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Introduction

INTRODUCTION GENERALE.

De nos jours, la conception assistée par ordinateur (CAO) est incontournable dans de
nombreux domaines de la physique appliquée. Pour ne citer que la microélectronique, nous
envisageons mal a I’heure actuelle des microprocesseurs congus a 1’aide d’un simple fer a

souder !

Le domaine de I’électrotechnique classique n’échappe pas non plus a la régle, puisque nous
trouvons de nombreux logiciels (souvent basés sur la méthode des éléments finis) permettant

de simuler le comportement de machines électriques avant réalisation.

L’électronique de puissance en revanche, ne s’est, jusqu’a présent, que peu laissée pénétrer
par les techniques modernes de la CAO. En effet, un des principaux problémes que nous
rencontrons est la pluridisciplinarité des phénomeénes mis en jeux, ainsi que leur couplage
relativement fort: nous ne citerons en exemple que l'interaction intime semiconducteur-

cablage, qui rend la modélisation des commutations si complexe [JEAOI].

Il n'en demeure pas moins qu’un effort se fait sentir depuis quelques années au niveau des
outils de conception en électronique de puissance. Pour ce qui touche a la simulation, les
semiconducteurs de puissance voient leurs modeles progresser continuellement [MIY98],
[XINO98]. Quant au cablage, la difficulté de modélisation par les éléments finis, des structures

complexes d’interconnexion utilisées, a abouti au développement d’un outil « métier » : InCa

[CLA96].

I1 ne faut toutefois pas réduire la conception en électronique de puissance a la simple capacité
de pouvoir simuler les structures géométriques proposées. La diversité des constantes de
temps rencontrées et la large palette des phénomenes physiques a considérer rendent

I’approche beaucoup plus complexe.

En se calquant sur les méthodologies de la microélectronique, nous pouvons définir trois

grandes €tapes dans la conception d’un convertisseur statique :

— une phase de conception structurelle, qui comprend le choix de la topologie & adopter.
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— Une phase de pré-dimensionnement, permettant la détermination des grandeurs
fondamentales : fréquence de découpage, €léments passifs, nombre de semi-conducteurs,
etc... Dans cette phase, les composants sont supposés quasi parfaits, ou alors leurs

imperfections ne sont pas modélisées finement.

— Une phase de placement routage, qui consiste a prendre en compte des modeles plus fins,

incluant les éléments parasites des composants.

A Tlissue de ces diverses phases, une simulation compléte, véritable « prototype
informatique », validera 1'ensemble du projet, que ce soit sur le plan €lectrique, thermique,

régulation, compatibilité électromagnétique...

Ce prototypage informatique, outre les avantages évidents de cofit et de délais qu'il apporte,
permet un certain nombre d’apports bien particuliers, inhérents a la simulation. Il permet
d'effectuer des études de sensibilité, des études du pire cas, etc... En effet, il est tout a fait
concevable qu'un prototype fonctionnant parfaitement durant la phase d'essai, donne lieu a
une fabrication en série déficiente, du fait d’une plus grande dispersion des composants, d’un

changement de technologie ou de fournisseur...

Un cycle complet de conception, tel qu’il est envisagé dans un futur proche, peut se

représenter de la maniére suivante :

Conception

Choix de to?blogie

Prototypage informatique

Les informations obtenues par ce type de prototypage nous permettent éventuellement de
déduire quelques modifications a effectuer sur les niveaux supérieurs comme l'indiquent sur le
schéma les fleches de rebouclage. Si le rebouclage sur le placement routage peut s'avérer utile

afin de modifier la valeur de quelques €éléments parasites, les rebouclages sur les deux
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niveaux supérieurs ne sont pas souhaitables, du fait des modifications trop importantes que

cela entraine.

Ce travail de thése s'inscrit dans le cadre du prototypage informatique en liens étroits avec le
placement routage. L’idée générale est d'étudier l'environnement électromagnétique des
composants en électronique de puissance [BEU97]. En effet, les imperfections dues au
céblage jouent un role parfois déterminant dans la montée en puissance et en fréquence des

convertisseurs [ROU98] :

— La mise en paralléle de semiconducteurs peut étre moins efficace si les impédances de
cablage nuisent a la bonne répartition des courants entre les divers éléments

(déclassement).

— La vitesse de commutation en courant est limitée par les surtensions induites par les

inductances dues 2 la connectique [SCH98].

— Les capacités de mode commun peuvent modifier significativement les vitesses de
commutation en tension [FREQO], ce qui peut étre préjudiciable lors de la mise en série de

composants.

— Enfin, le comportement CEM du convertisseur dans son ensemble est régi par ce que nous
appellons justement les imperfections du céblage (inductives et capacitives), que nous

nous devons donc de caractériser.

Les travaux de thése présentés ici porteront donc sur la détermination des éléments parasites
au sein des interconnexions d’électronique de puissance, que ce soient les inductances ou les

capacités.

Il existe plusieurs méthodes et donc plusieurs logiciels pour étudier les structures
d’interconnexions. Dans I'ensemble du travail présenté dans ce manuscrit, nous nous
efforcerons de tester et de comparer les différentes méthodes afin d’utiliser celle répondant le

plus a nos besoins.

Les inductances parasites sont étudiées pour des géométries particuliéres de I'électronique de
puissance que sont les busbars [ZAR00]. Comme nous le détaillerons par la suite, les busbars
sont des interconnexions spécifiques, a base de plaques larges, permettant 1’association de
nombreux composants en gardant des inductances faibles. Le but de cette premiére partie se

décompose en trois points distincts:

— Pouvoir modéliser correctement le comportement électrique de ces structures.
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— Construire un schéma €lectrique équivalent complet pour insérer les interconnexions dans

les logiciels de circuit [BES00].

— Etre capable de modifier la géométrie afin, par exemple, d'équilibrer les courants au sein

des composants mis en parallele [BESO1].

Nous utiliserons pour cela des logiciels d'analyse. Cela s'inscrit parfaitement dans la partie

prototypage informatique en lien avec le placement routage.

La détermination des capacités parasites fait 1’objet de la deuxiéme partie. Elle est rendue
nécessaire avec l'augmentation des vitesses de commutation et des fronts de tensions. Outre
leur influence sur le comportement des semiconducteurs en commutation déja cité, nous
retiendrons particulierement le besoin d’un outil permettant de prédéterminer avec précision
les valeurs des capacités parasites, pour prédire le comportement CEM d’un convertisseur,
Les capacités de mode commun, notamment, sont capitales dans 1'étude des perturbations
émises. Mais, nous pouvons €galement retenir des aspects « filtrage intégré » relativement
intéressants. La capacité mutuelle d'un bus continu, par exemple, peut étre bénéfique, en

jouant le role d’une capacité « X » de bonne qualité.

De la méme mani¢re que pour les inductances, nous retrouverons les mémes problémes
inhérents aux géométries tridimensionnelles complexes utilisées en électronique de puissance.
En effet, si dans le domaine de la microélectronique les lignes de propagation ont des
géométries bien définies (ruban, coplanaire, etc...) avec des formules bien précises pour la
détermination des capacités correspondantes, la complexité géométrique des interconnexions
de puissance (barres massives) ne permet pas l'utilisation de ces formules. I est donc
nécessaire de proposer une alternative différente. La deuxiéme partie de ce manuscrit
consistera donc en un choix d'un logiciel adapté pour résoudre ce genre de probléme et

traitera différentes configurations pour valider la méthode retenue.
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Partie Inductive

PARTIE INDUCTIVE

1 Introduction : Etat de ’art

Les convertisseﬁrs statiques de 1’électronique de puissance utilisent des composants dont
la vitesse de commutation ne cesse de croitre (de 500°A/us a5000°A/us selon 1’application).
De plus, la valeur des courants commutés augmente également (entre 400 et 1000A). Dans ce
contexte, les interconnections ou plus généralement le cablage, influent de plus en plus sur les
caractéristiques électriques des systémes. Une des principales contraintes sur le céblage dans
une structure de commutation, est la réduction de son inductance parasite. En effet, lors d’une
commutation, I’inductance parasite va créer une surtension de la forme U=Ldi/dt. Cette
tension dépend fortement du front de courant. Ces fronts peuvent s’avérer trés importants
dans les domaines de la forte puissance (traction ferroviaire, propulsion navale...) ol les
IGBTs de fort calibres atteignent des vitesses de commutation trés grandes. Ces surtensions
peuvent entrafner la destruction du composant interrupteur. De ce fait, I’inductance parasite
va pondérer le réle de la commutation du courant. Une premiére solution envisagée, pour
réduire 1'effet inductif des connexions, était d’ajouter des circuits d’aide a la commutation
dans le systéme. En contre partie, ces circuits augmentaient considérablement le nombre de
composants, rendant donc plus cofteuse et plus difficile la fabrication du systéme. Le

probléme est donc de réduire I’inductance parasite de maniére a se passer de ces circuits.

Les interconnections en €lectronique de puissance peuvent avoir des géométries assez
complexes du fait des contraintes mécaniques assez importantes [FAR98]. Cela n’implique
pas forcément une complexité au niveau de ’électronique de puissance en elle méme. Bien au
contraire, dans nombre de cas, des géométries relativement simples entrainent une
modélisation assez complexe a réaliser. C’est le cas du busbar laminaire [ALL97]. Le busbar
laminaire est une technique de céblage qui répond a la problématique énoncée dans le

paragraphe précédent a savoir réduire l'inductance parasite des interconnexions. Il est

10




Partie Inductive

schématiquement constitué de deux plaques de cuivre, au minimum, séparées par de 1’isolant.
Il a une inductance parasite totale trés faible (dizaine de nanoHenry) du fait de la forte
mutuelle existante entre les plaques [SCH96]. Le domaine d’application des busbars concerne
essentiellement les applications de forte puissance ou les semiconducteurs mis en jeu sont

rapides et les courants commutés de 1’ordre du millier d’ Ampéres.

Dans les structures d’électronique de puissance telles que les convertisseurs statiques, les
semiconducteurs sont, suivant les contraintes, mis en paralléles afin d’assurer le calibre en
courant nécessaire. Dans ce cas de figure, 1’équilibrage des courants dans les différents
semiconducteurs est primordial [OHI99]. Un léger déséquilibre peut entrainer une
dégradation plus rapide d'un semiconducteur par rapport aux autres. Cela peut aller jusqu’a sa
destruction si le déséquilibre s’avére €tre important. Si les interrupteurs ont les mémes
caractéristiques €lectriques, le déséquilibre en courant va provenir de I’environnement, c’est a

dire du cablage.

Toutes ces contraintes mettent en évidence la nécessité de concevoir, de maniere rigoureuse,
les busbars. La technique industrielle qui consiste a la réalisation d’un prototype [CHI93],
[ZHU99] est une méthode cofiteuse et limitée. La conception et la modélisation a partir de
logiciels adaptés vont permettre de posséder une bonne connaissance et d’appréhender les
problémes créés par les interconnexions [BOT95], [CLAOO]. Ces problémes sont
essentiellement dus a une donnée qu’il est difficile d’estimer: comment va se répartir le
courant a 'intérieur des plaques ? Afin de répondre a cette question, le systéme devra étre
modélisé. Cette modélisation va consister en la détermination du comportement €lectrique de
la plaque sous forme de schéma électrique équivalent. Ces schémas électriques nous rameénent
a des structures connues et plus facilement analysables. L'étude de ces schémas va permettre,
en fonction de la fréquence, de savoir par quel chemin « transite » le courant a I’intérieur des
plaques, et donc d’estimer les déséquilibres en courant pouvant apparaitre lors de la mise en
paralléle de composants [JEA99]. Nous développerons également un moyen de modifier la
circulation du courant afin de rétablir I’équilibre du courant. Cette méthode introduira la
notion de trou dans la modélisation. Ce type de schéma, constitué de résistances et

d’inductances couplées, pourra étre intégré dans les logiciels de circuits.

Nous allons présenter dans un premier chapitre les possibilités qui nous sont offertes pour
faire une modélisation des plaques, et aprés comparaison, nous choisirons celle qui nous
convient le mieux. Dans un second chapitre, nous développerons I’étude des connectiques

multi-accés en mettant en évidence 1'importance des couplages résistifs (terme de couplage
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complexe) ainsi que les schémas électriques équivalents qui en découlent. Nous présenterons
dans un troisiéme chapitre, la notion de trous pour essayer de gommer ou diminuer les
déséquilibres en courant. Enfin nous appuierons nos méthodes par deux applications et nous

pourrons conclure.

II  Modeliser les plaques

L’intérét de la modélisation est de pouvoir €tudier rapidement et de manieére « virtuelle » le
comportement d'un systéme donné, sans avoir besoin de réaliser des prototypes, dont les
modifications souvent nécessaires lors d’une étude sont assez cofiteuses. De plus, ’aspect
visualisation des résultats de modélisation permet une compréhension accrue des
phénomenes. Cette compréhension peut servir I’étape en amont concernant 1’aide a la
conception. Cet aspect de la modélisation est important car il permet de mettre en avant les
critéres sensibles dans la conception d’un busbar et également de mettre en ceuvre des
routines classiques de conception des busbars. Dans notre cas de figure, 1'outil de
modélisation doit nous permettre d’étudier le comportement électrique (inductif et résistif)

des busbars.

Dans ce chapitre, nous nous proposons d’étudier deux types de méthodes qui permettent de
répondre a notre attente. La différence entre ces deux méthodes réside dans la maniére de
résoudre les équations de Maxwell. Dans un cas, la résolution se fait de manicre numérique, et
dans |’autre cas, la résolution se fait de maniére analytique. Ces deux moyens de résolution se
retrouvent dans deux méthodes particuliéres: les éléments finis pour la résolution numérique

et la méthode PEEC (Partial Element Equivalent Circuit) pour la résolution analytique.

1I.1 Les Eléments Finis

La méthode des éléments finis est une méthode générale de modélisation fondée sur la
résolution d’équations aux dérivées partielles de maniére numérique [DHA84]. Son utilisation
couvre un grand nombre de domaines de la Physique comme la Mécanique, la Thermique et

bien siir ’Electromagnétisme. Dans ce cas, les équations a résoudre sont celles de Maxwell.

Le principe est de décomposer le domaine global d’étude en domaines élémentaires de
dimensions finies. Cette discrétisation du domaine doit respecter un certain nombre de régles.
En effet, la fonction inconnue, approchée par un polyndme d’ordre variable, va permettre, par

interpolation sur chaque nceud des éléments, de modéliser la totalité du domaine. La forme
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des domaines élémentaires varie suivant la géométrie et la physique du probléme. La forme la
plus simple est le tétraédre, mais il peut €tre plus judicieux suivant la complexité géométrique
du systéme de mailler le probléme avec des cubes ou méme des prismes. Les résultats obtenus
dépendent fortement de la qualité du maillage. Ces résultats sont obtenus sous forme de
matrice. Un maillage de mauvaise qualité (trop aplati par exemple : cas classique pour la

modélisation des plaques) dégrade le systéme matriciel a résoudre.

La méthode des éléments finis est une méthode qui a fait ses preuves [GAJOO] depuis
plusieurs années déja, et ce dans plusieurs domaines de la physique cités ci-dessus. Par
conséquent, elle servira souvent de référence lorsqu’il sera nécessaire de comparer différentes

méthodes.

I1.2 La Méthode PEEC

Cette méthode a été proposée par A.E.Ruehli dans les années 70 [RUE74]. Elle permet
d’analyser, dans 1’hypothése des états quasi-stationnaires, les caractéristiques €lectriques des

connexions.

L’hypothése des états quasi-stationnaires est satisfaite lorsque les champs électromagnétiques
E et H varient lentement dans le temps. Cela signifie que la longueur d’onde est strictement
supérieure a la longueur de 1'interconnexion. Cette hypothese est appliquée dans la thése de

W.Teulings [TEU97].

Le principe de cette méthode est d’attribuer 2 chaque portion de circuit, une contribution a
I"impédance totale, d’oul la notion d'éléments partiels. Ces éléments sont déterminés avec les
caractéristiques géométriques du systéme. Afin de prendre en compte les effets de la
fréquence, le courant dans chaque €lément doit étre uniforme. Cela implique un maillage qui

dépend de la fréquence d’étude du systéme concerné.

I1.2.1 Les équations de base

Les équations présentées dans ce chapitre, permettent de représenter un conducteur non plus
comme un nceud de potentiel mais comme une impédance. Nous allons voir qu’une barre
conductrice peut se représenter électriquement par un circuit R,L,C. Cette partie détaille les

différentes étapes pour parvenir a ce schéma électrique équivalent.

Cette méthode est fondée, comme la précédente sur les équations de Maxwell :
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ﬁ’xé:ﬁj Eq.A I1.2-1
dt

VxH =£+} Eq.A 11.2-2
t

V.D=p Eq.AI1.2-3

V.B=0 Eq.AI12-4

D’apreés I’équation (Eq.A I1.2-1), si nous posons B =V x A ,nous pouvons écrire :

A(VxA) Eq.AI1.2-5
ot

VXE=-
Ce qui peut également s’écrire :

f?xé:ﬁx(—%_’d‘) Eq.A 11.2-6
t

Or, nous savons que si deux vecteurs CetD  définissent la relation
suivante : VxC=VxDalors nous pouvons écrire qu’il existe un scalaire F tel que:
C=D+VF (d'aprés I’égalité Vx(VF)=0)

(Eq.A I1.2-6) permet donc d’obtenir la relation suivante :

0A Eq.AI1.2-7

Aet V sont définis respectivement comme étant le potentiel vecteur magnétique et le potentiel

scalaire électrique. Clayton R.Paul dans [PAU87] définit ces grandeurs par les égalités

suivantes :
e J‘ wdv Eq.A I11.2-8
4mr
v
v = [PV Eq.A 1129
\ 4mer

J : Densité de courant vectorielle dans le conducteur.

i : Constante de perméabilité du conducteur.
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¢ : Constante de permittivité du conducteur.

p : Densité de charge dans le conducteur.

r : Position du point d’observation.

M (point d’observation)

Conducteur

Fig.A 1 : Représentation d'un conducteur, calcul des potentiels scalaires électriques et potentiels vecteurs

magnétiques.

La loi d’Ohm nous permet d’écrire :

B Eq.AI1.2-10

Q| ~i

Pour un conducteur donné, nous pouvons donc écrire la relation générale suivante :

0 ‘HJ.Jdv d 1J‘,od” Eq.AI12-11

j : Direction du courant de conduction.

A.E. Ruehli a déduit de ces équations le concept d'éléments partiels pour modéliser les

interconnections par un circuit électrique équivalent.

Dans le cas de plusieurs conducteurs, I’équation (Eq.A I1.2-11) s’écrit de la maniére suivante :

% X = X
Ji_ N9 # (L, |_NY9]_ L [P |- Eq.AT1.2-12
= dv dv i,
o “ar dr) r Haj dre) r !
= - >

i

K étant le nombre total de conducteurs.
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L’équation (Eq.A II.2-12) est appelée €quation intégrale du champ électrique. Elle met en
évidence les termes inductifs et capacitifs propres a chaque barre ainsi que les termes de

couplages inductifs et capacitifs entre chaque conducteur.

Afin d’exprimer la chute de tension correspondant aux différents termes, nous intégrons cette

équation sur le volume de 1'élément i étudié. L.’équation (Eq.A I1.2-12) s’écrira donc :

K - K
ij}l._dv'z_E_a_ LJ.J-j—"dv.dv' _2 0 ijﬁ.dv.dv‘ 7 Eq.A I1.2-13
o e ot| 4x r — dj| 4m.e r

i

Cette équation est la base de la méthode PEEC.
11.2.2 Détermination des éléments L— M - R et C.

L’équation (Eq.A I1.2-13) fait apparaitre trois termes bien distincts. Le terme situé a gauche
du signe égal exprime le rapport de la densité de courant sur la conductivité du matériau. Il
représente 1’'image d’un terme résistif. Le premier terme de droite correspond au potentiel
vecteur magnétique comprenant la dérivée par rapport au temps de la densité de courant, nous
pouvons donc le représenter par un terme inductif. Le second terme de droite correspond au
potentiel scalaire électrique, comprenant la densité volumique de charges dans le conducteur,

nous pouvons donc le représenter par un terme capacitif.

Il apparait donc, un schéma électrique équivalent (Fig.A 2):

= L
| |€

Fig.A 2 : Schéma électrique équivalent d’un conducteur d’aprés la méthode PEEC.

Nous allons démontrer que I’effet capacitif a I'intérieur d’un conducteur peut étre négligé. En
effet, si nous considérons 1'équation (Eq.A II1.2-2) et dans I’hypothése (confirmée) d’ondes

sinusoidales, nous pouvons écrire que :

VxH=J+ jowD Eq.A I1.2-14

La relation d’Ohm ainsi que celle reliant D a E, nous permettent d’écrire que :
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VxH=0.E+ jocE=(0c+ joe).E Eq.AIL2-15

Si nous comparons les deux termes de la parenthése (o et w.€), nous voyons que dans le cas le

plus classique d’un conducteur en cuivre (matériau utilisé dans la plupart des applications

dans la suite de la thése), 6.,=58.13 . 10° S/m alors que pour les fréquences que nous traitons
que p q q

(de 10 & 100kHz environ), nous obtenons au plus :
w.e=5.56.10° S/m.

Nous voyons donc que ce terme est complétement négligeable, cela signifie physiquement
que lors de I'application d’un champ électrique sur une barre, le déplacement des charges
s’effectue de manieére quasi instantanée. De ce fait, nous ne pouvons pas considérer de

phénomene capacitif a I’intérieur d’une barre aux fréquences de fonctionnement considérées.
Le schéma d’un conducteur sera réduit & celui d’un simple L-R série.

Dans cette premiére partie inductive, les termes de couplage capacitif ne sont pas pris en
compte car nous étudions uniquement le comportement inductif du cablage. Le couplage
capacitif sera étudié dans la seconde grande partie (capacitive), le regroupement des deux

nous permettra donc de réaliser un modéle complet du ciblage.

L’annexe 1 montre les équations analytiques de la méthode PEEC proprement dite pour la

détermination des inductances et des mutuelles partielles.

Les équations de base ainsi que la justification de I’utilisation d’une telle méthode analytique
pour traiter des interconnexions en €électronique de puissance ont été présentées au cours des

théses de Jean-Luc SCHANEN [SCH94] et d’Edith CLAVEL [CLA96].

1.3 Comparaison des méthodes

L’avantage principal des éléments finis est la grande diversité des problemes qu’il est possible
de traiter. En effet, cette méthode nous autorise 2 prendre en compte des matériaux
magnétiques et des géométries quelconques. En revanche, son inconvénient majeur est la
taille importante du maillage. La méthode PEEC est, dans ce registre, beaucoup plus
performante. Alors que la méthode des €léments finis demande le maillage de tout le domaine
(conducteur + air), la méthode PEEC réclame un maillage des conducteurs uniquement. Cette
différence de maillage pénalise fortement les €léments finis, car dans un premier temps cela

va alourdir les temps de calcul, les tailles des fichiers vont étre importantes. Dans le cas de
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plaques minces, la forme des domaines €lémentaires est souvent de mauvaise qualité, cela

risque par conséquent de générer des erreurs dans les résultats.

En conclusion, la méthode PEEC semble la méthode la mieux adaptée pour résoudre nos
problémes. En effet, dans les problémes d’interconnexions, les matériaux utilisés sont souvent
le cuivre ou I’aluminium qui sont amagnétiques. En revanche, la méthode des éléments finis a
permis lors de la thése d’Edith CLAVEL [CLA96] de valider la méthode PEEC dans les
problémes de barres massives. Par ailleurs, malgré la difficulté de mise en ceuvre pour des

impédances aussi faibles, la mesure a également confirmé ces résultats.

I1.4 Etude des logiciels : méthode PEEC

Nous disposons, au sein du laboratoire, d’un logiciel fondé sur la méthode PEEC pour
résoudre les problémes liés aux interconnexions: InCa (Inductance Calculation). Une
recherche bibliographique a permis de trouver et de « récupérer » une version démonstration
d’un logiciel fondé également sur la méthode PEEC : FASTHENRY, logiciel développé aux
Etats-Unis par le MIT (Massachusetts Institute of Technology).

Cette partie présente et compare ces deux logiciels et justifie notre orientation dans la suite de

notre travail,

11.4.1 FASTHENRY

Ce logiciel développé par le MIT aux Etats-Unis applique la méthode PEEC pour résoudre
des problémes de connexion. Il permet de déterminer des inductances de couplage de

structures 3D complexes [KAM2-94].

La version « démo » de ce logiciel que nous avons « récupérée », ne posseéde pas d’interface
graphique, ce qui alourdit considérablement la prise en compte de la géométrie du probléeme
puisque celle-ci doit se faire par fichier. Pour s’affranchir de ce probléme, nous avons réalisé
une interface permettant de traduire la géométrie rentrée dans 1’interface graphique du logiciel

InCa sous forme de fichier au format FastHenry.

Ce logiciel permet de traiter des problémes 1D (on considére que le courant se déplace dans

une direction) ou 2D (le courant se déplace dans deux directions possibles : cas des plaques).

FastHenry posséde un algorithme de résolution de systéme assez performant [KAM?2-94].

Cela lui permet de pouvoir traiter des problémes de taille importante en un temps raisonnable.
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114.2 INCA

InCa est un logiciel développé au sein du laboratoire qui est lui aussi fondé sur la méthode
PEEC [CLA99]. Son développement a été mis en ceuvre afin de traiter les problémes
d’interconnexion en €lectronique de puissance dont la géométrie peut s’avérer complexe et

pour lesquels Flux3D demande un temps de résolution conséquent.

InCa calcule les inductances, les mutuelles inductances et les résistances au moyen de
formulations analytiques (présentées dans l'annexe 1). De la méme maniére que FastHenry,
InCa permet de traiter des problémes ID ou 2D. Ces différents problémes demandent des

maillages distincts que nous allons développer dans la partie suivante.

I1.4.3 Maillage 1D - Maillage 2D

Nous avons évoqué en introduction de ce paragraphe une condition de validité de la méthode
PEEC : la densité de courant doit étre uniforme dans le conducteur. Lorsque le courant qui
circule est continu, celui-ci se répartit de maniere uniforme dans le conducteur, cela ne
nécessite donc pas de maillage, en revanche, dés que le courant circule avec une fréquence
non nulle, des effets dépendants de la fréquence interviennent. Nous assistons en effet a une
redistribution des lignes de courant, qui peut ne pas étre symétrique s’il y a d’autres
conducteurs proches (cf Fig.A 3 et Fig.A 4). Cela signifie que le maillage dépend directement
de la fréquence. Les effets que nous rencontrons, sont les effets de peau [COP00], les effets
de proximité, etc...Pour avoir une bonne simulation, il est nécessaire que quelques mailles
(une ou deux) modélisent I'épaisseur de peau. Si I’allure du courant n’est pas sinusoidale, cas
fréquent dans les structures de commutation, nous procédons & une décomposition en série de

Fourier afin de connaitre 1'influence de chaque harmonique.

d d
—— > <>
b
d<<d
a) 8>>d b)

Fig.A 3 : Effet de la fréquence sur la répartition du courant dans un conducteur circulaire.

a) en basse fréquence b) en haute fréquence

19




Partie Inductive

Fig.A 4 : Effet de proximité dans 2 conducteurs (aller et retour) en haute fréquence : e et d sont du méme ordre

de grandeur

L’épaisseur de peau est une grandeur qui dépend du matériau considéré et de la fréquence de

fonctionnement. Sa formule est la suivante ;

5= |2 Eq.A I14-1
GOk,

Avec o : conductivité du matériau
 : pulsation de travail
Mo : perméabilité du vide

Les figures ci-dessus représente les effets de peau et de proximité dans des conducteurs
cylindriques. Cette géométrie ne correspond pas aux problémes que nous allons traiter dans la
suite de cette thése puisque nous rencontrerons essentiellement des plaques ou des barres
rectangulaires d’épaisseur assez fine. Cependant les géométries cylindriques sont assez
simples pour comprendre comment agissent ces effets. De plus Jean-Michel Guichon [GUIO1]
a montré dans sa thése la difficulté pour calculer analytiquement la répartition du courant dans

un conducteur rectangulaire.

I1.4.3.1 MaillagelD

Dans le cas de barres massives, nous considérons que le courant posséde une direction
privilégiée selon la longueur, et qu’il n’y a pas de variation du courant suivant cette direction.
En effet, lorsque la longueur des barres est grande devant la hauteur et la largeur, nous

pouvons considérer qu’il n’y a pas de courant transverse qui circule.

Si nous travaillons a une fréquence ou I’épaisseur de peau est inférieure aux dimensions de la
barre, la condition d’uniformité du courant dans le conducteur n’est plus respectée. Il faut
donc des barres plus petites & l'intérieur desquelles la densité de courant sera a nouveau

uniforme. Le maillage 1D décrit ci-dessous nous permet de traiter des nouvelles barres dites
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élémentaires, de méme longueur mais de sections inférieures a la barre initiale. Dans chaque
subdivision, la densité de courant est constante, il est donc possible d’appliquer la formule
analytique donnant les valeurs des éléments partiels sur chaque conducteur élémentaire. Nous
obtenons donc un schéma électrique équivalent constitué d’éléments R-L série mis en

paralléle et couplés entre eux. (cf Fig.A 5).

L ,rf(‘/f

/‘1 MZH du courant U

subdivision
M

Fig.A 5 : Modélisation d'une barre subdivisée et sa représentation électrique équivalente.

11.4.3.2 Maillage 2D

Dans le cas des plaques, le modéle des conducteurs suivant un R-L série n’est plus valable. En
effet, pour les busbars, il est fréquent que le courant arrive ponctuellement pour s’épanouir

ensuite dans la plaque.

Pour modéliser ce phénoméne dans le logiciel InCa, un modéle constitué de R-L série en
étoile permet de représenter les lignes de courant dans deux directions en quadrature.
L’épaisseur des plaques étant considérée comme petite (notamment devant 1'épaisseur de
peau), nous ne prenons pas en compte d’€ventuels courants circulant suivant la direction z du

repere sur la figure Fig. A 6.

I/’

Fig.A 6 : Représentation d'un élément maillé en 2 dimensions.

Ce schéma est obtenu en découpant la subdivision en quatre parties sur lesquelles est

appliquée la formulation PEEC. Nous pouvons donc détailler ce maillage comme ceci est

représenté sur la figure Fig.A 7 :
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7

Fig.A 7 : Décomposition du maillage 2D dans le logiciel InCa.

Ces éléments sont couplés deux a deux, les éléments perpendiculaires géométriquement étant

découplés.

Dans le logiciel FastHenry, la discrétisation 2D est effectuée de maniére quelque peu
différente, mais le résultat final est le méme. En effet dans FastHenry, une plaque est dans un
premier temps définie par une grille de nceuds. Ensuite chaque nceud est relié par un segment
(ou une fibre neutre) avec ses nceuds voisins (hormis les nceuds diagonaux) comme représenté
sur la figure Fig.A 8. Le paramétre d’épaisseur spécifié dans le fichier de construction est
affecté a chaque segment et enfin I’espace calculé entre chaque nceud est a son tour affecté

aux segments pour construire le modeéle maillé de la plaque.

Fig.A 8 : Représentation géométrique du maillage sous FastHenry (maillage 3 par 3). Visualisation des noeuds et

des segments (traits pleins).

Si nous considérons une plaque carrée maillée en 2 par 2 les schémas électriques équivalents

suivant InCa ou FastHenry seront donc un peu différents.
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Fig.A 9 : Schéma électrique équivalent d'une plaque maillée en 2 par 2 sous FastHenry (en pointillé le maillage

géométrique).

Fig.A 10 : Schéma électrique d’une plaque en 2 par 2 sous InCa. Fig.A 11 : Schéma simplifi€ sous InCa.

Les inductances et les résistances de la figure Fig.A 9 ont la méme valeur car nous sommes
dans le cas particulier d’une plaque carrée. Il en est de méme pour la figure Fig.A 10.
Cependant, le schéma de cette figure peut étre simplifié et remplacé par celui de la figure
Fig.A 11. Nous obtenons donc des nouvelles valeurs d’inductances et de résistances, notées

R’ et L’ qui résultent de la mise en série de deux branches L-R.
R’=R+R et L'=L+L+2M, M étant la mutuelle entre les deux inductances.

Il est important de noter que les schémas présentés ci dessus, sont des représentations
électriques de la plaque considérée. Il n’y a donc pas de variation des dimensions de celle-ci

apres simplification de Fig.A 10 vers Fig. A 11.
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11.4.4 Comparaison FastHenry-InCa

Suite aux présentations faites des deux logiciels, nous avons donc la possibilité d’utiliser deux
outils fondés sur la méthode PEEC pour modéliser et caractériser nos problémes
d’interconnexions et plus particulierement les plaques et les busbars. La présentation des
techniques de maillage ci-dessus nous montre que les deux logiciels ont le méme nombre
d’éléments pour une discrétisation identique aprés simplification du schéma donné par InCa.
Néanmoins, le logiciel FastHenry ayant été récupéré sur internet, le code source informatique
en langage C sur lequel il est fondé est difficilement récupérable a cause de sa lourdeur et de
sa complexité. La premiére comparaison a faire est donc une comparaison entre les deux
logiciels et une mesure. Pour effectuer cela, et afin de valider la construction du maillage 2D

de FastHenry, nous avons modélisé un « vrai » probleme 2D (cf Fig.A 12).

Fil 1D pour le retour du courant

Entrée du
courant

I «+—— Plaque 2D

Fig.A 12 : Schéma du modele de validation pour les logiciels PEEC (dimension 62mm.113mm.35um).

Ce systéme est constitué d’une plaque traversée par un courant qui arrive par un coin de la
plaque et qui sort par le coin opposé. Nous avons donc une circulation diagonale & I’intérieur
de la plaque. Un fil de retour de courant est inséré pour créer des conditions de mesure
meilleures. Ce fil est pris en compte dans la modélisation du systéme. En effet, travaillant
dans le domaine des nanoHenrys, tout cdblage rajouté crée une boucle de courant qui génére

une inductance supplémentaire. Celle-ci doit pouvoir tre évaluée.
Dans les deux simulations, le maillage est identique : 12*22.

Les résultats sont présentés sur la figure Fig. A 13:
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lathscusice en nH

L~ Simulation FastHenry

7
100 "0 I‘IOJ , 1=l 1®i0 1=10 1=
Fréquence en Hz

Simulation InCa2D

Fig.A 13 : Résultats de comparaisons entre la mesure, InCa et FastHenry.

Nous pouvons voir que les deux simulations donnent des résultats trés proches. Il y a une
disparité avec la mesure qui s’explique par différents phénoménes. En basse fréquence, la
mesure oscille car le terme « Lw » est trop faible, le pont mesure une impédance qui sort du
domaine de confiance de 1’appareil (cf Annexe 5) [SCH94]. Dans les hautes fréquences, nous
observons le début d’une résonance parasite. Le décalage entre la mesure et les courbes de
simulation peut provenir d'une erreur de la résistance ce qui implique une constante de temps

L/R fausse.

En outre, si nous comparons les temps de résolution, nous pouvons constater que pour
résoudre un probléme similaire, FastHenry s'avére plus efficace qu'InCa. Cette différence de
rapidité vient essentiellement des algorithmes de résolutions codés dans FastHenry [KAMI-
94]. Ceci devrait nous orienter vers une solution d’utilisation de ce logiciel. Toutefois, apres
d’autres validations de cas tests un peu plus complexes, nous avons remarqué que les résultats
pouvaient étre trés différents notamment lorsque le maillage est plus dense. Ce manque de
fiabilité dans les résultats met en €vidence 1'intérét de maitriser les sources informatiques
d’un outil métier comme celui-ci. Les perspectives d’évolution du logiciel et également de
couplages avec d’autres outils, nous font finalement opter pour une solution interne avec le

logiciel InCa.

Le probléme majeur dans les simulations que nous réalisons est le maillage. En effet, il est
possible, dans certains cas, de prédire de maniére intuitive le trajet du courant. Dans ce cas, il
faut mailler fortement dans la zone concernée et de maniére plus légere 1a ol la densité de

courant sera plus faible. Il existe deux solutions a ce probléme :
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- Soit envisager un mailleur « intelligent » qui puisse diminuer le nombre d’éléments dans les
zones ou la densité de courant est faible et concentrer les mailles dans les zones de fortes

densités,

- Soit posséder un module de résolution puissant qui permette de s’affranchir des problémes

de maillage et traiter des problémes fortement maillés de maniére uniforme.

Nous avons estimé, dans un premier temps, qu’il €tait plus important de posséder un module
de résolution puissant afin de pouvoir résoudre n’importe quel probléme. A 1’heure de la
rédaction de cette thése, ce solveur, développé par Jean-Michel Guichon, est fonctionnel,
validé et toutes les simulations présentées dans la suite de ce rapport ont été réalisées avec cet
outil. L’étape suivante sera donc de construire un mailleur permettant d’optimiser le nombre

d’éléments du maillage.

III Connectiques multi-acces

Une fois la méthode et l'outil choisis, nous pouvons donc traiter des problémes
d’interconnexions modélisables en deux dimensions. Ces problémes, sous formes de plaques,
sont généralement constitués d’une ou plusieurs entrées ainsi qu’une ou plusieurs sorties.
Dans ce type de configuration, les questions qui se posent et qu’il convient de soulever sont

les suivantes :

- Comment se répartit le courant dans la plaque ?

- Comment est distribué le courant dans les entrées et les sorties ?

- Y a-t-il un probléme de déséquilibre du courant entre ces différentes entrées/sorties ?

Afin de répondre a ces interrogations, nous devons connaitre le schéma électrique équivalent
subdivisé du systéme. Il est nécessaire, pour effectuer ce genre de résolution, de connaitre
également la plage de fréquence de fonctionnement, afin de mailler correctement, ou au moins
la fréquence maximale d’utilisation dans le but de faire une analyse en fonction de la
fréquence. En effet, comme nous 1’avons expliqué dans le paragraphe sur les techniques de
maillage, le courant ne se répartit pas de la méme maniére a I'intérieur d’une plaque ou d’une

barre suivant la fréquence de fonctionnement du systéme.
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II1.1 Mise en évidence de couplages résistifs

Dans les schémas électriques équivalents, nous avons noté la présence d’une partie réelle dans
les termes de couplages. Ceci peut-étre interprété comme un couplage résistif. Physiquement,
cette notion de couplage résistif peut se représenter comme des pertes par effets Joule dues
aux courants induits. Ce phénomeéne est général et ne s'applique pas simplement dans le cas
d'une seule plaque. Or, en regardant 1'équation (Eq.A II.2-13) décrite dans le chapitre I1.2.1
« Les équations de base », nous pouvons nous apercevoir qu’il n’existe pas explicitement de
terme de couplage résistif. La vérification de ['existence de ce terme par le calcul est

démontrée dans l'annexe 2.

Nous allons mettre en évidence le rble du couplage résistif dans la représentation €lectrique, a
’aide de deux exemples précis, puis nous verrons quelle importance nous pouvons lui
attribuer et enfin par quelle méthode nous pouvons le prendre en compte dans un schéma

électrique en vue d’une insertion dans un logiciel de circuit.

I1.1.1 Exemple 1 : 1 plaque.

Le premier exemple, pour illustrer ce qui vient d’étre énoncé, est un cas traité en collaboration
avec le laboratoire CPES (Center for Power Electronic Systems) aux USA (Fig.A 14). Bien
que classique, ce cas est concret et il consiste a étudier une plaque en cuivre possédant deux
entrées et une sortie également en cuivre. Ce genre de systéme permet notamment de mettre
deux composants en parallele tout en respectant une géométrie imposée. La figure est

représentée ci-dessous (Fig.A 15):

Plots de cuivre : entrées du courant.

Sortie du courant ——3p 7

Fig.A 14 : Représentation de la plaque
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16 mm
¥
gmm 6 mm
8 mm¢ < <
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10mm <> z
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22 mm
h 59 mm .

Fig.A 15 : Dimension de la plaque

La hauteur des plots est de 10mm et 1’épaisseur de la plaque est de 35um

La plaque ainsi que le petit €lément de sortie sont maillés en 2D (grande plaque 16*20, petite
plaque 2*3), les plots sont maillés en 1D (6*6, le sens du courant dans les plots est suivant

I’axe z).

Ce systeme possede deux chemins pour le passage du courant, soit le plot 1 soit le plot 2. Ces
deux chemins se regroupent néanmoins a I'intérieur de la plaque et dés lors, il est difficile de

discerner quelle partie du courant vient du plot 1 ou du plot 2.

Dans un premier temps, nous allons €étudier la répartition du courant dans les plots. Pour
effectuer ces simulations, nous simulons une équipotentielle reliant le sommet des deux plots
et nous insérons entre cette €quipotentielle et la sortie, un modéle de source de tension
sinusoidale de 1Volt d’amplitude et de fréquence variable, ainsi qu'un modele de résistance
de 10 Ohms en série avec la source de tension pour créer une source de courant de 100mA

(La résistance de 1082 est une valeur trés supérieure a I'impédance du dispositif).

Nous obtenons les résultats suivants pour les fréquences de 50Hz et 10kHz :
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Fig.A 16 : a) Répartition dans les plots pour f=50Hz. b) Répartition dans les plots pour f=10kHz.

Ces résultats de la figure Fig.A 16 présentent la densité de courant en Ampeére/m? dans les
subdivisions. Dans les plots, nous pouvons vérifier I'influence de la fréquence. A 50Hz, la
densité de courant est uniforme dans les plots, en effet 1'épaisseur de peau du cuivre est
supérieure 2 8mm a 50Hz. A la fréquence de 10kHz, I’effet de peau est nettement visible, le
courant a tendance a circuler sur les bords et notamment dans les coins des conducteurs.
L’effet de proximité n’est pas trés visible du fait du déséquilibre entre les courants, celui dans
le plot 2 est trés faible, il ne modifie donc pas la circulation a I’intérieur du plot 1. Par contre,
a I’intérieur du plot 2, la répartition du courant n’est pas symétrique, dans ce cas ’effet de

proximité est un peu plus remarquable.

Il est important de noter que les plots et la plaque sont complétement découplés au sens

inductif du terme puisque les sens de courant a I'intérieur sont orthogonaux.

En terme d’impédance, nous obtenons les matrices impédance suivantes :

141+ j6.293x107° 134+ j6.362x107° 1.442 + j1.237 1.387+ j1.259
1.34 + j6.362x107 1.564 + j8.244x107 1.387 + j1.259 1.642+ j1.616

a) Matrice impédance relevée a 50Hz b) Matrice impédance relevée & 10kHz

Les termes de ces matrices sont exprimés en mQ. Nous vérifions donc la présence d’une
partie réelle non nulle et surtout non négligeable sur les termes diagonaux de la matrice qui

correspondent aux termes mutuels.
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lI1.1.2 Exemple 2 : 2 plaques.

La théorie que nous avons développée dans I’exemple 1 est également valable lorsque nous
avons deux plaques complétement distinctes I’'une de I’autre physiquement. Ce cas représente

I’exemple type du busbar (Fig.A 17).

Les deux plaques sont carrées de 10 cm de c6té et de 35um d’épaisseur.

PO P|I P|2
| \J
lm 3.08 mm E
1 FO m
i :
[ 1 ' P6
P6 B
P5 P4
& P7
Fig.A 17 : Représentation des plaques multi-connexions Fig.A 18 : Schéma électrique correspondant.

Nous avons représenté électriquement chaque plaque avec un potentiel de référence PO et P4.
Nous obtenons donc des branches qui permettent de décrire entiérement le systeme (Fig.A
18). Constatons tout d'abord que les six impédances couplées représentant le probléme
correspondent & une matrice (symétrique) a 21 éléments complexes. Cette matrice relie les

courants de branche aux tensions de branches, référencées aux points PO et P4.

Cette notion de schéma «branche » introduit la partie que nous développerons plus tard

concernant les schémas équivalents.

La modélisation de ces plaques est réalisée sous le logiciel InCa avec un maillage de 20 par
20 pour chaque plaque. Le résultat obtenu est présenté ci-dessous sous la forme d’une matrice

impédance.
Pour plus de clarté, les termes réels sont en mQ,

Les termes imaginaires sont en nH.

p= j@.107 = j2x.f.107°
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(vi] [15+12p 13+1lp 05+45p 04+88p 06+9p 01+3.6p |[il]
V2 13+1l'p 24+ 19p 09+ 9p 06+9p 12+155p 04+77p i2
V3| |05+45p 09+9p 14+18p 0.1+36p 04+7.7p 045+ 142p ||i3
V4 04+88p 06+9p 01+36p L1+105p Ll+10p 0.6+52p | i4
V5 0.6+9p 12+155p 04+77p Ll+10p 2+ 18p 1+ 10p i5
V6| |[0.1+36p 04+77p 045+ 142p 06+52p 1+10p 1.25+ 16p | |i6 ]

Fig.A 19 : Matrice impédance du systéme a deux plaques

En lisant la matrice (Fig.A 19) qui résulte de la simulation, nous pouvons nous apercevoir que
méme lorsque deux plaques sont parfaitement distinctes, nous avons quand méme une partie
réelle des termes extra-diagonaux de la matrice et qui ne sont pas négligeables si nous les
comparons avec les termes propres (termes sur la diagonale). Ces termes de couplages

complexes sont donc dus a la maniére de mettre en forme notre schéma électrique équivalent.

En conclusion sur l'interprétation physique de ces termes de couplage résistifs, nous pouvons
dire que, pour une plaque constituée de plusieurs points d’acces, si nous alimentons deux
points quelconques, une tension sera induite entre deux autres. Cette tension sera d'origine 2 la
fois inductive et résistive (des lignes de courant peuvent passer entre ces deux points et
provoquer une chute de tension). Pour ce qui concerne le cas de deux plaques distinctes,
I'explication tient aux courants de Foucault induits dans l'autre plaque quand on alimente deux
points de la premiére. Il y a alors effectivement un courant circulant dans une boucle, ce qui

crée donc une chute de tension résistive.

I11.2 Importance des termes résistifs.

Nous avons vu dans les deux exemples ci-dessus que les termes mutuels résistifs étaient bien
présents et qu’ils pouvaient étre du méme ordre de grandeur que les termes de résistance

propre. Nous allons voir quelle influence ils peuvent avoir en terme de schéma électrique.

Le schéma é€lectrique €quivalent de notre premier exemple comportant deux plots et une

plaque peut-étre représenté comme ci-dessous (Fig.A 20):
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V1
i1
R1LI >
.y MIMr > —
150 3 12 11412
ke R212 >
V2

Fig.A 20 : Schéma électrique d’une plaque a 1 entrée et 2 sorties.

Mr et Ml représentent respectivement les couplages résistifs et inductifs (mutuelles). R1 et R2

correspondent aux résistances propres des deux chemins que nous avons défini.

Dans le cas ol nous avons relié par une équipotentielle les sommets des deux plots, nous
pouvons donc écrire que V1 = V2 = V. Par conséquent, nous pouvons donc exprimer

littéralement le rapport complexe des deux courants.

V =(R; +jLiw).I; + Mr + jMIw)l; = (R; + jLw).I; + (Mr + jMlw)]; Eq.AIIL2-1

Le rapport des courants s'écrit :

L _ (Rz —Mr+ jw(Lz i Ml)) Eq.A I11.2-2
I, (R -Mr+jo(L, —Ml))

Afin de déterminer 'importance que nous pouvons attribuer aux termes de couplages résistifs,
nous allons étudier la répartition du courant dans les plots et comparer cette grandeur avec le

rapport des impédances grace a (Eq.A II1.2-2).

Le tableau ci-dessous (Tab.A 1) rappelle de maniére synthétique les résultats obtenus en

terme d’impédance pour les deux chemins que peut emprunter le courant dans ce systéme :
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50Hz 10kHz
Partie Partie imag Mr, Ml | Partie réelle | Partie imag MMl
réelle (mQ) (mQ) (mQ) (m&2) (m&2) (mQ)
Chemin 5
1.41 6.293e" 1.442 1.237
plot 1 1.34, 1.387,
Chemin 6.362¢e 7 1.259
1.564 8244 ¢ 1.642 1.616
plot 2

Tab.A 1: Impédance des chemins.

Le tableau suivant (Tab.A 2) présente les valeurs des courants circulant dans les plots lorsque

ceux-ci sont connectés a une source de courant de 100mA dans les conditions de simulations

décrites auparavant. Ce tableau permet de comparer les modules des courants circulant dans

les deux chemins pour les fréquences de 50Hz et de 10kHz. Ces résultats sont directement

i1ssus de la simulation.

I
A 50Hz, le rapport entre les courants est de —-

50Hz 10kHz
Partie Réelle 76.39 95.09
Courant
Chemin n°l | Partie Imaginaire 0.17 12.35
i) Module 76.4 95.9
GOtz Partie Réelle 23.59 4.89
Chemin n°2 | Partie Imaginaire -0.17 -12.35
(mA) Module 23.6 13.3

Tab.A 2 : Courants 4 I'intérieur des chemins

76

I,

=—'4-=3.23.
23.6

Si nous comparons avec le rapport des courants donné par (Eq.A II1.2-2) avec les valeurs du

tableau sur I'impédance des chemins, nous pouvons constater que pour des fréquences basses
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nous pouvons négliger I'effet inductif, en effet 6.293x107° <<1.41et8.244x10™ <<1.564 . Par

conséquent, dans ce cas de figure, (Eq.A III.2-2) peut donc s’€crire :

(R, —Mr) Eq.A I11.2-3

Le rapport des courants est réel et est égal a L:w: 24
1, (1.41-1.34)

Nous retrouvons donc le rapport obtenu par les répartitions de courant. Si le terme de
couplage résistif n’avait pas été pris en compte, le rapport des courants aurait été défini
comme le rapport des résistances (uniquement en basse fréquence) et ce rapport aurait eu pour

R, -
valeur : I—':—'zﬂzl.li.
I, R 14l

Nous pouvons donc conclure qu'en basse fréquence et pour un systéme couplé, 1’équation :

V=R,.I; = Rs.Ir n’est donc pas valable. Il faut tenir compte des termes mutuels.

Il est désormais intéressant de savoir si ce terme reste non négligeable lorsque les fréquences

de fonctionnement sont plus élevées.

A 10kHz, la partie imaginaire n’est plus négligeable devant la résistance (méme si elle reste
inférieure dans notre cas de figure). De ce fait, il est nécessaire de considérer le module de la

formule (Eq.A III.2-2) qui s’écrit :

s
d""-—~
—
=
b
|
=
=
+

. (@(L, -M,))) _l(1642-1.387)* + (1.616 -1259)* _.4  EgAIN24
V(R =M, P +(0fL, -m,)?) (0442 -1.387) + (1237 -1.259) )

Si nous considérons le rapport des deux courants totaux circulant a I'intérieur des plots pour

1
la fréquence 10kHz, nous obtenons, d’apres le tableau Tab.A 2, \I—l‘l = % =721
" 5

Dans ce cas de figure, si le terme de couplage résistif n’avait pas €t€ pris en compte, le rapport

des modules des courants aurait été égal a :

Il _ JR: +(@(L, -M,)) _ 1642 + (1616 -1.259)’
Ll JR? +(w(L, -M,)? 1.442% +(1.237-1259)

=1.16

Ce qui confirme également I'importance du terme de couplage résistif méme pour des

gammes de fréquences plus élevées.
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La conclusion de ces calculs sur la prise en compte des termes mutuels réels est assez claire.
Nous pouvons faire de grosses erreurs de simulation et avoir des résultats différents de ceux
escomptés si nous ne considérons pas le couplage résistif. Néanmoins, il est quand méme
important de noter que ces résultats découlent d’un cas particulier, pour lequel les termes réels
sont du méme ordre de grandeur que les termes imaginaires. Il est fort probable que certains
problémes auront des configurations tres différentes avec des termes résistifs négligeables
devant les termes inductifs. Ce cas de figure se retrouvera surtout lorsque nous travaillerons a
haute fréquence. Ces mémes termes résistifs pouvant aussi étre masqués par des résistances
nettement plus fortes et non couplées, mises en série avec les connexions étudiées (ex: semi-

conducteurs, etc...).

Malgré tout, et pour éviter tout probléme lié aux termes mutuels, il apparait évident qu’il faut

les prendre en compte.

Comme nous I’avons expliqué dans la partie introductive, la considération des termes résistifs
découle d’une réflexion sur la possibilité de mettre dans les logiciels de circuits, les schémas
équivalents issus de InCa, simulateur PEEC. Le probléme majeur concernant ces termes de
couplages résistifs était 1importance que nous pouvions leur accorder. Cette étude nous
montre donc clairement qu’il existe des cas réalistes ol ces termes doivent étre pris en
compte. Le probleme suivant a résoudre est donc de pouvoir considérer ces termes de
couplage dans les logiciels de circuit en sachant qu’il n’existe pas de modele défini. C’est ce

qui va étre présenté dans le chapitre suivant.

111.3 Schéma électrique équivalent.

111.3.1 Introduction

Le but est I'établissement d’'un schéma équivalent simple décrivant tout le céblage d’un
convertisseur. Ce schéma doit prendre en compte tous les points de connexions. Par exemple,
pour un busbar, outre les entrées + et — (connexions de la source), la mise en paralléle de
semi-conducteurs et de capacités de découplage engendre un grand nombre de connexions

externes.

Cette étude a été menée avec Fasthenry et InCa. Les résultats se présentent sous la forme

d’une matrice impédance caractéristique du cablage. Les schémas en découleront.
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I11.3.2 Plusieurs schémas possibles

Prenons I'exemple simple d’'une plaque 1 entrée-2 sorties. Elle peut étre modélisée par 2

impédances L-R couplées (Fig.A 21).

) V1
il
RLLL ——>—
A
— MI.Mr
A4 i2

11412

R2L2 ——>—

A

V2

Fig.A 21 : Schéma couplé d’une plaque 1 entrée 2 sorties.
La matrice résultante est décrite de la maniére suivante :
V1) | Rl+Llp Mr+Mlp|fil Eq.A 111.3-1
V2] [Mr+Mlp R2+L2.p || i2
Nous pouvons généraliser ce schéma pour une référence et n points. Nous I’appellerons

schéma « branche » [SUA99].

Les deux exemples présentés avant nous ont permis d’observer non seulement des couplages
inductifs mais également des couplages résistifs non négligeables. Or, les couplages résistifs
n’existent pas de fagon standard dans les simulateurs de circuit. II faut donc trouver un
schéma équivalent qui tienne compte de la réalité mais ou tous les termes sont découplés entre

Eux.

La premiére représentation qui vient a I’esprit est un schéma ol tous les points sont reli€s

entre eux. On I'appellera schéma « polygone ».

Le schéma polygone pour une plaque 1 entrée-2 sorties peut se représenter sous la forme

suivante (Fig.A 22):
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Vi=Va
Ra,La | L
1a ic
—— ve| [Re
11+i2 16
ib s
1
—P»—Rb,Lb g
-4
V2=Vb

Fig.A 22 : Schéma sous forme polygonale d’une plaque 1 entrée 2 sorties.

La matrice résultant de ce systéme est donc la suivante:

Va Ra + jLa.w 0 0 1a
Vb |= 0 Rb + jLb.w 0 {1b
Ve 0 0 Rb+ jLb.w || ic

La représentation ainsi €tablie, il reste a déterminer les valeurs des impédances découplées. Le
passage n'est pas €vident, dans la mesure ol il s'agit d'identifier les termes d'une matrice

symétrique aux éléments diagonaux de la matrice « polygone » ainsi générée.

Les calculs, sans étre compliqués, ne sont pas immédiats puisqu'il faut établir une relation
entre deux matrices de dimensions différentes. Autant il est simple de retrouver par matrice de
projection, les impédances couplées a partir des éléments découplés, autant l'inverse est un
peu plus délicat, et c'est justement ce sens de passage que nous allons nous efforcer de

frouver...

A noter que dans cette représentation, certains €éléments peuvent étre négatifs. Ceci ne pose
pas de probléme: toute impédance mesurée entre chacun des points d'accés extérieur sera

toujours positive, ce qui est la seule contrainte physique [KER94].

La condition que doit respecter cette transformation de schéma équivalent est de garder le
méme nombre de termes indépendants non nuls dans les deux matrices. D’un c6té, nous avons
une matrice pleine, symétrique, pour le schéma couplé et d’un autre c6té, nous avons une
matrice diagonale ol seuls les termes de la diagonales sont non nuls. La démonstration
suivante permet de montrer que dans ces deux cas de figure, le nombre d’éléments

indépendants dans les deux matrices sont égaux.
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Dans la matrice représentant le schéma électrique couplé, nous pouvons calculer le nombre de

termes indépendants sachant que cette matrice est symétrique.
Nb total de termes — termes diagonaux = termes extra diagonaux
=n"-n
Nb termes indépendants = termes extra diagonaux /2 + termes diagonaux

= (nzvn)+n:r1.(n+l)

2 2

Le nombre de termes indépendants pour une représentation matricielle de schéma couplé est

n(n+1)

donc de avec n le nombre d’éléments dans le schéma électrique.

y . . . . . n(n+1
Le but est d’obtenir une matrice diagonale de dimension BAED .

Si tous les points du schéma équivalent sont reliés entre eux (schéma polygone), il y a

2 _n(n+l)

n+l =

C combinaisons (on relie 2 points parmi n+1). On a bien égalité du nombre

d’inconnues.
Exemple pour une matrice 2*2 :

Va ia

V1 il
[VQ} =Z( _J Z matrice impédance donnée par InCa = Vb |=Zdiag| ib
14
Ve ic

Zd,, 0 0
- Zy Zy - o
Z= avecZ, =Z,, et Zdiag=| 0 Zd,, O
le 222
0 0 Zdj

Z a trois termes indépendants, Zdiag aussi.

I11.3.3 Passage du schéma branche au schéma polygone

II1.3.3.1 Convention du schéma branche

Pour un circuit a 1 entrée et a n sorties, nous pouvons définir n tensions simples V1,...,Vn

avec le point d’entrée défini comme potentiel de référence.
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Partie Inductive

La convention choisie pour les courants est la convention récepteur. Nous pouvons donc

déterminer une matrice impédance telle que :

-Vl-llillil
V2 L S N

.::||Z (IR |

Fig.A 23: Matrice délivrée par le logiciel InCa

Tous les termes de la matrice comportent une partie réelle et une partie imaginaire. Cette
matrice est obtenue a partir du logiciel InCa. Il faut impérativement tenir compte de ces

conventions pour la transformation matricielle.

11.3.3.2 Convention du schéma polygone

Si nous numérotons les points d’une plaque, O le point d’entrée, 1 & n pour les points de sortie,
nous pouvons introduire les courants de branches (par ordre alphabétique) de la manicre

suivante.

Dans un exemple a 3 impédances couplées ou 6 impédances découplées nous avons le résultat

suivant (Fig.A 24).

V3=Vc

Fig.A 24 : Schéma découplé d'une structure a 1 entrée et 3 sorties.
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Les courants doivent respecter des conventions précises. La direction est toujours du numéro
de nceud le plus faible au numéro de nceud le plus fort. Nous obtenons dans ce cas les

directions suivantes :

ia du nceud O vers le nceud 1, ib du neeud O vers le neeud 2, ic du neeud O vers le nceud 3, id du

nceud 1 vers le neeud 2, ie du nceud 1 vers le neeud 3, if du nceud 2 vers le nceud 3.
Les tensions correspondantes sont déterminées par la convention récepteur, nous remarquons

ainsi : V1=Va, V2=Vb, V3=Vc pour n=3.

II1.3.3.3 Etablissement d’une formule de passage

Une fois les conventions des différents schémas clairement définies, nous pouvons établir la
méthode afin de passer de la matrice Ziy; issue de InCa a la matrice Zgi,g représentant le
schéma découplé. Il faut donc établir les deux matrices qui permettent de changer de base au

niveau des courants et des tensions.

Dans un cas simple a trois éléments couplés cela nous donne :

ia
) b
il )
i2 |= Pi] E; Eq.A 1I1.3-2
i3 )
ie
if
et
Va
Vb
v V1
c
=Pyl V2 Eq.A 11.3-3
vd
V3
Ve
\Vf J

Nous avons donc le systéme suivant a résoudre :
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[ lvcaupf J: Zirm l} coupl JOU L!caup! J = Yim’: 'lvmupi J (l)

[Vdemup! ]: deg L, decoupl ]OU [1 decoupl ] =Y, diag '[Vn‘zmupf ] (2)
s Eq.A I1L3-4

[!caup! ]: P; '[Iefg-mup.’ ] (3)

\ [Vddcoup! ]= E v '[Vmup:’ ] (4)

Dans Eq.A II1.3-4, Zi; et Yiy sont respectivement la matrice impédance et la matrice
admittance issues d’InCa et Zgj;e €t Yy respectivement la matrice impédance et la matrice

admittance résultant du schéma découplé.
Sinous insérons les équations (1) et (2) dans (3) du systéme (Eq.A II1.3-4), nous obtenons :

Yini{ ‘[Vcoupl J = Pi 'Ydiag ‘I.Vdecouplj Eg-ATIL3-5

Si nous insérons l'équation (4) du systtme (Eq.A II1.3-4) dans (Eq.A IIL3-5), cela nous

donne :

Yiic '[Vcoupl J =P, Yiog-Py '|.Vc0upl J Eq.ATII3-6
Nous obtenons donc la relation finale :

Yinit = Pi- Y giag-Py Eq.A II1.3-7

Une des caractéristiques de la matrice Z;,; est qu’elle est symétrique, par conséquent Yy est
également symétrique. Si T(Yi,,) est la matrice transposée de Yiu;, nous pouvons écrire

T(Yini)=Yinir.
D’aprés (Eq.A II1.3-7), nous obtenons ; T(Yini) = T(P;.Y giag.Py) donc:

T(Yinio) = T(Py). T(Ydiag)- T(P;) = Yinic Eq.A I11.3-8
Sachant que Ygiag est diagonale nous avons T(Y giag) = Ydiag, par conséquent si nous comparons
les équations (Eq.A II1.3-7) et (Eq.A I11.3-8) :
= Yinit = Pi. Y giag. Py
= Yinit = T(Py). Yiag. T(P;)

Nous pouvons donc conclure que :
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Pi =T(P,) Eq.ATIL3-9

L’obtention de la matrice Pi s’effectue en appliquant la méthode d’analyse nodale décrite dans
[JOUB6]. Cette méthode permet 1’analyse du fonctionnement d’un réseau électrique avec
notamment la mise en équation du systeme. La méthode d’analyse nodale utilise quelques
éléments simples de la théorie des graphes. Parmi ceux-ci figure la notion de matrice
d’incidence d’un graphe connexe orienté. La construction de la matrice Pi revient 2 établir la

matrice d’incidence du schéma découplé. Elle est définie de la maniére suivante :

&, Oy &y,
(94 a Pl &
21 Qxp 2b
f:, =
_anl aﬂz vas anb—

n est le nombre de nceuds et b le nombre de branches.
Avec aij= 1, si la branche j part du nceud i

-1, si la branche j arrive au nceud i

0, si la branche j n’est pas connectée au nceud i

Cette matrice résulte en fait de la détection des nceuds indépendants dans le circuit électrique.
[JOU86] nous montre que les informations nécessaires pour établir les équations du réseau
sont contenues dans n-1 lignes. En électricité le nceud qui correspond au nceud de référence
n’est pas considéré comme un nceud indépendant. Cela signifie qu’il est possible de traiter le
probléme avec simplement les équations aux autres nceuds. La ligne correspondant au nceud
de référence €tant une combinaison linéaire des autres lignes. La matrice incidence est ainsi

réduite et sa taille est donc (n-1)*b.

Dans notre exemple a trois éléments couplés, la matrice Pi, issue du schéma découplé
représenté ci-dessus, est donc de taille 3*6. En respectant la convention citée précédemment,

cette matrice va donc s’écrire comme suit :

42




Partie Inductive

Nous pouvons donc trouver un schéma €quivalent totalement découplé qui traduit toutes les
caractéristiques d’une plaque, défini par la matrice Yg;se. Le probléme est d’identifier terme a
terme cette matrice Ygi,e en fonction des termes de la matrice Yis.. Nous allons en fait

procéder de manié€re inverse, a savoir que nous allons déterminer les termes de la matrice Yigi

en fonction des termes diagonaux de la matrice Y gjag.

Ces résultats sont toujours valables si les conventions, définies dans 1I1.3.3.1 et II1.3.3.2, sont

respectées.

Le résultat de ce produit est généralisable quel que soit le nombre de sorties.

A

0

=2 i T = =

-1

Prenons pour exemple les résultats du produit P; * Ygj5g * Py pour n=3

1 00 -1 -1 0
Y(a,b,c,d,e,f)={0 1 0 1 0 -1
001 O 1 1
a+d+e =d
Y(a,b,c,d,e, f)=| —d b+d+f
- —~f

= N = SR = KR o S = i <

o O O O 9« o
o O O n o o

-

= F

cte+ f

o n O O O©C O

La matrice obtenue (Eq.A II1.3-11) est bien symétrique.

A partir de cet exemple, nous pouvons, sans faire le calcul, décomposer ce produit et

b == = = =

QO = O

i
0
1
0
1
1

o
0
1
0
1
1

retrouver la matrice diagonale, si toutefois les conventions sont respectées.

Nous pouvons définir une forme générale de la matrice admittance Yi,i issue de la résolution

du logiciel InCa.

Cette forme générale peut se décomposer sous la forme suivante (Fig.A 25):
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Partie Inductive

2n-1
X+ Z X X+ . : X a1
k=n+1
2n-3
X+ XX at Z X ! "Xy n—3
k=2n
1 i ' 8 '
(] 8 (] (] "Xn(n-i-lj
2
n—1
"Xyt X3 0-3 ’ ann+n Xt Z Xy a2k 1)
k=0

Fig.A 25 : décomposition de la matrice Yinit

Avec n le nombre d’éléments dans le schéma couplé et X,,..., X, ., les termes qui vont nous

2

permettre de remplir la diagonale de la matrice admittance du schéma €lectrique équivalent

découplé.

Nous pouvons donc retrouver, a partir de la matrice initiale, la matrice diagonale qui nous
permettra de construire le schéma €lectrique découplé€ en reliant tous les points d’accés les uns
avec les autres. Ce schéma sera directement utilisable sous des logiciels de circuits tels que

SPICE.

Il est cependant nécessaire, dans un premier temps, de transformer la matrice impédance
déterminée par InCa en matrice admittance. L’opération en sens inverse devra étre également

effectuée afin de mettre en place la matrice impédance du schéma découplé.

111.3.4 Exemples

II1.3.4.1 Exemple de schéma polygone avec une plaque

Si nous considérons une plaque possédant une entrée et trois sorties (Fig.A 26) :




Partie Inductive

PO P1 P2

P3

L

Fig.A 26 : Schéma d’une plaque avec une entrée et trois sorties.

La matrice impédance de cette plaque correspond au lien entre les tensions V1, V2, V3
(référencées par rapport au potentiel de référence) et i1, i2, i3 (courants des acces 1, 2 et 3).
vi] [15+12p 13+11p 05+4.5p][il

V2|i=| 1.3+ 11p 24+ 19p 09+9p [{i2
V3] [0.5+45p 09+9p 1.4+18p |[i3

Eq.A I11.3-12

Nous pouvons noter les couplages résistifs évoqués précédemments.

Par la méthode générale précédente, implantée sous Matlab (inversion de la matrice puis

identification terme a terme), nous obtenons 6 couples L-R numérotés de 1 a 6.
0 est le potentiel de référence et 1, 2, 3 les différents points de sortie.

Le schéma sous Pspice donne la représentation suivante (Fig.A 27) (valeurs asymptotiques):

1 L1 R1 0 . _
VTV AN + |
[ 12.8nH vldme v (I = e '
¢ L STy N 7 I
¢ a3 13- v~
( 3nH {‘ \\:)
-328m L R4 *\g
Z s 21 8m RBZ |
: 1.9m
¢ -99nH
S 18 5| 1B RE 3
TV W
25.1nH 3.4m
, ]2 12.9m
L v v ™ W'
-72.6nH R2

Fig.A 27 : Schéma électrique équivalent d’une plaque avec 1 entrée et 3 sorties

Ce schéma é€lectrique équivalent permet donc de connaitre I’'impédance de la plaque entre

chaque point d’accés. Les valeurs des composants sont calculés pour une fréquence donnée.
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Méme si certains ont des valeurs négatives, I'impédance entre deux points sera toujours

positive.

Nous allons maintenant établir le schéma pour deux plaques complétement isolées 1'une de

’autre.

I11.3.4.2 Exemple de schéma polygone avec le mini busbar

Nous allons reprendre 1'exemple 2 cité dans « Mise en évidence de couplages résistifs »
concernant les deux plaques. Les schémas suivants sont les mémes que les figures Fig.A 17 et

Fig.A 18:

- P‘l P|2
l v Y
l P3 3.08 mm e
L m P3
a :
L P6
\ ' P6 o
P5 Ps
P4

By

Pour simuler ce mini busbar sous InCa, nous avons relié les 2 plaques via les deux points de

référence PO et P4.

La représentation polygone relie ensuite chacun des points POP4, P1, P2, P3, PS5, P6, P7 par
des impédances découplées. Le nombre d'éléments est alors de C'-;T), soit 21. Le systeéme peut
donc étre résolu.

Le seul probléme est que nous avons relié les deux plaques. Pour retrouver lisolation
galvanique nécessaire, trois coupleurs parfaits (cf Fig.A 28) de rapport unitaire sont alors
insérés aux bornes des points POP4, P1, P2 et P3, pour assurer des accés isolés au schéma

équivalent.
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Fig.A 28 : Principe des coupleurs

En résumé, pour simuler ce mini busbar sous InCa, il a fallu relier les 2 plaques pour fixer les
potentiels. Les 2 entrées des plaques sont ainsi reliées. Cela nous rameéne donc a un schéma
“branche” avec une unique entrée (le potentiel commun) et 2n sorties. Nous utilisons dés lors

la méme méthode que pour une seule plaque.
Nous obtenons un schéma “polygone™ avec un potentiel commun.

Pour découpler les 2 entrées, nous utilisons des coupleurs de rapport 1. La description sous

Spice de tels coupleurs peut se faire au moyen de sources liées (Fig.A 29).

Potentiel de ———» —— 3
référence Connexion
découplé IGBTouC
F 1 F découplée
- i R1§1G
2] E1hk E
Potentiel
de = b T ¢ Counexion
référence " IGBTouC
comumun

Fig.A 29 : Représentation du coupleur sous SPICE.

Nous implantons dans Spice le schéma équivalent (cf Fig.A 30). A et B sont les 2 entrées.
1,2,3,4,5,6 sont les points. n (ici 3) coupleurs sont nécessaires pour découpler I’entrée A de

I’entrée B.
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Fig.A 30 : Schéma électrique équivalent découplé du mini busbar sous SPICE

II1.4 Conclusions

Dans cette partie, nous avons donc mis en évidence la notion de couplage résistif ainsi que
son importance dans la répartition du courant. Cela nous a permis de dégager une méthode
pour prendre en compte les différents couplages dans I’implantation des schémas équivalents
a l'interieur des logiciels de circuit. Nous pouvons donc traiter les éléments de cablage
comme des composants a part entiére. Nous verrons dans 1’application « Juniper » du chapitre

V, que nous pouvons créer sous SPICE de véritables composants oti les seuls points d’acces

sont les entrées sorties des plaques.

Dans la représentation polygone, nous pouvons remarquer que certains élements sont négatifs.
Etant issu d’une transformation mathématique complexe, cela n’a rien de surprenant, en

revanche entre deux points d’accés I'impédance équivalente est toujours positive.
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Les éléments sont calculés a une fréquence donnée. Cette contrainte limite 1’étude du systéme

complet a la fréquence considérée.

IV Les trous

Dans 1'exemple de la plaque sur laquelle sont montés deux plots, nous avons vu que nous
pouvons visualiser le chemin que prend le courant dans la plaque ainsi que la densité de
courant a I'intérieur des deux plots. Cette derniére information nous a d’ailleurs montré que la
répartition du courant dans les deux chemins est totalement déséquilibrée. Comme nous
’avons expliqué dans la partie introductive, un tel déséquilibre peut entrainer des problémes
lors des commutations de ces systémes. En effet, si des systémes déséquilibrants sont insérés
dans des structures de mise en paralléle, nous pouvons retrouver des composants avec des
surtensions plus importantes a leurs bornes par rapport a celles présentes aux bornes des
autres interrupteurs, ou méme des problémes d’échauffement dans ces méme composants.
Dans tous les cas, lors d’une mise en parallele, il est préférable d’avoir une répartition égale
du courant dans les différents composants afin de ne pas les détériorer. Le probleme qui se
pose désormais est de savoir par quel moyen nous pourrions rétablir un équilibre entre les

courants.

Si nous forgons le courant a modifier son chemin de circulation, nous modifions I'impédance
de celui-ci. En placant donc des trous dans la plaque, nous avons la possibilité d’équilibrer la
répartition du courant dans les deux chemins. En terme de modélisation, I'insertion d’un trou

dans une géométrie peut se représenter sous deux formes différentes :
- Soit en modifiant la représentation géométrique du systéme.
- Soit en modifiant la représentation électrique du systéme.

Il est important de noter que I'insertion d’un trou n’est pas sans conséquence, en effet, la
modification de 1'impédance peut créer des problémes « d’incompatibilité » lorsque le
systeme doit respecter des régles en terme d’'impédance de cablage. En régle générale, la mise
en place d’un trou a tendance a augmenter I'impédance globale (ceci sera confirmé dans les
exemples qui suivront). De ce fait, dans le cas des busbars et méme du cablage en général, il

est donc important de savoir dans quelle proportion se fait cette augmentation.
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IV.1 Modification géométrique

Cette modification consiste plus précisément & rentrer la nouvelle géométrie en prenant en
compte le trou. Si nous avons par exemple, une simple plaque carrée dans laquelle nous
désirons insérer un trou (cas théorique représenté sur la Fig.A 31a), il est nécessaire de
construire la plaque trouée avec quatre nouvelles plaques. Pour cela, il existe plusieurs

possibilités de construction toutes autant valables les unes que les autres (cf Fig.A 3laetb).

Fig.A 31 : a) Plaque trouée b) modélisation équivalente (4 plaques)  ¢) Autre modélisation possible

Une fois que ces quatre plaques sont créées, il est nécessaire de les mailler et de les raccorder
entre elles. Pour réaliser ce raccordement tout en gardant la caractéristique de la plaque, il est

nécessaire que les maillages des plaques en vis a vis soient concordants. En effet, nous

pourrons ainsi relier deux a deux les nceuds électriques des plaques conjointes.

IV.2 Modification électrique

En terme électrique, I’insertion d’un trou dans une plaque se traduit par une variation de
I'impédance de celle-ci. Nous pouvons donc représenter un trou par une suppression des
éléments électriques équivalents issus du maillage (Fig.A 32), sachant que le courant ne

passera pas dans ces éléments.

50




Partie Inductive

=

Fig.A 32 : Emplacement d'un trou dans une plaque Fig.A 33 : Suppression des éléments €lectriques

Avec cette technique, I'insertion d’un trou est fortement liée au maillage du probléme. Cela
signifie que dans I’hypothése d'une modification, a posteriori, de la géométrie, le maillage

doit étre réfléchi.

IV.3 Comparaison des deux méthodes

Nous avons donc deux manieres possibles pour modéliser un trou dans une plaque.

L’insertion du trou peut se faire soit avant le maillage soit apreés.

La méthode fondée sur la modification géométrique permet de modéliser le trou sans prendre
en compte le maillage, toutefois cette méthode est assez rigide car le changement de position
d’un trou dans une plaque nécessite la reconstruction intégrale du probléme. De plus, le fait
de devoir créer des équipotentielles entre un point de chaque plaque conjointe alourdit la

modélisation.

La seconde méthode, fondée sur la modification €lectrique, intervient aprés le maillage. Elle
est nettement plus souple, puisqu’une fois la géométrie initiale rentrée, il est possible
d’'insérer un ou plusieurs trous assez facilement. Cela peut donc permettre de faire de
I’optimisation de placement des trous afin d’équilibrer les courants sans dépasser une valeur
d’inductance parasite donnée d’un systtme. En revanche, comme nous |’avons noté
précédemment, ce type de méthode demande un maillage adapté a la grosseur du trou. Dans le
cas ou la dimension du trou serait petite devant la taille de la plaque, le maillage peut s’avérer

assez dense.

Néanmoins, afin de pouvoir effectuer plusieurs simulations pour trouver le meilleur

emplacement pour le ou les trous, et compte tenu de la robustesse du solveur en terme de
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résolution de problémes fortement maillés, nous avons opté pour la modification post-

maillage qui correspond a la modification €lectrique.

IV.4 Application a notre exemple

Cet exemple (2 plots sur une plaque) montre parfaitement le déséquilibre en courant que
peuvent générer les systémes d’interconnexion. Certes, ces déséquilibres peuvent étre dans
certains cas complétement masqués si les composants mis en paralléles en amont sont
suffisamment résistifs, mais dans le cas contraire (ex : composant passif : capacité,...) cela

peut s’avérer problématique.

Le rééquilibrage du courant dans les deux plots peut s’effectuer par modification de la
géométrie. En effet, en modifiant le trajet des lignes de courant dans la plaque, nous
modifions 1'impédance des chemins et donc la répartition du courant. Nous pouvons donc

envisager de modifier la géométrie de la plaque.

Nous avons donc inséré un trou de la forme comme dessiné sur la figure (Fig.A 34) afin
d’essayer d’équilibrer les courants dans les plots. La plaque est maillée de maniere

suffisamment dense afin de pouvoir faire un trou long mais assez fin.

Plot1 Plot2

b

Fig.A 34 : Emplacement du trou (représenté en noir) dans la plaque.

Dans un premier temps, nous allons observer la répartition du courant dans la plaque sans la

présence du trou (Fig.A 35) :
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0.0e
poy B0

Fig.A 35 : a) Répartition dans la plaque pour f=50Hz b) Répartition dans la plaque pour f=10kHz

La répartition du courant dans la plaque ne varie pas trop en fonction de la fréquence, deux

raisons a cela :

- Dans cette géométrie, la fréquence 10kHz n’est pas encore assez élevée pour voir

vraiment les effets de la fréquence.

- La géométrie de ce systeme favorise toujours le méme chemin pour la circulation du
courant, du plot 1 vers la sortie, la distance entre les deux n’est pas assez grande pour voir

le courant se répartir différemment.

Il est a noter que le niveau de densité de courant dans la plaque a chuté avec la prise en
compte des termes imaginaires de I'impédance dépendants de la fréquence. Ceux-ci ne sont

plus négligeables a 10kHz.

Si nous analysons la répartition du courant dans les plots et dans la plaque avec le trou pour
les deux fréquences a S0Hz et 10kHz nous obtenons les figures suivantes (Fig.A 36 et Fig.A
37):
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Fig.A 36 : Répartition du courant dans les plots et dans la plaque a 50Hz avec I'insertion du trou

Fig.A 37 : Répartition du courant dans les plots et dans la plaque 2 10kHz avec I'insertion d’un trou

Les figures ci-dessus concernant la distribution du courant dans les deux plots, montrent qu’a
50Hz la tendance a été inversée, nous avons maintenant un peu plus de courant circulant dans
le plot 2 que dans le plot 1. Cela s’explique trés bien puisque le trou a influé de maniére plus
importante sur le chemin 1, donc la résistance de celui-ci a nettement augmenté. En revanche,
a 10kHz, méme si le déséquilibre est moins prononcé que dans la configuration initiale, nous
avons de nouveau une circulation plus importante dans le plot 1 par rapport au plot 2. Cette
inversion en fonction de la fréquence s’explique par I'influence de la fréquence via I'effet des
mutuelles inductances. Ce phénomeéne sera expliqué plus en détail avec 1’exemple du busbar

en peigne dans le chapitre V « Applications ».

Pour la répartition du courant dans la plaque, les figures nous montrent parfaitement
I'influence du trou. Celui-ci crée deux couloirs d’étranglement de chaque c6té de la plaque

qui entrainent a ces endroits 1a des densités de courant importantes. Ceci se traduit par des
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« points chauds », c’est a dire des endroits ou la plaque est fragilisée et risque de subir des

forces électromagnétiques importantes susceptibles de détériorer voire de détruire le systéme.

Toutes les courbes représentées ci-dessus tendent vers une méme constatation : la variation de
I'impédance parasite est la cause des variations que subit le courant a I'intérieur du systéme. Il
est donc important de connaitre dans quelle proportion I'impédance varie. En effet I’insertion
d’un trou n’est 1égitime que si les caractéristiques €lectriques ne sont pas trop détériorées.
Nous avons donc relevé dans le tableau présenté ci-dessous les impédances des deux chemins

(Tab.A 3).

Avec trou :
50Hz 10kHz
Partie | Partie imag | Mr, Ml Partie | Partie imag Mr,MlI
réelle (mQ) (mQ) (mQ) |réelle (mQ) (mQ) (mQ)
Chemin .
2.128 7398 ¢ 2.153 1.463
plot 1 1.949, 1.98,
Chemin , | 7245¢ 3 1.443
2.089 8943 ¢" 2.147 1.763
plot 2

Tab.A 3: Impédance des chemins avec trou

Si nous comparons ce tableau avec celui concernant 1'étude sans l'insertion du trou (Tab.A 1),
nous remarquons que les valeurs des composants parasites ont toutes augmenté. Ceci
confirme donc bien la mise en garde explicité en introduction. Dans cet exemple, la partie
resistive augmente trés fortement passant de 1.41m€2 a 2.128 mS2 pour le chemin 1 a 50Hz
soit une augmentation de plus de 50%. Cette forte variation est essentiellement due a la
modification du parcours du courant. Pour I'inductance, il n’est pas aisé de prévoir comment
va agir le trou. Dans cet exemple, nous avons une augmentation de 18% pour le chemin 1 et
9% pour le chemin 2. Méme si I’augmentation du terme résistif est plus important, le chemin

inductif est peut-étre plus intéressant a prendre en compte.

En conclusion, ces variations sont assez conséquentes, et cela prouve que I’insertion des trous

doit se faire avec prudence.
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YV  Applications

V.1 Présentation

L’application que nous allons détailler dans ce chapitre traite d’un dispositif d’électronique de
puissance utilisé en traction ferroviaire. Cette application est issue d’une collaboration avec la
société Alstom. Pour la traction ferroviaire, Alstom utilise des busbars afin de mettre des
composants en paralléle et d’assurer une bonne tenue en courant. Le busbar étudié, appelé
Juniper, sert de cablage d’alimentation continue dans un PMCF (pont monophasé a
commutation forcée) a deux états. Ce convertisseur DC/AC est réversible dans le transfert

d’énergie, son facteur de puissance est proche de 1.

Le PMCEF est détaillé ci-dessous (Fig.A 38):

A

= *5 imodules *5 irnodules — 1
———— | i [ *_ ------ _—  —

Fig.A 38 : Représentation électrique du PMCF.

Le role du busbar Juniper est représenté en trait gras, la partie représentée en trait pointillé

correspond au bus de phase.
Un module représente un bras complet de 1’'onduleur.

La description physique est schématisée sur le schéma Fig.A 39.
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Plague de dessus : borne + _l

Bus de phase .

Connexion entre le module
et la plaque du haut

T Module de puissance
Plaque de dessous : borne -

Isolant électrique

Fig.A 39 : Représentation schématique du busbar

Sur le schéma précédent, un seul bus de phase est représenté, dans la réalité, nous avons le

méme de |’ autre c6té.
Les dimensions des plaques du busbar sont 670mm*440mm*1.5mm.

Dans le cas d’une cellule de commutation utilisant ce style de cablage, nous pouvons établir le

modele de ciblage suivant pour simplement trois composants mis en paralléle (cf Fig.A 40) :

L'hh I I“'th Lbh}

Fig.A 40 : Modéle de ciblage de notre systéme branché en cellule de commutation élémentaire.
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Lybn correspondent a des inductances parasites issues du busbar et Lyp, & des inductances
parasites issues du bus de phase. [JEAO1] a démontré qu’une cellule de commutation de cette

forme pouvait créer des déséquilibres a cause du busbar.

V.2 Etude du Busbar Juniper.

V.2.1 Modélisation du busbar.

Cet exemple industriel complexe nous permet donc de pouvoir utiliser les différentes
méthodes de modélisation que nous avons mis en place dans les parties précédentes. Les
courbes expérimentales de la figure Fig.A 41 montrent un décalage dans I'amorcage des 5
IGBTs mis en paralléle dans un méme bras. [JEA99] a montré que ce type de retard a la
fermeture et ces différences de niveau de courant a I’ouverture pouvaient étre dus a une
structure de cablage déséquilibrante, lors d’une mise en paralléle de plusieurs conducteurs.
Par conséquent, nous avons réalisé une €tude du busbar afin d’évaluer certains problémes

susceptibles d’exister.

a) b)

Fig.A 41 : Relevés expérimentaux : a) Allure du courant dans les IGBTa la fermeture (100ns/div ;150A/div)

b) Courant dans les IGBT i I’ouverture (200ns/div ;150A/div)

L’ensemble du busbar a été modélisé sous InCa comme le représente la figure Fig.A 42,
néanmoins pour simplifier I'étude, nous avons considéré uniquement les connexions externes

d’un seul bras soit 5 IGBT et 6 capacités.
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Fig.A 42 : Représentation sous le logiciel InCa du busbar Juniper. (Bleu :plaque +, Rose :plaque -)

Cette simplification nous permet de réduire la taille du circuit équivalent méme si celui-ci
reste assez important car avec 5 IGBT et 6 capacités, il est constitué de 11 branches couplées

n(n+1) 2223

sur chaque plaque. Ce qui nous donne =253 inductances, 253 résistances

ainsi que 12 coupleurs pour séparer les deux plaques. Les valeurs des composants ont été
obtenues 2 une fréquence donnée de 100kHz, par conséquent le domaine de validité de ce
schéma se restreint aux fréquences assez élevées. Nous pouvons en effet considérer qu’a
partir de 10kHz la valeur de I'impédance ne varie pas de maniére significative. Le schéma

électrique équivalent est représenté sur la figure Fig.A 43 :

! i

R oy oy ey g e R Coupleurs de Schéma

21 0 r’--‘.‘:.,’ 'l_l-l.. 1 la 13 ue - "'_'_“_"""_

| plaq Juniper
|
[
[
1
I -
'| Sorties

plaque +

Potentiel
de

/ référence

T HE Af R QR A 7

gL O R Y B I

1K

Fig.A 43 : Schéma électrique équivalent du busbar Juniper avec ses différents points d’acces
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Nous pouvons clairement constater la lourdeur de ce schéma €lectrique. Il est nécessaire de le
saisir au moins une fois dans le logiciel SPICE, en revanche pour une utilisation plus
conviviale, nous avons créé un « macro-composant » (cf Fig.A 44). Cette procédure consiste a

intégrer le schéma électrique a I’intérieur d’un bloc duquel ne seront accessibles que les

points d’acces, a savoir les bornes des capacités, des IGBT et de la source de tension.

r
c-5¢
c-Bd

ight-+1#
1gbt+2%
igbt+3¢
gbt+de
inbt+5%
ight-1#
igbt-2$
igbt-3¢
ight-4¢
“ight-54

Fig.A 44 : Représentation du macro-composant du busbar Juniper.

Ce composant peut donc étre intégré dans n’importe quel schéma électrique et associé a des
composants divers. Cela nous permet donc de traiter le cablage comme un composant a part
entiere. Il est maintenant aisé€ de connaitre I'inductance entre n'importe quel point d’acceés. Le
tableau suivant résume différentes simulations réalisées sur des inductances de boucles
extraites de ce modele. Nous avons créé un court circuit entre les deux pattes de I'IGBT 5 et

nous avons relevé I'inductance aux bornes de différentes capacités, pour une fréquence de

fonctionnement de 100kHz.

Poin Cl& C2 & C3 & C4 & C5 &
d’acces IGBTS IGBTS IGBTS IGBTS IGBTS
Inductance
255 24.4 24.1 26.5 28
(nH)

Tab.A 4: Valeur des inductances en fonction des différents points d’acces
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Le tableau (Tab.A 4) montre que toutes ces valeurs sont assez proches les unes des autres. La
disposition géométrique des points d’acces semblent expliquer les légeéres différences qui

apparaissent entre les résultats des simulations. Toutefois 1’ordre de grandeur reste le méme.

Il est nécessaire de pouvoir confronter ces résultats de simulation avec des mesures réalisées

sur le busbar.

V.2.2 Validation expérimentale

V.2.2.1 Etude harmonique

Nous allons, dans un premier temps, mesurer |'inductance entre les acces de la capacité 1. Un
court-circuit est inséré entre les deux bornes de I'IGBT 5. Ce court-circuit est réalisé par une
petite plaque en cuivre. Ce bout de cuivre a été modélisé et son impédance prise en compte
dans la modélisation décrite ci-dessus. La mesure est réalisée avec un pont d’impédance HP

4194 A que nous branchons & ’'emplacement des broches de la capacité 1.

La figure (Fig.A 45) présente une comparaison de 1’évolution de I’inductance en fonction de
la fréquence entre la mesure et la simulation. Nous pouvons noter que pour les hautes
fréquences, le maillage n’est plus suffisant, cela se vérifie sur la courbe de 1’évolution de la
partie réelle de 1I'impédance qui sature a une valeur maximale quand on atteint la
configuration critique du maillage (cf courbe partie réelle Fig.A 45). Les résultats de
simulation de la partie réelle ont €été obtenu avec le logiciel FastHenry. Nous pouvons voir
que pour ce type de busbar, méme des maillages conséquents limitent assez vite la simulation.
De plus, ces courbes montrent que pour des maillages assez élevés, les variations de maillages
ne sont plus trés cohérentes dans ces résultats (cf courbe Fig.A 45 maillage 100 et 130 de la

partie réelle).
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Fig.A 45 : Figure du haut : Comparaison entre la simulation et la mesure sur I'inductance de boucle entre C1 &
IGBTS. Figure du bas : problémes de maillage illustrés sur les simulations de la résistance. La ligne verticale

détermine la limite de validité des simulations.

L’analyse des courbes de la figure Fig.A 45, nous permet de remarquer qu’en basse
fréquence, la trop faible valeur de I'impédance ne nous permet pas de mesurer une inductance
d’ol une importante oscillation. Pour les hautes fréquences, c’est au tour de la simulation
d’étre limitée par le maillage. La figure du bas nous montre qu’au dela de 2kHz la résistance
ne varie plus en fonction de la fréquence, ce qui n’est pas réaliste. A cette limite de 2kHz, la

mesure et la simulation de I’inductance sont assez proches I’une de I’autre : vers 20nH.

La complexité et la taille de la structure mettent en évidence la limite du majl]-age- uniforme.
Dans ce cas de figure, un maillage plus important entrainerait une taille de probléme trop
élevée et des temps de calcul trop importants. Ce genre de probléme doit donc étre traité avec
des maillages « intelligents » prenant en compte toutes les particularités géométriques de la

structure.

Si nous nous intéressons a ce qui se passe dans les fréquences plus élevées, nous observons
que I'inductance atteint une valeur d’environ 5SnH. Méme si plusieurs précautions ont été
prises pour étre le plus précis possible (compensation, etc...), une valeur aussi faible se situe
aux limites d’utilisations du pont d’impédance HP4194A. Cette valeur peut donc uniquement

étre considérée comme un ordre de grandeur.
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V.2.2.2 Etude temporelle (ou par commutation)

D’autres études ont été effectuées sur le busbar pour déterminer cette inductance de boucle
(C1-IGBTS). Ces études utilisent les allures du courant ou de la tension lors d’une
commutation. Pour cela, nous avons réalisé la mesure décrite sur le schéma suivant (Fig.A 46)
en considérant une simple cellule de commutation avec une charge inductive. Dans ce cas, le
busbar Juniper n’est pas utilisé comme connexion d'un PMCF (qui est normalement sa

fonction initiale).

Sonde active Hushar

de courant (LEM) R Y \ Lo

/Sonde 1 de tension

2 —— _ (différentielle) Module
EQ &=

Sonde 2 de tension
(différentielle)

Sonde de courant
large bande passante

Fig.A 46 : Cellule de commutation pour la détermination de 1'inductance du busbar

La photo ci-dessous (Fig.A 47) présente le banc de mesure tel qu’il a été réalisé dans les

locaux de la société Alstom a Tarbes.

Bus de phase

BB usbar Juniper

Fig.A 47 : Banc de mesure du busbar Juniper.

Un module IGBT Eupec (1700V — 800A) utilisé, contient deux composants. Dans notre étude,

un seul des deux composants sera commandé. L’autre sera uniquement utilisé pour sa diode
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de roue libre (Fig.A 46). L’inhibition de ce second IGBT se fait en imposant une tension de —

15V entre la grille et I'émetteur.

La capacité C1 est une capacité de découplage d’une valeur de 50 WF. Sa valeur inductive est
20 nH (mesure au pont d’impédance). Cette valeur est assez importante en comparaison a la
valeur du busbar. Nous devons donc utiliser une sonde différentielle de tension pour tenir

compte de la chute de tension aux bornes de la capacité.

Le but est de faire commuter I'IGBT pour observer la surtension a ses bornes, ainsi que les

surcourants.

Les capteurs de courant pour les modules sont des tores (W environ 2000) avec 50 spires : 8 A

équivaut a 400 A.

Un LEM est utilisé pour informer la commande éloignée que le seuil des 400 A est atteint:

N=2000, 250mA équivaut a 400A.

Une séquence d’ouverture et de fermeture de I'IGBT est activée jusqu’a ce que le niveau de
courant soit atteint. Pour mesurer 1'inductance du busbar nous avons donc disposé deux
sources de tension différentielle: une pour mesurer la tension aux bornes de la capacité, I'autre

SoEl ; di
aux bornes du module. Cette différence entre les deux tensions donne la valeur de Lb,m,.d—.
1

Cette méthode nous permet de ne pas étre perturbé dans nos mesures par les inductances

parasites de la capacité et du module.

La courbe Fig.A 48 représente 1’allure du courant lors d’une fermeture de I'interrupteur.

LB Y O O O I I Y O

iatdorn V] et V2

V1-V2

pa b T ey ato gty g lan g d

Fig.A 48 : courant (270A/div), tension du busbar (50V/div) et tensions simples (200V/div) a la fermeture de
I'IGBT pour une commutation sous 600V/600A. Echelle de temps 100ns/div.
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Rq: L’allure de la différence des tensions est un calcul issu de 1’oscilloscope.

Le tableau ci-dessous (Tab.A 5) nous montre des résultats sous différentes conditions de

mesures a ’ouverture et a la fermeture de I'IGBT.

Fermeture Ouverture
Operating point  di/dt (A/us) V1-V2 Lbb (nH) di/dt (A/us) V1-V2 Lbb (nH)
400V/400A 3300 12 3,6 3780 20 5.3
600V/600A 4220 16 3,8 4465 24 5,3
700V/700A 4430 24 B3 4465 24 5,3
800V/800A 4700 24 5,1 4400 24 5,3

Tab.A 5: Résultats experimentaux,

Ce tableau de résultat nous confirme les résultats obtenus en mesure par étude harmonique,
donnant une valeur d’inductance proche de 5SnH. Méme si la précision n’est pas trés bonne,
I'ordre de grandeur est respecté. La conclusion en terme d'outils de simulation est que notre

maillage n’est pas bien adapté & ce genre de problémes complexes.

V.2.2.3 Problémes de simulation en étude compleéte.

Une étude compléte en simulation avec 6 capacités et 5 IGBT en paralléles a été réalisée afin
de comprendre les phénomenes sur les courants dans les IGBT présentés dans la figure (Fig.A
41). Malheureusement, ces simulations mettent en évidence certains problémes, notamment
les imprécisions sur les modéles de semiconducteurs. En simulation tous les semiconducteurs
sont identiques, ce qui n’est certainement pas le cas dans la réalité....Des problémes de
convergence d’ordre numérique apparaissent également dans le modéle complet. Ceci
s’explique par le grand nombre d’éléments dans le schéma €quivalent et surtout la grande

différence dans les ordres de grandeur entre deux valeurs de composants.

Ces différents soucis ne nous ont pas permis d’effectuer avec succés des simulations dans le
domaine temporel des composants en paralléle. Le recours a des simulateurs de circuits plus
puissants tels que SABER pourrait peut-étre résoudre ce genre de problémes d’ordre

numérique.

V.2.3 Conclusions

Les résultats obtenus par les mesures ou la simulation nous montrent une inductance

d’environ SnH. Malgré les imprécisions, cet ordre de grandeur révele une inductance assez
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faible ce qui signifie que le busbar rempli bien sa fonction « d’atténuateur » d’inductance

parasite.

La figure (Fig.A 49) montre I’allure des courants mesurés dans les capacités pour un point de

fonctionnement identique (1100V/3000A).

Fig.A 49 : Formes d’ondes expérimentales du courant dans les capacités. 250A/div, échelle de temps :3ps/div.

Cette figure, correspondant a des relevés de mesure, montre clairement qu’il n'y a pas de
déséquilibre notable a ’intérieur de ces composants. I faut cependant noter qu'il est assez
délicat d'effectuer des manipulations dans ces conditions car les entretoises installées pour
faire les mesures de courant ont des valeurs d'inductances tellement élevées qu'elles masquent
tous les phénomenes. Cependant, de la méme maniere que 1’étude harmonique, cette étude

laisse envisager que le busbar est correctement congu.

Méme si le busbar Juniper a pu étre modélisé de maniére correcte, 1’application de notre
systéme de schémas équivalents découplés a ce probléme industriel complexe met en avant
les problémes de maillage et d'exploitation des résultats avec les divergences du calcul

numérique et également les modeles de composants dans les logiciels de circuit.

Cette étude nous a cependant permis de répondre 2 quelques questions que pouvait se poser la
société Alstom avec notamment le fait que les décalages en courant a la fermeture des IGBT
relevés sur les courbes (cf Fig.A 41) n’étaient pas dus au busbar, étant donné sa trés faible
valeur inductive. Les modules de puissance et les capacités sont plus inductifs (environ 20nH)
que le busbar. Plusieurs hypothéses restent donc possibles pour expliquer ce phénomeéne. Cela

peut aller de problémes thermiques & des problémes de commande.

Dans la partie qui suit nous allons nous intéresser a la répartition du courant dans le bus de

phase. Dans ce style de géométrie il est évident que des problémes de répartition du courant
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vont apparaitre. Pour s’affranchir de ce probléme, nous allons essayer de trouver une structure

qui équilibre les courants dans les différentes broches.

V.3 Insertion d’un trou dans le bus de phase.

Le bus de phase est un peigne a 5 pattes. Par symétrie seulement trois seront étudiées. La
structure géométrique du busbar Juniper impose, pour le bus de phase, une structure qui

favorise les déséquilibres en courant.

Nous allons donc essayer de compenser ces déséquilibres en insérant des trous et en étudiant

leur influence sur la répartition du courant.

Ce bus a la représentation géométrique et les dimensions suivantes (Fig.A 50) :

12cm
Sortie =
7 cm
- 584 cm .

6 cm

/'2cm

L LSS // e
Broche]/ / T

Broche 2 Broche 3

Fig.A 50 : Représentation du bus de phase.

Lorsqu’il n’y a pas de trou (comme dans la représentation de la Fig.A 50), I'allure
fréquentielle de la répartition du courant (en module et en phase) dans les trois broches est la

suivante (Fig.A 51):
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Fig.A 51 : Module et phase du courant dans les trois broches en fonction de la fréquence.

Pour obtenir ces trois courbes, nous avons connecté une source de tension sinusoidale a

fréquence variable de 1V entre la sortie et I’entrée de chaque broche.

Les fréquences de coupure sont sensiblement les mémes pour les trois courbes (entre S0Hz et
70Hz). 1l s’agit dans les trois cas d’un premier ordre. La variation de 1I’'impédance en fonction
de la fréquence n’entraine pas de modification dans la répartition relative du courant. Nous
pouvons logiquement constater que le courant a tendance a passer par la broche 3 qui est celle

du milieu.

La solution, pour tenter de rétablir un équilibre dans les broches, est d’insérer un ou plusieurs

trous dans la partie ol le courant se répartit suivant deux dimensions.

Dans ce genre de systéme, ou la configuration est assez particuliére, nous pouvons
intuitivement analyser certains cas de figure. Par exemple, placer deux trous de part et d’autre
du centre ne va qu'augmenter le déséquilibre qui existe entre la broche centrale et celles des

cotés (cf figure Fig.A 52).
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///////////

Broche 1

Broche 2 Broche 3

Fig.A 52 : Représentation schématique de 'insertion de deux trous.

Dans ce cas de figure, nous obtenons un déséquilibre important de la broche 3 par rapport aux
deux autres broches (cf Fig.A 53). En effet, seul le chemin de circulation du courant issu de la
broche 3 n’a pas été modifié, par conséquent une grande partie du courant a tendance a passer

par la broche 3.

1*10

po10?

Module (A)

1'103

10 100 1%10° 1o10*

Fréquence (Hz)
Fig.A 53 : Module du courant dans les trois broches pour la configuration deux trous.

Cela montre, si cela était nécessaire, que la solution pour tenter d’équilibrer le courant est de

« bloquer » le passage direct broche 3 — sortie. D’autres solutions sont envisagées ci-dessous.

Avec trois trous, soit quatre passages, nous parvenons a faire varier la répartition du courant

dans les broches suivant la position des « passerelles ». Les deux essais présentés sur la figure

69




Partie Inductive

(Fig.A 54) sont effectués pour une largeur de « passerelle » égale afin de respecter la

symétrie.
A o L
ST T T AT
o 1/ Broche/; BIxh:l o I/ Broche/: Blche?-

Fig.A 54 : Représentation schématique de |'insertion de trois trous de longueurs différentes cas 1 et cas 2

Deux résultats sont présentés ci dessous (Fig.A 55) :

1*10 1*10

4 Fa

1910 __"___K':H‘ ot g\ s e
Module (A) [ o \.\_‘% s R O e s~ e 11
e ﬂ\\% _ o | \‘\\ 51
e i i \:\1‘::. 11 I = --;—--:--;:D:r R \:"\‘t’/—‘ —
RN _

{[+1) 100
10 100 "0 11t 10 100 po10? it
Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)
Fig.A 55 : a) Allure du courant dans le cas 1 b) Allure du courant dans le cas2

Ces deux résultats sont présentés dans deux configurations différentes : la figure de droite est

obtenue pour un trou central plus important que pour la figure de gauche.

I apparait que lorsque les deux passerelles s’éloignent du centre, les courbes ont tendance a
se rapprocher, pour des fréquences supérieures @ 100Hz. D’autre part, nous remarquons que
dans le cas 2, nous avons réussi a parfaitement égaler les courants pour une fréquence donnée

d’environ 100Hz.

Une bonne solution pourrait donc étre un seul trou de longueur assez grande, comme

représenté sur le schéma Fig.A 56.
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Broche 2 Broche 3

Fig.A 56 : Représentation schématique de !'insertion d’un seul trou.

= 5 K URE HESpssis! it S

— |
110 gt = |
Module (A) - I 2 Module (A) g\
i-laj l/ " ) IUJ . =

10 10 1#10° veint mm 10 oy ) 1ot
Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)
Fig.A 57 : a) Zone trouée maillée 4*20 b) Zone trouée maillée 6*30

Il est intéressant de noter que les résultats présentés sur les courbe de la figure Fig.A 57
dépendent sensiblement du maillage que I’on a imposé (ce qui semble normal puisque dans
les deux cas ci-dessous les longueurs et les largeurs du trou ne sont pas exactement les

mémes).

Dans ces cas, nous remarquons que 1’ordre de grandeur du courant circulant dans les broches
a diminué, et les rapports entre courant pour des fréquences supérieures a S00Hz ont
fortement diminué. En revanche, I’écart entre les courants a basse fréquence s’est inversé et il

semble plus important.

Les allures de ces courbes peuvent s’expliquer en observant la circulation des courants :
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Broche 1
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Fig.A 58 : trajet schématique du courant issu des différentes broches dans la plaque.

Avec la représentation de la figure Fig.A 58 (purement didactique mais pas trop réaliste), si
nous attribuons un chemin de courant & chaque broche, nous remarquons que le chemin
emprunté par le courant circulant dans la broche 1 est le plus court, la résistance est donc la
plus faible, par conséquent en basse fréquence la majorité du courant aura tendance a passer
ici. Avec I'augmentation de la fréquence, les termes inductifs et mutuels apparaissent et

I’impédance ne peut plus simplement étre considérée comme une résistance.

Dans la broche 3, le trajet suivi par le courant, circulant en sens opposé, de part et d’autre du
trou, engendre une soustraction de certains termes mutuels. L’impédance du chemin s’en
trouve fortement diminuée, ce qui explique que le niveau du courant devienne plus important

(par rapport aux deux autres) lorsque la fréquence augmente.

Les trois derniéres courbes (Fig.A 59) représentent le module du courant d’'une méme broche

pour les différentes configurations présentées tout-au long de ce chapitre :

I'“,’ = me= e I.“I’

Mod (A)

Fréquence (Hz) Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)

Fig.A 59 : a) Courant dans la brochel b) Courant dans la Broche2 ¢) Courant dans la Broche3
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Nous pouvons observer que la broche 1 ne subit pas trop de variation de courant suivant les
différentes configurations. En revanche, pour la broche 2 et surtout la broche 3, la valeur du
courant varie de maniére importante (ce qui confirme les remarques faites précédemment).
C’est donc ces deux courbes qu’il faut essayer d’ajuster sur la courbe «brochel » pour
équilibrer les courants. La courbe de la brochel est donc la courbe limitatrice ou courbe de
référence. Des routines d’optimisation pourraient étre mises en place afin d’automatiser ce

processus.

Nous 1'avons vu dans le chapitre IV.2 « Modification électrique », I'insertion d'un trou ne se
fait pas sans modification du comportement électrique du systéme. Ainsi, !'inductance
parasite va varier et méme augmenter puisque nous rallongeons les lignes de courant. Les
courbes présentées ci-dessous (Fig.A 60) indiquent les valeurs des inductances du bus de
phase sans et avec trou en fonction de la fréquence. Ces simulations ont été réalisées en créant
une équipotentielle entre les extrémités des cinq pattes d’amenée de courant. Une source de
tension de 1V alternatif a été placée entre cette équipotentielle et I’extrémité supérieure du
bus de phase. Nous pouvons donc relever la partie imaginaire de 1'impédance qui

correspondra & I’inductance.

gm0 b

—~ |
> = s
= . S w0 Iy ALY
5:) 5:5*10 = |
et :EJ -4 | 11
8 = 8210 i
- — 9 |
S 540
ot c =4
(3] =] L Ti]
= &=l
E g
] 53-";" \\ 'g T!'Iﬂ-u
= \
win B
v 190 Ea et 110’ S 10 100 110 oo e’
Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)
a) b)

Fig.A 60 : Variation de I'inductance (Henry) en fonction de la fréquence (Hz) : a) sans trou, b) avec trou.

Nous pouvons constater, dans un premier temps, que la valeur de I’inductance augmente
considérablement avec I’insertion de I’encoche. Dans les fréquences plus élevées, elle passe
de 53nH a 76nH soit une augmentation de 23nH. Cette modification géométrique détériore le
comportement parasite du systéme mais en contre partie, il permet un meilleur équilibre des

courants a l'intérieur des broches. Ce compromis doit étre fait en considérant qu’un
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déséquilibre en courant entre les interrupteurs entraine également des conditions de

vieillissement différentes.

Cette nette augmentation de I'inductance de la plaque n’est pas trés importante dans le
systeme Juniper puisque ce bus de phase n’intervient pas dans la cellule de commutation, par

conséquent cela ne peut pas détériorer le comportement parasite du cablage.

V.4 Conclusions sur l’étude du busbar Juniper

L’étude de ce busbar nous a permis de traiter un probléme industriel et de prendre en compte

toutes les difficultés d’une géométrie complexe.

L’approche globale de notre méthode a pu étre validée, méme si des problémes de maillage et
de convergence numérique ne nous ont pas permis de mettre parfaitement en évidence toute
I'utilisation possible du schéma électrique €quivalent et sa forme « polygonale ». C’est, par

exemple, le cas de I'étude temporelle d’une commutation.

Les conclusions que nous pouvons faire sur le busbar en lui méme, sont que la faible
inductance parasite qu’il posséde, en plus d’une relative symétrie par rapport aux deux bornes
de la source de tension continue (borne + et borne -), nous permet de penser que les décalages
que nous observons sur les courbes des courants lors de la fermeture ne sont pas dis a cette
partie du céablage. En effet, les quelques nanoHenrys du busbar sont complétement

négligeables devant les inductances parasites des capacités, des modules.

En revanche, I'équilibre du courant dans les pattes du bus de phase apparait un peu plus
délicat a2 obtenir, méme si dans les basses fréquences, les courants ne se répartissent pas
correctement du fait de la prédominance des effets résistifs. L’augmentation de la fréquence
met en avant les effets inductifs et nous avons dans ce cas une répartition plus égale des
courants. Ces constations ne nous permettent pas de déduire que c’est le bus de phase qui va
créer les déséquilibres : puisque les effets inductifs du peigne sont complétement masqués par

la valeur de I’inductance utilisée comme source de courant au niveau de la charge.

L’étude du bus de phase a donc permis de mettre en avant la difficulté d’équilibrer des
courants par les trous. Beaucoup de parameétres agissent lors de 1'implantation d’un trou et il
est assez délicat de les régler manuellement. Ces paramétres comprennent les dimensions du
trou, sa surface par rapport a la surface de la plaque, sa forme, la fréquence de
fonctionnement, etc.... Dans un souci d’optimisation, il parait alors nécessaire de rendre

automatique le placement et la forme du trou afin de minimiser certaines contraintes telles que
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le rapport des courants circulant dans les différents points d’accés ainsi que l’inductance

globale de la plaque.

VI Conclusions

Dans cette partie, deux aspects sur les busbars sont soulevés. Dans un premier temps, une
méthode est proposée pour prendre en compte les interconnexions comme des composants a
part entiére dans les structures d'Electronique de Puissance [SKI93]. La premiére démarche
est de choisir une méthode de modélisation par un schéma €lectrique équivalent. Ensuite, il
est nécessaire de pouvoir représenter, dans les logiciels de circuit (ex: SPICE, SABER...), les
effets de couplage "résistifs". Pour cela, une transformation de schéma couplé en schéma
découplé est proposée. Ce nouveau schéma peut-€tre inséré dans les logiciels circuits comme
un composant en créant une "boite noire” ou seuls les points d'entrées/sorties peuvent étre

accessibles,

Le deuxieme aspect est le probléme de déséquilibres créés par les géométries des busbars a
I’intérieur des composants mis en paralléles. Ce probléme est illustré avec un exemple simple.
La solution envisagée est d’'insérer des trous dans les structures de busbar afin de « guider » le
courant dans la plaque et donc de mieux le répartir. Ceci doit étre fait avec précaution car
I’insertion d’un trou a tendance a augmenter 1’inductance du busbar et si celle-ci devient trop
importante, nous perdons la caractéristique principale pour laquelle le busbar a été concu : sa
faible valeur inductive. Il est également montré dans cette partie que l’intervention de la
fréquence modifie la répartition du courant dans les plaques, par conséquent un rééquilibrage
a une fréquence donnée peut difficilement se généraliser sur toute la gamme. Toutefois, nous

avons vu qu’a partir d’une certaine fréquence, la valeur de I’inductance ne varie plus.

Ces deux aspects sont illustrés dans un exemple traité pour un cas industriel complexe. Cet
exemple montre qu’il n’est pas aisé de considérer le busbar dans son environnement de
structure de puissance. En effet, les valeurs parasites, dans un cas tel que celui que nous avons

étudié, sont tres faibles et peuvent étre masquées par d’autres phénomenes.

Comme nous I’avons dit plus avant, la généralisation de I'insertion des trous sur toute la
gamme de fréquence voulue est difficile si nous considérons les effets de bords et les effets de
proximités. Toutefois, une automatisation du placement et de la forme des trous serait

intéressante et permettrait une optimisation de leur utilisation.
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PARTIE CAPACITIVE

1 Problématique — Objectifs

La génération des perturbations électromagnétiques en électronique de puissance

provient, en général, de la commutation d’interrupteurs de circuits électriques. Celles-ci crées

S di . dv i T P
de brutales variations de courant (d—) ou de tension (?) aux bornes du circuit commandé
t t

[SELO0O]. Ces variations étant de plus en plus rapides, donc de plus en plus élevées (de
1000V/us a 10000V/us selon "application), les électroniciens de puissance ont été contraint
de prendre en compte le ciblage et de le considérer comme un composant a part enticre

[BESO0]. Ce composant étant uniquement composé d’éléments parasites.

Dans la premiére grande partie de ce manuscrit, nous avons vu comment nous pouvions
modéliser le comportement inductif du cablage dans des structures d’électronique de
puissance afin de prévenir certains problémes lors de la variation brutale du courant pendant
des commutations. En effet, nous avons vu que cette forte variation mettait en avant le
comportement inductif du cablage, créant une surtension susceptible de détériorer les divers

composants.

Ce probléme de commutation du courant posséde son effet dual pour la tension puisqu'une
variation brutale de tension sur un point « chaud » (point du circuit a potentiel variable) peut
faire apparaitre, via une capacité parasite, un courant reliant ce point chaud et un point a
potentiel fixe. Ceci correspond parfaitement a la définition des courants de mode communs
qui utilisent comme conducteurs la terre ou tout autre conducteur non prévu a cet effet. Ces
courants posent des problémes au niveau du fonctionnement des appareils puisqu’ils circulent
dans des conducteurs pouvant concerner plusieurs appareils. Le courant de mode commun
créé par un appareil peut alors venir en perturber un autre (Fig.B 1). Ces courants ont des

amplitudes assez faibles car les valeurs des capacités parasites ne sont pas trés importantes.
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Malgré tout, avec 1’augmentation des fronts de tension, ces capacités doivent quand méme

étre prises en compte.

h ¢

Victime Ime Source

T, I
LR 1

Imc

Imc :courant de mode commun, Cp : Capacité parasite

Fig.B 1: Circulation du courant de mode commun a travers les capacités parasites.

De plus, avec 1’augmentation des fréquences de fonctionnement des systémes, la capacité du
cablage en terme de parasite ne peut plus étre négligée. Prenons ’exemple de deux barres de

cuivre identiques mises cote a cote dans |’air (Fig.B 2):

40mm

“%H
140mm  |omm

Fig.B 2: Représentation de deux barres de cuivre en parallele.

Le calcul de la capacité nous donne la valeur suivante : C=12.6pF. L’inductance équivalente
de ce montage en haute fréquence est 935nH. La résistance d’une barre est 1242 (en haute

fréquence également).

Le schéma é€lectrique équivalent peut donc se représenter sous différentes formes décrites sur

la figure suivante (Fig.B 3):
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— Y YN —_— Y
Req Leq Req Leq
o C ——  Charge
source Charge source &
Structure en I Structure en I" inverse
Y Y s = 0 (0 () (0 SN s B 40 £ (B G S
Req Leq R’ L' R L'
source €' —— C'—— Charge gource C = Charge
Structure en I Structure en T

Fig.B 3: Différentes Représentations électriques du systéme de deux barres massive.

Les structures en IT et en T sont des représentations qui ne correspondent pas bien a ce que
nous devons calculer. En effet, notre but est de déterminer des éléments parasites équivalents.

Décomposer 1’'inductance ou la capacité en éléments distribués n’est donc pas trés adapté.

Le but de ce raisonnement n’est pas de parvenir a établir un schéma électrique précis, mais
d’estimer la gamme de fréquence a partir de laquelle les termes capacitifs doivent étre pris en

compte. Nous allons étudier les deux structures en I' et en I" inverse.

Les deux graphes ci dessous présentent 1’étude fréquentielle des différentes impédances vues

de I’entrée pour des cas extrémes de la charge : a vide et en court-circuit.

Module impédance (Ohm)
g

Module impédance (Ohm)

110 14107 110" 1410 190 110" 190" 1410

Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)

a) Impédance d’entrée pour une charge a vide b) Impédance d'entrée pour une charge en court-circuit
Fig.B 4 : Allure du module de I"impédance des deux barres pour deux configuration de charges.
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Dans notre exemple, la gamme de fréquence 2 partir de laquelle 1'impédance équivalente ne
peut plus étre considérée comme une inductance se situe vers 20MHz (Fig.B 4). Ceci reste
encore relativement élevé, néanmoins ce phénomeéne nécessite d’étre pris en compte dans un

nombre croissant d’applications.

Toutes ces raisons nous prouvent, si besoin en était, qu’il est également nécessaire de prendre
en compte les aspects capacitifs dans la modélisation du cablage en électronique de puissance
[BRA99]. Cette considération nous permettra donc de déboucher sur une modélisation
compléte et, de ce fait, le cablage pourra étre congu de maniére rigoureuse en prenant en

compte tous les phénomenes.

Nous avons démontré dans la partie inductive sur la description de la méthode PEEC que le
terme capacitif a I’intérieur d’'un méme conducteur (effet des courants de déplacement) était
négligeable. I restera négligeable dans cette partie, en revanche nous exprimerons et
calculerons les termes de couplages capacitifs entre différentes plaques et également entre

différentes barres.

Cette partie va comporter, dans son second chapitre, un rappel d’électrostatique avec
notamment des notions de condensateurs. Dans le troisieme chapitre, nous allons présenter
quels logiciels peuvent nous permettre de modéliser correctement cet aspect du céblage. Il est

important de noter que dans un grand nombre de cas, 1'utilisation de formules approximatives
ot Es 1 5 . i
telles que la formule de la capacité plan (C=—) suffisent a estimer de maniére
e

approximative la capacité parasite. En électronique de puissance, le cablage utilisé est souvent
particulier a cause des forts courants qui circulent a I'intérieur. De ce fait, des barres massives
sont réguliérement employées. Nous verrons donc dans le quatrieme chapitre, par quelle
maniére nous arrivons a mettre en ceuvre, pour ce type de probléme, la méthode choisie au
préalable. Ce chapitre comportera aussi bien 1’aspect scientifique qu’informatique. Enfin nous

appliquerons cette méthode a différents cas testés en mesure.

II  Rappels d’Electrostatique

Dans ce chapitre, nous allons rappeler quelques notions sur les propriétés des conducteurs en
électrostatique. Ceci permettra de pouvoir parfaitement comprendre les raisonnements suivis
dans les méthodes décrites au sein des chapitres suivants, avec notamment les notions de

coefficients d’influence et des coefficients de capacité.
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II.1 Equilibre Electrostatique

D’apres [DURG66], nous pouvons écrire plusieurs formules découlant des hypothéses de

I’équilibre Electrostatique.

La premiére hypothése dans les conducteurs en équilibre en électrostatique, est qu’il n’existe

aucun champ électrique moyen a I'intérieur (Eq.B IL.1-1).

E=0 Eq.BIL1-1

En effet si un champ électrique moyen existait, nous aurions par conséquent une force (Eq.B

II.1-2):

F=gF Eq.BIL1-2

Cette force traduirait un mouvement coordonné des électrons suivant la direction de E. Or

ceci est contraire au principe d’équilibre qui stipule que les €lectrons se déplacent librement.

D’aprés 1'équation de Maxwell a laquelle obéit le champ électrique (Eq.B I1.1-3):

&y-divE=p Eq.BIL1-3
Nous pouvons donc en déduire que:
p=0 EqBIL1-4

La relation (Eq.B 1I.1-4) signifie qu’il n’y a pas de charge a I'intérieur d’un conducteur en

équilibre. Les charges sur les conducteurs sont donc uniquement superficielles.

De plus, si (Eq.B II.1-1) est respecté, nous pouvons en déduire que le potentiel est constant.
Comme le potentiel est constant a la traversée d’une distribution superficielle de charge, nous

pouvons donc en déduire que les surfaces d'un conducteur en équilibre sont équipotentielles.

I11.2 Coefficients de potentiel — Coefficients d'influence

Dans un systéme & n conducteurs en équilibre, le potentiel en un point du i*™ conducteur

s'€crit (cf Eq.B I1.2-1):

Vs E_I.&dsf Eq.B I1.2-1
4me, ik T
J
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Avec : - §;surface du conducteur j
- pj densité superficielle de charge du conducteur j

- 1 distance de I'élément de surface dS; du conducteur j au point quelconque du

conducteur 1

Si nous multiplions les deux termes de I’égalité Eq.B I1.2-1 par p;, la densité surfacique de
charge de 1’élément dS; et si nous intégrons sur toute la surface du i*™ conducteur, nous

obtenons la relation suivante :

J.V[‘,ol..dS;. EJ‘J.JO 1P s as, Eq.B 1122
4me,

S,

Sur le terme situé & gauche du signe €gal, V; étant constant et pouvant €tre sorti du signe

intégral, I'intégrale représente la charge totale du conducteur i.

La nouvelle équation peut donc s’écrire de la maniére suivante (Eq.B 11.2-3):

ZJ' J' Pj-Pi s, ds, Eq.B I1.2-3
41? £,-O

Avec Q; la charge totale du conducteur i.

Si nous posons :

p; = J. _[ L dsds; Eq.B I1.2-4
4.7.E, Q Q

Le potentiel V; peut donc s’écrire :
V= 2 p;Q; avec Q;= J p; S Eq.BI12-5
J=! s

(Eq.B II1.2-4) décrit I'expression de coefficients reliant la tension et la charge. Ces coefficients
sont appelés coefficients de potentiel. Physiquement, un coefficient représente le potentiel
qu’aurait un conducteur si celui-ci avait une charge unitaire et tous les autres avaient une

charge nulle.

En représentation matricielle, nous pouvons écrire que :
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vi=[pllQ] EqB I12-6

L’équation de p;; montre que ces coefficients sont des grandeurs symétriques, par conséquent
pij = pji. La matrice p est donc une matrice inversible et nous pouvons écrire 1’égalité

matricielle suivante (Eq.B I1.2-7):
Ql=[p]" [V] ou [Q]=[c][V] Eq.B I1.2-7

Les nouveaux coefficients cj assurent une combinaison linéaire entre Q et V. Nous les
appelons les coefficients d’influence. Ces coefficients ont les propriétés suivantes (Eq.B

I1.2-8) :
Cii > 0 et Cjj < 0 EqB11.2-8

[DURG66] a montré que si le champ a I'infini, créé par des n conducteurs était nul (donc par

conséquent le potentiel) alors nous pouvions donc composer une nouvelle matrice C avec :
n
= _ Eq.B 11.2-9
C,= E c; et Cy=—c; q
=

Cette matrice C, dont les termes sont une recombinaison des termes de la matrice coefficients

d'influence (cf Eq.B I1.2-9), est souvent appelée matrice des coefficients de capacité [HEE92].

I1.3 Notion de condensateur

Un condensateur est défini par deux conducteurs ayant une quantité de charge égale mais de

signes opposés (Fig.B 5):

Q1

conducteur 1

conducteur 2

Source de T
tension

Q2

Fig.B 5: Schéma d’un condensateur alimenté par une source de tension.

Dans ce cas de figure, nous avons donc Q1 = -Q2.
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En pratique, il est impossible de fixer sur les conducteurs a la fois les charges et le potentiel.
Or dans la plupart des cas que nous rencontrerons, ce sera le potentiel qui sera fixé et non pas
la quantité de charge. Par conséquent le schéma présenté ci-dessus n'est pas exactement la
représentation exacte du probléme. Il faut donc considérer ce nouveau schéma

équivalent (Fig.B 6):

Ql

conducteur 1

Source V1 conducteur 2

Q2

Source V2

Fig.B 6: Deux plaques mises a un potentiel fixe.

Nous avons donc V; # V,. Néanmoins 1'égalité Q1 = -Q2 reste valable puisque 1’équilibre du

systéme se fait naturellement par déplacement d’électron.

La détermination de la capacité équivalente est €vidente en écrivant le systéme suivant (Eq.B

IL.3-1):

{Vl =L+ P12 Q; Eq.B I1.3-1
Vy=puQ +7»0Q,

Sachant que p;2 = p2i1, nous pouvons donc écrire :

Eq.B I1.3-2
Vi-Vo=(p11+p2-2.p12).Q1 .
La capacité équivalente va donc s’écrire :
C 1 Eq.B I1.3-3

- Pu Pz = 2P

1.4 Conclusions

Ces démarches aboutissent sur une expression de capacité (Eq.B I1.3-3) et permettent
d’envisager une méthode de calcul des capacités parasites. Ce raisonnement sera repris et
modifié par D'intermédiaire de la méthode PEEC expliquée dans le chapitre IV

« Détermination des capacités parasites a partir de la méthode PEEC ».
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Il existe d’autres méthodes pour trouver la capacité parasite d’un systeme, en prenant
notamment en compte 1'énergie. Des logiciels, utilisant différentes méthodes, ont été

recensés. Ils sont décrits dans le chapitre suivant.

IIT Les logiciels et leurs méthodes associées

Le but de ce chapitre est de faire une prospection sur les logiciels permettant de calculer des
capacités entre plusieurs barres massives. Ceci ne constitue en aucun cas une liste compléte de
tout ce qui existe, mais simplement le résultat d’une recherche bibliographique. Il est
important de noter que les recherches de logiciels ainsi que leurs tests sont trés cofiteux en
terme de temps. De plus, la plupart des logiciels que nous trouvons sont soit « bugués », soit

ils mettent simplement en ceuvre des formules approximatives comme par

E.S - # b ] ' e s e
exemple : C =— formule de la capacité plan. Ils ne sont donc pas d’une portée aussi générale
(4

que celle que nous souhaitons.

Nous allons donc présenter de maniére générale et sans volonté de détailler précisément, les

logiciels que nous avons trouvés, en précisant les différentes méthodes qu’ils utilisent.

III.1 Les logiciels fondés sur les éléments finis

Ces logiciels permettent de calculer la capacité parasite de systémes a géométrie assez
complexe. Comme dans le cas du calcul des inductances présentée dans la premiére partie, ces
logiciels, fondés sur la méthode des éléments finis, déterminent la capacité parasite par le

calcul de I'énergie :

W 2%'”.‘[6_52 Eq.B IIL1-1

'lr%":l.l’j‘.‘./2
2

Eq.B IIL.1-2

L’équation (Eq.B III.1-1) correspond a ’intégrale qui est calculée par les logiciels et (Eq.B
II1.1-2) correspond a I’équation de 1’énergie qui nous permet de déterminer la valeur de la

capacité en posant : (Eq.B III.1-1) = (Eq.B III.1-2).

Concernant cette méthode, nous avons vu dans la partie inductive, que dans le cas des

busbars, nous avons remis en cause la qualit¢ du maillage. Mais dans le cas des barres

85




Partie Capacitive

massives, ce probléme n’est pas trop justifié, car dans la plupart des cas traités, aucune
grandeur géométrique (hauteur, longueur, largeur) n’est vraiment prépondérante, ou au
contraire négligeable devant les autres. En revanche, la nécessité de calculer I’énergie via
I'intégrale volumique demande un maillage assez précis de tout 1’espace autour du systéme
étudié. Cela augmente donc lourdement les temps de calcul et rend cette méthode assez lourde

d’utilisation.

En revanche, par dualité avec la prise en compte des matériaux magnétiques que nous avons
vu dans la partie traitant des inductances, il est possible de prendre en compte des cas avec
des matériaux possédant une permittivité relative différente de 1. Ceci représente un avantage

certain pour les systémes avec un diélectrique entre deux barres ou deux plaques.

Nous pouvons citer deux logiciels importants qui utilisent la méthode des éléments finis. Il
s'agit de Flux3D [FLU99] et de Maxwell3D. Flux3D est développé par le Laboratoire
d’Electrotechnique de Grenoble et Maxwell3D par la société Ansoft. Ces logiciels orientés
électromagnétisme, permettent de résoudre un grand nombre de problémes. La technique
employée pour déterminer la valeur capacitive d’un systéme géométrique correspond a celle
décrite ci-dessus. Si Maxwell3D n’a pas été testé dans le cadre de cette thése, il a fait I’objet
d’une application par un €tudiant au cours de son stage de DEA [CAI99]. En revanche
Flux3D, de part sa proximité, a souvent été utilisé pour ce genre de simulation. Le calcul des
capacités est possible en utilisant le module électrostatique. Celui-ci permet de fixer les
potentiels voulus sur les barres via les conditions de Dirichlet. Comme nous I’avions
€galement souligné dans la description de ce logiciel au sein de la partie inductive, cette
méthode, maintes fois testée et validée servira, au méme titre que les mesures, de référence en

terme de validation des autres méthodes.

111.2 Les logiciels fondés sur la méthode des éléments de frontiéres

Ces logiciels, qui utilisent la méthode des é€léments de frontiére, sont fondés sur la
transformation mathématique d’hypothéses volumiques en conditions surfaciques par les

intégrales d’Ostrogradski.

La méthode des €léments de frontiere est fondée sur I’hypothése selon laquelle, dans un
matériaux conducteur, toutes les charges sont contenues sur les surfaces. Par conséquent le
maillage se fera de maniére surfacique et non plus volumique comme dans les éléments finis.

Cette méthode est détaillée dans [BRES8O0].
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Elle est souvent utilisée dans les logiciels qui calculent des composants parasites, car son
maillage surfacique permet de simplifier le systéme et cela peut réduire le temps de calcul,
’air et I'ensemble des volumes n’étant pas maillés. Toutefois, si le nombre d’éléments est
trop important, la résolution peut devenir lourde. Ceci est fréquemment le cas dans les

problémes traités en 3 dimensions.

Plusieurs logiciels utilisent cette méthode dans leurs moteurs de résolution. Comme par
exemple le logiciel développé au MIT (Massachusetts Institute of Technology ): FastCap.
L’algorithme utilisé par ce logiciel est fondé sur une technique accélérée de la résolution des
éléments de frontiéres afin d’extraire d’un systéme multi-conducteur et multi-diélectrique, la

capacité parasite [NAB92].

L’université de Moscou a également développé un logiciel fondé sur la méthode des éléments
de frontiere. Il s’agit du logiciel LCR2D. Celui-ci utilise la méthode indirecte des éléments de

frontiére. Celle-ci permet de traiter correctement les surfaces de discontinuités [KHA97].

Nous avons également pris contact avec une société allemande : SimLab Software GbmH, qui
développe et commercialise des logiciels dans le domaine de la Compatibilité Electro-
Magnétique. Cette société posséde et propose plusieurs logiciels dont les modules Static2D et

Static3D, fondés eux aussi sur la méthode des éléments frontiéres.

Le logiciel Maxwell3D posséde également un module « parameter extractor » permettant de
calculer les inductances et les capacités parasites d’un systeme. Ce module utilise la méthode

des éléments de frontiéres.

FastCap et LCR2D ont été récupérés sur Internet et semblaient trés intéressants, de ce fait,
nous avons tenté de les tester afin de connaitre la validité exacte de ces méthodes.
Malheureusement, et comme dans bien des cas, nous avons été confronté aux problémes de
compatibilité classiques en informatique : Impossibilité de compiler les sources de FastCap et

LCR2D ne nous présentait que des résultats de démonstration.

Nous avons pu acquérir une version de démonstration des logiciels Static2D et Static3D pour
une période limitée. Nous n’avons pas pu tester correctement ces logiciels puisque le module

de construction géométrique ne nous avait pas été fourni.

Les logiciels fondés sur la méthode des éléments frontiéres semblent étre les logiciels les plus
usités dans le domaine des calculs de capacités parasites. Ils présentent un avantage sérieux
par rapport aux logiciels qui utilisent les éléments finis, puisque le maillage moins intensif

permet de réduire considérablement les temps de calcul. Néanmoins, une validation sérieuse
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et rapide n’a pu étre possible du fait de la difficulté de se procurer une version démonstration

fonctionnelle.

I11.3 Technique de la Méthode des Moments

Cette technique est issue du livre de Clayton Paul [PAUS87]. Elle est fondée sur la méthode
trés générale portant le méme nom, applicable a différents domaines, qui consiste a partir

d’une donnée connue de retrouver une fonction inconnue [MIL92], [HAR93].

Dans la technique de la méthode des Moments utilisée pour déterminer la capacité parasite, la
donnée que nous connaissons est le potentiel sur chacune des plaques. Cette donnée est fixée
par l'utilisateur et les deux potentiels sont égaux mais de signes opposés. La fonction
inconnue, dans notre cas de figure, est la densité surfacique des charges sur ces mémes
plaques. Une fois cette densité détermin€e, nous pouvons calculer la charge totale et en

déduire la capacité par la formule (Eq.B II1.3-1):

_9 Eq.B I11.3-1
2V

Le déroulement mathématique de cette méthode est détaillé dans I’annexe 3.

Cette technique nécessite un maillage de chaque conducteur afin de prendre en compte les
effets de bords. Puisque nous connaissons la densité de charge sur chaque élément du
maillage, il est donc possible de visualiser graphiquement la répartition des charges. Il est
évident, comme dans chaque probléeme maillé, que plus le maillage est dense, plus le résultat

approché est proche de la valeur réelle.

Nous n’avons pas trouvé de logiciels qui utilisaient cette méthode pour le calcul de capacités
parasites, par conséquent, nous l'avons implanté dans le logiciel Mathcad. Cette
programmation a rapidement fait ressortir des problémes de divergence au niveau des

intégrales surfaciques.

Dans cette méthode, I'intégrale suivante (Eq.B II1.3-2) permet de calculer les coefficients de

potentiel entre deux surfaces élémentaires (cf Fig.B 7):
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£ Vi(x;.y;:%)

Fig.B 7 : Représentation schématique de I'influence d’une plaque sur le potentiel d’une autre plaque.

¥i X
1 J‘ J'dr-dy- 2 2 2 2 Eq.B II1.3-2
K = ——L avec Rj™= (Xj-x))" + (¥j- y0)" + (zj - z QA
' ame, R? j = (X5 - Xi)" + (yj - yi)" + (z- )
y=n x=x

La divergence apparait quand il est nécessaire de calculer I'influence du potentiel d’une

plaque sur elle méme. Dans ce cas le terme R est nul.

Cette divergence n'apparait pas lorsque les géométries considérées sont simples (plaques et
maillage carrés). Dans ce cas, nous pouvons contourner le probléme par simplification des
intégrales. Notre intérét n'étant pas de développer un code lourd pour essayer de contourner
cette barriére, ce probléme ne nous a pas permis de tester cette méthode dans des cas plus
complexes et assez général comme I’exemple initial, cité en introduction, de deux barres

massives en paralléle

I11.4 Conclusions

lI1.4.1 Sur les logiciels

Comme nous ['avons précisé en introduction de cette partie, cette étude ne représente pas
I’ensemble des logiciels existants, néanmoins, cela permet de faire un tour d’horizon de ce qui
existe dans le domaine du calcul des capacités parasites. Il est certain qu’il existe d’autres

logiciels, fondés sur d’autres méthodes [PHI96].

Cette étude bibliographique est nécessaire et obligatoire afin de connaitre les tendances et les
différentes méthodes utilisées. Cependant, cela met également en avant les difficultés
auxquelles nous sommes confrontés lorsque nous désirons avoir une version de démonstration

fiable d’un logiciel. En effet, si nous prenons 1’exemple de FastCap et de LCR2D, leurs
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versions récupérables sur internet ne sont pas rapidement utilisables. De méme, le temps
nécessaire pour obtenir une version « test » d’un logiciel développé par un industriel peut-étre
assez long. Il faut prendre en compte également les mauvaises surprises, comme par exemple
le fait que Static3D ne fonctionnait pas sous le systeme informatique NT mais uniquement

sous un systeme Unix.

Tout ceci alourdit considérablement la recherche et de ce fait, aprés avoir lu les différentes
documentations concernant les méthodes utilisées dans les logiciels, nous sommes tentés de
nous tourner vers des solutions internes plus faciles pour une utilisation immédiate. Cette
réflexion n’est pas forcément générale car nous avons vu dans la premiére partie de ce
manuscrit que FastHenry, moyennant quelques adaptations pour le rendre plus convivial,

avait pu étre testé sans probléme.

Il est important de noter qu’il existe également beaucoup d’ «applets » ou de techniques

fondées sur des formules empiriques avec des formules particuliéres a chaque géométrie

(exemple : capacité parasite dans une ligne micro-ruban).

La tendance de ces logiciels est que beaucoup d’entre eux sont créés pour le domaine de la
micro-€lectronique [PUT99]. Ceci semble logique puisque les gammes de fréquences
considérées dans ces domaines sont trés importantes. Par conséquent, les capacités parasites
doivent étre absolument connues. La détermination de ces composants parasites dans le

domaine qui est le notre est beaucoup plus récent, les logiciels adaptés sont donc plus rares.

Ces logiciels dédiés micro-€lectronique sont-ils aussi efficaces pour traiter nos problémes
[ROU96] ? Pas forcément car les géométries et les conceptions mécaniques ne sont pas les
mémes. En revanche, des logiciels plus génériques, comme ceux fondés sur les éléments finis,
semblent en mesure de pouvoir répondre a nos attentes [GAJOO]. Malgré tout la lourdeur du
maillage et du temps de calcul, dans des géométries complexes, sont des inconvénients

majeurs.

Dans ce contexte, il est intéressant de regarder ce qu'il existe dans notre environnement afin
de pouvoir utiliser des outils que nous maitrisons déja en les adaptant a nos problémes. Cette
démarche est décrite et développée dans le chapitre IV « Détermination des capacités

parasites a partir de la méthode PEEC » avec I’utilisation de la méthode PEEC.
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I11.4.2 Sur les méthodes

En comparant les méthodes, nous pouvons dégager quelques aspects intéressants :

La technique de la méthode des Moments permet de connaitre la répartition des
charges a I'intérieur des plaques. Cet aspect est trés intéressant pour comprendre ce
qui se passe a l'intérieur des plaques. Le maillage n’est pas trés dense puisqu’il ne
faut mailler que les conducteurs. Le temps de résolution n’est donc pas trés
important et un algorithme un peu plus « optimisé » pourrait permettre de réduire
encore ces durées. En revanche, n’étant issue d’aucun logiciel, cette méthode est

trés peu conviviale, ce qui limite 1’étude de géométries un peu complexes.

La méthode des éléments finis permet de traiter toutes sortes de géométries. Elle
autorise également la prise en compte de matériaux avec une permittivité différente
de 1. Néanmoins cette technique posséde un maillage lourd, coliteux en temps de
calcul, et qui peut éventuellement étre source d’erreurs si les grandeurs

géométriques du systéme ne sont pas adaptées.

La méthode des éléments de frontieéres semble étre la méthode la plus utilisée dans
les logiciels congus pour la détermination des capacités parasites. Elle permet
d’occulter le maillage important effectué dans la méthode des éléments finis. La
limite de cette méthode se situe a priori dans I’étude de problémes en 3 dimensions.
Dans ces cas de figure, le fait que les matrices soient pleines alourdissent

considérablement les temps de calcul.

Notre connaissance et notre savoir-faire dans la méthode PEEC nous permettent de trouver

une alternative a ces méthodes numériques. Ainsi, nous allons montrer dans la partie qui suit,

par quelle maniére nous pouvons déterminer les capacités parasites & partir de la méthode

PEEC.
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IV Détermination des capacités parasites a partir de la méthode

PEEC.

IV.1 Description de la méthode

Dans la partie inductive de ce manuscrit, détaillant la méthode PEEC, nous avons démontré, a
partir des équations de Maxwell, que la capacité parasite a I’intérieur d’un conducteur était

nulle (déplacement de charges instantané).

Il est évident et bien connu que la capacité entre deux conducteurs n’est pas négligeable. Cela
se démontre de la méme maniére en reprenant I’équation (Eq.A I1.4.3.1-2) du chapitre

A.IL.2.2 « Détermination des éléments L-M-R et C », dans I’hypothése d’ondes sinusoidales :
VxH=0E+ jocE=(0c+ jwe).E

Dans 1'air, la conductivité O, est nulle, le terme de parenthése augmente donc avec la
fréquence, nous avons un effet capacitif. Cette capacité peut méme devenir prépondérante, en
terme d’impédance, lorsque la fréquence est suffisamment élevée (cf I’exemple des barres

paralléles présenté en introduction).

Par conséquent, nous pouvons considérer entre deux conducteurs, une chute de tension
d’origine capacitive. L’expression de cette chute de tension est écrite dans I’équation (Eq.A

I1.2-13) :

K
v.::Ea_ : II&dv'dv i
— dj| 4me)) r

¢
Vi ¥y

Les rappels d’électrostatique nous ont permis de démontrer que, dans un bon conducteur, les
charges libres se trouvaient uniquement en surface. De ce fait, la densité de charge volumique
p peut €tre remplacée par une densité de charge surfacique que nous appellerons également p
afin de ne pas créer de nouveaux paramétres sans signification évidente. Vc peut donc

désormais s’écrire (Eq.B IV.1-1):

K
Ve= 2 a, 1 IJ‘&ds.dv u; B
~ dj| dme r !

v 5
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M.Youssef a démontré dans sa thése [YOU98] (pp 112-114), que nous pouvions déduire de la
formule ci-dessus, I’expression des coefficients de potentiel. Nous avons démontré dans le
chapitre I « rappels d’électrostatique », que la capacité d’un systéme pouvait étre déduite de

ces coefficients de potentiel.

Toutefois, apreés la détermination des inductances partielles, les capacités partielles nécessitent
une nouvelle résolution du systéme. Cela risque de rendre assez coliteux, en temps de calcul,

la modélisation compléte d’un systéme donné.

Les calculs qui suivent, montrent qu’il est possible d’éviter une nouvelle résolution du
systéme pour établir les coefficients de potentiel. Cette technique utilise les résultats des

mutuelles inductances partielles.

D'aprés (Eq.B I1.2-4), nous savons que les coefficients de potentiel s’écrivent :

By '” i gs,as,
4ﬂ'€D'Q|"Qj rlj
58

Si nous considérons, a juste titre que p, la densité de charge sur une maille, est constante.
Nous pouvons écrire que :ng_ Q est la charge sur une maille élémentaire et s la surface
s

correspondante.

Par conséquent, I’expression des coefficients de potentiel peut donc s’écrire :

1 ds.ds;
P, Eq.B IV.1-2

47.Ey.5;.5 T

rsJ

Ce terme (Eq.B IV.1-2) peut-étre comparé avec 1’expression du couplage inductif entre deux
éléments de surface i et j, calculé par la méthode PEEC. Le terme de mutuelle partielle est
calculé a partir des grandeurs géométriques du systeme (Fig.B 8). Ce terme de mutuelle
partielle entre deux rubans s’exprime sous forme intégrale de la maniere suivante (Eq.B

IV.1-3):
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Fig.B 8: Grandeurs géométriques pour deux rubans en parallgles.

a {+d

L :

Mpr, = .I.J.Mplz.dyz.dyl Eq.BIV.1-3

a.d
o !

Mp définie la mutuelle partielle entre deux fils orientés suivant la direction x. Elle s’exprime

avec le potentiel vecteur par I’expression suivante (Eq.B IV.1-4):

I+, L
1 (- - I
Mp,, =— J.Al.dxz avec A, =48 —L dx, Eq.BIV.1-4
B 11 4.7 r
Iy 0

Cette intégrale représente I’influence du courant circulant dans le fil 1 sur le fil 2. Le calcul
complet est détaillé en annexe (annexe 1). Si nous injectons la formule de Mp dans Mpr, nous

obtenons la formule suivante ;

Fd L+, 1,
Ko 1 Eq.B IV.1-5
Mpr;, = —dx,.dx,.dy,.d q. :
Py, 4.n.a.d'(['[ !lr 1-0X 5.dYy,.dY,

qui peut s'écrire également:

1
Mp]’lz s Ko Jj;dszdsl Eq.B IV.1-6

4mad 5.5,

Les termes intégrale de (Eq.B IV.1-6) sont équivalents a ceux figurant dans I’expression des
coefficients de potentiel. Nous pouvons donc exprimer p;; en fonction de Mpr; par la relation

suivante (Eq.B IV.1-7):

1 Eq.B IV.1-7

=————— Mpr,
2 el .l, Fin
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En se reportant au chapitre rappelant les notions d’électrostatique, la valeur de la capacité

parasite entre deux rubans peut s'obtenir d’aprés la formule:C = : .. ‘Ge

PutPan—2pn

raisonnement montre qu’il est donc possible de déterminer la valeur de la capacité parasite

d’un systéme a partir des valeurs des mutuelles partielles [DIN93].

IV.2 Application numérique.

La capacité représentée sur la figure Fig.B 9 a fait I’objet d’un test comparatif avec la mesure

et les autres méthodes de simulation.

10cm

35cm

Fig.B 9: Représentation schématique de la structure.

La méthode PEEC nous permet d’obtenir les coefficients de potentiels a partir de la méthode

ci-dessus, afin de calculer la capacité. La matrice obtenue est la suivante :

_|1.304.10" 1.258.10"
P711258.10" 1304.10"

Les résultats des différentes méthodes sont présentés dans le tableau Tab.B 1 :

Méthode utilisée Valeur de la capacité en pF
Résultat de mesure 104
Méthode PEEC 109.6
Méthode des Moments (Mathcad) 107.7
Formule Capa plan 103.2
Méthode des Eléments finis 116.1

Tab.B 1: Comparaison de la capacité parasite par différentes méthodes.
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Le tableau Tab.B 1 montre que les valeurs obtenues sont toutes assez proches les unes des
autres. Pour l'interprétation de ces résultats, il faut tenir compte de l'imprécision sur la mesure
(cf ANNEXE 5), sur les approximations pour la formulation de la capacité plan et des
problémes de maillage pour les méthodes de simulation. En effet dans ce dernier cas, et
particulierement pour la méthode des Eléments Finis, le maillage est un parametre
prépondérant. Dans une structure telle que celle-ci, ou l'espace entre les deux plaques est
faible devant les autres grandeurs géométriques, un maillage de qualité médiocre peut générer

des erreurs (quelques pour cents) sur le résultat.

Bien que nécessaire, la mesure reste un moyen assez cofiteux en temps pour sa réalisation. De
plus pour des cas de figure comme celui-ci, les erreurs de grandeur sur le prototype peuvent
étre assez grande. En effet pour des plaques aussi fines que celles-ci (environ lmm
d’épaisseur), il est difficile de s’assurer que I’espace entre les deux est de 3mm sur une

longueur de 35cm.

Toutefois les écarts entre la mesure et les méthodes de simulation n'excédent pas 10%, ce qui

reste convenable d'aprés les considérations énoncées ci-dessus.

IV.3 Nécessité du maillage

Dans une plaque, les charges se répartissent librement. Cela signifie que sur une plaque isolée
la répartition des charges est uniforme. Si cette plaque subit I'influence d’une autre plaque, les
charges vont naturellement se déplacer et se mettre dans une nouvelle configuration pour
atteindre un €tat d’équilibre. Dans ce cas, la répartition n’est plus uniforme, cela signifie que
certaines parties de la plaque seront plus influentes pour la détermination de la capacité

parasite. Il est donc nécessaire de mailler la plaque.

Dans 1’application numérique présentée ci-dessus et réalisée sans maillage, le résultat de la
capacité parasite par la méthode PEEC (sans maillage) se révele cohérent avec les autres
résultats car les deux plaques sont superposées et de méme surface. Ceci ne déséquilibre pas

fondamentalement la répartition des charges a I'intérieur des plaques.

En revanche, lorsque la géométrie est un peu plus complexe (plaques orthogonales, plaques
de surfaces différentes et décalées), la répartition des charges a 'intérieur des plaques n’est
plus équilibrée. Pour prendre en compte ce phénomene, il est nécessaire de mailler les
plaques. Dans ce cas, la formule de la capacité énoncée page précédente est difficile a

résoudre car il n’est pas aisé de déterminer les coefficients de potentiels équivalents.
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Il est donc nécessaire de considérer non plus les coefficients de potentiels p; mais les

coefficients d’influence correspondants c;;.

Prenons 1’exemple de deux plaques paralléles superposées, celle du haut maillée en deux

€léments et celle du bas en trois éléments (Fig.B 10):

2 7
35 S :

Fig.B 10 : Deux plaques superposées maillées en deux et trois éléments.

Soient V; et Q; respectivement le potentiel et l1a charge de 1'élément i. Le systéme d ‘équation

résultant est le suivant :

[0} Ch S22 G3 Cu G5 Vi
Q, Ca € Gy Cpy Cy v,
Gil=6q Cu Gy €y € |MW Eq.B 1V.3-1
0, Cy Cay Cy3 Cy Cg V.
|Os | |65y Csi €55 €54 Cs5| | Vs

La matrice des coefficients d’influence est une matrice symétrique, par conséquent:

Eq.BIV.3-2
Cij = Gji. B

Les plaques sont & deux potentiels différents, Vy, pour la plaque du haut et V}, pour la plaque
du bas. De plus, sur chaque plaque la charge totale est la somme des charges élémentaires.

Nous pouvons écrire les relations suivantes (Eq.B IV.3-3) et (Eq.B IV.3-4):

Vi=Vo=VyetVi=Vy=Vs=V, Eq.B IV.3-3

Q=Qi1+Q2etQp=Q3+ Qs+ Qs Eq:BIV.3-4

Le systéme matriciel se réduit dans un premier temps au systéme suivant (Eq.B IV.3-5):
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(0 #Cll TCp €3 +C T
Q, Cla FCyp  Cp3 TCyy +C5 v
Qs |=| €3 tey 3ty +0y *[;J P33
0, Clg 7€y Cyg TCyy TCy5 :
st 1 [GsTCas C35 TCy45 +Css |

que nous €crirons sous une forme simplifiée :

0, S Cw
Q, Can  Co v
0, |= e Oy |* [Vh:l Eq.BIV.3-6
0, Can  Cap '
Q5] S Cs ]

En utilisant les expressions des charges totales (Eq.B IV.3-4), ce systéme peut s'écrire sous la

forme d'un systéme de deux équations:

Qp = (€1 +C24 ).V + (4 +€24)-Vy Eq.B IV.3-7
Qp =(C3y +Cap +C5 )V +(C3p +C4p +C53)- Yy

Si nous exprimons ces deux équations (Eq.B IV.3-7) en fonction de la différence de potentiel

Unp, nous obtenons le systéme suivant.

Qpn =(Cpy +Cap +Cpp +C4).Vy — (€1 +C5)- Uy, Eq.B IV.3-8
Qp =—=(C3p +Cyn +C5p)-Upp +(C3p +Cyp +Csp +Ca +Cyy +C5).Vy

D'ou le systeme final en fonction des coefficients d'influence:

Qp = (€ +C1p +C13 4 +C15 +Cy +Cpp +Cp3 +Cp +Cp5).Vy Eq.BIV.3-9
—(Cj3 +Cjq +C5 +Co3 +Cyy +Cp5). Uy,

et

Qp =—(C13 +C1q +Cy5+Co5 +Cgq +C5).Uyy Eq.B IV.3-10
+(C3; +C3p +C33 +C34 +C35 +Cy4y +Cyp +C43 +Cyy +Cy5 +C5; +C5p +C53 +C54 +C55).Vy

Nous pouvons donc tirer de ces deux équations les relations suivantes :

Ciy=cy+ep+o+eoyy+o5 4+ +Ch +Cp3 +Cp4 +Cps
Co=Cp=c3 ey +o5+cy+0y +055

Cyy = €31 +C3p +C33 + €34 + 35 +Cyy +Cyp +Cy3 +Cyy + €45+ €51 +C5p + €53 +Co4 +Cs5
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Nous retrouvons donc dans les deux expressions (Eq.B IV.3-9) et (Eq.B 1V.3-10) les formules
de coefficients de capacité décrits dans le chapitre sur les rappels électrostatiques (Eq.B

I1.2-9).

Nous pouvons établir un schéma équivalent dépendant simplement des coefficients de

capacité (Fig.B 11).

Conducteurl C12 Conducteur2

C“ — I C22

V74 Ve

Fig.B 11: Représentation en terme de capacité de deux conducteurs. Cj; sont les coefficients de capacité.

C,; correspond a la capacité mutuelle entre les deux conducteurs, C;; et Cy; correspondent
aux capacités "propres" de chaque conducteur. Ces derniéres représentent en fait la capacité

entre le conducteur et un potentiel fixe a l'infini (la terre).
La figure Fig.B 11 nous permet d’exprimer une capacité équivalente Ci, du systéme complet.
Elle s’exprime de la maniére suivante :

Culqp )
Clm =C|2 +C“ fflc")_: =C|2 'f"ﬁ Eq.B IV.S ll

Cette capacité totale (Eq.B IV.3-11) prend donc en compte les capacités "propres" des

conducteurs.

Cette méthode peut étre généralisée pour le calcul de capacités parasites entre barres. Pour
cela, il faut considérer qu’un conducteur massif se comporte comme six plaques puisque les
charges se répartissent en surface. L'ensemble des plaques d'une méme barre sera considéré au

méme potentiel.

Cette relation permet donc d’utiliser des grandeurs déja calculées dans 1’étude inductive, afin
d’obtenir les grandeurs permettant de déterminer les éléments de couplage capacitif d’un

systeme donné.
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1V.4 Comparaisons générales avec les autres méthodes

Le principal avantage de cette méthode est qu’elle repose sur un calcul déja esquissé au sein
du laboratoire. En effet, le calcul des inductances parasites par la méthode PEEC est, comme
nous l'avons souligné dans la premiere partie de ce manuscrit, déja implanté, et son
algorithme a été optimisé afin de rendre la résolution aussi rapide que possible. De plus, cette
méthode propose une alternative aux méthodes numériques habituellement employées (ex :

éléments finis, etc...).

En termes de temps de calcul, cette méthode est intéressante puisque pour calculer deux
éléments parasites distincts (inductance et capacité), une seule résolution du systéme suffit. Il
est a noter toutefois qu’une inversion de matrice est nécessaire pour passer des coefficients de

potentiels aux coefficients de capacités.

Les limites de cette méthode sont similaires & celles que nous retrouvons dans la méthode de
détermination des inductances, & savoir qu’il n'est possible de traiter que des problémes
comportant des éléments soit paralleles soit perpendiculaires. L’autre limite majeure est qu’il
n’est pas possible, pour 'instant, de considérer des matériaux ayant une permittivité relative
différente de 1. Cela ne nous pénalise pas dans notre travail puisque I’objectif est de pouvoir

traiter des barres massives dans 17 air.

IV.5 Précautions concernant le maillage

Le maillage de base pour le calcul des capacités est celui qui est mis en place pour le calcul
des inductances. Cette méthode est trés intéressante dans le cas de plaques, car le maillage ne
différe pas. La seule précaution a prendre, dans le maillage inductif pour une utilisation
adaptée au domaine capacitif, concerne le sens imposé des mailles. En effet dans le maillage
inductif, la détermination des inductances et les mutuelles inductives dépend du sens du
courant circulant a l'intérieur des mailles. Lorsque le sens du courant d’une plaque est
perpendiculaire au courant dans 1’autre plaque, la mutuelle est nulle. Pour autant la capacité
existante entre ces deux plaques ne sera pas nulle. Il est donc nécessaire d’étre prudent dans la

construction des géométries.

Les deux configurations présentées ci-dessous Fig.B 12 et Fig.B 13 montrent deux possibilités
d’orientation du courant dans les plaques. Les configurations (a) de ces deux exemples

permettent de calculer les coefficients de potentiels p;; et pza, mais il n’est pas possible, du
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fait de la mutuelle nulle, de calculer py;. A partir de la, nous ne pouvons pas déduire la

capacité parasite entre ces deux plaques, méme si celle-ci existe. En revanche, les

restant les mémes.

configurations (b) sont correctement maillées pour déterminer pj2. Les termes pi; et pa

a) construction non adaptée b) Construction adaptée

:

Fig.B 12: Précaution sur le sens du courant lors du maillage pour deux plaques en parallgles.

}B

> g//

a) Construction non adaptée b) Construction adaptée

Fig.B 13: Précaution sur le sens du courant lors du maillage pour deux plaques perpendiculaires

Dans le cas plus complexe des barres massives, la détermination des mutuelles entre toutes les
faces n’est pas immédiate. En effet, il n’existe pas de configuration qui permette la
détermination directe de toutes les mutuelles partielles. Il y aura toujours au moins une
mutuelle nulle entre deux plaques. Il est donc nécessaire de décomposer la géométrie en trois

cas différents (Fig.B 14) :

4 / 2
75 3 [

Configuration 1 Configuration 2 Configuration 3

Fig.B 14: Détail du maillage pour le calcul des capacités entre barre.
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Si nous respectons l'ordre des faces, il est possible de reconstruire facilement la matrice
globale des mutuelles partielles. Il est cependant important de noter que la valeur d’une
mutuelle partielle entre deux plaques n’est pas la méme suivant la direction du courant qui est
choisie. La valeur de la mutuelle entre la plaque 1 et la plaque 3, par exemple, n’est pas la

méme dans la configuration 1 et dans la configuration 3. En revanche les coefficients de

potentiel, grace a la normalisation par le coefficient multiplicatif , sont égaux quelle

el l,
que soit la direction du courant.

Ceci est illustré sur I’exemple suivant (Fig.B 15). Nous avons deux plaques non carrées
séparées de Scm. La plaque 1 est la plaque de dessus et la plaque 2 celle de dessous. Nous

calculons, suivant les deux directions possibles, les mutuelles non nulles.

<+ 30cm—> <+ 30cm—»
20cm 50cm 20eri | [Ty 50cm
A
Y
y Y
40cm 40cm
Configuration 1 Configuration 2

Fig.B 15 : Exemples de deux maillages possibles.

Les résultats des mutuelles sont décrits dans les tableaux (Tab.B 2 et Tab.B 2) suivants :

Plaque 1 Plaque 2 Plaque 1 Plaque 2
Plaque 1 | 1.89.107 | 6.07.10°® Plaque 1 | 6.8.10% | 7.29.10°
Plaque2 | 6.07.10% | 4.08.10°% Plaque 2 | 7.29.10%° | 1.63.10”
Tab.B 2: Tableau des mutuelles : configuration] Tab.B 3: Tableau des mutuelles : configuration 2
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Dans ces tableaux de résultats, nous nous apercevons que les inductances et les mutuelles sont
différentes. Si nous normalisons (multiplication par le coefficient), c’est a dire si nous
divisons les résultats obtenus par les longueurs des plaques concemnées, ainsi que par la
perméabilité et la permittivité, nous obtenons les coefficients de potentiels. Les résultats sont

inscrits dans les deux tableaux Tab.B 4 et Tab.B 5:

Plaque 1 Plaque 2 Plaque 1 Plaque 2
Plaque 1 | 6.79.10"° | 5.46.10" Plaque I | 6.79.10"° | 5.46.10"
Plaque 2 | 5.46.10"° | 9.16.10" Plaque 2 | 5.46.10" | 9.16.10'°

Tab.B 4: Tableau des coef de potentiel de laconfig 1 ~ Tab.B 5: Tableau des coef de potentiel de la config 2

Nous avons bien, dans ce cas, les mémes valeurs. Ce petit exemple quelconque montre que
quel que soit le maillage choisi (configurationl ou configuration2), et a condition que celui-ci
permette le calcul du terme de coefficient de potentiel p;2 (c’est a dire que la mutuelle soit non

nulle), nous obtenons le méme résultat.

Il est donc nécessaire, dans le cas des barres massives, de normaliser (ou de passer en
coefficient de potentiel) les termes mutuels obtenus avec InCa avant de reconstruire la matrice

entre les six faces.

Dans ce cas, nous pouvons indifféremment choisir, pour le cas de la barre, 1a mutuelle entre la

plaque 1 et la plaque 3 dans la premiére configuration ou dans la troisiéme configuration.

YV  Bancs de tests

Cette partie présente les différentes configurations géométriques des tests effectués en

exemple de validation de la méthode fondée sur le concept PEEC.

Pour la réalisation de cette validation, nous nous sommes appuyés sur différentes méthodes
« solides » ainsi que sur la mesure. Ces différents tests permettront également de mettre en
évidence les limites des méthodes. Nous utiliserons la méthode des éléments finis, méthode
trés fiable mais dont le temps de résolution peut atteindre des proportions importantes
(plusieurs heures), la méthode des Moments telle que nous ’avons définie dans le chapitre
1.3 « Technique de la méthode des moments », mais aussi la formule de la capacité plan afin

de montrer dans quelles mesures les effets de bords ne peuvent pas €tre négligés.
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Les différents tests présentés ci-dessous traitent des cas de figure assez simples, mais qui

constituent la base de tous les problémes que nous seront éventuellement amenés a traiter.

V.1 Plaques paralleéles

Dans cette partie, nous allons présenter plusieurs cas. Les paramétres de variations seront

essentiellement les surfaces des plaques, ainsi que la hauteur entre les plaques.

V.1.1 Plaques superposées de surfaces identiques.

Il est intéressant d'observer comment se comporte la méthode simulation PEEC lorsque le

parametre espacement, entre les plaques, varie.
Le type de simulation proposé est le suivant (Fig.B 16):

20cm

A
v

20cm h

.

Fig.B 16: Représentation schématique de la structure. Le parametre h varie.

Pour ce probléme, nous avons effectué des comparaisons entre les outils de simulation. Pour
’utilisation de la méthode PEEC, cette géométrie est insérée dans le modeleur du logiciel
InCa et la matrice inductance résultante est injectée dans une routine Mathcad qui va donner
le résultat de la capacité (Le programme Mathcad est mis en annexe 4). Le tableau suivant
présente une comparaison entre la méthode des éléments finis, la formule de la capacité plan,
la technique fondée sur la méthode des moments et la méthode PEEC. Ces résultats sont

étudiés en fonction de 1’espacement entre les plaques.
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Meéthode \ Hauteur 5 mm 2cm 20 cm I m
Capa plan (pF) 70.7 5 7 1.7 0.35
MoM (Mathcad) (pF) 74.9 22 5.5 4.15
Elements Finis (pF) 80.1 25.2 6 44
PEEC (maillé) (pF) 76.4 22.5 5.8 43

Tab.B 6: Tableau comparatif des méthodes pour deux plaques paralléles de surfaces identiques.

Le tableau Tab.B 6 montre, dans un premier temps, la limitation d’une formule telle que la
capacité plan. En effet nous pouvons constater, sur le graphe Fig.B 17, les différences de

variation des valeurs des capacités en fonction de la méthode.

100

: —— Capaplan
! ——PEEC

: ——FLux3D
|

|

|

|

AN

capacité (pF)
>

1
0,001 0

hauteur (mm)

Fig.B 17: Variation de la capacité en fonction de I'espacement entre les plaques

La formule de la capacité plan a une variation logique en 1/x, alors que ce n’est pas tout a fait

le cas pour les autres méthodes.

Cette différence de variation entre la capacité plan et les autres méthodes s’explique par le fait
que la formule de la capacité plan prend en compte uniquement la capacité mutuelle appelée
Ci2 dans I’expression ci-dessous et ne prend pas en compte les capacités propres Cy; et Caz :

CII'C22

Cir =Cpp +C,, /1C5, =Cyy +C_“?:.‘2_2’

< 2 Ci-C
Lorsque les deux conducteurs sont proches, Ci; est prépondérant devant ﬁ Par
+
11 22

conséquent, si les conducteurs sont paralleles et de méme surface, la formule de la capacité
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plan est valide. Quand la distance, qui sépare les deux conducteurs, augmente, le terme C;;
varie plus rapidement que les termes Cy; et Cy (cf Fig.B 18). Par conséquent, ces deux

derniers termes ne sont plus négligeables.

Dans le cas représenté ci-dessus, si nous détaillons les valeurs des coefficients de capacités
obtenus par la méthode PEEC pour les différentes distances de séparation, nous obtenons les

résultats suivants (Tab.B 7):

Distance (m) \ Capacité (pF) Cu Cxn Cp
5.10” 4.13 4.13 74.39
0.02 4.44 4.44 20.28

0.2 6.17 6.17 2.74

1 7.46 7.46 0.57

Tab.B 7 : Etude des différents coefficients de capacité
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0,1
0,001 0,01

o
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Fig.B 18 : Variation des coefficients de capacité en fonction de la hauteur.

Nous pouvons observer sur le graphe ci-dessus que les termes propres varient l€gérement en
fonction de la hauteur, ce qui, a premiére vue n’est pas évident a concevoir puisqu’il s’agit de
capacités par rapport a une référence fixe. Mathématiquement, cette variation s’explique par
le fait que les coefficients de capacité résultent d’une inversion de la matrice des coefficients
de potentiel. Par conséquent, cela prend en compte également les termes mutuels des

potentiels, qui varient avec la hauteur.
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Physiquement, la légére modification de la valeur des termes propres des coefficients de
potentiel est certainement due a la variation de la répartition des charges a !'intérieur des

plaques, qui dépend de I'espacement.

Lorsque la distance de séparation est de Smm, la capacité C,; représente 97% de la capacité
totale, alors que lorsque la distance est de 1m, cette capacité ne représente plus que 13% de la

capacité totale.

Toutefois, il persiste un léger écart entre la capacité C,; et la capacité plan. Cet écart s’accroit

lorsque la distance augmente (cf Tab.B 8) :

Hauteur (m) 5.107 0.02 0.2 1
Ci2 (pF) 74.39 20.28 2.74 0.57
Capa plan (pF) 70.7 17.7 1.7 0.35
Différence (%) 4.8 12.7 379 38.5

Tab.B 8 : Comparaison entre le coefficient de capacité C,; et la capacité plan.

Cette accroissement de I'erreur entre les deux capacités vient du fait que la formule de la

capacité plan ne prend pas en compte les effets de bord.

Lorsque les deux plaques sont proches, le champ électrique est concentré dans ’espace. Les
effets de bords sont relativement faibles. En revanche, lorsque les deux plaques sont
€loignées, la «concentration » du champ électrique, entre les deux plaques, est moins

importante. Donc les lignes de champ peuvent plus facilement passer sur les bords (Fig.B 19).

Effets de bords

Fig.B 19: Représentation schématique des effets de bords en fonction de la hauteur entre les plaques.
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A partir de I'instant ot des phénomenes de débordement apparaissent, la formule de la
capacité plan devient de plus en plus loin de la réalité. C’est ce qui se produit quand h

augmente.

La technique de la méthode de Moments permet de quantifier ce phénomeéne par une

visualisation graphique (Fig.B 20).

Maircetrrub Maincearub

Fig.B 20: Répartition des charges pour un espacement de Smm (gauche) et de 20cm (droite).

Nous remarquons que les charges ont tendance a se répartir naturellement de maniére
uniforme. Pour un espacement de 5mm, cette tendance est relativement respectée, ce qui
explique que la formule de la capacité plan soit assez proche des méthodes de résolution
prenant en compte les effets de bords. A 20cm d’espacement, la répartition n’est plus
uniforme sur une plaque. Les effets de bords sont beaucoup plus prononcés. Cela traduit donc
les erreurs que nous obtenons lorsque nous comparons la formule de la capacité plan et le

coefficient de capacité C),.

Il y a donc deux aspects que nous pouvons ressortir de cette comparaison entre la méthode de

la capacité plan et les méthodes « précises» (qui prennent en compte les phénoménes
physiques) :

- La capacité plan ne prend en compte que I’'influence des plaques entre elles et ne

tient pas compte des capacités propres (par rapport a la terre). Donc faire la

comparaison entre ces deux styles de méthodes est délicat puisque nous n’évaluons

pas la méme chose. Cette méthode est valide uniquement lorsque h << let L.
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- La comparaison entre la capacité plan et le coefficient de capacité C;> met en avant
I'influence des effets de bords. Cela entraine donc une erreur supplémentaire

lorsque la distance, entre les deux plaques, augmente.

En outre nous remarquons que si la technique de la méthode des moments et la méthode
PEEC donnent des résultats trés proches, les résultats obtenus par la méthode des éléments
finis, méme s'ils sont du méme ordre de grandeur que la méthode PEEC, sont
systématiquement légérement supérieurs. Cette différence est difficile a justifier de maniére
rigoureuse, nous pourrons simplement argumenter comme nous l'avons fait précédemment,
que les techniques de maillage et les méthodes de résolution sont différentes, ce qui peut

amener un léger écart entre les résultats.
V.1.2 Plaques de surfaces différentes

Dans cette catégorie de tests, nous avons expérimenté deux configurations représentées Fig.B

21.

4cm
—>
5.7‘
m

Scm
20cm h=5mm
20:::1/‘
16cm
< rd
6 cm

20cm

Cas 1 : Plaques de méme longueurs mais de largeurs différentes. Cas2 : Plaques différentes et décalées.

Fig.B 21: Deux cas tests pour des plaques paralleles de tailles différentes.

Pour ces deux cas tests, les plaques ne sont plus parfaitement superposées et les surfaces des
plaques ne sont plus identiques. Par conséquent la formule de la capacité plan ne peut plus
étre utilisé comme moyen de comparaison. En effet cette formule ne considere que les

surfaces qui sont en regard.

Ces deux géométries ne peuvent pas €tre étudiées par la technique de la méthode des
Moments a cause des problémes de divergence énoncés dans le chapitre II1.3. Par conséquent

la comparaison ne pourra s’effectuer qu’avec la méthode des Eléments Finis.
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Cas 1 Cas 2
Eléments Finis 25pF 2.6pF
Méthode PEEC 23pF 2.3pF

Tab.B 9: Valeur de la capacité parasite pour les deux géométries suivant deux méthodes.

Dans les résultats du tableau Tab.B 9 nous retrouvons pour ces deux exemples une valeur de
capacité trés légérement plus forte dans la simulation éléments finis. Néanmoins la différence
n’excéde pas 10% ce qui reste convenable compte tenu de la différence des méthodes et des
imprécisions que génerent les maillages. Ces deux cas tests permettent donc de valider notre

méthode dans des cas généraux de plaques paralléles entre elles.

V.2 Plaques perpendiculaires

Dans cette partie, nous allons traiter deux cas différents (Fig.B 22):

Le premier représente deux plaques carrées, de méme surface formant un coude. Cette
géométrie particuliére permet de traiter le cas avec la technique de la méthode des Moments et

donc de visualiser la répartition des charges a I'intérieur des plaques.

Le second cas permet de traiter un probléme un peu plus global de plaques perpendiculaires

différentes.
=
A
20cm
4cm
20cm
wi
20cm
20cm 12cm
Cas 1 : Plaques perpendiculaires jointes formant un coude Cas2 : Plaques perpendiculaire séparées

Fig.B 22: Deux cas tests pour des plaques perpendiculaires.
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Pour ces cas de figure ot les plaques sont perpendiculaires entre elles, le maillage sous InCa
doit étre un peu plus dense, car I’influence d’une plaque par rapport a I’autre sera plus intense
au niveau du coude. La figure Fig.B 23 illustrant la répartition des charges, confirme bien nos

Propos.

Mamncea b

Fig.B 23: Répartition des charges dans la plaque pour le cas 1.

Le maillage ne doit donc pas étre uniforme sur une plaque afin de pouvoir prendre en compte

correctement les effets prés du coude et de connaitre la valeur correcte de la capacité parasite.

Les résultats des capacités obtenues, sont présentés dans le tableau Tab.B 10.

Cas 1 Cas 2
Elément finis 11.9pF 4.8pF
Meéthode PEEC 12.16pF 4.55pF

Tab.B 10: Comparaisons des méthodes PEEC et Eléments Finis pour les deux cas.

Ces résultats sont trés proches, aussi bien pour le casl (écart 2.2%) que pour le cas2 (écart
5.2%). Dans ces deux exemples, le maillage a fait I’objet d’une attention particuliere. En effet,
pour la méthode PEEC, le maillage n’a pas été réalisé de maniére uniforme mais de fagon
progressive, celui-ci devenant de plus en plus dense a 1’approche du coude (Fig.B 24). Nous
pouvons aussi souligner que dans ces cas traités sous Flux 3D, le maillage est de meilleur
qualité, car les deux plaques correspondent aux faces d’'un cube (casl) ou d'un

parallélépipéde de hauteur importante (cas2) maillé dans son volume. Dans ce type de

111




Partie Capacitive

géométrie, nous n’avons pas de probléme par rapport 2 une dimension trés petite devant les

autres.

Ces deux exemples permettent de valider notre méthode pour le calcul des capacités parasites

entre deux plaques perpendiculaires.

o

%

Fig.B 24: La partie hachurée représente la zone ou le maillage est plus dense.

V.3 Deux plaques perpendiculaires paralléles entre elles

LA

15¢m
46¢cm
10cm
e
20cm /
15cm
i e L%
36cm

Fig.B 25: Schéma des deux plaques perpendiculaires mises en paralleles, I'épaisseur des plaques est de lmm.

L’intérét de ce banc de test est de combiner les notions de plaques perpendiculaires et
paralléles (Fig.B 25). Pour cela, nous avons réalisé une maquette avec deux plaques de cuivre
formant chacune un coude et paralléles entre elles. Ce prototype est représenté sur la figure ci-

dessous :
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Fig.B 26 : Représentation des plaques pour un espacement de 2cm

Les mesures que nous avons effectuées sur le pont d’'impédance HP4194, sont en fonction de
I'espacement « e » entre les deux plaques. Ces mesures sont confrontées avec les résultats de
simulation dans le tableau Tab.B 11. Pour la méthode de la capacité plan, nous avons

considéré uniquement les surfaces en regard. Cela nous permet d’évaluer les effets de bords

dans un exemple tel que celui-ci:

Espacement (cm) 0.5 1 2 [l 2 2.5 3
Mesure (pF) 89.2 48.9 34.5 27.1 23.2 19.9
Simulation PEEC (pF)| 90.33 50.29 36.71 29.79 25.56 22.69
Capacité plan (pF) 76.92 38.46 25.64 19.23 15.38 12.82

Tab.B 11: Tableau comparatif pour deux plaques paralléles coudées.

100

——mesure (pF)
—s— simulation (pF)
——capaplan (pF)

capacité (pF)

)
]
]
]
]
I

I
]
]
]

10 -— -
0 0, 1 1,5 2 2,5 3 3,5

espacement (cm)

Fig.B 27: Allure de I'évolution de la capacité en fonction de I’espacement entre les plaques.
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Les mesures relévent d’une imprécision assez importante compte tenu de la grandeur des
plaques et de I’espacement entre elles. En effet, avec une épaisseur de 1mm, les plaques sont
relativement fines. Il est donc peu évident d’obtenir un espacement uniforme sur I’ensemble
des surfaces en regard. Nous pouvons cependant noter, sur le graphe Fig.B 27, un trés faible

écart entre les mesures et les simulations effectuées avec la méthode PEEC.

En revanche pour des structures géométriques un peu plus complexes comme celle-ci, la
formulation approximative de la capacité plan n'est pas valable, méme pour des distances

entre plaques assez faibles. En effet, comme nous 1’avons expliqué auparavant, dans la

ES8 P 5
formule C=-— la surface considérée correspond a la surface totale commune entre les deux
€

plaques. Or, dans ce cas, les plaques paralleles ne sont pas parfaitement superposées par

conséquent les effets de bords apparaissent trés rapidement.

V.4 Barres paralléles identiques

Le chapitre dans lequel nous avons détaillé la formulation PEEC pour le calcul des capacités
parasites, a mis en évidence la relative complexité pour mailler correctement les plaques afin
de rendre compte de tous les couplages. Dans le cas des barres conductrices, nous
considérons, d’apres les hypothéses électro-statiques formulées dans le chapitre II « Rappels
d’électrostatique », que toutes les charges se situent en surface. Par conséquent, le maillage
d’une barre revient a mailler 6 plaques en respectant les régles définies dans le chapitre

B.IV.5 (cf Fig.B 14).

Nous avons donc trois configurations (Fig.B 28) qui débouchent sur trois matrices :

|/ ?/ ‘ 4 : ! g
4/i2/ mﬁ E;/ Sl 2 ml .

Configuration 1 Configuration 2

= L= — 1
6 12

s b . ke

Configuration 3

Fig.B 28 : Trois configurations permettant de déterminer les mutuelles entre toutes les plaques.
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Fig.B 29 : Matrice de la configuration 1
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Fig.B 30 : Matrice de la configuration 2
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Fig.B 31 : Matrice de la configuration 3
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Comme les 12 plaques sont maillées, les termes mutuels présentés dans les matrices ci-dessus

sont donc des matrices blocs.

Nous avons démontré, dans le chapitre B.IV.5, que la normalisation des termes mutuels nous
permettait d’obtenir la matrice des coefficients de potentiel, quelque soit le sens du courant
dans les plaques. De ce fait, aprés avoir normalisé ces trois matrices, nous pouvons établir la

matrice finale des coefficients de potentiel.

L’inversion de la matrice des coefficients de potentiels nous donne la matrice des coefficients

d’influence (Cf chap B.IL.2 « Coefficient de potentiel — coefficient d’influence »).

Pour calculer la capacité équivalente entre les deux barres, il suffit de considérer que toutes
les plaques d’une barre sont au méme potentiel. La matrice des coefficients d’influence peut
donc se représenter sous la forme d’une matrice bloc symétrique comme représentée ci-

dessous :

Barre 1 Barre 2

r Al r N

Barre1§ | Cpy 1 Cpppo

Barre 2

Cropt  Cpap2

Les termes cp;p;j sont des matrices.

La détermination des coefficients de capacité C;; s’effectue en reprenant la démarche énoncée
dans le chapitre IV.1 « Description de la méthode », concernant les deux plaques superposées
maillées en deux et en trois parties. La capacité finale sera calculée a 1’aide de 1’équation

(Eq.B IV.3-11).

Le systéme que nous avons €tudié est défini comme sur le schéma Eq.A V.4-1 présenté ci-

dessous :
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26mm

Y ¢ h o SESnes

19mm

Fig.B 32: Dimensions des deux barres paralléles.

L’étude que nous présentons se fait en fonction d’un parameétre variable qui est 1’espacement
entre les deux barres (Fig.B 32). Nous allons comparer une batterie de mesures avec des
simulations PEEC et Eléments Finis. Ces valeurs seront également confrontées avec
I’hypothése ol seules les plaques en regard sont considérées (calculées par la méthode
PEEC). Cela permet d’estimer la contribution des autres c6tés dans la détermination des

capacités entre barres (Tab.B 12).

Méthodes \ h (mm) 3 5 10 15 20
Mesure (pF) 15 10.4 6.3 49 3.8
Méthode PEEC (pF) 16.1 11.1 7.1 5.6 4.8
Méthode Eléments finis (pF) 17 11.6 13 5.8 4.9
Equivalent plaque (pF) 13.6 8.9 53 4.1 3.4

Tab.B 12: Tableau comparatif pour deux barres paralléles.

——mesure
——PEEC
——FLux3D

- aquivplague

capacité (pF)

e

o
o f-r--

10
hauteur (mm)

Fig.B 33: Analyse comparative compléte pour les deux barres parallgles.
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L’analyse des courbes de la figure Fig.B 33 nous permet de remarquer, que les valeurs

obtenues par les méthodes de simulation sont trés proches des relevés obtenus par la mesure.

La remarque concernant 1'imprécision sur les mesures faite pour les précédents tests est
également valable dans ce cas de figure. D’autant plus dans cet exemple ou les valeurs

mesurées sont trés faibles donc 'incertitude assez élevée.

Nous pouvons constater que la simulation fondée sur I’équivalence des barres par deux
plaques en regard n’est pas trés juste. Cela montre que les effets capacitifs des autres cotés

sont importants et ne peuvent €tre négligés.

VI Conclusions

Dans cette partie, une alternative aux méthodes numériques est proposée pour le calcul des
capacités parasites dans les structures d’Electronique de Puissance. Cette méthode, fondée sur
les calculs de la méthode PEEC, a pu étre validée grice a différents cas tests, aussi bien en
mesure qu’en simulation, avec des outils informatiques fondés sur des méthodes connues et
reconnues (Méthode des €léments finis, ...). Pour déterminer les capacités parasites, cette
méthode exploite 1a matrice des inductances et des mutuelles calculée avec la méthode PEEC.
Des géométries assez complexes peuvent €tre étudiées et notamment les barres massives, qui

sont des connexions souvent présentes dans les structures d’électronique de puissance.

Cette étude a permis de faire un état des lieux sur les différentes techniques existantes, et de
comparer leurs forces et leurs faiblesses. Finalement, possédant déja un logiciel performant
pour le calcul des inductances parasites (InCa) a partir de la méthode PEEC, nous avons opté
pour une exploitation de cette méthode. Cela permet, dans certains cas, de lancer une seule
résolution compléte pour obtenir 1'ensemble des éléments parasites de la structure. Cette
méthode fondée sur des formules analytiques, ne permet pas de prendre en compte, pour
I’instant des matériaux diélectriques avec une permittivité relative différente de 1. De ce fait,
elle ne permet pas encore de traiter n'importe quel cas, mais s’intégre parfaitement dans le

domaine des interconnexions en électronique de puissance.
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Conclusion

CONCLUSION GENERALE

Le but de ce travail de thése était de mettre en place, dans le domaine de 1'électronique
de puissance, des outils de prototypage informatique en lien étroit avec le placement routage.
Nous avons présenté, dans ce manuscrit, des outils informatiques permettant la prise en
compte des composants parasites dans les interconnexions de l'¢€lectronique de puissance.

Cette étude est séparée en deux grandes parties.

La premiére partie que nous avons appelé « partie inductive » traite des inductances parasites
dans les structures particuliéres des busbars laminaires. Plusieurs méthodes permettant de
considérer leur comportement électrique sont présentées. Une fois la méthode choisie, nous

comparons deux logiciels fondés sur cette méthode afin d'évaluer leurs possibilités.

Nous étudions ensuite les schémas é€lectriques des connectiques multi-accés. Ce genre de

connectique correspond bien aux busbars, qui ont pour vocation d’assurer 1’interconnexion
2 k] ~ n * e #
entre n points d’accés (exemple : 2 capacités). Cette €étude permet de mettre en avant la

notion de termes de couplage résistif. Ces termes, non négligeables et n’existant pas dans les
logiciels de simulation de circuits €lectriques, nous imposent de créer un nouveau schéma
électrique équivalent. Celui-ci est composé de composants découplés entre eux. Cette étude
montre €galement les déséquilibres des courants qui existent & I'intérieur des différentes

sorties.

Par conséquent, nous proposons une méthode, fondée sur une modification de la géométrie

des busbars, afin de rééquilibrer la répartition du courant.
Ces différentes études sont ensuite appliquées a un probléme industriel.

Ce travail concernant le comportement inductif des structures en busbar permet de mettre en

avant plusieurs conclusions :
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Au niveau de la comparaison des logiciels, I'étude que nous avons menée permet de
montrer qu’entre deux logiciels utilisant des méthodes similaires, 1’algorithme de

résolution utilisé est un parameétre important pour la rapidité.

Les éléments de couplage résistifs peuvent, dans certaines configurations, ne pas étre
négligeables. Dans ce cas, il est nécessaire de passer par un schéma équivalent. Ce
schéma, issu d’une transformation mathématique peut comporter des composants négatifs.
Cela ne pose pas de probléme puisque les valeurs d’impédances mesurables restent

positives [KER94].

Les valeurs des composants variant avec la fréquence, le schéma équivalent n’est valide
que pour une fréquence donnée. Toutefois, il est important de noter, qu’a partir d’une

certaine fréquence, la valeur de I’inductance ne varie plus.

Les trous insérés dans les plaques permettent, 1a aussi a une fréquence donnée, de pouvoir
rétablir 1I’équilibre des courants entre les différents points d’acces. Il est important de
souligner que cette insertion doit se faire avec précaution, car I’excés de trous entraine une

augmentation de 1’'impédance.

Afin d’améliorer le travail que nous avons réalisé, il est nécessaire d’étudier certaines

possibilités :

Nous avons vu dans le chapitre IV « les trous » de la partie A, que I'insertion d’un trou se
faisait par suppression de composants électriques. Cela signifie que si la surface trouée est
petite, le maillage devra étre précis. Si nous effectuons un maillage uniforme, le temps de
calcul peut rapidement devenir prohibitif. Il serait donc utile de créer un maillage adaptatif
qui puisse mailler finement aux endroits ol se trouvent les trous et plus grossiérement

ailleurs.

1l serait également fort judicieux de réaliser une optimisation sur I’implantation des trous.
Cela permettrait de pouvoir déplacer les trous sur la plaque afin de trouver la meilleure
place. Cet aspect parait intéressant dans la mesure ol cela ne demanderait pas de maillage
supplémentaire, celui-ci étant calculé une fois pour toutes et les trous ne consistant qu’en

une suppression de certains éléments électriques dans le schéma équivalent.

La création du composant interconnexion sous SPICE peut s’avérer assez lourde dés lors
que le systtme & modéliser est complexe. En effet nous rappelons que pour traiter un
probléme a 22 branches couplées (Juniper) il est nécessaire de rentrer 506 composants.

Une génération automatique devra étre mise en place pour alléger ce travail fastidieux.
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Nous pouvons enfin penser a des études de sensibilité sur les tolérances géométriques, qui
se traduiraient par des tolérances sur les éléments du schéma électrique équivalent. Ceci
permettrait notamment de tester la pertinence de solutions utilisées pour améliorer la
répartition du courant entre plusieurs €éléments, au moyen de trous, comme cela a été

évoqué précédemment.

Dans la seconde partie de ce manuscrit, nous nous sommes intéressés au comportement

capacitif qui apparait dans les interconnexions avec 1'augmentation des fréquences de

commutation.

Afin de mieux appréhender le probléme, une recherche des logiciels existants est effectuée.

Par la suite, nous proposons une autre méthode permettant de calculer assez rapidement les

capacités pour des géométries 3D. Cette méthode s’appuie sur la méthode PEEC utilisée dans

la partie inductive. De nombreux tests de validation sont effectués en comparant notre

méthode aux autres méthodes et aux mesures.

A I'issue de ces travaux, différents aspects peuvent étre évoqués :

La recherche et I’étude des logiciels ont montré que la plupart d’entre eux sont dédiés a la
microélectronique pour des configurations bien précises des lignes de transmissions. Pour
des géométries plus complexes, les logiciels fondés sur les méthodes numériques telles
que les éléments finis ou les éléments de frontiéres permettent également d’effectuer des
résolutions en dépit de la lourdeur du maillage et du temps de calcul. Il est important de
noter que les méthodes que nous avons testées ne sont pas les seules qui existent pour

traiter les problémes de CEM [FER99].

La méthode que nous proposons s’appuie sur la méthode PEEC. Le calcul des capacités se
fait par I'intermédiaire des calculs des mutuelles inductives. Lorsque le systéme a étudier
est simple (plaques paralléles), celui-ci ne demande pas de maillage, par conséquent la
détermination de la capacité est trés rapide et provient du méme calcul que les inductances
et mutuelles. Cette méthode nous permet aussi de traiter des géométries plus complexes et

notamment les capacités entre barres massives.

Le fait d’utiliser un calcul (celui des mutuelles entre deux rubans) déja implanté dans un

logiciel (InCa) a facilité grandement la mise en forme de cette méthode et permis de faire

les premiers tests assez rapidement.




Conclusion

En terme de travaux futurs, les perspectives de ce travail sont axées sur plusieurs points :

- Dans un premier temps, il parait essentiel d’implanter la méthode dans le solveur du
logiciel InCa. Cela comprend également d’automatiser un maillage «intelligent » qui

permettent de traiter tous les cas de figure que nous pouvons étre amené a rencontrer.

- Si de nombreuses structures d’interconnexions en électronique de puissance sont massives
et se situent dans l'air, de plus en plus de systémes sont intégrés et sont mis dans un
environnement de matériaux diélectriques. La méthode que nous proposons, ne prend pas
en compte ces matériaux avec une permittivité relative différente de 1. Le but de cette
thése, au niveau capacitif, étant de pouvoir déterminer de maniére rapide la capacité entre
des barres massives pour des géométries 3D dans 1’air. Cela n’a donc pas géné notre
raisonnement. En revanche il serait trés intéressant de trouver une méthode permettant de
prendre en compte la permittivité relative afin de traiter un plus grand nombre

d’applications [RUE92].

Au cours de cette thése, nous avons testé un nombre important de logiciels. Cela nous a
permis de prendre un peu de recul par rapport a I'utilisation des logiciels accessibles sur
Internet. Comme nous 1’avons dit dans le chapitre « Logiciels et méthodes associées », nous
ne prétendons pas avoir couvert tous les logiciels existants. En revanche 1’étude que nous
avons menée, nous a permis de prendre conscience du temps qui doit étre consacré a une telle
recherche. Dans la plupart des cas, les résultats obtenus ne sont pas ceux escomptés. Il est
donc normal de se demander s’il n’est pas plus intéressant de développer notre propre code
plutdt que d’utiliser un programme dont nous ne maitrisons pas les sources. Dans le domaine
de la recherche, les logiciels doivent étre en mesure d’évoluer rapidement, il est donc
confortable de programmer son code méme si cela est relativement ingrat. Dans notre sujet,
en utilisant nos propres codes, nous avons la possibilité de créer un environnement regroupant
le calcul des inductances et celui des capacités, et nourri par une interface graphique unique.
Enfin, il est a noter que, toujours au sein de cet environnement, un outil complet de calcul de
cdblage est en train de voir le jour, dépassant largement le cadre de la modélisation €lectrique

pour s’attaquer & la mécanique, a la thermique [GUIO1]...
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ANNEXE 1

Cette partie d’annexe montre les formules analytiques calculées dans la méthode PEEC pour

obtenir les valeurs des résistances et des mutuelles partielles.

Le terme résistif

La résistance d’un élément conducteur est calculée a I’aide de la formule permettant d’évaluer

la résistance en continu :

!
R=p.—
25

Avec :

£ : Résistivité du matériau (£2.m).
S =a.b : Section du conducteur (m?2).
[ : Longueur du conducteur (m).

Notion d’inductance et de mutuelle partielle

La notion d’inductance partielle consiste & décomposer un circuit fermé en plusieurs parties,
puis de calculer la contribution de chacun de ces circuits élémentaires. Cette notion peut
permettre de connaitre la contribution de chaque partie d’un circuit a I'impédance globale du

circuit.

Si nous prenons I’exemple cité dans la thése de JM GUICHON [GUIO1] :

I

L,

e

-
o
O,

L’inductance équivalente d’une boucle formant une surface S telle que celle présentée sur la

figure ci-dessus s’écrit :
l —_—
L, = Fj'sj B.dS

En posant B = rot(A) et en utilisant le théoréme de Stockes, 1'équation précédente peut

s’écrire :
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L, =% $Adl
C

C représente I’ensemble du contour du circuit noté L1, L2, L3, L4. Par conséquent il est
possible de décomposer !'intégrale sur ce contour. Ceci permet d’établir I’expression

suivante ;

Ly =7 {A.d! + E[A.df i L_[A.a’! + ;,I Adl
De méme le potentiel vecteur A peut étre décomposé sur ce contour :

A=Ay +A,+A, A,

Dans ces conditions, I'inductance de 1’ensemble de la boucle peut se décomposer de la fagon

suivante :

Mp,, représente la mutuelle partielle entre le segment n et le segment m. Si n=m la valeur

obtenue correspond a I'inductance partielle du segment n.

Inductances et mutuelles partielles entre deux conducteurs filiformes

Les conducteurs considérés sont linéaires, filiformes et agencés en paralléle. La figure ci-
dessous présente les deux conducteurs pour lesquels la mutuelle et les inductances partielles

sont recherchées.

\ B

Dans le cas présenté sur la mutuelle partielle entre les deux conducteurs peut s’écrire :

1 —_—
Mp,, =}—JA“.dl (1)
1L,
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Le potentiel vecteur A;, peut s’obtenir a 1’aide de la loi de Biot et Savart et ainsi peut

s’exprimer de la facon suivante :

A,(M)= Ho jI d avec r=+/p>+7°

4.7 r

Dans ces conditions 1’expression précédente peut s’écrire :

ALI

caf-a

p+Z

Ce qui permet d’écrire apres intégration :

A, (M =(%(1n(zo +4/p? +203J—1n[z0 -, +\/p2 +(z, L) mf 2)

En intégrant 'expression (1) a 1’aide du potentiel vecteur donné par I’expression (2),

I’expression de la mutuelle partielle entre les deux fils peut s’€crire :

Mp, =[fllcse @

DS, = £la)- Fleat 5las)- 1) =31 1

i=1

et.

Fe) =22 femle+ Y7+ {7+ 27)

Inductances et mutuelles partielles entre deux rubans.

A v 7 . >
l A, X

<~
d

La mutuelle parasite entre deux rubans est obtenue en intégrant la formule (3) suivant I’axe

des x.

a I+d

1
Mpr, = :I_E.I. J-Mplz dy, dy,
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Mp;; étant donné par 1’équation (3).
Nous obtenons le résultat suivant :

(Gl +1,,1+d,h) -G, +ly,l+d —a,h)-G(l, +1,,1,h)
+GUy + L1 =a,h) =Gy, +d, 1) + G(l,, 1 +d ~ a,h) + G(l,,1, h)

Mpr, =~ : = =Gl =a, ) =Gy +1 =1+ d, k) + Gy +1, ~1,1+d — a )

JT.d.

! + G, +1, =L, L) =G, + 1L, =1, 1~ a,h)+ G, ~1 1+, h)
(=G =1l +d —a,h)~G(ly ~1,, 1, k) + G(l, ~1,,1 — a, h) J

avec

G(x,y, )— rln(x+\/x +y> +h* )+ .y.]n(}=+1/x2+y2+h2)

hé(xz =20% +y) X+ ¥  + P - zx.y.arctg =)

ha/x* +y? + h?

Inductances et mutuelles partielles entre deux conducteurs volumiques de
section rectangulaire.

Pour le calcul des mutuelles entre deux conducteurs massifs, il est nécessaire d’intégrer

I"expression (3) dans les différentes directions :

C
z
L,
s
d
Dans ce cas la mutuelle s’écrit
E4d, E~-a | pte, p-b |L3+L2, L3-LI
o [&16
E+d-a,E | p+c-b, p |L3+L2-LI, L3
Avec:
] v Y3 | S 4 4 4 el
[ (e, z)](x) (y) (2)= 222 e ( f’yj’zk)
XXy [ Y2,V | 22,2 i=l j=1 k=]
et:
135




Annexes

u 1 yzzz ya 24
0 2 2 2
xX,¥,2)= e xln(x+1/x +y +z )+
f( 2 ) 4 abcd[ 4 24 24) 4
(E—x—d—z—d ]n( +4/x% + 2+z2)+
4 24 24 e d
2.3 4 4
22 2 X z]n(z+1f'x2+y2+zz)+
4 24 24
%(x.a +y* + 7t =3y =3y _33_221) i'x: +y 472 -
3 3
2 Arctg xyﬂ = 4 ZArczg = e:id =—
zﬂ,,‘xz-l-y“—f-z‘ 6 y1/x‘+y2 +E
3
T2 Arctg 2
6 x,sz +y*+7?

136







Annexes

ANNEXE 2

Cette annexe permet de démontrer mathématiquement 1’existence d’une partie réelle dans les

termes de couplages. Dans ce cas nous considérons deux barres dont 1’une est maillée et

I'autre non. En terme électrique, nous obtenons le schéma suivant.

Ml
A A
Ll C€«—>»¢L2 L’
M h < {
V : ]
M2 ‘ v
R1 R2 R
il i2 r

i

A partir de ce circuit €lectrique, nous pouvons €crire les relations suivantes :

i=i+1, (€8]
V = Ry + jLyw).i; + jMw.iz +M, 0.0’ )
V = (R +jLiw).i; + Mw.i; +Maw.i’ 3)

V' =R’ +jLw).i" + Myjw.i; 4jM,w.i; 4)

En écrivant I’égalité (2) = (3)

Ry + jLiw).iz + jMw.i; HMrw.i" = (R; + jLaw).1; + jMw.i; 4 M, .1
= (R +jo(L; - M)).i; + joM; —M;).i" = (Ry + jo(L; - M)).iz

or d’apres (1) nous pouvons écrire : 1; =1 —1;

= (Ry +jo(L; - M)).i; + jo(M; — Mp).i" = Rz + jo(Lz - M)).(i —iy)
Nous avons donc une relation lianti; aieti’.

> = R, +jow(L,-M) s JoM,—M,)

de méme

" R, + ja(L, —M) ; jo(M,-M,) "
* R +R,+jo(L,+L,—2M) R, +R,+ jo(L +L,-2M)
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De fait, en insérant (6) dans I’équation (4), nous obtenons :

R2+jw(l‘z_M) £l jw(Ml_MI) .,J

2 V'= (R%jwL)it joM : i
R +R,+ jo(L +L,—2M) R +R,+ jo(L, +L,—2M)

& o, R,+_‘;a)(L] -M) 25 _;aJ(.M,—Mz) .
R +R,+jo(L,+L,-2M) R +R,+ jw(L,+L,—-2M)
Dans ce cas, le terme de couplage est I'impédance complexe entre V' et i, il s’écrit :
JoM (R, + jo(L, —M))+ jwM,(R, + jw(L, —M))
R +R,+ jw(L, +L,—2M)

(7

En séparant les termes réels et imaginaires I’expression (7) s’écrit :

-0’ (M, (L, -M)+M,(L, -M))+ jo(M R, + RM,)
R, +R, + jo(L, +L,-2M)

La partie réelle de cette expression est la suivante :

@* (MR, + RM,)(L, + L, —2M)—(M,(L, —M)+M,(L, — M))R, +R,))
(R, +R,)* +w* (L, +L,—2M)*

Apres simplification au niveau du numérateur, on obtient la forme du terme de couplage

résistif :

®*(M,-M,)(R,(L,—M)-R (L, -M))
(R, +R,)* +w*(L, +L,—2M)*

Nous remarquons qu’il existe des conditions pour lesquelles ce terme va s’annuler.
Conditions d’annulation du couplage résistif dans ce cas de figure : « M; = M;

o Bz Hom8l)
R, (L -M)
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ANNEXE 3

Cette annexe reprend plus en détail le calcul de la capacité parasite a partir de la technique de
la Méthode des Moments. Ce raisonnement est issu du livre [PAUS87].
Supposons que nous voulions connaitre la distribution de charge dans une région donnée, le
potentiel en différents points étant connu. Celui-ci peut s’écrire de la méme maniére que dans
le chapitre des rappels électrostatique :

1 (A (&Ly,2)
Viep.2)= 47e ,f R o

v

R est la distance entre un élément de volume de la distribution de charge et le point ot le
potentiel est connu. Nous pouvons décomposer la charge volumique en une somme de termes
représentant des charges élémentaires de volume. Nous pouvons donc écrire p, de la maniére

suivante :

n

pv =Zai'pi

i=]
o; correspondent & des constantes a déterminer et n correspond au nombre de charges
¢lémentaires. Dans ce cas, le potentiel peut s’exprimer sous la forme d’une somme discréte :

L |2
4me) R,

V; :V(xj,yj.zj)zzl('q.o." avec K; =
=1

Cette équation peut s’'écrire sous forme matricielle : [V] = [K].[a] ol [V] et [¢] sont des
vecteurs.

V; est connu, cela correspond au potentiel au point (x;,y;,z;), chaque K;; peut-€tre trouvé si p;
est supposé connu.

Dans I’application du calcul des capacités, le fait de discrétiser le volume (ou plutdt la

surface) permet de prendre en compte les effets de bords. La formule empirique

£.5 . ; i
C =— suppose que la charge totale est uniformément répartie.
a

Dans le cas de deux plaques, la détermination de la charge surfacique ps nous pourrons

déterminer la charge totale par :

Q=J.p3.ds
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Si nous appliquons sur chaque plaque deux potentiels +V et —V égaux mais de signes opposés
et si les deux plaques sont de méme surface, la charge totale sur une plaque sera égale mais de

signe opposé a la charge de I'autre plaque. Nous pourrons donc déterminer la capacité par :

ol
2V

Le probléme est donc de déterminer la distribution de charge sur les plaques.
Chaque plaque est divisée en n subdivisions de surf AS;. La fonction de répartition des
charges p; est supposée constante et égale a 1 sur tous les éléments de surface. Les o sont

donc des coefficients de distribution des charges et la charge totale Q s’écrit sous la forme

suivante :

0= Za, AS, (46)
i=l

Si nous considérons I’expression (1), nous pouvons déterminer o sachant que V est connu et

que le calcul de K est réalisable.

Le maillage sur une plaque étant surfacique et la fonction de répartition des charges p; €tant

supposée constante et égale a 1, Kj; peut donc s’écrire :

P
Y 4me R;

Comme nous I’avons écrit plus haut, R exprime la distance entre un élément de surface et le

point ou le potentiel est connu. Cela signifie que le potentiel sur un €lément de surface est
considéré comme ponctuel et se situe au centre de cet élément. La formule ci-dessus permet
d’exprimer I’influence que posséde le potentiel de I’élément de surface i sur 1’élément de
surface j. L’intégration sur la surface se fait donc de la maniére suivante :

z A

Vj(xj.)’j.zj)
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avec szj= (Xi-Xj)z + (Y1*YJ)2 + (2‘.i--2'.j)2

La matrice K obtenue est donc symétrique, par conséquent elle est inversible. Nous sommes
en mesure de calculer les termes du vecteur [t] en effectuant I’opération suivante :

[o] = [K]™.[V]

o représente donc la densité de charge sur chaque élément de surface. Il a pour grandeur des
C/m?, donc si nous multiplions chaque o par la surface élémentaire lui correspondant et que
nous faisons la somme de tous ces termes d’une plaque, nous obtenons donc la charge totale
d’une plaque comme I'indiquait I'expression (2).

0

Pour déterminer la capacité résultante, il suffit d’appliquer la formule C = o

Il parait évident que plus les plaques seront subdivisées finement et plus le résultat sera

proche de la réalité.
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ANNEXE 4

Cette annexe contient un exemple de programme Mathcad permettant le calcul des capacités
parasites apres la résolution PEEC dans le cas de deux plaques. Nous avons volontairement
choisi un exemple simple comme illustration en annexe car le programme, plus complexe,

permettant de calculer les capacités entre barres est nettement plus lourd (environ 20 pages).

Calcul de la capacité parasite entre deux plaques .

Récupération de la matrice issu du solveur InCa
Im:= L]REPRP\(“z:\CalcuICapalnCa\capaorlhsssub.prn" )

Paramétres de la géométrie :

largrb = 0.2 distance ruban (mdtre) mlargrb = 1 Ceonillage)
longrb = 0.2 mlongrb := 1

largmas = 0.2 di mlargmas = | :

istance plan de masse (métre) (maillage)

longmas := 0.2 mlongmas = |
Constantes :

Ko =41 1077 geff =1 2=

1
Ep = —————
36-7:10°

Calcul de données utiles :
Nombre de subdivision dans la plaque 1: nbsubrb := mlargrb-mlongrb

Nombre de subdivision dans la plaque 2! pbsubmas := mlargmas-mlongmas

Nombre de subdivision totale dans la géometrie:  pbsub := nbsubrb + nbsubmas

Taille suivant la longueur d'une subdivision dans la plaque 1:  |ngsubrb = _longrb
mlongrb
: 3 " e " largrb
Taille suivant la largeur d'une subdivision dans la plaque 1:  Irgsubrb :=
mlargrb
Taille suivant la longueur d'une subdivision dans la plaque 2:  ingsubmas := _longmas
mlongmas
Taille suivant la largeur d'une subdivision dans la plaque 2:  |rgsubmas := _largmas
mlargmas

Création du vecteur de normalisation :

vecteur := | for i€ 0..nbsubrb -1
vect; < Ingsubrb
for je& nbsubrb ..nbsub - 1

vect j ¢ Ingsubmas

vectl
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Normalisation (passage au coefficients de potentiel):

g:= |for ke O.nbsub -1
for litre € 0. nbsub - 1

Imy e

mal g jige
Vecleur - VECIEUr jiye

-——l .
geff - Ep-Hp

Inversion de la matrice des coefficients de potentiel

(passage aux coefficents d'influence):

. -1
c:= pp

CONSTRUCTION DE LA MATRICE C :

Calcul de la capacité parasite C12:

cap = tampon « 0
for ie 0. nbsubrb - 1
for je nbsubrb .. nbsub - |
tampon ¢ c¢; ; + lampon

cap = -4.274 x 10~
Cl2 = —cap

- 12
Ci2 =4274 x 10

Calcul de la capacité C11

Cll = tampon « 0
for ie 0. nbsubrb - 1
for je O.nbsub -1

tampon ¢« ¢; ; + tampon

Cll = 5.147 x 10”2

Calcul de la capacité C22:

€22 = tampon « 0
for ie 0. nbsub -1
for je nbsubrb . nbsub - 1
tampon ¢ c; ; + tampon
C22 = 5.147 x 1077

Valeur finale de la capacité :

Cl1-C22

C:=CI2 4 ——m——
Cl1 4 22

C =6847 x 10”7
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ANNEXE 5

Cette annexe présente les abaques délivrés par le constructeur du pont d’impédance HP4194

sur les précisions que nous pouvons obtenir sur les mesures d’inductance et de capacité :

AL, B1L, B2, 2: — Graph 2 —
BaoL | m[ 2808 l 3108 [“n"]
ZL R \§ & + \J \qf*
Mn r i o
i ’/ uu/ 0z i ,’/ 2
o gl & A
i 7 / Pl
- Il / /nmo /’
012841
Pk /,"Py
100 / n’“:i' -
U IS -
AL' (1] o7 m/ 2
1k o u|35:l
’ -5 S
1000 /
s
100 - / /
/ / / / 7 &
008 « ’
B7sel 2
nf a8 o f/ o
/ // /
/ P4 i ]
sinl 4 // }“ ( 10 ) e
B‘L [}h-—l 15my) 1 J
| s 1 L _odm 1 sl all el
o0 300 1k im0k 100 L] iom doM
Fraquancy [Hz]

f: frequency [MHz1

La précision sur I'inductance est calculée d’apres la formule suivante :

B
L =A + (z—'L+ B,,.Z,).100[%] avec Z; = 2.1.f L et L, I'inductance mesurée.

L
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Ac, Bic, Boc, ¢ — Graph 3 —
BQC [ ml 2808 I 32e108 [ “:‘,‘t
e
L T8 \ \\
(] \ [§2) N
" N\
100wy L \ \
I.n]c?%:l \\\
\\ %
1000 | ‘w i
LSRN
Ac %
L ‘o w\ a7 Ja. ‘uoe- -
01251 b
\
%
1on | \\
%
1001 b \ \ \ \
\ \ N AR
10 088 [[¥5] N N
i \\ \\
~ N
\ \ 4
ain L \ i k] .
& % e % v B (!)m
10
Bic F.Emn] 25m0) ] ]
L i | rim 1 e A J
g 30 i v 200 |0 L] 1M A0

De la méme maniére, nous pouvons

suivante:

B
Cp = Ac + (S +Byc Zc) 100[%]
7

Frequency |H2]

calculer la précision sur la capacité d’aprés la formule

145




Adaptation de la méthode PEEC a la représentation électrique des structures de
Pélectronique de puissance.

Résumé :

Les outils informatiques deviennent incontournables pour les concepteurs de circuits en
électronique de puissance. Les étapes de tests sur prototypes n’échappent pas a cette régle.

Le travail présenté dans ce manuscrit s’inscrit dans cet axe de « prototypage informatique ». Il
met en avant I’étude de I’environnement électromagnétique des composants de puissance.
Plus précisément, les imperfections dues au cablage seront étudi€es.

Dans un premier temps, les inductances parasites sont étudiées pour des structures
particuliéres de céablage : la technologie busbar. Cette étude s’inscrit dans une volonté
d’intégrer le cablage comme un composant a part entiére dans les logiciels. Une méthode
permettant de s’affranchir des déséquilibres en courant dans les composants mis en paralléles
est également présentée.

Dans une deuxiéme partie, I’aspect capacitif est pns en compte. Le but de cette étude est de
trouver une méthode rapide et efficace de déterminer les capacités parasites de systémes
complexes. Une comparaison de plusieurs logiciels est donc effectuée. La méthode retenue est
une adaptation de la méthode PEEC. Celle-ci est validée par des mesures.

Mots clés:
Electronique de puissance — Compatibilité électromagnétique — Méthode PEEC — Inductance
parasite — Répartition du courant — Busbar — Capacité parasite — Modélisation.

Adaptation of the PEEC method for electrical representation of power electronic
structures.

Summary :

There will be no getting away from specific CAD tool for circuit designers in power
electronic. Prototype test stages have the same need.

This work deals with this computing prototype aspect. The electromagnetic environment of
power component is studied, and more precisely problems coming from cabling structures.

As a first step, parasitic inductance are studied for specific cabling structures: the busbar
technology. This study is carried out to insert cabling electrical model in circuit software. A
method to balance current in paralleled component is also presented.

In a second part, the parasitic capacitance aspect is taken into account. The aim of this study is
to find an efficient method to determinate parasitic capacitance of complex system. Different
software are so tested. The method that we will use is based on PEEC method. This method is
validated with some measurements.

Key words:
Power electronic — Electromagnetic compatibility- PEEC Method — Parasitic Inductance —
Current sharing — Busbar — Parasitic Capacitance — Modeling.

Spécialité: Génie Electrique
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