte et comptabilisées conformément aux Datasheet, comme des
capacités qui s’ajoutent a 'ensemble des impédances de la branche (en série ou en
parallele) dans I'expression de I'impédance Yon ; Ymos= Cum.p et Ya = Ca.p respectivement
pour le Mosfet et la Diode. Par contre, les semi-conducteurs a l'état fermé, sont

considérés des courts circuits parfaits.

|

Figure IV.7 : Schéma électrique du hacheur série

IV.4.1 Processus d’identification

Nous savons maintenant d’apres I'équation (IV.11), que I'impédance de la branche

du convertisseur dépend de deux termes : Yor et Y, donc son identification revient a
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I'identification de ces deux impédances. Le processus d’identification des
impédances des branches est résumé dans les points suivants :
e Mettre la topologie du convertisseur en structure quadripolaire, comme
dans la Figure IV.7,
e Fixer la branche a identifier : branche L-G donc admittance Yic, branche N-
G donc admittance Yng, branche L-N donc admittance Yin,
e Ensuite, calculer I'admittance de la branche lorsque l'interrupteur est
ouvert (ce qui donne Y0) et lorsqu’il est fermé (ce qui fournitY),
e Déduire Yot et Yo de la branche en appliquant (IV.15),
e Déduire Y selon (IV.12),

e Enfin, calculer 'admittance de la branche selon (IV.11).
IV.4.2 Calcul des impédances des trois branches

Le processus d’identification des impédances de chaque branche requiert a chaque
fois la connaissance des impédances Yo et Yor de la branche, qui elles méme associées
aux impédances Yo et Y1, comme dans (IV.15). Cela revient a retrouver le circuit
équivalent du convertisseur a chaque état sw(t) et y calculer Yo et Yiselon le systeme
(IV.3).

En appliquant le processus d’identification précédent, les impédances des
branches a 1l’état off du convertisseur (i.e. diode on) sont données par le systeme

d’équations suivant :

1
216 o =21,y oy T ALG o res (1v.19)
Clg Cmg
ZNG _off =21, Y2,y TENG _off _res (IV.20)
Zin g =Y, Y Vo +¥e M Zolz, +2e |2, vt 42,20 |2, +—2 Z"’(Z'"Jrzc“g
N_op =¥y +1c, g, +1c,, mos\l1, + ¢, ) 41, qu N chg n,4c,| 41, YC.g Y. YC.g A chg (IV 21)
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ZLG_fo_res =

Avec: 1 (v.22)
Z / Z Co.l v v Z C,
n ng YCI Cmg ng

ZNG_()_[)"_res =

Z 1
Zl ZC +7”+Zmos Zl +—
n Cng YCIg +YCmg n Y, Cy +7Y, Cog

Inversement, les admittances des branches a 1'état on (i.e. Mosfet on) sont

synthétisées dans les équations ci-dessous.

V.23
YLG_nn :le +ZC|g +ZLG_0n_res ;
1 V.24
ZNG_on :Zl,l +ﬁ+ NG_on_res ( )
¢, e, )
(Z +Z Z, + #
( ) ly Gg | “1, chg + chg 1 zZ, (Z ,+ Z C.g) V.2
Zivon =¥y ¥ YC'Q YC%’ " YC’%’ ' Y, +Y, +Z[" Zc'g a Ycﬂg + Yc,,,g " YC,,L, Y, Cug § .
1
le chg [Y +Y ‘ZC,QJ
Cng Cmg
ZLG_on_res = 7
Z,pZCIg + Ly + ! Z,p + ! \
Yo +Ye,  Yi+Y (chg +Ye, ) IV 26)
Avec : P .
ln
Y. +1. |“% Ty 4y
¢, t1c,, ¢, t1c,,
ZNG_nn_res = 7 1
Z Ze + o (Z, +Z, )
Pl chg + YCmg Y,+y, " 9

Les relations abouties dans les équations (IV.19), (IV.20), (IV.21), (IV.23), (IV.24) et
(IV.25), permettent le paramétrage complet du modele, par conséquent les
impédances des branches du convertisseur, Zic, Znc et Ziv dans la Figure IV.6, sont
entierement identifiées, en appliquant les relations (IV.18).

On remarque que pour les trois types d’impédances, les relations ci-dessus
incluent les impédances des semi-conducteurs (Zms et Zi), dont nous allons

démontrer l'influence dans les paragraphes suivants.
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I est important de signaler que le point fort du modele réside dans ce processus
d’identification, de maniere a ce que ses parametres puissent étre synthétisés, sans
avoir recours au découpage du convertisseur, il suffit de bloquer un composant sur
deux pour pouvoir effectuer le paramétrage. De plus, c’est un processus qui peut étre
mis en ceuvre dans la validation expérimentale, sans commuter les interrupteurs du
convertisseur. Soulignons que dans la partie qui suit, nous allons fournir un autre

protocole d’identification, tout en commutant les composants.

IV.4.3 Allures des impédances et analyse fréquentielle : Impact des semi-

conducteurs
a. Les branches liées a la terre

Les impédances des branches a la terre, se composent de deux termes. Le 1¢ est
constitué de capacités parasites a la terre et d’inductances de lignes, tel que montré
dans le tableau ci-dessous. Il y a lieu de noter que ce terme dépend du rapport
cyclique a, ce qui justifie la dépendance de ces impédances a la commutation. Les

asymptotes sont comme suit :

Fréquence (Hz) Zic ZNG
BE 7 - 1 7o 1
e (Clg + (1 - a)Cmg ) P NG (Cng + (1 - a)cmg ) p

HF ZLGZIP.p ZLG:ln'p

Le 2" terme se compose des impédances résiduelles dans (IV.26), dépendant des
impédances des semi-conducteurs (Zmos et Za).

La Figure IV.8.a montre I'impédance Zic pour un cas de Mosfet et de Diode dont les
capacités a I'état bloqué sont respectivement : Cnos=200pF et Cs=20pF, tracée pour trois
valeurs de rapport cyclique : a=0.3, a=0.5 et a=0.7. On remarque que l'impédance Zic
suit les deux impédances résiduelles (Zic_of res €t Zic onres définit respectivement en
(IV.22) et (IV.26)), dont les résonances dépendent des semi-conducteurs. Dans la
méme figure, nous relevons également la variation de 'impédance Zic par rapport

au rapport cyclique, avec la présence ou non de résonances.
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La Figure IV.8.b, illustre la méme confrontation pour l'impédance Znc de la

branche N-G, pour la méme situation précédente. Les mémes constats sont relevés.

—_ B
g - E
& 100r - { &
§7 10) g ?
H
g E|
3
HE 13
g
E &
01 .
1x10° 110 110 i Frea (1) !
Frequency (Hz) TEaEDEY | = = Impédance branche NG pour alpha=0 3
= = Impédance branche L-G pour alpha=0.3 — Impédance rénduelle associde au Mosfst I dance beanche NG pour alpha=0 5
— Impédance Résiduelle associée & diode Tipédance branche L-G pour alpha=0.5 — Engsédance résidoede arssci(e A la. diods = = Inpédance branche NG pour alpha=0T
—— Impédance Résiduelle associée & Mosfet = = Impédance branche L-G pour alphs=0.7

@ (b)

Figure IV.8 : Impact des impédances des semi-conducteur sur les impédances des
branches liées a la terre pour un cas de (Cnos=200pF et Cs=20pF) pour différents
rapports cycliques :(a) impédance de la branche L-G :(b) impédance de la branche N-
G

b. La branche Phase-Neutre

L’'impédance Zin est globalement la mise en en parallele de trois impédances, Zr
(impédance du filtre), Zin_ofet Zn. En BF, comme le montre le tableau suivant, cette
Zl

impédance s’apparente a l'impédance harmonique (Zi~—L) définie dans (IV.12),
a

juste apres, elle s’identifie a 'impédance du filtre sur une large gamme fréquentielle.
En HF, I'impédance Zin épouse la forme de I'impédance L-N lorsque le Mosfet est
ouvert Zin_of, d’ou les résonances, qui d’apres le tableau, dépendent de la capacité du
Mosfet.

La Figure IV.9.a illustre l'allure de Zin, tracée pour plusieurs rapports cycliques :
a=0.3, a=0.5 et a=0.7, pour un type de semi-conducteur (Cms=200pF etCi=20pF),
comparée aux impédances Zinof et Zinon, qui dépendent des impédances des semi-

conducteurs. On remarque, en basse fréquence que Ziv est différente a chaque fois

. . / [ VA . .
que « varie et vaut comme signalée précédemment—%. Cette influence se manifeste
a

également en HF, autour des résonances, comme le montre la Figure IV.10.b.
Par ailleurs dans la méme figure, on voit bien que les résonances Ziv dépendent
étroitement des impédances Zin.os et Zinon -dont les résonances dépendent des

impédances des semi-conducteurs.

98



Fréquence (Hz) ZIN_ off ZIN_on

BF ~ ~Z,

HF z]€1'119'17 sz'lp'p

[~ Impédance L-1 pour Mesfet cuvent
of |— Impédance L-N pour Diede cuvzne

¢dance L-H pour Dio
e de alphas0.3 "'\\\ T lm = Impédance de la branche L-N pour alpha=0.3
-1 alpha=0.5 & = = Impédance de la branche L-M pour alpha=0.5
Impédance de la branche L-17 pour alpha=0 7 :...‘mn’—_ Impédance de la branche L-N pour alpha=0T7
wf =T - AT -\\"i
..... F==n

1 T

[ii] =1
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Frequency (Hz) {Hey
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Figure IV.11 : (a) L'impédance de la branche L-N pour un cas de semi-conducteur
(Cmos=200pF et Ca=20pF) : (b) Les impédances de la branche L-N pour deux états du
Mosfet (ouvert, fermé), pour deux cas de semi-conducteurs

IV.5 Protocole de mesure des impédances du quadripole en

Pour mesurer les impédances Zic, Znc et Ziv du modele quadripolaire du
convertisseur, on utilise deux techniques, une consacrée pour la mesure des
impédances des branches liées a la terre (L-G et N-G) et l'autre pour mesurer

I'impédance de la branche L-N.
IV.5.1 Mesure des impédances des branches liées a la terre

Nous proposons deux méthodes illustrées dans la Figure IV.12 (a et b), pour
mesurer les impédances liées a la terre. Cette méthode est basée sur 'injection d'un
petit signal sinusoidal Vi de fréquence fosur le moins ou sur le plus de I’alimentation

en puissance E (Figure IV.12 a ou b).

T~ = O e
g @Vm/ ”_. _I,_l §£_ "/ ||_. _|._|
=
@ (b)

Figure IV.12 : Le protocole d’identification des impédances liées a la terre : (a)
Identification par un court-circuit de la branche N-G, (b) Identification des par un
court-circuit de la branche L-G.
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Nous avons porté le choix sur le cas d’injection (a), et nous ’avons appliqué au

modele tripolaire synthétisé, du convertisseur a identifier, tel que schématisé dans la

Figure IV.13.
A
P
I A
E
T— Vie Yie I, 16
Vinj (f0)

§m—h—¢<zz> M Yin h LN

Ve | Yne I, NG

I
N' V

Figure IV.13: Circuit d’injection proposé pour la mesure des impédances liées a la

terre Zic et Zng

D’apres la loi des mailles les différentes tensions des branches sont données par

les relations (IV.27).

VLG:V +E

inj

VG =V (IV.27)

V,y=E
Les spectres des signaux, injectés (signal sinusoidal) Vis(t) contiennent
respectivement deux fréquences (+fo) et (—fo). L’alimentation continue E contient une
fréquence nulle. Par conséquent :
» La tension Vic contient les fréquences(fy ~f;)-
> La tension Ve contient seulement les fréquences(fy ;).
> La tension Vin est de fréquence nulle.
La loi d’Ohm montre que le courant dans une impédance (élément passif) contient

les mémes fréquences que la tension a ses bornes et donc:
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» Le courant I7_ic qui parcourt I'impédance Zic contient les fréquences(f; —f;)-
» Le courant Iz nc qui parcourt I'impédance Znc contient les fréquences(fy - ;).
» Le courant Iz_iv qui parcourt 'impédance Zin est de fréquence nulle.

Les expressions (IV.17) montrent qu'une source de courant parasite dans une
branche ne contient que les fréquences de la tension associée en vis-a-vis décalées de
kFso (ke Z*). Cela implique que :

» Le courant Ir_c contient les fréquences( o+k-F, ,—fo+k-F, k-F, ) keZ .
> Le courant I nc contient les fréquences(f, +m-F,,,~ fo+m-F,,),meZ".
> Le courant Ity contient les fréquences(n-F,,),neZ’.

En appliquant la loi des nceuds aux points A et B de la Figure IV.13 on trouve :

Neeud (A):  [i=lz 6+l 16tz in+n N (IV.28)

Noeud (B):  In=lznc+InnG— Iz_in— In_pN (IV.29)

On cherche a ce que le courant injecté a la fréquence fo ne traverse que les

impédances des branches liées a la terre tel que :

1L|ﬁ) =IZ_LG|f0

Iyl = IZ_NG|f0 (IV.30)

Selon les équations (IV.28) et (IV.29) le systeme d’équations (IV.30) est équivalent
au systeme (IV.31).

{Ih_LG(fo)“‘Ih_LN(fo)“‘Iz_LN(fo): 0
=0

Ih_NG(fO)_Ih_LN(fO)_IZ_LN(fO) (IV31)

La solution exprimée par la relation (IV.32) est parmi les solutions évidentes du

systeme (IV.31) :

(IV.32)
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116 (/o
Ih_NG(

Ly (/o
IZ_LN (fo =

0

0 fO+k'st¢4fO
0 oVkeZ', {-fo+k-F,, # [y
0

S

)) k- F'sw # fO
Finalement, la condition fréquentielle pour pouvoir effectuer le calcul des
impédances liées a la terre, sans qu’il y ait d’interférences entre les fréquences

harmoniques générées par le convertisseur et la fréquence a injecter est la suivante :

VkeZ" f0¢k~F;W

(IV.33)

Comme conclusion, pour pouvoir canaliser le courant injecté a la fréquence fo, a
travers seulement les impédances des branches liées a la terre (et pas ailleurs), la
tension injectée Vi,(t) doit impérativement contenir seulement les fréquences
exprimées par la condition (IV.33).

Finalement, les impédances Zic et Znc des branches liées a la terre a la fréquence fo

du signal injecté sont exprimées successivement par les relations (IV.34) et (IV.35).

Vinj Vinj
Zygl, == (IV.34)
e IZ_LG‘fO 1L|_,1;J
e Tl IV.35
ZNG|f6 = ) ( . )

IZ_NG‘fO ) IN|f0

Remarque :
> La condition (IV.33) peut aboutir si on utilise I'injection en court-circuitant
’autre branche L-G.

» De méme on peut aboutir aux mémes résultats si on partage I’alimentation
d’entrée équitablement par rapport a la terre. Toutefois cette configuration

n’est pas a conseiller afin de réduire les parasites de mesure.
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IV.5.2 Mesure de I'impédance de la branche L-N

La méthode proposée pour la mesure de l'impédance de la branche L-N est
semblable au protocole de mesure des impédances des branches liées a la terre. Elle
est basée sur l'injection d'un petit signal sinusoidale de fréquence fi, dans le
conducteur aller en court-circuitant le conducteur retour(ou vice-versa voir la Figure
IV.14). Afin d’éviter les interférences avec les composantes de courants qui traverse
I'impédance de la branche non court-circuitée, In_t.c notamment, la mesure du courant

doit étre capturée au niveau de la branche en court-circuit (Inv dans ce cas de figure).

A

>
) A

Vie Yig I 16

§ M Yin I, 1

IN v _0
B

Figure IV.14: Circuit d’injection pour la mesure de I'impédance de la branche L-N

De la méme maniere, en faisant le bilan des spectres des courants et des tensions
des branches, on obtient la condition fréquentielle d’injection exprimée en (IV.36),
qui est la méme que la précédente.

fO +k-F,, # fO
FSW

—I, ;n(fo)=0VkeZ -fo+k-F,#f, oVkeZ fork-=
k'F'sw;éfO

(IV.36)

Finalement, en vertu des conditions précédentes, en tenant compte du courant de
capture dans le conducteur du neutre In (branche en CC), I'impédance Zin de la

branche L-N est donnée par la relation (IV.37).
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inj fo me fo
Zinly =7 L (IV.37)
Z_LN| Nl

Jo

Comme constat, nous avons développé dans cette partie un processus
d’identification des impédances du modele quadripolaire, basé sur une injection
d’un petit signal contraint par une condition précise sur la fréquence d’injection fo.
Par ailleurs, pour l'identification des impédances des branches liées a la terre, d'une
part, le signal injecté doit se faire au niveau du conducteur de la terre et pas ailleurs
exclusivement a la fréquence exprimée en (IV.33). D’autre part l'injection pour la
mesure de I'impédance de lignes Zin doit se faire sur la ligne et obéit au protocole
décrit par la condition (IV.36) et la capture de courant doit se faire dans la branche en
CC, car dans cette branche le courant harmonique Ii_nc est nul et par conséquent pas

de risque d’interférences.
IV.6 Validation expérimentale

Nous avons mis en ceuvre un banc de mesure expérimental, pour la mesure des
impédances Zic, Znc et Z1n, selon les configurations des

Figure IV.13 et Figure IV.14, en respectant les conditions fréquentielles (IV.33) et
(IV.36), dont les éléments sont cités ci-dessous :

1. Un hacheur série (60V/30V),
2. La fréquence de commutation Fsw =10kHz,
3. Le condensateur de découplage électrolytique Crest 100uF,

4. Le transistor est un MOSFET a canal N de type IRF540 (de 100V/22A), la
diode est une BYWS80 (200V/20A),

5. Une charge RL (R=12.5Q), Lo=1.61mH).
2. Un générateur de signal sinusoidal,

1. L’oscilloscope LeCroy pour mesurer le courant injecté et les tensions des

branches.
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IV.6.1 Lesimpédances des branches liées a la terre

La Figure IV.15 est une validation expérimentale et logicielle en online du modele
analytique développé dans les équations (IV.11), basée sur une représentation
quadripolaire dans le domaine spectral. Il y a lieu de noter que les impédances réelles
des semi-conducteurs, sont prises en considération que ce soit en théorie ou en
simulation PSpice.

La cohérence entre les différents résultats accrédite au méme temps le protocole de
mesure des impédances qui est lui-méme basé sur un processus théorique et le
modele analytique. Il est important de signaler 1’aspect capacitif des impédances des
branches liées a la masse du systeme, ce qui est naturellement correct. Les 1%
résonances sont dues au couple (Cig+Cumg, Ly) pour le cas de Zic et (CugtCumg, Ln) pour le
cas de Znc. Les 2¢me et 3me résonances sont dues aux capacités des semi-conducteurs,

comme signalé dans la partie théorique.

L
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Figure IV.15 : Validation expérimentale et logicielle : (a) Impédance ligne-terre Zic,
(b) Impédance neutre-terre Znc

IV.6.2 L’impédance en MC dans le concept du couplage des modes

Nous avons vu dans le Chapitre II, I'impédance Zn. de MC extraite sur la base de
I'hypothese de découplage des modes. Il est intéressant de la comparer avec
I'impédance de MC issue de la modélisation quadripolaire sans le découplage des
modes. Par ailleurs, I'impédance de MC sans la séparation des modes est par

définition la mise en parallele des deux impédances Z.; et Zi, tel que défini dans

(IV.38).
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1
Yy +Y,, (IV.38)

ZMC _couplage =

La Figure IV.16 retrace I'évolution des impédances de MC identifiées en tenant
compte du couplage des modes (en bleu) et sous I'hypothese de la séparation des
modes de propagation (en marron), pour un rapport cyclique de 0.3. D’apres la
Figure IV.16.a (zoom de la figure a droite), il existe une différence entre les deux
résultats uniquement en HF, au moment des résonances faisant intervenir les
éléments parasites. En effet, le modele obtenu tenant compte des couplages des
modes de propagation (MC et MD) est plus exacte et réaliste, en mettant en exergue
I'impact de la commutation dans I'impédance de MC, lors de I'apparition des deux
pics de résonance a 4 et 7MHz. Ces deux pics tel qu’il a été signalé, sont dus aux
capacités parasites et celles des semi-conducteurs. Ceci n’apparait pas du tout, dans
I'impédance de MC issue dans 'hypothese de découplage des modes (en marron),
qui reste cohérente en BF (Figure IV.16.b), mais qui affiche seulement un pic de
résonance a la fréquence de 5MHz, ne faisant pas intervenir I'effet de la commutation
(). En résumé, la modélisation qui tient en compte du couplage des modes n’est pas
sans intérét, du moment qu’elle met en évidence l'effet de la commutation dans
I’évolution de I'impédance de MC. Les résultats en pointillé sont les impédances Zng

et Zi; témoignant de la différence par rapport a 'impédance de MC.

3| I I

5 10 3
10 me e [mpédance neutre-terre “'.\‘\ me e [mpédance neutre-terre
m= e Impédance ligne-terre - = = Impdance ligne-terre
| ym, [0 de commun issu du modéle quadnpolaire o'l \:s [ 1{ode commun issu dumodzle qua'd“P'?'M! |
Lk S 1o de commun dans la notion de découplage des modes |7 — 1{ode commun dans la notion de découplage des modes
7 g
8 20
e 8
% z
g
£ §
& = 100
2
10
_— s 6 7
10 1x10° 1x10f 110
10° Frequency (Hz) 107 Frecuoncy (52)

@

Figure IV.16 : Comparaison entre les impédances de MC, calculées pour un rapport
cyclique de 0,3 : impédance issue du modele quadripolaire sans I’hypothese de la
séparation des modes (en bleu), impédance issue du modéle avec I'’hypothese de la

séparation des modes (en marron)
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IV.6.3 Labranche Ligne-Neutre

L’'impédance de la branche LN, appelée Zix est également calculée a partir de
I'expression (IV.5) en injectant les expressions de Yin_ofet Yin_on selon les expressions
(IV.11) et (IV.12). I y a lieu de noter que les impédances réelles des semi-
conducteurs, sont prises en considération que ce soit en théorie ou en simulation
PSpice.

La Figure IV.17 affiche une confrontation entre le modele analytique, la simulation
PSpice online et la mesure expérimentale telles que décrites précédemment. Sur une
large bande fréquentielle allant des fréquences basse (100Hz) jusqu’a la fréquence
radio (10MHz), les impédances sont identiques a 'impédance du condensateur du
découplage a l'entrée du convertisseur. A tres basse fréquence, I'impédance Zix,

Z

comme il a été confirmé dans la théorie, vaut I'impédance de la charge (==%),
o

phénomene qui est dii a la présence de la commutation. Au-dela de cette fréquence,
la mesure expérimentale n’est plus a cause des limites des moyens d’injection, mais

le résultat analytique arbore des résonances, qui sont dues aux capacitances des

semi-conducteurs.
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Figure IV.17 : Validation expérimentale et logicielle de 'impédance Zin

IV.6.4 L’impédance en MD dans le concept du couplage des modes

Il est intéressant de comparer également l'impédance de MD issue de la
modélisation quadripolaire sans le découplage des modes avec 'impédance issue
dans I'’hypothese de séparation des modes de propagation. La Figure IV.18 illustre la

comparaison entre les deux impédances. On note que l'impédance de MD issue du

107



modele quadripolaire est par définition I'impédance Zix en paralléle avec les deux
impédances a la terre en série a savoir Zic et Zng, tel que défini dans la relation
(IV.39). On constate d’apres la Figure IV.18 que les deux impédances sont identiques
en dehors des fréquences de résonance 15MHz et 25MHz. Cependant, les résonances
ne sont pas similaires a cause de la présence de la commutation dans les impédances

a la terre Zic et Znc qui n’était pas prise en considération dans I’autre modélisation.

ZMD_couplage = 1 1

(IV.39)

Ziy Zigtiyg
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Figure IV.18 : Comparaison entre les impédances de MD pour un rapport cyclique de
0.3 : Impédance issue du modele quadripolaire sans le découplage des modes (en
bleu), Impédance calculé dans I'hypothese de la séparation des modes (en rouge)

IV.7 Conclusion

La prédiction des perturbations conduites dans les convertisseurs de puissance a
reposé jusqu’a présent sur la base de circuits dipolaires, en admettant '’hypothese du
découplage des modes (MC et MD). Les quelques modeles élaborés sur la base de
circuits quadripolaires, sont génériques et comportementaux, souffrant d’une
modélisation mathématique.

Ce chapitre a présenté une nouvelle technique de modélisation des convertisseurs
de I'électronique de puissance, basée sur une représentation quadripolaire, construite
moyennant un développement mathématique tenant compte, des couplages des

modes de propagation- entre autres les impédances des semi-conducteurs - et des
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formes d’onde discontinues des courants et des tensions, a lorigine de la
commutation des semi-conducteurs.

La méthode développée est générale et peut étre appliqué a n’importe quelle
structure a trois ports, dont le point fort est sa capacité d’analyse microscopique des
architectures de puissance, dans la mesure ou tous les courants des branches et
toutes les tensions des mailles sont facilement estimés.

Un cas test a été traité sur un hacheur série, afin d’illustrer les différents
parametres du modele, a savoir les impédances des branches et les sources
harmoniques de courant ou de tension. La modélisation a été validée par
I'installation d'un banc de mesure, moyennant une technique d’injection,
conditionnée par une relation fréquentielle.

Par ailleurs, I'influence des impédances des semi-conducteurs sur l'allure des
impédances des trois branches a été mise en lumiere, afin de prouver leurs
contributions, aux cotés des imperfections du convertisseur (inductances de lignes et
capacités parasites), dans 1'évolution et les résonances en HF des impédances. Une
autre caractéristique exclusive a cette modélisation a été mise en évidence, en faisant
une comparaison des impédances de MC et de MD, a celles obtenues dans le
Chapitre II sous 'hypothese de découplage des modes. Cette confrontation a fourni
un constat important, notamment sur limpact de la commutation sur ces
impédances, qui n’était pas du tout clair et visible, particulierement pour le cas de
I'impédance de MC.

En somme, la modélisation quadripolaire développée ici, est un apport de plus

dans la précision de la modélisation des convertisseurs de puissance.
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Chapitre VLA LIMITE DE LA SEPARATION
DES MODES DE PROPAGATION
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V.1 Introduction

Nous avons démontré dans le Chapitre IV, que les convertisseurs a trois ports sont
modélisés par un circuit quadripolaire, composé de trois impédances incluant en
parallele des sources de courants harmoniques liées, décrivant les formes d’onde de
courant et de tension au sein de chaque branche (voir Figure IV.6.b). Il s’agit tout
simplement d’une représentation matricielle Norton du quadripdle équivalent. La
comparaison de cette modélisation, avec celle développée auChapitre II, dans
I'hypothese du découplage des modes, appelle plusieurs questions :

e D’abord, quel est I'avantage et l'intérét de cette modélisation par rapport a
sa précédente ?

e Modélisation dipolaire ou quadripolaire ?

¢ Quand l'usage de I'une est-elle préférable a I’autre ?

¢ Quelle est la condition de découplage des modes ?

e ..efc
V.2 Représentation quadripolaire par des sources de tensions : le dual Thevenin

Le principe de dualité, nous permet d’avoir une représentation Thevenin du
modele Norton, en mettant les sources de tensions duales aux sources de courant.
A cet effet, dans I’équation (IV.11), il suffit de tirer 'expression de la tension pour

extraire le modele Thevenin de la branche, comme ci-dessous :

Vo(f)=2,-1,()+V, (V.1)

Telle que I'impédance de la branche est z, = et la source des tensions

ofr T Y

. I . .
harmoniques est, =(Y—h). On peut exprimer dans (V.2), les sources harmoniques
of T4n

de tension en s’appuyant par l'’équation (V.13). On voit bien que ces sources
dépendent directement des harmoniques des tensions fondamentales en vis-a-vis,
décalées en fréquence par des multiples de la fréquence de commutation Fs.. Cette
relation sera intéressante par la suite dans l'extraction des termes de couplage des
modes de propagation.
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Figure V.1 : Modele quadripolaire d’un convertisseur a trois ports par les sources

de Thevenin

V.3 Réduction des sources parasites dans les branches

I est a noter que notre modele, contient six inconnues -trois impédances et trois
sources- pour deux équations canoniques linéairement indépendantes. Cette
représentation est légitime, notamment pour les sources harmoniques, de sorte que
rien n'empéche d’avancer que dans chaque branche, méme au niveau des branches
liées a la terre, les formes d’ondes de courant ou tension ne sont pas constantes. Cette
surdétermination du modele, présentant une redondance dans les sources
harmoniques (tensions ou courant), peut étre réduite en maniant les différentes
équations de branches et de mailles, en vertu des lois de I'électricité. Ceci va étre

démontré dans les paragraphes qui suivent.
V.3.1 Modéele réduit a deux sources de courant

Soit le modele quadripolaire a trois sources de courant représenté dans la Figure

V.7. Les courants de phase et de neutre peuvent s’exprimer comme ci-dessous :

V V
I, :_ZLG "'_ZLN _(Ih_LG +1h_LN) (V.3)
LG ZIN
Iy :VLG_VL_N_(Ih_NG_[h_LN) (V.4)
Zne  Zin
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En posant :

Ly 1, =l o +0_v €t Iy_yg, =D xo—Ip_n, ON déduit les nouvelles expressions des

courants de lignes comme suit:

v, v,

L=de T g (V.5)
Zi6 Ziy
v v,

Iy =N ~1Ij_NGeg (V.6)

ZNG ZLN

Les équations (V.5), (V.6) sont les équations d'un quadripdle en 7, incluant deux
sources de courant équivalentes Ii_Lce et In_nce, comme le montre la Figure V.3.a. Ceci
démontre que le modele a trois sources harmoniques de courant peut étre remplacé
par un équivalent plus simple, a deux sources harmoniques (Figure V.3.a).

On peut démontrer cela en supposant la branche de la Figure V.2 (a droite),
possédant une source de courant. En effet, la source de courant peut étre distribuée
sur l'ensemble des branches (Zic et Znc) tout en gardant la méme amplitude de
courant, et finalement si ces branches contiennent elle-méme des sources, la
résultante dans la branche sera l'addition algébrique des deux sources, tel que
reporté dans les équations (V.5) et (V.6). On voit bien finalement que la présence des
trois sources dans le modele initial, n’est pas une erreur en elle-méme, mais une autre
maniere de représentation non simplifiée d"un circuit électrique. Il est important de
noter que le modele a trois sources interprete mieux les phénomenes internes, en

décrivant en détail le comportement de chaque branche.

ZPG ZPG

e

1,

I] ZPN[] * 7 ZPN
1

r—
C—

ZNG ZNG

Figure V.2 : Distribution de sources de courant au sein d’une branche : (a) avant

distribution, (b) branche équivalente apres distribution
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Figure V.3 : Représentation quadripolaire d'un convertisseur a trois ports: (a)

modele a trois sources de courant, (b) modele réduit a deux sources de tension

V.3.2 Modéle réduit a deux sources de tension

De la méme fagon on peut retrouver le modele de Thevenin équivalent a deux

. e 7 ’ . Ih LG
sources de tensions par dualité, représenté sur la Figure V.3.b. v, ,, =——“et
_LG,,
LG
Ih_NGeq
Vh_NGeq = %
NG

Les mémes remarques peuvent étre faites ici, comme dans le cas précédent, quant

au nombre de sources a inclure dans le modele.
V.3.3 Les modeles génériques type « black box » : analyses et critiques

Il existe des modeles basés sur une analyse macroscopique, dont le
fonctionnement reproduit uniquement le comportement des convertisseurs de
maniere externe et globale, sans tenir compte des évolutions dynamiques au sein des
différentes mailles, branche et nceuds. Ces modeles sont communément appelés
«modeles génériques » tels que développés dans [FOISSAC-09], [BISHNOI-12] et
[GENEVIEVE-15]. Le principe consiste a considérer les convertisseurs comme des
boites noires « black box », assujetties a des tests expérimentaux afin d’identifier les
parametres du modele imposé a priori. Néanmoins, ces modeles macroscopiques ne

parviennent pas a reproduire le fonctionnement microscopique du systéme, tel que
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les courants et les tensions de chaque branche ou maille du convertisseur. De plus ces
modeles n‘ont pas de lien avec la structure interne du convertisseur, ce qui est le
point fort de ce travail, présentant une approche analytique liant la structure intime

du convertisseur aux valeurs des éléments du modéle.
V.3.4 Modéle réduit a deux sources hybrides de courant et de tension

La formulation analytique définissant le modele tripolaire développé dans ce
travail, nous permet encore une fois de reformuler aisément le modele a trois sources
parasites avec un autre modele hybride contenant une source de tension et une
source de courant harmonique. Cette représentation est la plus utilisée de la part des
spécialistes en CEM, notamment dans la représentation des formes d’onde de
courant et de tension au sein d’une cellule de commutation. En effet, on a tendance a
associer le MD a une source de courant et le MC a une source de tension, d’ou
I'appellation, modele hybride en source de tension connectée au conducteur de
référence et de courant connectée a la branche L-N.

Les courants des deux lignes exprimés en (V.3) et (V.4), peuvent étre reformulés

par l'ajout et la soustraction de termes comme suit :

V V YATYA VA VANV 7
[, =26 TN +Ih_uv+[ LGZ NG e, ]Ih_LG+[ NGZ LG _ NG ]Ih_NG
Zig LN Zg (ZLG JrZNG) ZiG+Zyg Zig (ZLG + ZNG) Z16+Zyg
V V, YAV Z VANV A Z
Iy :_ZNG ——ZLN =1} 1N J’{Z (;’G LGZ + e th_NG +( Mo LG - Le )Ih_LG
NG LN A Yelus NG) Zig+Zyg Zyg (ZLG +ZNG) Zig+Zyg

La mise en facteur commun en faisant ressortir des termes en parallele

d’impédance on obtient ce qui suit :

I, = Vig i Vin n (216 //ZNG)(I
Zig Zwv Z16

Zig Zyg
n_re Ty NG)+[Ih ints— 1 ;65— 1) nc
- - - Zig+Zyg T Zig+tZyg ~

V V Z,-11Z V4 VA4
Iy= NG _ I +( Lo NG)(]h 6+, NG>_(1h LN+¢]}I LG‘¢1h NGJ
Zyg Zin Zyg - - - Zig+tZyg T Zig+Zyg -

Vig = (ZLG //ZNG)'(Ih_LG +Ih_NG)

Zi6 Zne , on arrive a donner

Si on pose
]h_LG - Ih_NG

’

Iy =1y v+

ZiG+Zyg ZiG+Zyg

I'expression finale des courants de lignes en fonction de nouvelles sources
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harmoniques hybrides Vic et Iy, qui donne le modele a deux sources mixtes de la
Figure V 4.

Vig+V, V ,
Iy :LGZ—}IG"‘ZA’LI};_LN V.7)
LG LN

_YvetVie Vv

Iy Zin 1} iy (V.8)

ZNG
Il y a lieu de signaler qu’on peut obtenir d’autres configurations a deux sources

harmoniques différentes de celles illustrées ci-dessous.

Ly
YN

Zy Vie Zic

7
1 h LN

)

¢
S
N

-

Zyn VG Zne

WA
Ly

Figure V.4 : Modele mixte a deux sources harmoniques de courant et de tension

V.4 La notion des impédances de MC et de MD dans le concept de la

modélisation incluant le couplage des modes de propagation

Les tensions de MD et de MC s’expriment par définition en fonction des tensions

de ligne Vic et Ve tel que décrit par les équations (V.9).

(V.9)

D’apres l'équation (IV.13), les trois sources de courant harmoniques sont

exprimées par les équations ci-dessous.

Iy 16 =8 V([ - kF,,) (V.10)
Iy w6 =8, Vg (f —kF,,) (V.11)
Ly =8, Vin(f—kF,,) (V.12)
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En substituant dans les relations (V.10), (V.11) et (V.12) les tensions de lignes

exprimées en (V.9), on arrive a distinguer deux composantes de courant

harmoniques associées aux excitations a I'entrée Vumc et Vb, exprimée en (V.13) et

(V.14).
Iy 16=1y_roctn 1o (V.13)
Ih_NG :Ih_NGC_Ih_NGD (V~14)

In_tce courant harmonique associé a la branche LG généré lorsque 1'entrée
du convertisseur est uniquement excité par une tension de MC (Vmp=0),
Iniep courant harmonique associé a la branche LG généré lorsque le
convertisseur est uniquement excité par une tension de MD (Vmc=0),

Inncc courant harmonique associé a la branche NG généré lorsque le
convertisseur est uniquement excité par une tension de MC (Vmp=0),

Innep courant harmonique associé a la branche NG généré lorsque le
convertisseur est uniquement excité par une tension de MD (Vmc=0),

Le courant harmonique I~ associé a la branche LN est automatiquement

excité par une tension de MD, car la tension en vis-a-vis Vin=Vwmb.

Notons que ces courants harmoniques méme si leur génération provient d’un seul

mode de la tension, ne sont ni de MC uniquement ni de MD. Leur expression devient

comme suit :

Iy 16 =8 'VMC(f—szw) (V.15)
Iy 16p =&k, V(S —kF,,) (V.16)
1,_nGc = &, Ve —kF,,) (V.17)
Iy _nep = &k, ‘VMD(f_szw) (V.18)
Iy v =8, ‘VMD(f_szw) (V.19)

Les expressions des courants harmoniques ci-dessus, permettent de décomposer le

circuit de la Figure IV.6.b en deux quadripdles, avec a l'entrée de chacun une

excitation de MC ou de MD (voir Figure V.5).
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Figure V.5 : Modele tripolaire du convertisseur : (a) excitation en MD a l’entrée, (b)

excitation en MC a I'entrée
V.4.1 Excitation par la tension de MD : calcul des courants de MD et de MC

Habituellement admis, le circuit de la Figure V.5.a donnera naissance uniquement
au courant de MD, tandis que l’excitation en MC dans la Figure V.5.b générera
exclusivement un courant de MC. Le présent paragraphe, nous permet de vérifier si
ceci est vrai, ou dans le cas contraire y a t-il d’autres composantes a identifier ?

Pour ce faire, considérons le circuit tripolaire de la Figure V.5.a, avec a son entrée
une excitation purement en MD. Notons que le courant total en MD, dans ce cas
d’excitation est nommé Imop, et le courant total en MC est appelé Imcp.

La loi des nceuds au point M de la Figure V.5.a, fournit facilement le courant de
MC exprimé en (V.20).

Par contre, le courant de MD est obtenu, en exploitant de préférence le circuit de la
Figure V 4, possédant deux sources harmoniques, de tension Vic liée au conducteur
de la terre et générant uniquement le courant de MC, et I’autre de courant I’ tc.

Pour ce faire, la tension Vic est éteinte puisqu’elle ne nous intéresse pas, du
moment qu’elle ne génere que le MC. Mais, cela n’est pas suffisent pour 1'extraction
du courant de MD a partir du circuit, car il est noyé et mélangé avec le courant de
MC (Itota= Imp+Imc) généré et exprimé en (V.20). Par voie de conséquence, 1’analyse du
circuit ainsi obtenu, ne nous permet pas de conclure sur le courant de MD. Pour
remédier a cela, on est dans l'obligation de déconnecter le conducteur de la terre
(dans la Figure V.4), afin de se débarrasser de la composante de MC, le schéma est

représenté sur la Figure V.6.
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Figure V.6 : Schéma équivalent du convertisseur excité en MD, en déconnectant le

conducteur de référence pour la mesure du courant de MD

Avec cette représentation, on peut facilement déduire le courant de MD généré

par une excitation de MD, comme exprimé en (V.21)

1

Tyep =

Z(YLG_YNG)'VMD_Ih_LGD+[h_NGD (VZO)

1 1 Z Z
Tvipp :(YLN +_(—J]’VMD ¢'1h_NGD _+G'1h_LGD -1y v (V.21)

+
2\ Z16 +Zyg Zig+Zyg Zig+Zyg

D’apres les deux expressions (V.20) et (V.21), on constate que méme si le

convertisseur est excité seulement en MD, les courants parasites circulant ne sont pas

forcément de MD, mais une composante de MC apparait a cause de plusieurs

parametres et conditions. Soulignons les points suivants :

Le courant de MC contient deux composantes. Le premier terme dans
(V.20) exprime le courant de MC généré par l'excitation d’entrée en MD
(bus continu dans le cas des hacheurs). Le second terme, est la composante
de MC générée par les formes d’ondes discontinues dues au découpage
du convertisseur, qui elles méme dépendent de la variation des
impédances des branches liées a la terre causée par la commutation des
semi-conducteurs (voir les équations (V.16) et (V.18)).

Notons également que la variation de I'impédance de la branche L-N ne
participe pas a la génération du courant de MC. Ceci va de soi, puisque
cette impédance n’a pas de lien au conducteur de référence.

Il y a lieu de conclure aussi un résultat tres important de I'équation (V.20),
que la composante du courant de MC créée par l'excitation Vmp, s’annule

lorsque le Zic est égale a Znc. En d’autres termes, le transfert de mode
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différentiel en mode commun n’y est pas s’il y a symétrie du modele de
point de vue impédance.

e En dépit de la condition précédente, I'annulation du courant total de MC
n’est aboutie dans (V.20), que lorsque les courants harmoniques In_tcp et
In_ncp sont égaux.

Le courant de MD généré dans le cas d’une excitation en MD, contient trois
composantes dans (V.21). Le 1 terme est le courant de MD généré par le bus
d’entrée d’alimentation en MD (continu dans le cas des hacheurs). Les termes
fonction des sources harmoniques (Ii_tco et In_ncp) expriment le courant de MD dii a la
variation des impédances des branches liées a la terre (dépendent de gx) causée par la
commutation des semi-conducteurs. Le 3™ terme fonction de « Ii_iv »représente le
courant de MD dGi a la variation de l'impédance de la branche L-N, et a la
commutation des semi-conducteurs.

Contrairement au cas du courant de MC, comme constat important, en plus des
impédances de la branche L-N, les impédances des branches L-G et N-G participent

également a la création du courant de MD.
V.42 Excitation par la tension de MC : calcul des courants de MD et de MC

Maintenant, faisons l’analyse du circuit de la Figure V.5.b dont la tension
d’excitation est uniquement de MC. Le courant total de MD circulant dans le circuit

est noté Impc, et le courant total de MC est appelé Iucc, et donnés respectivement par

(V.22) et (V.23).
Type=0 (V.22)
Lyce=Y6+Yy)- VMC_(I n_rGet h_NGC) (V.23)

Les équations (V.22) et (V.23) expriment les courants de MD et de MC circulant au
sein d'un convertisseur, excitée a son entrée par une tension purement de MC. Un
ensemble de points sont a extraire de cette formulation :

e Tout d’abord, il n'y a pas de courant de MD généré par une excitation de
MC. Cela va de soi, car si le courant de MD existait, cela vaudra dire qu’il

existait un potentiel entre les deux lignes L-N, i.e. la tension de MD n’est
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pas nulle, ce qui n’est pas le cas puisqu’on est en excitation purement de
MC.

e Le courant de MC dans I'équation (V.23), pour une excitation d’entrée de
MC est fonction de deux termes principaux. Le 1¢* dépend de la tension de
MC et voit en parallele les deux impédances liées a la terre. Le 2 terme
dépend des courants harmoniques associés aux branches liées a la terre,
qui eux méme existent suite a la variation des impédances des branches
liées a la terre.

e Un autre résultat important, est que la variation des impédances de la
branche L-N ne participe pas a la création ni du courant de MC, (puisque
aucun rapport au conducteur de masse), ni du courant de MD, puisque
ddp L-N est nulle.

Comme conclusion commune aux deux cas d’excitations précédentes :

> La tension d’entrée en MC n’est jamais a l'origine de la création du
courant de MD, donc il n’y a pas de transfert de MC au MD, mais le
contraire est vrai.

» Par ailleurs, la variation de 'impédance de la branche L-N ne participe
jamais a la création du courant de MC.

> En d’autres termes, le couplage des modes ou le transfert des modes, est
occasionné uniquement soit par la tension d’entrée de MD ou la variation des

impédances des branches liées a la terre ou les deux au méme temps.

V.5 Les courants de MC et de MD totaux dans I’hypotheése du découplage des

modes

Selon le théoreme de superposition, les courants de MC et de MD totaux sont
I'addition algébrique des deux courants retrouvés pour chaque excitation dans le

méme mode : 7, = Iyep + Lyce €t yp =Lypp + Lypc -

1
Tye = (YLG JrYNG)'VMC +E(YLG _YNG)‘VMD _([h_LG +Ih_NG) (V.24)
1 1 VA Z
Typ =|Yin +_[—j Vup +=——1), yop ~——2—1;, 160 — 1) _1n V.25
[ 2\ Z16 +Z G Zi6+Zng T Zi6+Zng T - ( )
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V.5.1 Les courants de MC circulant dans les conducteurs L et N

Une fois exprimé le courant total de MC circulant dans le convertisseur, il est
intéressant de vérifier sa répartition dans les lignes L et N. Par définition les courants

des lignes L et N sont exprimés comme suit :

Iy =Iyc 1+ up
Iy :IMC_N —Iyp

Par conséquent les courants de MC des conducteurs L et N du convertisseur sont
exprimés par les relations (V.26) et (V.27), en substituant les autres termes de
courants. Notons que ces deux termes ne sont pas égaux tel qu’il est admis
habituellement. Nous avons dans le paragraphe qui suit la condition d’égalité de ces

deux courants.

ZNG

Lye | =—2NG_ g
MC_L Zvo+ 710 MC (V.26)
Doy =—25 1 (V.27)
= Zynetiic '

V.5.2 La notion d'impédance de MD et de MC dans le concept de couplage

des modes

Les impédances de MD et de MC sont par définition exprimées par I'équation
(IL.2), qui est le rapport de la tension et du courant du méme mode. A cet effet,
d’apres les équations (V.25) et (V.26), les impédances de MC et de MD peuvent

s’exprimer comme ci-dessous :

Yie =Yg + Vi) (V.28)

1 1
Yup = (YLN +E(—ZLG e J] (V.29)

On remarque que l'impédance de MC correspond aux deux impédances liées a la
terre mise en parallele. Tandis que 'impédance de MD dépend de I'impédance L-N

et des impédances liées a la terre.
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V.6 La condition de la séparation des modes de propagation

L’hypothese de la séparation des modes appelées également découplage des
modes, a été longuement exploitée par les chercheurs en CEM, dans la prédiction des
perturbations électromagnétiques et la conception des filtres CEM. Cette hypothese
qui est simplificatrice, fourni des raccourcis durant les phases de calculs et de
conception. Toutefois, des ambigiiités résident toujours dans la précision finale des
modeles élaborés. Pour pouvoir se renseigner sur les conditions de la séparation des
modes de propagations des courants, il suffit d’annuler les courants de couplages

dans I'équation (V.20), le courant de couplage dans (V.22)étant déja naturellement

1 . . .
nul : 7, :E(YLG ~Yve ) Vap =1 _1op + 15 nop =0. Cette condition nous ameéne a

annuler les deux termes, tel que :

Yic=Yne (V.30)

Et: Intcp = Inncp. Cette derniere nous amene d’apres (IV.13) et (IV.15) a la 2éme

condition qui est :

Yici=Ync1 et Yico= Ynco (V.31)

Comme conclusion a cette analyse :

e Les deux conditions (V.30) et (V.31) si vérifiées, abouti a I’annulation des
courants de couplage,

e Le découplage des modes permettant la modélisation CEM dipolaire, des
architectures de puissance en séparant le courant de MD et le courant de
MC, n’est pas correcte si les deux conditions en (V.30) et (V.31) ne sont
pas vérifiées,

e De plus, la condition (V.30) qui est une symétrie sur la période (Tsv)
suffisante pour avoir I'équilibre des impédances a la terre et 1'égalité des
deux courant de MC circulant dans les deux conducteurs L et N, en vertu
de (V.26) et (V.27), qui est 'hypothese classique admise :Imci=lvic,

e L’égalité (V.31) qui est une symétrie instantanée sur les admittances,

signifient que les deux tripdles équivalents et modélisant le convertisseur
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a l'état ouvert et a 1'état fermé de l'interrupteur commandable, sont
identiques.
La symétrie instantanée de la topologie, n’est pas facilement réalisable

notamment dans les cas d’architecture tel que le hacheur.
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CONCLUSION GENERALE
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Conclusion générale

On a vu que I'électronique de puissance est le seul moyen de maitriser 1'énergie ou
sa transformation dans nombre de systemes qu’ils soient domestiques ou industriels.

En revanche la multiplication des convertisseurs d’électronique de puissance n’est
pas sans poser de réels problemes de compatibilité électromagnétique au sein des
réseaux d’énergie les alimentant. Jusqu'a présent, par souci de facilité et de
modularité la solution adoptée pour réduire les interférences entre convertisseur et
réseau réside dans l'utilisation de filtre CEM qui sont coliteux d'une part et viennent
assez rapidement grever le poids ou I'encombrement des équipements a I’encontre
des objectifs initiaux. L’idée vient alors d’examiner si une conception globale ne
permettrait pas de relacher un peu des contraintes peut étre trop séveres. Dictée par
la volonté d’explorer la piste d'une conception globale et donc de remettre en
question le dimensionnement actuel des filtres, le travail de cette thése a porté sur
une meilleure connaissance des impédances des convertisseurs en MD et MC.
Progresser dans cette connaissance est indispensable du fait des réseaux modernes
qui integrent de plus en plus de convertisseurs et il était légitime de se poser la
question de la pertinence du RSIL dont le gabarit remonte maintenant a plusieurs
décennies. Par ailleurs, le dimensionnement habituel des filtres se fait dans le méme
esprit sur des impédances de charge normalisées avec une impédance de source
également connue. L’étude faite ici répond donc aussi a la problématique du
dimensionnement d’un filtrage dans le cas d’un convertisseur isolé.

Les travaux réalisés dans le contexte de cette these sont alors en continuité avec
ceux accomplis précédemment dans la modélisation des convertisseurs de puissance.
Ici un effort tout particulier autour d’un formalisme mathématique précis dont les
parametres peuvent étre facilement renseignés notamment grace a des identifications
bien maitrisées. Par ailleurs, nous avons entamé les travaux, par la modélisation des
convertisseurs DC-DC, en utilisant une fonction commutation qui nous a permis de
mettre en équation avec aisance le circuit de puissance du convertisseur et aboutir a

des relations courant-tension, régissant son fonctionnement. Cette formulation
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mathématique, nous a conduits a des modeles dipolaires, a base d’impédances
commutées, qui nous renseignent sur les différents facteurs agissant dans 1'évolution
des impédances en mode commun et en mode différentiel.

Le point fort de cette modélisation microscopique peut se résumer par les points
ci-dessous :

> Les convertisseurs connus par la non-linéarité, sont sous certaines
conditions des systemes Linéaire et Invariant dans le Temps "LTI",

» L‘impédances en MD d'un convertisseur DC-DC, est I'impédance de son
filtre a l'entrée, en parallele avec une infinité d’impédances commutées
mise en paralléle et dépendant de la commutation,

» Les impédances en MC sont construites a base des liens capacitifs vers la
terre et ne dépendant pas de la commutation,

» Cette modélisation permet la mise en évidence des formes d’ondes
discontinues des courants et des tensions découpés par le convertisseur, qui
dépendent manifestement, de plusieurs parametres, a savoir, le point de
fonctionnement (rapport cyclique), des impédances harmonique (gx(f)) et
des tensions d’entrée en vis a vis.

L'identification de ces impédances est exploitée dans le Chapitre III afin de
modéliser les réseaux d'alimentation. Par ailleurs, les impédances du réseau incluant
plusieurs convertisseurs, ont été calculées avec l'aide de la théorie classique des
lignes de transmission. Plusieurs architectures de réseau ont été traitées, allant d'une
simple structure contenant un seul convertisseur, a une structure complexe incluant
dix convertisseurs.

A cet effet, les points a retenir de cette modélisation sont les suivants :

» L'impédance dans un réseau d’alimentation, incorporant des
convertisseurs, a le méme sens classique en MD qu’en MC, mais 'effet de la
propagation a l'intérieur des conducteurs de cable de longueur importante,
masque et influe sur l'allure et la nature des impédances branchées, de

maniere a dépendre étroitement de la position « x »de la mesure.
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>

Les impédances de MD et de MC du réseau traité dans les travaux de cette
these, ne correspondent pas exactement aux impédances dunRSIL

standard (5-5002), attendu 100€2 pour le MD et 25Q) pour le MC.

Nous avons cloturé les travaux de cette these par une modélisation quadripolaire

des convertisseurs de puissance. Cette formulation mathématique, s’est affranchie de

toute hypothese, elle est en quelque sorte une analyse critique des modeles construits

jusque-la, sur la base de circuits dipolaires, en admettant ’hypothese du découplage

des modes (MC et MD), dans le sens ou le transfert des modes est négligé.

La méthode élaborée est appliquée a n'importe quelle structure de convertisseurs

a trois ports, et apporte plus de précision dans la modélisation des convertisseurs de

puissance dont les points forts se résument ci-dessous :

>

Mise en format quadripolaire du convertisseur, composé de trois branches
d’impédances, connectées a des sources harmoniques liées,

Capacité d’analyse microscopique des architectures de puissance, de
maniere a ce que tous les courants des branches et toutes les tensions des
mailles soient facilement estimés,

Extraction des sources harmoniques de courant ou de tension, occasionnées
par la commutation des semi-conducteurs,

La mise en évidence de l'influence des impédances des semi-conducteurs
sur I’allure des impédances des trois branches,

Démonstration de I'impact de la commutation sur les impédances de MC et
de MD, qui n’était pas visible dans la modélisation classique, ne tenant pas
compte du couplage des modes,

La mise en évidence de la condition exclusive et valable pour découpler les

modes, afin de permettre proprement une modélisation dipolaire.

Les travaux de cette thése amorcent une multitude de questions qui constituent

une future direction, pour d’autres réflexions a entreprendre, notamment dans la

modélisation au sein des systemes de puissance :

>

La validation expérimentale des sources harmoniques de tension et/ou de

courant, extraites via les méthodes proposées.
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L’exploitation du modele dipolaire et quadripolaire des convertisseurs dans
la prédiction des perturbations conduites sans 'utilisation d’un RSIL.

La modélisation quadripolaire nous a permis d’exprimer la condition a
respecter pour séparer les modes. Il serait intéressant de quantifier, 'erreur
commise dans la prédiction des perturbations, lorsque la séparation des
modes n’est pas possible, en évaluant le courant de couplage par simulation
et par mesure, ensuite conclure sur la précision.

La comparaison des impédances d'un réseau réel synthétisées moyennant la
méthode proposée, a I'impédance d"un RSIL.

Exploitation de la modélisation quadripolaire des convertisseurs pour le
calcul des impédances du réseau, sans la séparation des couplages entre les
conducteurs du cable, par la théorie des Multi-lignes de transmission.
Calcul des sources harmoniques générées par les convertisseurs, et
identifiées dans le cas de la modélisation quadripolaire, par la théorie des

Multi-lignes de transmission, a n'importe quels points de mesure.
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ANNEXE A : LES TECHNIQUES DE MESURE
EXPERIMENTALE
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A.1. Les protocoles de mesure expérimentale

Les méthodes d’injection d'un petit signal, souffre de I'inconvénient de couplage
avec la puissance. Nous avons proposé plusieurs techniques basées sur des

couplages magnétiques ou capacitifs.
A.1.1 Injection magnétique

Pour injecter un signal fréquentiel dans un convertisseur en fonctionnement, il
faudrait prévoir la séparation entre la puissance et le petit signal. La technique
classique de l'injection d'un signal consiste a l'utilisation d’un transformateur
d’injection, qui assure cette isolation galvanique. Le primaire va servir comme
émetteur du petit signal, le secondaire sera connecté a la puissance et réceptionnera
le petit signal injecté.

Le transformateur d’injection, mis en ceuvre est constitué d’un noyau en ferrite
doux de type FERROXCUBE (TN25/15/10-3F3) dont les caractéristiques sont les

suivantes (Figure. a) :

- u=1800,

- Al=1840+25%,
- S5=48mm?2,

- B«=300T.

Le rapport de transformation réalisé est de 95. Plusieurs problemes a considérer

dans ce type d’injection :

- La saturation du noyau ferromagnétique a cause de la puissance en passage;

- La limitation en fréquence a cause des limitations technologiques dans la

mesure ou la perméabi0lité se dégrade en montant en fréquence;

- L’apparition d’éléments parasites tels que les capacités de couplage primaire
secondaire qui dégradent le rapport de transformation original;

- L’augmentation du flux de fuite en fonction du volume du transformateur.
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La fréquence du signal injecté, varie de quelques dizaines de Hz a une centaine
de MHz. Pour tester les performances du transformateur nous avons tracé

I’évolution fréquentielle de son rapport de transformation a vide ? (Figure. a):

=== PR apport de transfarmation mesuré

=——Rapport théorique
300E02 1 g r

& - i e
T

T t
4,50E+04 4,50E+05 4,50E+06 4,50E+07

3,00E-03 -

Figure. a : A droite: la photo du transformateur réalisé, a gauche: allure du rapport
de transformation

Nous remarquons que le rapport de transformation se dégrade aussitot qu'on
augmente en fréquence, a cause de plusieurs facteurs notamment des couplages

capacitifs.
> Test des limites de validité de la technique d'injection

Nous avons testé ce transformateur pour le calcul d'une résistance céramique de
20Q) ayant de bonnes performances fréquentielles connectée a son secondaire (Figure.
b). La méthode, passe par deux tests, le premier consiste a déduire l'impédance
interne Zi» de 'ensemble du systeme de la Figure. b (a droite) en procédant au court-
circuit entre A-B, un autre essai en charge (R) et enfin déduire l'impédance de la
charge en retranchant I'impédance interne Zitel qu’il est indiqué dans la relation

(An.1).
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Figure.b: schéma de l'injection pour la mesure de I'impédance: capacitive a gauche,

I
il
I
il
o
[ N
=
N
A

magnétique a droite

m

Vm :(Zm+Zv)1m :>ZS :II/_’”_Z

m

Vi : 1a tension injectée ramenée au secondaire;

I : le courant injecté ramenée au secondaire,

. , . , . An.1
Z1=k?.Zcsr: impédance interne du GBF ramenée au secondaire,

Z> : impédance du transformateur ramenée au secondaire,
Zs : impédance a chercher,
Zin = Z1+Z>: impédance totale interne équivalente.

La Figure. c présente le résultat de la mesure de la résistance de 20Q). A partir de
600KHz la mesure (la résistance pas l'impédance) s'éloigne de la valeur mesurée sur
le pont d'impédance Agilent 4294A pour plusieurs facteurs entre autres l'effet de
peau dans les enroulements du transformateur et principalement l'augmentation du
rapport de transformation en fonction de la fréquence qui a faussé certainement la
mesure de I'impédance interne.

A travers cet exemple illustratif, on est amené forcement a chercher une autre
solution d'injection garantissant l'isolation et ayant moins de parametres a manier
avec moins de couplages. Le couplage capacitif est mieux adapté a ce type de

contrainte.
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Figure.c: Valeur de la résistance déduite par injection magnétique en rouge; valeur de la
résistance mesuré sur le pont d'impédance Agilent 4294A

A.1.2 Injection par couplage capacitif

Comme substitution a l'injection magnétique nous avons utilisé 1'injection duale
(Figure. b a gauche) moyennant un condensateur film de couplage Ci=1uF dont la
caractéristique est représentée sur la Figure. d. Il y a lieu de noter que son
comportement capacitif est présent jusqu'aux alentours de 600KHz.

Le role du condensateur de couplage « Ca» est l'isolation de la puissance continue
de la source d'injection qui est dans notre cas le GBFAgilent 33250A et empécher le
retour du courant de puissance qui voit toujours le GBF comme un circuit ouvert
quelle que soit la fréquence d'injection. Ses caractéristiques ne sont pas vraiment
importantes, étant donné que la tension et le courant sont mesurés directement sur le
convertisseur. Par conséquent, limpédance du condensateur C: n'est pas une
limitation. La seule contrainte est que la qualité doit étre suffisamment élevée pour
permettre une circulation de courant a haute fréquence (inductance série "esl"
limitée). En effet, 1'esl peut provoquer une chute de tension, mais sans effet sur le
pouvoir isolateur, qui peut étre compensée par une amplification du signal

d'injection.
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Figure. d: Caractéristique du condensateur de couplage pour l'injection capacitive

A.1.3 Injection par la compensation de la puissance

Le principe de cette méthode consiste a annuler le courant dans la branche AB
(Figure. ¢e) afin de protéger le dispositif d'injection contre la puissance tout en
assurant l'approvisionnement du convertisseur en énergie (Iws). Pour ce faire nous
arrangeons le dispositif électrique dans laFigure. ¢, composé de :

e deux alimentations de puissance E et Ec de compensation,

e une source d'injection de petit signal vy,

® une résistance variable branchée en série avec la source de compensation E,
e etle convertisseur sous test.

Les résistances r, 1o et r1 sont respectivement les résistances internes des sources de
puissance E, de la source d'injection vyet de la source de compensation E..

Nous allons appliquer le principe de superposition pour le calcul du courant de la
branche AB, en l'absence de la source d'injection vp. Soit "I” le courant de cette
branche tel qu‘illustré sur la Figure. e. La contribution en courant des deux sources
est exprimée dans la relation (An.2). Tel que Ro=r+ro est la somme des deux
résistances internes des sources E et vp. Zas est I'impédance du CVS vu a partir de la

branche AB.

I = (chs+’/i+Rv) E+ chs . E
RO(ZCVS +ri+Rv)+chs(ri+Rv) RO(Z +ri.+Rv)+chs(ri+Rv) ‘ An.2

cvs
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Le courant I dans (An.2) est nul si et seulement si la condition (An.3) est réalisée.
Cela veut dire que la source de compensation E. doit déployer un courant pour
contrecarrer celui de E (dans la branche AB) et également développer un autre
courant pour I'alimentation du CVS.

R
—F

7 An.3

cvs

E =—E-

En pratique, on branche le dispositif de la Figure. e sans la source d'injection vy,
puis on regle la résistance variable R. jusqu'a avoir le courant dans la branche AB
nul. Ce réglage est réitéré pour chaque fréquence injectée a cause de la variation de

l'impédance ZLcos.

CVS+filter Z;

777

Figure. e: Méthode d'injection par compensation du courant de puissance

A.4. Les difficultés rencontrées

L’'impédance en MC est réputée a caractere capacitif, notamment en BF, dont
I'amplitude peut atteindre les 10°Q2. Si on suppose que la tension d’injection est
constante, le courant appelé est forcément de 1’ordre de « 10°A ». Ces valeurs faibles
vont certainement dégrader la précision des mesures, a cause de plusieurs facteurs,
entre autres, la faible résolution de l'instrumentation, la sensibilité des sondes et des
capteurs, et notamment la noyade de la mesure dans le bruit blanc. Le méme

phénomene peut également se présenter en MD, en HF.

Les fréquences de résonance sont également un point fragile dans la mesure des
impédances, qui dépendent étroitement de la précision de la métrologie, qui a cause
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de ses éléments parasites contribue parfois a déplacer les pics. Dans ces situations, un
étalonnage complet et soigneux de I'instrumentation, est nécessaire pour détacher la

résonance de tous parasites.

Enfin, le balayage d’un intervalle fréquentiel large, nécessite un appareillage
spécifique, d’une part, d’autre part, a cause des imperfections de tout élément
constituant le banc de mesure, tels que les es! et esr, peuvent provoquer une chute de

tension, sur le signal capté.

145



ANNEXE B : LA FONCTION COMMUTATION
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B.1 La fonction commutation

La fonction commutation est définie en (Anll.1):

24(t)= (H,ﬂ% [t A j ® I, (r)J (AnlL1)

2

ll; (¢) :estle peigne de Dirac et La fonction rectangle

. o T
[.r, %[t_ﬂ) : est la fonction rectangle [T, %(t)decalee de azsw '

2
B.2Le développement en série de la fonction commutation

Le développement en série de Fourier de la fonction commutation gw(t) est comme

suit :

CFW‘ (t) = Z Cn (Fs‘w k*/Zﬂnasz

n#0

Apres développement on obtient :

Cr, (=2

n#0

_ —Jj2ma )
1?2—e-ﬂmﬂwf (AnlL2)
jém

Tel que les coefficients de Fourier sont ci-dessous :

T 1- E—i:nnrx

1r .
| Ce(t). e i3mnFrgs —
=0

T, _ =
CF) T

ColFo) = [ Cp (02t =22
w jem

—j2ma _—
1= i2mn et

Co(F)=<C(t)=—a ColF) =< C{t) >=~a
B.3. La transformée de Fourier de la fonction commutation

Par ailleurs, si on veut calculer la transformée de Fourier de gw(t), on doit passer

par la transformée de Fourier du peigne de Dirac Ill;_(¢)et de la fonction rectangle.

La fonction peigne de Dirac I, (r)de période Tw est définie comme suit:
iy ()= 25(f—kTsw) (AnlIL3)
k=—x

Sa transformée de Fourier est :

}{IH r f)}: F,, -1, (f)(Anll4)Tel que : F§, =——

147



est définie comme ci-dessous:

sw

La fonction rectangle de largeur of,

M, {1” 3E S (AnlLS)
azlleurs

La transformée de Fourier de la fonction rectangle retardée de izswest :

{ af, /[ o j}=f{ﬂars%(f)}-€_jwa2 =[aT,, sinc(zaf,, f)]- e /7 (AnIL6)

En passant au domaine spectral dans (Anll.1), en substituant (Anll.4) et (AnlIL.6) on

obtient :

G,, () =Hg, (O} = { o /( s j}-f{lll;\_w(f)}=[aTSWsinc(ﬂaTswf)]-e‘j’f“TAW(FSW-IIIFW(f))

Finalement la transformée de Fourier Gsu(f) de la fonction commutation est :

G, (f)=«a isinc(mk). eI 5(f-kF.) (AnlIL7)

k=-0
B.4 La transformée de Fourier de carré de la fonction commutation g2, (¢)

Parfois on est appelé a effectuer deux fois la fonction commutation sur une variable,

sa transformée de Fourier est alors :

0 +00

He?ou0f= Go(N® G (1) =a? 3 sinclak)-sinclzan)-e =7 ¢1). (f — (n+ k)F,,)

k=—0 n=—0

Par conséquent, G,,,(f) etf{gzsw(t)} sont des opérateurs mathématiques qui s’appliquent

sur une variable V(t) comme suit :

Gou(1)OV(N)=a S sinclaak)-e ™ ¥ (f ~kF,,)

k=—0

Hewler()=a? Y zs.nc rak)-sinc(zam)- &) (£~ (n+ K)oy )

k=—o00n=
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ETUDE CEM DES RESEAUX EMBARQUES

Aujourd'hui la prédiction des perturbations conduites générées par les
convertisseurs statiques connectés a un réseau, conformément aux normes CEM, est
impérativement réalisée sur RSIL, qui n'est pas forcément représentatif des
impédances des réseaux réels. D’autre part, I'optimisation des filtres CEM sur cette
base ne permet pas de garantir le bon fonctionnement de fagon systématique sur un
réseau réel. La streté est pourvue alors, au moyen de marges CEM souvent

excessives. Le systeme est donc sous optimal.

L'objectif de cette these est de progresser dans la modélisation CEM des
convertisseurs et des réseaux embarqués, en vue de pouvoir prédire le

comportement CEM, et d'optimiser les moyens de filtrage.
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EMC STUDY OF EMBEDDED NETWORK

Now days, the ELM interferences prediction generated by converters, connected to
the network with respect to the EMC standards, is imperatively carried out using the
LISN, which is not necessarily representative of the real network. Moreover, the
EMC filters optimisation under LISN, may not guarantee automatically the correct
operation in a real network. Safety is then provided by means of excessive EMC

margins. The system is thus non-optimal.

The objective of this thesis is to progress in EMC modelling of converters and
embedded networks, to be able to predict their EMC behaviour and to optimise the

EMC filters.
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