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Experimental Validation of the
Hybrid Method for the Computation
of the Electromagnetic Fields Produced
by a Lightning Return Stroke to a Tall Tower

Nassima M ziou*, Leila Mokhnache**, Ahmed Boubakeur ***, Zineddine Azzouz**** Rafic Kattan #**%*,

* Dépt. of Electrical Engineering .Mohamed Khider University . Biskra. Algeria
**#Dépt. of Electrical Engineering . Hadj Lakhdar University. Batna. Algeria.
¥*% Electrical Engineering Research Lab., LRE, Ecole Nationale Supéricure Polytechnique, Algiers. Alegria.
#*%* Laboratoire (LMSE), USTO Oran, Alegria.
#*#x* Dept. of Physics Faculty of Science Lebancese University. Lebanon.
¢-mail: mziou_nas(@yahoo.fr

Abstract- In this paper we propose a hybrid method for the
calculation of the electromagnetic field associated with lightning
strikes to tall towers. The proposed method is a combination
between a numerical integration method and finite difference
time domain (FDTD) method. It is an alternative approach that
takes advantage of this combination to calculate, first, the
radiated magnetic field with the Simpson method, and, second
the electric field, based partially on the FDTD method. In order
to validate the hybrid method we compare our simulation results
with  measurements of electric and magnetic fields at three
distances related with lightning strikes to the 553 m high Toronto
Canadian National (CN) Tower collected from the literature |1]
and with simulation results obtained by Pavanello’s method |1].

Index Terms—electromagnetic field modeling, elevated strike
object, lightning, lightning return-stroke, FDTD method.

[. INTRODUCTION

The interaction of lightning with tall strike objects  has
attracted considerable attention from lightning
rescarchers [1]-[8]. Some of the return stroke models, mitially
developed for the case of return strokes initiated at ground
level |2]. have been extended to take into account the presence
of a vertically extended strike object [3]. The extension
ol engineering models which are based on a distributed-source
representation of the return-stroke channel allows more
general and straightforward formulations of the transmission-
line-type models than the traditional representations implying
a lumped current source at the bottom of the channel.

In this paper we propose a hybrid method for the calculation
of electromagnetic fields associated with lightning strikes to
tall towers. The hybrid method is a combination of two
methods: the images theory to obtain the magnetic field where
the Simpson method is applied to solve the magnetic field
finite difference time domain (FDTD)
method to evaluate the clectrie field.

recently

cquation and the

II. MODELING OF LIGHTNING RETURN STROKE
TO AN ELEVATED STRIKE OBJECT

Several engineering return stroke models have been
extended to account for the presence of a tall strike object
[9]-[16]. The engineering models. initially proposed for
ground initiated lightning retum strokes, have been recently
extended to tower-initiated return strokes [3], which are also
divided into five models, namely the Bruce-Golde (BG)
model, the transmission line (TL) model. the modified
transmission line (MTL) model which contains two
modifications, the MTLE model and the MTLL model and the
travelling current source (TCS) model.

The general equations for the spatial-temporal distribution
of the current along the lightning channel and along the strike
object [3] are given by the following expressions:

forh<z'<H,

P(z'=hy (bt —ZT_,h} —pi, (Lt —:——h) -
/ ¢

).

z'—h
i(z,h)= xu(t——-).
L h+z' 2nh ;
A=p)A+ )P Pyt ———==) :
=l c
(1)
for0<z'<h,
i h—z' 2nh
- | O Pt ——————)+ s o
) = c c "+ Z 2nn.
"(3-5)=f1—,0,)z ) xu(t— -
] [ T h+z 2nh ) ¢
P, f)g ’[a(h?t_ W]
¢ c
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Fig. 1. Strike object and channel geometry.

In (1) and (2). h is the height of the tower, p, and p, are
the top and bottom current reflection coefficients for upward
and downward propagating waves, respectively, H s
the height of the extending retumn stroke channel, ¢ is the speed
of light. P(z) is a model-dependent attenuation function, u(t) is
the Heaviside unit-step function, v is the return-stroke front
speed, and v¥ 1s the current-wave speed.

Expressions for P(z") and v* for some of the most
commonly used retumn-stroke models are summarized
in Table 1, in which X is the attenuation height for the MTLE
model and Htot is the total height of the lightning channel.

Expressions (1) and (2) are based on the concept of
‘undisturbed current’ iy(t), which represents the idealized
current that would be measured at the tower top if the current
reflection coefficients at its both extremities were equal to
ZCTro,

The current reflection coefficients p; and p, at its
extremities (the top and the bottom, respectively) are constants
(see ig. 1).

Table 1.
P(z') and v* for Different Return-Stroke Models [17]

Model P(z") v*
BG 1 o
TL 1 v
TCS 1 -c

MTLL 1-z"/Htot v

MTLE exp(—z'/2) by

Tiaret, 22-24 novembre 2009

Table 2.
Parameter of the Undisturbed Current [1]

It T Ta lgz Ty T

& | @) e | & | ol @ | "

9.9 0.072 5.0 7.5 100.4 6.0 0.845

The undisturbed current iy(?) is given by the following
expression:
I t/'t)*

r‘o(h,r)z—%—( 1) -

nl+(t/7)

(=f/15) =11, -1 T,
el (e B —g"'™),

%

)

This
Fig. 2, wherel, ./,.7,,7,,T,, T and 1 are constants. The

undisturbed current 18 shown n

values of the chosen parameters are given in Table 2.
The elevated strike object is assumed to have a height
h = 168 m, corresponding to the Peissenberg tower in
Germany, and reflection coefficients are set to p, = — 0.53 and
pg = 0.7 [18]. We assume that H,, = 8 km. The value adopted
for the return stroke front speed is v = 150 m/ps.

Fig 3 and Fig. 4 show, respectively, the current at the top
(168 m) and at the bottom ( 0 m ) of the tower.

The current distribution along the tower and along the
channel, at different time instants (t= 1, 2....,10) predicted by
the TL model, is shown in the Fig. 5.

Current [kA]

Time [us]

Fig. 2. Undisturbed current.



CNCEM'09 — 1ére Conférence Nationale sur la Compatibilité Electromagnétique

Current [kA]

m 1% 20 25 X k- 40 45 50

Time [ps]

Fig. 3 Current caleulated at the top of the tower

15 20 =5 30 35 40 a5 %0
Time [ps]

Fig. 4 Current caleulated at the bottom of the tower

TL

h= 168 m

o L] 10 15 20 25 a0 35

i(z7.0 [kA]

Fig. 5 Current as function of height at 10 instants of time

[II. ELECTROMAGNETIC FIELDS ASSOCIATED TO A
LIGHTNING RETURN STROKE TO TALL TOWER

Uman and al. [19] derived time-domain solutions for the
electric and magnetic fields radiated by cloud-to-ground

Traret, 22-24 novembre 2009

lightning strikes as functions of the spatial-temporal
distribution of the current along the channel. The simplified
geometry considered in that work i1s composed of a lightning
channel modeled as a mono-dimensional-vertical-antenna
above a perfectly conducting ground.

The extension of this model adopted for lightning
initiated at ground to a tower-initiated strike leaves the
geometry unchanged as far as the computation of the
electromagnetic field is concerned. This is shown in Fig. 6.
The electromagnetic field contributions (equations 4-8) from
an elemental dipole of current i(z°,1) of length dz' located along
the vertical axis at ' (see Fig.6) are calculated with the usual
expressions valid for a perfectly conducting ground where the
spatial-temporal distribution of the current along the vertical
conductor #(z,f) is  replaced by two different current
distributions, one along the channel and one along the tower.
described, respectively, by (1) and (2):

dz' | 2(z=2") =1

dre, i

0z—2) —r* R
(2.t
cR’ i {.‘)

dE_(r,g,z,1) =

.Jﬂ iz, r— E)ca’r
1] P

2 6:‘(:‘:r—§)
’ c

IR ot
(4)
with
» z' | 3r(z—2") . R
di _(r.¢,z'.t) = | ————=.| i(z', 1 ——)dr
(19,2, 1) ey [ 7 R _C)f
3r(z=2z2") ..,
+ a2z’ f=—
C‘RJ i'( b)
2y di(z',t - R}
S < (5)
c*R’ ot
dz | r R r 61(:""__.
dH (r.d,z,0)=— | — (2, t ——)+ — £
or:$.2.1) dr | R G c) cR* ot
(6)

where £ and g, respectively are the permittivity and

permeability of the vacuum. c is the light speed. R is the
distance from the dipole to the observation point, and r is
the horizontal distance between the channel and the
observation point.
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Perfect ground

Fig. 6. Adopted geometry for the computation of the field generated by a
tower-iitiated stroke,

IV. PRESENTATION OF THE PROPOSED METHOD

The hybrid method was proposed by [20, 21] to solve the
clectromagnetic ficlds radiated by lightning initiated at ground

level.

As a first step, this method consists of evaluating the
magnetic flux density at six points around the point where the
electric field will be evaluated. The magnetic ficld is obtained
by solving (6) using a numerical integration method.

In the second part of the method, the electric field is
calculated based partially on the FDTD method [22].

In this paper we propose a hybrid method to solve the
cquations of the electromagnetic fields associated to a
lightning return stroke to a tall tower.

A Magnetic Flux Density

The magnetic field is obtained by integrating (6) with a
numerical integration.

B.  Electric Field
The clectric field is calculated by a simplified approach

based on the FDTD method [22]. It’s given by the following

expression:

VxB=u Fao =u JE+£B—E,
ot ot ™

Tiaret, 22-24 novembre 2009

Where g is the permeability, 0 is the conductivity,

& is the permittivity, J is the current density vector, and [
is the electric flux density vector. The vector (7) represents
a system of three scalar equations, which can be expressed
in a rectangular coordinate system through their components
(X, v; 2z) as:

ot ue\ ox 2)% )
OEx 1 [BB_ 0B, J

—=— —"—a—'—,uo'Ex L

ot us\ oy z ©
o5y =1_(6_§m L WEJ,J

ot ue\ 9z  Ox (10)

C. The Algorithm
Using the so-called central finite difference

approximation [22] for space and time derivatives, and
denoting F (m,n, p,k) as F (mAz, nAx, pAY.kAt), the

second-order accurate form is given:

8F (m, n, p,k)_ Flm+1,n p k)=F(n-1,n,p,k)

+oler)
0z ar (©0) (11)
and
F(mn )k+l— —Fl mn,pk ]
aF(m,n, p.k) - G 2 ik 2 2
= +O{Ar)
or ot 2612
Finally, the electric field components [22] are given by:
e
E|mn pk+—|=
X 2
1) A
E|\mnpk—|+ AB (m.n+1, pik
(k=3 2 B, v i)
—Bv(m,ﬂ—l,p,k)-f—BJ(m.n, p=Lk)-B_(m, n,p+l,ic)] (13)
E k U
| 7 P +5 =
2 \
= 1 c At
b.x(m, n,p,k—§J+ St KBx(m, n,p+l,k})
-B (mn, p-1k)+B _(m—-Ln,p,k)—B (m+l.n,p.k_}}
% Y Y (14)
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. 1
E [m,n_ p.k+—|=
¥ ] 2

Pk &

f 2
por [latet) L ABEON] c At K ;
“.1'Lm‘”‘ }'J,A—-EJ 5 _Bx(mi-l‘n: p,ﬁ))

-B\_(m-—l.n_p“{')+ B___(m,n-l,p.k)—8q(m.n+l, p\k)]

(13)

Thus, the electrie field 1s calculated at instant (k+l/2)
taking into account the electric field at inslant(k - 1/2).
In order to avoid numerical instabilities, the time increment

should be bounded by the grid size values. A typical choice
of Atis At < Al /2¢ and Al < Je, where he is the wavelength.

V. SIMULATION RESULTS AND DISCUSSION

The experimental data of the return stroke current and its
associated electric and magnetic fields [1] used in this paper in
order to validate the hybrid method are obtained from the
literature [1]. These data are obtained from measurements at
three distances with lightning strikes to the 553-m-high
Toronto Canadian National (CN) tower. The values adopted in
the simulations for the reflection coefficients of the CN-Tower
model, namely, pt = — 0.366 and pg = 0.8 for the top and the
bottom coefficients, respectively, have been inferred from
experimental data [14]. The undisturbed current was
represented  analytically using the sum of two Heidler
functions according with the following expression:

_‘fﬂ_ (f;rn )2

i, (h,t)= 5

exp(—t/t,,)
M1+ (/7))

2
il fi (t/75)

exp( t/7y)
M2 1+ (t/z,,)

; (16)

where [ 1., . Ty, T35 Toys Tyysllt, 1 are constants. The

0 02
values of parameters are presented in Table 3.

Table 3.
Parameter of the Undisturbed Current Used in Simulation [1]

Ly T T2

2 Ioz T Taz
(kA) (1s) (ps) T (kA) 1:

(us) | (ps)

1.8 0.3 2.0 0.578 | 2.5 0.3 150

0.939

The current measured at the same height on the CN Tower
is shown in Fig.7 and the current calculated at 474 m using the
theory of the engincering models (MTLE model) is shown in
Fig. 8.

In this simulation we have used the modified transmission
line with exponential decay (MTLE) model with ). = 2 km, the

Tiaret, 22-24 novembre 2009

TL model, the MTLL model, the retumn-stroke speed in the
field calculations i1s assumed v =120 m/ps.

The vertical component of the electric field and the
azimuthal component of the magnetic field were measured
simultaneously at distances of 2.0 km, 16.8 km, and 50.9 km
from the CN tower [1].

Current [kA]

Time [ps]

Fig. 7. Measured return-stroke current on the CN Tower (474 m) [1].

2000

BOOD

g

5000

Curent [kA]
g

g

2000

0 10 20 30 47 = en M g0 80 100
Time [ps]

Fig. 8 Calculated retum-stroke current on the CN Tower (474 m) [1].

The electric and magnetic fields measured and calculated
(with Moment method) are shown in Fig.9 (a). (b).

The electric and magnetic fields calculated with the hybrid
method are shown in Fig.9 (c), (d

From the results obtained in Fig.9 we observe good
agreement between the measured and calculated electric and
magnetic fields with a hybrid method, and between our results
and those calculated by Moment method.
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Fig.9. Comparison between electric, magnetic fields (a-b) calculated (with Moment method), measured [1]
at 2 km from the CN tower and electric, magnetic fields (c-d) obtained by the hybrid method

The difference between the measured and calculated fields
can be explained by assumptions in the theoretical model,
experimental errors, the uncertainty in the adopted values for
pt and v, the effect of reflections at structural discontinuities of
the CN Tower and, finally, the field enhancement effect of the
buildings. We can observe that the magnitude of the electric
field predicted with the MTLE model is more affected than the
magnetic ficld

VI. CoNcLusiON

We presented in this paper a hybrid method for the
computation of electromagnetic fields associated with
lightning strikes to a tall tower. The proposed method is an
alternative approach that takes advantage of this combination
to calculate, first, the radiated magnetic field with the Simpson
method, and, second, based partially on the FDTD method, the
electric field. This method was validated thrown experimental
data given in the literature [1]. The vertical component of the
electric field and the azimuthal component of the magnetic
field were measured simultaneously at distances of 2.0 km,
16.8 km, and 50.9 km from the CN tower in Canada.

Good agreement was observed between simulation
results using the proposed method and those using Moment
method.
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Calcul du Champ Electromagnétique Rayonné par La
Foudre en Présence d’un Sol Stratifié

K. Habri*, A. Mimouni**, 7. Azzouz*
* Laboratoire LDEE, Université des Sciences et de la Technologie d'Oran
** Laboratoire LGP, Université Ibn Khaldoun, Tiaret

Kesumé — L'objectif de ce travail est I'analyse du
champ ¢lectromagnétique rayonné par la foudre en
dessous d'un sol non-homogéne. Les calculs sont
cffectués en utilisant la méthode FDTD (Finite
Difference Time Domain), le courant de I'arc en
retour est représenté par les modeles d'ingénieur, Les
résultats obtenus montrent clairement I'effet de la non
homogénéité  du  sol  sur le  rayvonnement
clectromagnétique de la foudre.

Abstract— The aim of this paper is to analyze the
underground electromagnetic  field radiated by
lightning in the presence of stratified soil. The
computations are performed using the FDTD method
(Finite Difference Time Domain). The return stroke
current is modeled by engineering models. The results
show clearly the effect of the non-homogeneity of the
ground on the lightning electromagnetic fields.

I INTRODUCTION

L aconnaissance el la caractérisation du champ
¢lectromagneétique rayonné par la foudre permettent
une meilleure protection des systémes électriques et
¢lectroniques contre les perturbations engendrées par la
foudre. Les expressions du champ rayonné sont souvent
donnees et ¢tablies en présence d'un sol homogéne et de
conductivité finie. Or en réalité le sol ne se présente
Jamais sous celle forme simpliste [1].

L’influence de la stratification du sol sur le champ
¢lectromagneétique est d’une importance capitale, car les
transitoires induites par la foudre dans les réseaux
souterrains sont directement proportionnelles au champ
clectromagnetique. Ceet dit, des erreurs notables, sur les
caleuls de prédiction des effets de la foudre sur ce type de
réseaux, peuvent étre commises en supposant que le sol
est homogéne.

La difficult¢ de misc en compte des spécifications
topologiques et géologiques du sol est due a deux
contraintes. La premiére contrainte est de nature
theorique. en cffet il est trés difficile d’introduire toutes
les données du sol dans un modéle de prédiction des
cifets de la foudre. La deuxiéme, est de type numérique,
car un tel caleul demanderait un temps de calcul
prohibitif et une tres grande place mémoire.

Motivés par la robustesse et la flexibilité de la
méthode FDTD, mmplantée dans nos codes de calcul
développés au sein du Laboratoire et qui nous a permis
d’affranchir  des  approximations  habituellement
considérées pour prendre en compte la conductivité finie
du sol. il nous a semblé intéressant de généraliser nos
travaux par le developpement de nouveaux codes de
calcul applicables pour des sols stratifiés.

Le premier algorithme FDTD a été introduit dans le
domaine de I'électromagnétisme par Yee [2] en 1966 [3].
Il a éte ensuite raffiné et employé par beaucoup de

chercheurs dans différents secteurs comportant les
phénomenes de dispersion des ondes ¢électromagnctiques,
de couplage onde-structure, d'interaction
¢lectromagnétique avee les tissus biologiques [4], et ainsi
de suite. Cette méthode est devenue a I’heure actuelle un
outil de calcul trés puissant en électromagnétisme [3]. [5].

Le but de ce travail est de voir Iinfluence de la
stratification du sol sur le champ électromagnétique
rayonné par la foudre.

II. GEOMETRIE DU PROBLEME

On considére un sol composé de plusieurs couches.
Chacune d'elles posséde des propriétés électriques
différentes par rapport a celles des autres couches. Ainsi,
on distingue deux types de stratification du sol a savoir :
la stratification horizontale (1ig.1. a) et la stratification
verticale (fig.1. b).

z
Y
H—
Canal de foudre
Couche 0 : aire oo, £a, o
.
2
H-4
Canal de foudre
> r
Fig. 1. Géométrie du  probléme du  rayonnement

¢lectromagnétique de la foudre en présence d'un sol stratifié.

(a) stratification horizontale  (b) stratification verticale
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I1I. FORMULATION DU CHAMP
ELECTROMAGNETIQUE

Les ¢quations de Maxwell gouvernent tous les
phénomenes électromagnétiques. Ainsi, I'utilisation de la
méthode FDTD consiste 4 ramener la solution de ces
¢quations dans le domaine de calcul compte tenu des
conditions aux limites. a celle d’un systéme d’équations
algébriques dont la solution conduit a la distribution
spatiotemporelle du champ électromagnétique rayonné
aux neeuds d’un maillage spatiotemporel prédéfini.

La formulation standard des équations de Maxwell
s éerit comme suit

* Champ électnque;

= : Champ magnétique;

- : Perméabilité magnétique;
o Permittivité diélectrique:

- : Conductivité électrique.

Le développement mathématique des équations (1) et
(2) en utilisant unc représentation spatiale basée sur des
coordonnées cylindriques conduit a un systéme
d’équations aux dérivées partielles exprimées sous la
forme suivante :

r, v e 25 2y 3)

2. : Champ électrique radial ;

- : Champ électrique vertical ;

< . : Champ magnétique azimutal ;

*: Distance radiale entre le point d’observation et la base

du canal de foudre ;
Hauteur (ou siz=0 ) du

profondeur point

d’observation par rapport au sol.

IV. PRINCIPE DE BASE DE LA METHODE FDTD
A. Discréusation Spatiotemporelle

La résolution du systéme d’équations aux dérivées
partielles (3) est obtenue en mettant en ceuvre I’approche
FDTD. Tout d’abord, pour citer le principe de base de
cette résolution, on considére une fonction scalaire
spatiotemporelle 7+ = ¢ définie en tout point v/r x|
appartient a un espace fini? et a chaque instant
- appartient un intervalle fini de temps W

@

SR IE R il 5 =38 (5)
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La discrétisation spatiale (maillage) dans les deux
directions ~ et - avec respectivement, les pas spatiaux _

et .z génére un réseau de nceuds dont la position de
chacun est obtenu par :

;’ ."I- = 1 fG)

1 : Incrément dans la direction de +
: Incrément dans la direction de -.

La discrétisation temporelle avec le pas _1: est
exprimé par la relation suivante :

= o= a0 (7)
» : Incrément dans le temps.

L’évaluation de la fonction ; a n’importe quel noeud
et a n’importe quel instant est donnée par :

=f(i.;.n (8)

Les approximations du premier ordre des équations aux
dérivées partielles s’écrivent comme suit:

gpram) —Airede (9)

A partir des équations aux dérivées partielles du
systéme (3) et en utilisant les équations (9) on obtient les
composantes du champ électromagnétique rayonné par la
foudre :

vy
t
|
|
I
1

bl

Avec :
C, ()i = 2 an
Gl pE (12)

. Permittivité diélectrique absolue qui caractérise
chaque nceud de la grille du maillage ;
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. Conductivité électrique qui caractérise chaque
nceud de la grille du maillage.

(13)
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Fig. 2. Maillage 2D-FDTD (coordonnées cylindriques).

B. Conditions aux Linutes Absorbantes(ABC)

La modélisation d'un probleme électromagnétique
en milicu ouvert par une méthode finie, utilisant une
discrétisation de la région d'analyse, nécessite la
troncature du domaine infini par une frontiére fictive.

Pour respecter l'aspect non bommé du probléme, il est
essentiel d'imposer sur les frontiéres du domaine d’étude,
des conditions aux limites dites « conditions aux limites
absorbantes (Absorbing Boundary Conditions : ABC)
(Fig. 2) »

Dans ce travail, on a utilisé les conditions aux limites
absorbantes, premier ordre développées par Mur [6].
Leurs approximations aux différences finies sont comme
suil:

11
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o Dans [a direction radiale

by = = J = (15)

Avec :

désigne la vitesse de propagation du champ
électromagnétique qui caractérise chaque neceud de la-
grille du maillage. Cette vitesse est exprimée par :

0= — (16)
< : Vitesse de la lumiére ;
I Permittivité diélectrique relative qui caractérise

chaque nceud de la grille du maillage.

o Dans [a direction verticale

(a7

(18)

Avec :

Dans la limite qui comporte le canal et selon la loi
d’Ampére, le champ électrique vertical peut étre éerit
sous la forme [7]:

“(C ;1 Désigne le courant qui caractérise chaque
nceud appartenant a la limite qui comporte le canal, pour
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les valeurs de négatives ( ) ce courant est
toujours nul. Cect modélise bien le fait que le courant ne
peul étres existé que dans le canal de foudre.

Le courant dans le canal de foudre peut s’exprimer
mathématiquement a "aide de plusicurs modeles dits «
modeéles d’ingénieur » qui sont les plus populaires dans la
littérature  (voir la réference [3]), 1ils se  basent
essentiellement sur une formulation simple qui lie la
distribution spatiotemporelle du courant dans le canal au
courant au sol.

Dans cette ¢tude, la distribution du courant le long
du canal de foudre est représentée par un des modéles
d'ingénicur le plus utilisé dans la littérature a savoir; le
modéle MTLE (Modified tmasmission line  with
exponential decay) [8], Le courant a la base du canal de
foudre est modélisé par la Formule d'Heidler [9].

V. CALCUL NUMERIQUE

Dans cette partie du travail, nous présentons les
résultats de simulation que nous avons obtenue a I'aide
d’un code de calcul élaboré sous environnement Matlab
¢t qui utilise les procédures de la méthode FDTD citées
auparavant.

Dans un premier temps, nous présentons les
différentes considérations sur la géométrie adoptée lors
de la simulation. Ainsi, le sol sera supposé composé de
deux couches.

Dans la figure. 3. nous présentons les différentes
géométries el toutes les données relatives a ces derniéres.
Sur cette méme figure, nous présentons les coordonnées
du point d’observation.

Le tableau.l présente les paramétres du courant,
amsi que les pas de discrétisation spatiotemporelle.

P B OO D

Fovax=1E0OM

F=0
z=.Bm

zrim=-t0am b

H=BLO0Mm

Feaw =1 EOTM

z=0

F=Bm
F=-t1am

zrin=.t00m
z

-

HmEOOOm

Fmax=1600m

z=0
=B

zrin=_100n|

o= 0.0018im . 4, =10 , =1

Fig. 3. Différentes géométries adoptées lors de la simulation.

(a) sol homogéne. (b) sol stratifié horizontalement.
(c) sol stratifié verticalement.
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Tableau. 1. Paramétres de la simulation

1{A) 10700
T (8) 0.25 % 10°
12 (s) 2.5%X10°
n 2
I, (A) 6500
1 (8) 2.1x10°
2 (5) 230 % 10°
1, 2
v (m/s) 1.5x10*
Am) 2000
Ar (m) 1
Az (m) 1
At (m) 107
i (8) 107

VI. RESULTATS ET ANALYSE

Les figures (4, 5 et 6) présentent respectivement les
allures temporelles du champ électrique radial, du champ
électrique vertical et du champ magnétique azimutal au
point d’observation n(r = 30m - = ~3m. Pour
visualiser ’effet de la stratification du sol. nous avons
réévalué chacune de ces allures pour les trois cas

mentionnées a la figure.3.

= S0l homogéne (a)
-300 e 50| stratifié horizontalement (b)
— S0l stratifié verticalement (c)

0 0.2 0.4 0.6 0.8
x10°

Fig. 4 . Vanation temporelle du champ électrique radial

évaluéeenpoint v~ =30m = —3In

Les variations temporellcs du champ électrique radial et
vertical ainsi que celle du champ magnétique azimutal,
presentées a figures 4, 5. 6 et correspondantes aux
géométries du sol décrit a la figure. 3. a (sol homogéne)
et 3. b (sol stratifié horizontalement) ont pour but de
mettre en évidence l'effet de la présence d'une couche
conductrice supplémentaire dans un sol initialement
homogéne. Le point d’observation se trouve au dessus de
la limite qui sépare les deux couches.
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= Sol homogéne (a)
4357 s S0 stratifié horizontalement (b)
—— Sol stratifie verticalement (c)
20 5 T T ; ;
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
X 1t‘.l-=i

Fig. 5. Vanation temporelle du champ électrique vertical
évalué enpoint o v = S0z = —5m

5
3ot
25
20
15
Sol homogeéne (a)
1or e Sol stratifié horizontalement (b)
Sol stratifié verticalement (c)
5
0 R L L i
0 0.2 0.4 0.6 08

[§

x 10
Fig. 6 . Vanation temporelle du champ magnétique azimutal

i

evaluéenpoint v = S0im 2= —

L."analyse de ses variations montre que :

. Le champ ¢lectnique radial (fig. 4) dans le cas
d’un sol stratifi¢ horizontalement (b) posséde une
amplitude plus grande que celle obtenue pour un
sol homogene (a). Par ailleurs, la décroissance
temporelle de ce méme champ est plus lente dans
le cas d’un sol stratifié.

. Le champ électrique vertical (fig. 5), dans le cas
d’un sol stratifi¢ horizontalement (b) posséde une
diminution relativement faible en amplitude par
rapport  au  champ  électrique  vertical
correspondant a un sol homogéne (a).

' L'amplitude du champ magnétique azimutal,
correspondant  au  cas d'un  sol stratifié
horizontalement (b), est plus faible que celle
relative au sol homogeéne (a).

Dans les figures 4, 5 et 6 nous mettons aussi en

cvidence I'effet de I'insertion d’une couche conductrice

verticale, dans un sol homogéne correspondant aux
b (sol homogene) et 3. ¢ (sol stratifié
verticalement),

Dans ce cas nous ne remarquons I'influence de la
stratification verticale du sol sur les allures temporelles
des champs (électrique radial, électrique vertical et
magnetique  azimutal) que dans les  derniers
microsecondes sous forme des petits pics qui sont dues
probablement a la réflexion de la limite qui sépare les
deux couches verticales.

figures 3.
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A la lumiére des deux cas examinés ci-dessus nous
pouvons conclure que la stratification du sol donne licu a
I’existence des limites réfléchissantes caractérisées par
des coefficients de réflexion qui sont
essenticllement d’une part aux caractéristiques
¢lectromagnétiques (permittivité, conductivité) des deux
couches adjacentes de cette limites, et d’autre part au
contenu fréquentiel du champ ¢lectromagnétique incident
sur celte limite.

lices

VII. CONCLUSION

Dans ce travail nous nous somme intéressés a
I’étude du rayonnement électromagnétique de la foudre
en présence d'un sol stratifié. Nous avons mis en
évidence, a travers les simulations effectuées, I'effet de la
stratification du sol sur les allures temporelles du champ
¢lectromagnétique rayonné par la foudre.
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Rayonnement Electromagnétique d’une Electrode Enterré Verticalement
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'Université de Jijel, Algérie
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Abstract: In this work we propose a new modelling of
the transient electromagnetic field radiated by
grounding svstems. Classically, for the same
objective, the rigorous numerical approaches are used
and consist in solving the integral cquation of
clectromagnetic  field by moment method or the
Maxwell equations by FDTD. Our proposition is
based on using the dipole concept and the theory of
the modified image for calculating electromagnetic
field. By comparison to numerical approaches, the
proposed method 1s simpler to implement and gives
practically the same precision with less CPU time
consuming.

Résumé: Dans ce travail nous proposons une nouvelle
approche pour le calcul du champ électromagnétique
rayonné par une prise de terre. Classiquement, pour le
méme objectif, des approches numériques rigoureuses
sont utilisées. et consistent a résoudre 1’équation
intcgrale du champ clectromagnétique par la méthode
des moment, ou la résolution des équations de Maxwell
par FDTD. Notre proposition et basée sur 1'utilisation
du concept des dipdles Hertziens et la théoric des
images modifiée. Par comparaison aux approches
numcriques ; la méthode proposée est plus simple a
implémenter et donne pratiquement la méme précision
avec un temps de caleul CPU réduit.

Introduction

Depuis  quelques années, I'importance que revét la
compatibilité¢  ¢lectromagnétique  en  terme  de
perturbations électromagnétiques rayonnées a mis en
exergue un autre intérét pour les prises de terre qui
consiste a analyser ces derniéres comme source de
rayonnement suite a un défaut interne (court circuit) ou
externe (impact direct d’une onde de foudre).

La mod¢lisation de ce probléme
d’électromagnétisme pour la quantification du champ
clectromagnétique rayonné a entrainé la proposition de
quelques  approches surtout en fréquentiel. La
modélisation numérique en fréquentiel la  plus
rencontrée est celle qui utilise le formalisme des
antennes [1-2] et qui a permis le développement de
plusicurs codes de simulations dont le plus connu est le
logieiel NEC [3].
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La principale difficulté dans ce probleme.
résolution des equations de Maxwell dans les milieux
continus, est la prise en compte du sol comme demi-
milieu de conductivité finie.

Une autre modélisation numérique plus récente,
avec prise en compte des courants mduts et de
déplacement dans le sol ainsi que des fronticres
ouvertes, ¢laborée a partir de la méthode des éléments
finis [4]. est aussi possible et jugée méme plus
performante que le formalisme des antennes. Ces
modélisations numériques, ont ’avantage de traiter le
probléme en une seule étape, mais présentent
I'inconvénient d’une utilisation avec beaucoup de
difficultés dans le domaine de I'ingénierie.

Directement en temporel, la modélisation
numérique a permis la proposition d’une approche qui
consiste en la résolution 3D des équations de Maxwell
par FDTD [5-6]. L’inconvénient majeur de cette
modélisation est |'utilisation de la troncature, car la
prise en compte des frontiéres n’est
généralement pas aisée.

Dans ce travail, nous avons essayé de simplifier la
modélisation du calcul du champ électromagnétique
transitoire émis par une prise de terre. Pour cet objectif
nous utilisons un concept numérique-analytique
réalisable en deux étapes. La premiére consiste a
modéliser électriquement le dispositif que constituent la
prise de terre, et la seconde étape pour le caleul du
champ électromagnétique.

La premiére étape de mise en @uvre aisée consiste
a résoudre les équations des lignes par FDTD dans le
cas d'une simple ou d’un ensemble d’électrodes
filiformes, ou a résoudre par FDTD une équation de
propagation dans le cas d’une grille de mise a la terre.
Cette premiére étape nous permet de déduire la
répartition des courants transitoires.

En deuxi¢me étape, nous utilisons le concept des
dipoles [7] ainsi que celui des images modifices [8]
(pour la prise en compte de I'interface sol-air) et nous
calculons le champ électromagnétique émis par la
structure enterrée. Le principe de superposition nous
permet de tenir compte de I’ensemble des contributions.

Enfin, nous proposons une validation de cette
nouvelle approche en confrontant nos résultats a ceux
obtenus en utilisant le logiciel NEC-4, dont le
formalisme est basé sur la théorie des antennes et
nécessite I'utilisation de la transformation de Fourier.

ouverles
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Expressions analytiques du champ  h.(rt)=0 “)
électromagnétique dans un milieu dissipatif et

infini =y 312}:}! r a;r R Ha-’,.:
Soit un dipédle de longueur 4l parcourut par un courant dmer® v v 24
harmonique /{w) (Fig.1), L expression de son potentiel

vecteur magnétique en un point M(x, y, z) dans un LR [: g :_ﬂ = n[r N L] [a 2,3
v

milieu infini homogéne et de caractéristiques physiques 3v ar v)]| 12v
(o.1e ) est donnce par [6]: -t

k) 2 2 (5]
' ; '[{zjrz/‘,.’)(”z(m)—vf‘—"/1" 1;(!?')]
; : ~(r-r/(2v))

ar G.'E -2
+|[——+ L le ™
2 8

& / ~lt=1/2)
‘/\r ; a’r? e ™ t?—r?/y?
z 2 2 -1, dr

Fig.1. Systéme de représentation d’un dipole.

;I(r',f)=M 2 é(r r/v)+ /”’J s loi= 3yzldl .’;eﬂ;r et g a’r?
4mr I _-4?1' R = 24
*] \IJ—;-ZIIIJ,-'V-?W u(r—r/v) ; +;—'%5(1_£]:|+i{r—iJ{aj‘;u
i = . 1 Vo v v v
2% J\H‘* = &) i

—3 21, - ? 6
=4 (r',l]k 7 = 7T [:Jz(m)—\.lr' —r‘z/v' 1,(»:)] ©

=(r-rf(2v))

Moyennant quelques calculs mathématiques en utilisant | _gr. e i e o
la relation B=rotd et les équations de Maxwell- 2 8
Faraday, nous obtenons les expressions temporelles du —lr-z/2)
champ électrique et magnétique [6] : alr? j‘ e W ? =i fy?
5 T
4y r) L 2Ilr.l'lv2 & 21.0

) 2.2 riv

h(r f)"_”dx[ [[“_a'_:_'_a ! ]J(t—rfv] i)
dmr 2 8 dl {r = {2 2réo r
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Avec:

7+ étant la distance du dipdle au point d’observation.
I, : fonction de Bessel modifiée.

[, : fonction de Bessel modifiée d’ordre 2.

olt —r/v) : est la fonction de Dirac.

ult —r/v) : est I'échelon de Heaviside.

{I i £

V= el Tp=—
g

< TH

Milieux semi-infinis

Pour des basses fréquences (< qqs MHz), moyennant
quelques hypothéses simplificatrices, il est possible de
simplifier cette approche. En utilisant les lois de
réflexion et de réfraction sur une interface pour une
onde ¢lectromagnétique plane, Takashima [8] a
introduit la méthode dite des 1images modifiée ; ’auteur
considére que I'image est située a la méme hauteur (ou
profondeur) que la source réelle, mais avec un courant
modifi¢ et remplace le demi milicu par le milieu du
point d’observation. Pour le cas ou la source et le point
d’observation sont situés dans le sol (Fig.2), le champ
¢lectromagnétique peut étre évalué comme étant la
somme du champ dit au courant de source (I) et celui di
a son image (I").

i
o —

Interfnee k r
l Sol{e £}

$,, Sol{ a8 ) \ 1\
A

Awie)

Solie £}
h

|

!
v v
i 1

Fig. 2. Configuration pour le calcul du champ dans le milieu 2(sol).

L. expression du courant (image) est donnée par [8] :

6“ s 80
I'==——I=R(w)] (8)
f, T &y
Avee:
g et ©
i 3 m

Et le cas : Source dans le sol et le point d’observation
dans I'air (Fig.3), Le champ est celui dii au courant de
source modifié.
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=

Fig.3. Configuration pour le calcul du champ dans le milicu 1(air).
L’expression du courant (image) est [8] :

B
=280 1 _Troyr
£s+gﬂ

(10)

R (w), T (w): sont les ccefficients de réflexion et de
transmission définis respectivement par les expressions
suivantes :

{G’;+{0£‘j)h{0'3+(0£3)

R(w)=(af+w£;)+(gj+m£3)

T((u)= 2(0'_j + er.f;g)

(o, +we, )+ (0, + wc,)

Avec:

(0,,8;) et (0,,5,) respectivement les caractéristiques
de deux milieux séparés par une interface fine et plane,
et une source de courant localisée dans le milieu (1) a
une distance A de cette deriére (Fig.4.).

Milieu 100, , £, ) Milieu 2(@,,&,)

8]

Fig.4. Source de courant devant une interface séparant deux milieux
dissipatifs différents.

Le champ en tout point du milieu est obtenu par
superposition des contributions de 1’ensemble des
dipdles de I’antenne réelle et de I’antenne image (image
modifiée).

Pour tenir compte de Iinterface sol-air (antenne image)
nous utilisons la procédure suivante qui consiste en des
passages temps-fréquence et inversement:

Fig.5. Procedure de I'utilisation de FFT
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Calcul de Ia répartition des courants dans une
mise a la terre excitée par un générateur
temporel

Dans notre travail, nous utilisons la modélisation par les

¢quations des lignes; nous résolvons le systéme
d’équations (11) par FDTD (Finite Difference Time

Domain) en tenant compte des conditions aux deux
extrémités.

L U(xt)==RI(x,t)~ L= 1(x,t)

£ ;: (11)

Ulx, t) et I(x, t): les tension et les courant en régime
transitoire;

L et R: I'inductances et la résistances longitudinales;

C et G: la capacités et la conductances transversales.
Les paramétres linéiques propres et mutuels des
¢leetrodes sont donnés par E.D. Sunde [9].

Validation

Pour la validation de I’approche que nous proposons
concernant  le caleul du champ électromagnétique
transitoire émis par une mise & la terre, nous
confrontons les résultats que nous réalisons directement
en temporel avee nos propres développements a ceux
que nous obtenons en simulant avec le logiciel NEC-4,
plus "utilisation de la transformée de Fourier.

Validation de la répartition des courant

Il s’agit d’une ¢lectrode rectiligne de rayon a=1.4 mm et
de longueur /=7 m (Fig.6), enfouie verticalement dans
un sol de résistivité p =2000 Qm et de permittivité
clectrique £~ 4, lincaire homogéne et isotrope, et
alimentée a 'une de ses extrémités par un générateur
“onde de foudre™ :

1(1)=10.0167[ e *" —e™P" J(A)

Avec:

= 14200 s et f =5073000 5!

Py(0,0.5,1)

[IURY) .

Ql Ar: 5.0
y

o Py(0,1.1)

1=Tm

4 v
4

Sol (£, 44.,)

Fig.6 Electrode enterrée horizontalement.
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— et 4FEITEN

Courant (A}

Temspe (i)

Fig. 7 Variation du courant en différents points de 1’électrode.

En confrontant les résultats que nous obtenons par
résolution des équations des lignes par FDTD a ceux
que nous réalisons a I'aide du logiciel NEC-4 (Fig.7),
nous remarquons que la modélisation par le logicicl
NEC-4 ne nous permet pas de retrouver exactement le
courant a l'entrée de I’électrode. Cependant, pour
I’ensemble des points de I’électrode, nous notons une
parfaite concordance en allure et en amplitude sur le
front de montée (ic au plus hautes fréquences) puis un
décalage progressif au fur et 3 mesure que nous nous
dirigeons vers les basses fréquences.

Ce résultat étant prévisible et confirme la nécessite de
réaliser une FFT avec le maximum de précautions ; en
effet pour réaliser un meilleur résultat, il est
indispensable d’augmenter le nombre de point de la
suite temporelle, ce qui implique des temps de calculs
bien plus importants pour arriver a des valeurs nulles
naturellement au licu de les imposer égales a zéro et
forcé ainsi le résultat.

Validation du champ électromagnétique

Le point d'observation P :

1400 ., et
— E(FDTD)
1300 g ENEC-9)
- — Ey(FDTD)
£ & Ey(NEC)
> 1000 Ex (FD1
o
=]
g 800
3
E
w
L 800
£
5
6 400
200
0
0O 10 20 30 4 S50 60 70 80

Temps (ps)

Fig.8 Variation du champ électrique au point Py (0, 1, -1).
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Fig.11 Vanation du champ magnétique au point P; (0,0.5, 1).

Les resultats en champ électrique (figures 8 et 10),
respectivement pour un point situé dans le sol puis dans
I’awr pour un piquet enfoui verticalement, confirment la
bonne précision des résultats que nous réalisons par le
formalisme numérique-analytique que nous utilisons.

Tiaret, 22-24 novembre 2009

Nous pouvons faire la méme remarque déja évoquee
lors de la comparaison des courants (fig.7) réalisée pour
les deux approches. Le décalage constaté entre les
courants, se reproduit sur le champ électrique ce qui est
prévisible en analysant les expressions analytiques de
calcul du champ électromagnétique. Ceci confirme que
I'approche  analytique de caleul du  champ
¢lectromagnétique que nous utilisons (méthode des
dipdles + méthode des images modifiées) est assez
rigourcuse tant que les fréquence n’excédent pas les
quelques MHz.

Conclusion

En conclusion de ce travail, nous pouvons affirmer que
I’approche que nous proposons pour traiter le probléme
de rayonnement clectromagnélique transitoire d'une
mise a la terre conduit a des résultats acceptables, et
nous a permis de traiter un ensemble d’applications dont
les résultats de calculs, comparativement a ceux que
nous obtenons via le formalisme des antennes et
I'utilisation de la transformée de Fourer, sont plus
qu’acceptables. Nous avons noté quelques différences
mais sans grandes incidences sur la qualité de la
solution, car ne perdant pas de vue qu’une modélisation
en toute rigueur de ce probléme est illusoire vu la nature
inhomogéne et anisotropique des sols généralement a
structure stratifice (verticalement et horizontalement).
L’imprécision de la modélisation est certainement
infime par rapport a la non prise en compte des
caractéristiques réelles du sol.

Sur la base de ce travail, il serait intéressant d’appliquer
ce méme concept numérique-analytique dans le cas
d’une grille de mise a la terre et pour la cage de Faraday
(avec une partie aérienne et une autre enterrée) soumise
a un impact direct de foudre dont le but de quantifier le
champ électromagnétique a I'intérieur méme de cette
demiére.
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NEAR LIGHTING ELECTROMAGNETIC FIELD CALCULATION
TAKING INTO ACCOUNT THE CONDUCTIVITY OF THE SOIL

N. M'ziou"", L.Mokhnache® , A.Boubakeur’, R, Kattan *
' Dépt. of Electrical Engineering .Mohamed Khider University . Biskra. Algeria
“Debt. of Electrical Engineering . Hadj Lakhdar University. Batna. Algeria
‘Flectrical Engineering Research Lab., LRE, Ecole Nationale Polytechnique. Algiers. Algeria.
“Dept. of Physics, Faculty of Science Lebanese University; Lebanon
*Email: mziou_nasi@vahoo.fr

Abstract: In this paper we propose a hybrid method for evaluating the electromagnetic ficld
radiated by lightning taking into account the effect of the conductivity of the soil. The proposed
method is the combination of the images method and finite difference time-domain (FDTD)
method. We calculate first, the electromagnetic field with supposing the ground as a perfect
conductor and secondly we introduce the effect of the conductivity of the soil by the use of
approximation formula.

I INTRODUCTION £ [3r(z=2) ¢ R
di, (r.¢.z'. 1) = o ( - ),i i(z',t——)t

e v S . . . 47}’5” R S0 c
The caleulation of lightning electromagnetic field

e N H s e 3p(z—2z") . R
produced by lightning is becoming more and more =izt ——)
important in order to protect effectively the electrical R ¢
and clectronic systems against disturbances caused by e R M
this kind of discharges. r(z—z") G f) )

The computation of electromagnetic fields: radiated by
lightning involves:

¢ Modelling the lightning retumn stroke which
specifies the spatial-temporal distribution of
the current a long the lightning channel [1] [2] . dz' | 2z=2")2 =+

ficz, r—‘f—f')d-:

_ ) , 4, R’ ¢
* Computation of the electromagnetic field
produced with supposing that the ground is 22—z 2 (', 1-2
infinitely conducting. cR!
N _ 3 . 3ics 1 (2)
[he effect of the conductivity of the ground is e "'_?)
introduced by the use of the approximation formula T AR ar '
In this study. we will consider only the engineering di(z',t——)

models of lightning return stroke current essentially for dH ((r.g,z.0) = £ Lﬂ_;(_-r_; _£)+ e i e

two reasons. First., engineering models are ¢ dm | g° . & ot
characterized by a small number of adjustable
parameters. Sccond, engineering models allows the
return stroke current at any point along the lightning
channel.

Where g, and g, are the permittivity and permeability

2, LIGHTNING ELECTROMAGNETIC FIELD of the vacuum respectively. ¢ is the light speed. R 1s
COMPUTATION the distance from the dipole to the observation point,
and r is the horizontal distance between the channel
2.1.  Electromagnetic field associated to lightning and the observation point.
Assuming a perfectly-conducting ground,

the computation of the electromagnetic fields can be
greatly simplified. The components of the electric and
the magnetic fields produced by a short vertical section
of infinitesimal channel dz’ at height z* carrying a
time-varying current 7 (z’. t) that can be computed in
the time domain using the following relations [2]:
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2.2.  Hybrid method presentation

Sartori and Cardoso [4], the first who proposed this
method assumed that the lightning pulse is rectangular.
In this paper the lightning return stroke is modelling by
using engineering models. i

As a first step: this method consists of evaluating the
magnetic flux density at six points around the point
where the electric field will be evaluated.

The magnetic field is obtained by using the images
theory [5], the Simpson method is used to solve
equation (3). In the second part of the method; the
calculated electric field is based partially on the FDTD :
method [6]:

=0Km
=2km

104 z=4hkm

Current (kA)

1] 10 0 40 50 B0 70 B0 W 100

 Time (u)
- - oD = OFE
VxB=u|J+—|=pu|lcE+e—| (4) i . 1)
r ot Figure 2: Temporal current distribution along the
lightning channel.
Where #¢ is the permeability, & is the conductivity,
& is the permittivity, 7 is the current density vector, %
and /2 is the electric flux density vector.

To validate this method we have using the MTLE z°
model to modeling the lightning return stroke where Eé s
there parameters are listed in table 1. £

:_. 4
Table 1: Channel Base Current Parameters. 2

Df- 1 Z 3 4 5 L

!‘-ll Ty Ty al {nz Ty, Ty 2 Distance (km)
(KA | () | (us) (BA) | () | (ps) Figure 3: Spatial current distribution along
Where [, ./, 1,.7,,,7,, T,, are constants. |

The obtained results by the hybrid method using the

MTL model; example shown in Table lare shown in

Figures 4 and 5.

In order to confront the results obtained by the hybrid
= method with those obtained by the moment method in
= reference [7] where the return stroke was modled by
E the TL model, the channel base current [7] is expressed
E by a bi-exponential equation:

{0,0)=1, [cxp(- at)— exp(— 0 ] (3)
5 10 15 o) ) 30 -] 40 45 50 8
Time (u s) Where /; =10 kA; a =3.104; B =107; v=1.1x10"m's,
the ground conductivity is &, =10 S/m and the
Figure 1: Time-variation of the channel- base current. ground relative permittivity isg, = 10.

The Wavetilt approximation and Rubinstein
approximation are used to take in account the
conducting ground. The results obtained are shown in
Figures 6 and 7.
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Figure 4: The magnetic field at 50 m from a lightning return stroke
(a) obtained bv the pronosed method. and (b) obtained bv the moment method 71
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Figure 6: The radial electric field variation using the TL model
obtained by the proposed method, and (b) obtained by the moment method [7].
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Figure 7: The radial electric ficld variation at 200 m from a lightning return stroke using the TL model obtained
by the proposed method for different value of the soil conductivity with the use of the wavtilt approximation .
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3.  CONCLUSION

In this paper was presented initially the hybrid method
which is a combination between a Simpson method
and FDTD method. The hybrid approach makes a good
alternative for the calculation of the nearest
clectromagnetic ficld radiated by the lightning channel
since 1t allows the calculation of the electric field by
the FDTD method without concern of the memory
problems and the calculation precision.

A good agreement was observed between our results

and those obtained from the reference [7] with the

assumption of a perfect ground.

In order to take into account the influence of the

conductor ground we have using the Wavetilt

approximation and Rubinstein approximation.

From the results obtained we can

- at a distance very close to the lightriing channel and
for conductivities in the order of 0.01 S/m the
assumplion of a perfectly ground conductor can be
considered reasonable;

- at far distance, Wavetilt approximation can be
applied to calculate the horizontal electric field with
good accuracy ;

- the Rubinstein approximation can be applied to
obtain satisfactory approximations of the horizontal
electric field for all distances considered.
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Modélisation du champ électromagnétique rayonné
par I’arc en retour subséquent de foudre —approche
d’analyse

A.CHAHMI

Entreprise de Construction et Réparation Navale, Mars el-Kebir, Oran
. chahmi_g(@ yahoo fr

RESUM[—Plusieurs travaux, sont réalisés, dans le
cadre de la modélisation du champ
électromagnétique rayonné par Parc en retour
subséquent de foudre, [Pobjectif de cette
communication est d’étudier les aspects théoriques
lié au calcul du champ électromagnétique.

Ce calcul s’appuie sur distribution du courant a la
base ¢t le long du canal de foudre ainsi, pour
effectuer ce calcul nous avons été amenés a choisir la
forme du courant a la base du canal de foudre. A cet
effet une analyse comparative des différents modéles
dits d’ingénieurs a été effectuée. A Dissue de cette
analyse, le modéle « MTL» a été retenue. Les
résultats  obtenus, validés par des résultats
expérimentaux, montre que les approches d’analyse
et les outils informatiques utilisés sont satisfaisants.

MOTS-CLES— Perturbation électromagnétique, foudre,
champ électiique vertical, Champ électrique azimutal,
Moddéle ligne de transmission.

[. INTRODUCTION

Le recours a des outils numériques pour ’analyse
des problémes de CEM est devenu une nécessité
croissante afin d’avoir des résultats réalistes a partir
établis. Le calcul du champ
¢lectromagnétique constitue dans ce sens un grand péle
d'intérét. L’enjeu de telles études est la mise en ceuvre
d’outils numeériques pour I'ingénieur afin d’analyser le:
perturbations induites par ces champs sur les systemes.
En effet ces systémes deviennent de plus en plus
vulnérables aux agressions électromagnétiques.

de  modeles

[I. PHENOMENOGIE DE LA FOUDRE
La foudre est un phénoméne électrique lic a la
formation de nuages électrisés : les nuages d’orage.
La foudre n’est qu’une manifestation de [orage,
les deux autres manifestations tout aussi dangercuses,
ctant les precipitations (pluie et gréles) et le vent.
La foudre est une trés violente et bréeve décharge
d’¢lectricité, une sorte d’immense étincelle de
plusieurs  kilomeétres de long, quitravers 1’espace

III. Modélisation du courant a la base du canal de
la foudre

A Modele de ‘Heidler’

10, )= 1; (1) +1> (1) )]
Avec :
i il
jo=2 5 ep-r/ey) - @

no 1+ (t/t,)"
n, = exp[=(t,/t,)(nlt, /1,)"™]
I(f;) :amplitude de 7,(15)
1, (7,, ): temps de montée de 7;(15)

T, T, :temps de 'impulsion de 7,(1;)

B, Bi exponentiel :

i()=1 [exp (t/ tl)- exp( V 12) (3)
is(t) =1/2 [exp (t/ t1)- exp( V 12)] 4)
n, = exp[—(t,/t,)(nlt, /1,)"™]

|

|

Figure 1 Exemple de courant de foudre & la base du canal obtenu a
I"aide des fonctions de Heidler.
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IV. Modélisation de la distribution du courant de
Cas 1 (19089501.A2) : foudre dans le canal

Tableau.1 Parameétres du courant de foudre a la base du
canal .
(A=2kmetv=15%10"m/s)

A Modele MTL (modified transmission line)

z < vt fz,0) =P [0,t-21v)
Z > W (z,0) =0 5
LkA) | wu(us) | o ps) n L(kA) T (ps) | Tz (us) | m2 i ’( ks &
z <vl (z.,0) =0
5.2 0.2 1.2 2 5.55 1.9 75 2 i

A : Paramétre représentant la décroissance exponenticlle
du courant dans le canal (sa valeur est comprise
e dans intervalle [1.5, 4] km).

s % v: Vitesse de propagation de I’arc en retour.
; Ce modéle se caractérise par [introduction d’un
sh parametre d’atténuation d’allure exponentielle.
4 f V. Calcul du Champ Electromagnétique
i‘t;}.
£ Géométrie du probléme :
2.
Bl = e N
Sz, yv
‘i _ : _ H g : .9 R Point d'observation
(W AR RN R s N } : NEr
0 B 10 15 20 25 30 35 40 45 50 _—-:"'--p
Temps en MicroS "E'z ) ’E.v
PP | oy s
” ; Pian conducteur
Figure 2 Exemple de courant de foudre a la base de canal (casl) R
Cas 2 (12089504.A2) : s az‘l ai 1P
= e = - Image T a a
Tableau.2 Paramétres du courant de foudre a la base du o a,
canal . =7
(% =2km etv=15*%10°m/s)
LikA) | m(us) | T2 ps) m | L(kA) T (ps) [ ta(ps) | m gy L
: 1 Az=g)=r" . .
10.5 0.6 0.9 2 7 1.4 14 2 dELx.y.zt= 4,m-[( R Az, t— R/ c)
ko
e I 5 4 _6__£ S,
e Cara %r Rl
2r(7=z)* ¢ .
H—— [Rze-ROdr) ] ©6)
5 0
dEX( gl /
E rxy.ztF e [( o (z.,t— R/ ¢))
F 2
2 nz-2) 5
. apa TR
22 |
H— . [z 7-R Od) ] ©)
. o 5;01.53'0 é;o 35‘.0‘.5“ 0
Tom_onllwns

Figure 3 Exemple de courant électrique a la base de canal (cas2)
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u : La comparaison de ces deux résultats montre un bon
dB (xy.zt) 4;?!: [ l,; Mz, 1= R/ c)) accord, ce qui permet de valider I’approche théorique a
¢ adoptée par le courant & la base du canal

H=L Gl (2. 1-RI0))] (8)

Ryl ¥ +(2-2)° ) -

J|"\J

-

-]
£
[4]
o]

Tableau.3 Paramétres du courant de foudre a la base du
canal .
% =2km ety =1.5%10"m/s) !

—~

LkA) | milps) | walps) | LKA | ot(us) | ta(us) | m

| 105 2 4.8 2 9 20 26 2 o
L 0 0 0 » 40 53 0
12 (a)
6 - o te
a0’ I AT
z .
A Whim \..\. Ve DSR2,
2
2
X
s
o -
d)
2 CHAMP MACNETQUE FROCHE - r» 2 km __
donntes txpérs tae 117D Tr--e.
fl=— = :
o L] mn 30 40 0 & ™ L
-4 _lmmsn LLLARS LRALALERLYE LALLALAR LS
Figure 5 Courant de foudre & la base de canal 9 10 a X0 40 s «a s s
us
40 — (b)
oA g ; COURANT A LA BASE DU CANAL
- IR T : A e T P
3 =0 T o 1 D e A A R Figure 7 Chdmpl magnétique azimutal a _T\rn (a : courbe obtenue par
30 = mmodbie TL v = 5107 ms) simulation, b : courbe expérimentale)
PR E 1.4
i 12
103 ~ s 1
i \-_k.’f--._,_.______"_ 3
EL’ T — - = 3 R}
0 3 : J-——<- g
3 - W o
i 1. o § 0.4
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0
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Figure 6 Courant de foudre a la base de canal issue de [2] 04

660 70 580 690 700 710 720 730 740
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=150

. -
Vin 3 kl CHANP ELECTRIQUE LODNTADN - ¢» 200 um 60 =
U Deoxade sxpirimenai ¢ de }17]1 LY N COURANT A LA BASE DU CANAL
- 1,00 ~— —— e ol MTL (ve 00 s dr ) Shm
: \ seies modtie TL (ve 3107w
0.5 3
-0.50 [/\
-0.25
0.00 J o ;
3 Ao T Ty
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Ja o 03 =
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s 0 10 2 » 40 50 @
i
®)
(b)
Figure 8 Champ électrique vertical lointain (a : courbe obtenue par Figure 10 Courant de foudre a la base de canal
simulation, b : courbe expérimentale)
- ) (a) La comparaison de ces deux résultats montre un bon
l'ableau.4 Parameétres du courant de foudre a la base du accord, ce qui permet de valider I'approche

canal . : théorique adoptée par le courant a la base du canal.
A = > o § e / ~ . .
(A=1.5kmetv=110"m/s) Dans les figures suivantes nous représentons

respectivement les allures du champ  magnétique

T : : : : :
LAY | ta(ns) I ol 15) [ n | LkA) s) | s | azimutal calculé et mesuré pour une distance du point
I 1 = s 5 - 5 " d’impact égale a 9Km. La comparaison des résultats
19.5 1 | 2 1 3 2 7 ;
L L l présentés montre une bonne  concordance notamment
en ce qui concerne le premier pic.
U 107 Mesurel de D.Orzan a9 km
14
~ 12
' -
; =
4 L]
g
Zos
% &
L]
1 ]
E';D.s
=] F
[} n m a an 50 [ ] ] c
€
Eos
a
Figure 9 Courant de foudre a la base de canal Jr:Ec
002}
ol
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1.4
‘“”, u CHAMP MAGNETIQUE PROCHE - 1= 9 k=
Whe'm'
1.2 — dommbes e 170
—_——— itk
- cireees modtle TL
1o \
0B
0.6 -I N
- —
04 — \
| h"ﬁ“_‘“_‘h‘- \
0.2 T
1ia
0 AR EIARASE SR ARl IR AN RN AR AL AE N RS EARARE]
0 10 br.o] X « 50 [ 4]

(b)

Figure 11 Champ magnétique azimutal & 2km (a : courbe oblenue
par simulation, b : courbe expérimentale)

30 4n 50 80 70 80 0
Temps en MicroS
(a)
40 3
Vim 3 CHAMP ELECTIUIQUE PROCHE -5 = $km
35 tge [17))
3 \ - — — modtle MTL
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5
3c)
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0 W b. 1] kD) ) S0 0
ps
(b)

Figure 12 Champ électrique vertical 89 km (a : courbe obtenue par
simulation, b : courbe expénmentale)
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Dans les figures suivantes nous représentons I’allure du

champ électrique vertical calculé et mesuré  a
200Km la confrontation des résultats montre que
pour cette distance lointaine I’allure du champ  mesur¢
est retrouvée par le caleul.
1.5
5
§
Tl |
)
L3
g
2 05
2
e
£
(]
4]
05 -
660 670 BE0 630 700 710 720 730
Temps en MicroS
(a)
175 . . ;
b g\ CHAMP ELECTRIQUE LOINTAIN 4 « 3a i
; = j—rl Dompde cxpérmentale (de [17)y
125 34
Ji \
1.00 -
EL \
075
0.50 3
0.25 -3 ——
i [T
0 ST T T T T T T T T T T T O T T T T
0 10 2 2 “© 50 &
Jris
(b)

Figure 13 Champ électrique vertical lointain (a : courbe obtenue par
simulation, b : courbe expérimentale)

V1. CONCLUSION

Le calcul du champ électromagnétique rayonné par la
phase d’arc en retour d’un coup de  foudre
descendant a été effectué avec succés .La mise en
ceuvre informatique de ce calcul a été realisée en

développant un programme de simulation sous
environnement MATLAB qui offre une convivialité
trées intéressante. Les résultats obtenus permettent

d’envisager le calcul des surtensions induites, par
couplage électromagnétique, dans les lignes de transport
d’énergie.
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Développement des expressions du champ électromagnétique rayonné par la
foudre dans le domaine fréquentiel

B. Hechelef
Université des Sciences et de la Technologie d’Oran, Algérie.

Abstract- Computing lightning EM field is a
necessary step for the evaluation of induced voltages
on transmission lines in the presence of such a
disturbance. The aim of this paper is to present
expressions of EM field in the frequency domain to
exploit them in numerical calculation of lightning
field and coupling with transmission lines. The
frequency information is increasingly required in
international norms.

Résumé- le calcul du champ EM rayonné par la
foudre est une étape indispensable pour ’évaluation
des surtensions induites sur les lignes de
transmission en présence d’une telle perturbation.
L’objectif de ce papier est de présenter les
expressions du champ EM dans le domaine
fréquentiel afin de les exploiter numériquement
dans le calcul du champ et le calcul du couplage
avec les lignes de transmission. L’information
fréquentielle est de plus en plus exigée dans les
normes internationales.

Mots clé : Champ EM, foudre, courant a la base du
canal, surtensions induites, modéles d’ingénieur,
domaine  fréquenticl, transformée de  Fourier,
conductivite finie du sol.

1. Introduction

Le calcul du champ électromagnétique rayonné par un
dipdle placé au-dessus d'un sol de conductivité finie a
¢été présenté pour la premiére fois par Sommerfeld en
1909 [1].[2]. Ces équations écrites dans le domaine
fréquentiel contiennent des intégrales, dites de
Sommerfeld qui sont trés complexes 4 implémenter
numériquement.

C’est pourquoi on utilise des formules relativement
simples déduites des équations de Maxwell. La
conductivité finie du sol est prise en compte en
corrigeant les valeurs obtenues pour un sol parfait.

Dans cet article, nous allons présenter ces expressions
en passant par la modélisation du courant a la base du
canal de foudre et en terminant par la prise en compte
de la conductivité finie du sol.

30

II. Modélisation du courant a la base du canal
de foudre

Les modeles de distribution du courant dans le canal de
foudre précédemment décrits dépendent tous du
courant a la base du canal. Un certain nombre de
fonctions permettent de modéliser ce demier. La
fonction bi-exponentielle est souvent utilisée en raison
de sa simplicité. Par ailleurs, elle se préte bien a
l'analyse fréquenticlle du champ électromagnétique
puisque sa transformée de Fourier s'exprime

analytiquement [1]. Cette fonction est exprimée
par I’équation suivante :

. = - -l =k

r(O,r)—Iole —e J (1)

et sa transformée de Fourier est donnée par I’équation
suivante :

(@)= ;o[;_;} @
a+jo [+ jo

Les parameétres Iy, o et B sont liés respectivement a la
valeur de créte du courant, sa durée d’impulsion et son
temps de montée.

Néanmoins, dans beaucoup de travaux scientifiques
cités dans la littérature spécialisée, le courant a la base
du canal est modélisé par une somme de deux fonctions
de Heidler 2], [3], [4]:

Bl i) ;
=y ) o @?)
B

Ig; : Amplitude de i,

7, : Temps de montée de 4,

T, :Durée de I'impulsion i,

M: : Parametre défini de telle sorte que le maximum de

Lim
3 . T
1, soit J, 17, = exp __’_[ﬂ
T
2 1

Les valeurs des paramétres des deux fonctions citées

ci-dessus et permettant D’obtention d’une forme
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d'onde du courant d’arc en retour au nivean du sol
proche de la forme d’onde mesurée sont consignées
dans le tableau (1) ci-dessous [5],[6]:

Tableau | : valeurs des paramétres des deux fonctions du
courant a la base du canal

arametres

> Iofkd) | afs?) sty Tifus) Tafus) n
Forme d’ont

Bi-exponenticlle 123 | 310 1 - -

Herdler (Somme 10,7 0 025 2.5
de deux fonctions) L3 2.1 230

b b

1. Distribution du courant le long du canal de
foudre

Nous allons adopter le modele MTLE (Ligne de
transmission modifiée) pour représenter la distribution
du courant de I"arc en retour le long du canal de foudre.
Ce modéle appartenant aux modeles d’ingénieur et qui
suppose une atténuation exponentielle du courant le
long du canal semble reproduire le micux les
phénomenes physiques, tout en restant d'un emploi aisé
pour l'ingénieur.

De plus ce modele représente la décroissance du
courant de foudre due a la recombinaison des charges
au fur et a mesure de leur progression vers le nuage.

Rappelons que ce modéle est exprimé par 1’équation
suivante :

i(2',0) = 10,0 = 2'/v).e™" @

Utilisons la propriété de la transformée de Fourier
suivante :

FET{f(t—t,)}=e"" FFT{f (O} (5)

La transformée de Fourier de 'équation (4) devient
done : .

FFT{i(z',0)}= ™" [(jo) = e " I(j®) (6)

avec FFT{I(O,.’)}z I(j®) désignant la transformée
de Fourier du courant a la base du canal.
et y.=a+jo/v représentant la constante de

propagation du canal.

IV. Expressions du champ électromagnétique
rayonné par la foudre

Le champ électromagnétique en un point quelconque
de l'espace s'obtient en sommant le long du canal de
foudre et de son image, Ie champ créé par un dipdle
vertical de longueur dz’ situé & une hauteur z° par
rapport au niveau du sol (Voir figure 1).

La géométrie cylindrique du probléme rend les
grandeurs indépendantes de l'angle azimutal. En un
point quelconque de l'espace, le champ
¢électromagnétique se caractérise donc par [2]:

» Le champ €lectrique vertical £..
» Le champ électrique radial E,.
» Le champ magnétique azimutal /7,
o %
vy # ‘
N Point
‘ I,- d’observation
Itz
H T 2l "““-—ji 14 B
:, r _“q_h‘_"“"--.h_,__ I ‘,H.;‘
; e
‘I g E\'
]
X ‘
Fidd s s Pl P i T i o i

R/ Sol parfaitement conducteur

-4 /

iy

Figure | : Champ EM rayonné par un canal de foudre et de son image

Dans le domaine fréquentiel, les composants du
vecteur différenticl du champ électromagnétique
produit par un dipéle hertzien de longueur dz' est a
l'origine d'un systeme de coordonnées sphériques [35].

S1 nous traduisons la position z' du dipédle dans un
systtme¢ de coordonnées cylindriques  (rZ¢p)
(Voir figure 2), les équations suivantes pour le champ
¢lectromagnétique en un point P quelconque peuvent
étre développés comme suit [3]:

_ I(z', jo)dz'
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Le champ électromagnétique rayonné par la foudre
peut étre obtenu par l'intégration des équations (7), (8)

Z
=’ Elément de courant
: 1dz®
b
Z R
5, E Z

4 ,

% | -

P L Point d'observation

y'd

Figure 2: Systéme de coordonnées cylindrique
pour un dipdle élémentaire

et (9) par rapport ala coordonnée verticale z'sur
le canal de foudre de 0 a H et son image sous-sol de 0 a
-H

En exploitant aussi la transformée de Fourier de la
distribution du courant sur le canal décrite dans
I’¢quation (6), les expressions finales des composantes

du  champ ¢lectromagnétique dans le domaine
fréquentiel deviennent ainsi :
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L’indice p indique que ces équations du champ EM
sont valables pour un sol parfaitement conducteur.

L'analyse des expressions des composantes du champ
électrique indique qu'il y a trois termes dans la fonction
a intégrer. Le premier terme, qui est inversement
proportionnel au cube de la distance s'appelle champ
électrostatique ou champ proche. Le deuxieéme terme
est inversement proportionnel au carré de la distance et
s'appelle champ d'induction électrique ou champ
intermeédiaire. Le troisiéme terme est inversement
proportionnel a la distance et s'appelle le champ de
rayonnement électrigue. Le champ magnétique
posséde seculement les deux demiers, a savoir le terme
d'induction et le terme de rayonnement.

V. Prise en compte de la conductivité finie du
sol

On admet généralement que ['influence de Ila
conductivité finie du sol sur le champ électrique
vertical et sur le champ magnétique azimutal est
négligeable [1],[3]. En effet, les contributions d'un
dipéle et de son image s'ajoutent de fagon
"constructive”. Par conséquent, les petites variations de
champ dues a la conductivité finic du sol auront peu
deffets sur la valeur totale du champ. Cette
approximation reste d'autant plus valable que le point
du calcul du champ se trouve proche du canal de
foudre (moins de quelques kilomeétres). Notons
cependant que pour des distances plus grandes, cette
approximation devient fausse.

Par contre, la composante horizontale (radiale) du
champ électrique est fortement affectée par la
conductivité du sol. En effet, les contributions de
chaque dipéle et de son image s'opposent. Ainsi, de
petits changements dans le champ image peuvent
modifier notablement la valeur totale du champ
horizontal.

La prise en compte rigourcuse de la conductivité finie
du sol implique des équations de champ
€lectromagnétique assez complexes contenant des
intégrales lentement convergentes dites intégrales de
Sommerfeld. Plusieurs formules  simplificatrices
permettent le calcul rapide de la composante
horizontale du  champ électrique 4  savoir
essentiellement, la formule "Wavetilt", 'approximation
de Norton et la formule de Cooray-Rubinstein.
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V.1. La formule wavetilt

La fonction Wavetilt permet de déterminer le champ
¢lectrique horizontal apparaissant en présence d'un sol
de conductivité finie, en fonction du champ vertical et
de la connaissance des paramétres électrique du sol [1].
Cette fonction donne le rapport des transformées de
Fourier des composantes horizontale et verticale du
champ électrique; elle est définie par :

W(oy=2:42) (13)
E.(jo) JE, + 0,/ jos,
&, ¢t o, désignent respectivement la permittivité

relative et la conductivité du sol.

Le champ vertical peut étre préalablement calculé en
supposant un sol parfaitement conducteur.

Cette approche est valable pour des champs de
rayonnement ayant une direction de propagation quasi-
paralléle au sol. L'emploi de cette formule est donc
raisonnable dans le cas de la foudre, pour des points
d'observation lointains.

V.2. L’approche de Cooray-Rubinstein

Selon cette approche le champ horizontal a une hauteur
z au dessus du sol peut se décomposer en deux termes:
le premier représente l'effet de la conductivité finie du
sol et s'obtient par une fonction similaire a la formule
Wavetilt mais utilisant le champ magnétique; le second
terme est le champ horizontal calculé pour un sol
parfaitement conducteur. Dans le domaine fréquentiel,

le champ hornizontal total est donné par la relation
suivante

z,j@)=E, (r,z, jo)~H, _(?',3=0\JJC:‘)).I+—J (14)

£

E (r.

* L’indice p indique que le calcul a été fait en
considérant le sol comme étant parfaitement
conducteur.

s E rzjw) et H (v, z=0,jw) désignent
respectivement, le champ électrique horizontal et
le champ magnétique azimutal au niveau du sol
(calculés en considérant le sol comme conducteur
parfait).

* § cst la profondeur de pénétration dans le sol

= 2
d= |——.
\ o,

* 4, et o, représentent respectivement la
perméabilité et la conductivité du sol.
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L’utilisation de cette formule pour le calcul du champ
électrique horizontal, permet la réalisation d’un bon
compromis entre un temps de calcul raisonnable et une
précision acceptable, pour toute distance du canal de
foudre. En effet on retrouve les polartés positive,
bipolaire et négative caractérisant la forme d’onde du
champ électrique horizontal & des distances proches
(quelques centaines de métres), intermédiaires
(quelques kilomeétres) et éloignées (quelques dizaines
de kilometres). La comparaison de formes d’ondes du
champ électrique horizontal, calculées a l'aide de
I’approche de Cooray-Rubinstein, avec celles obtenues
a I’aide de formules exactes de ce champ [3] montre
une assez bonne concordance. Ceci permet de valider
cette approche.

VI. Conclusion

Nous avons constaté que la présence d'un sol de
conductivité finie affecte de maniére significative le
calcul du champ EM rayonné par la foudre notamment
la composante horizontale du champ électrique pour
des points d’observation intermédiaires (quelques
kilomeétres). L’étude doit supposer le sol comme
conducteur parfait dans un premier lieu, la conductivité
finie du sol est ensuite considérée en ajoutant des
termes correcteurs aux formules du champ. Plusieurs
formules correctrices ont été proposées dans la
littérature o nous avons vu que la formule de Cooray-
Rubinstein réalise un bon compromis entre un temps de
calcul raisonnable et une précision acceptable, elle est
par conséquent la plus utilisée.
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Abstract— the development of the electrical supply networks
of power reveals problems involved in the electromagnetic
field; it is essential to take it into account in the installations
design in order to avoid or decrease a few effects obstructing
or dangerous on the agglomeration, In this paper we proposes
to expose to the designer and the owner of these works a
calculation  code based on the dipoles method for the
representation of the electromagnetic fields in the switching
station.

Résumé—Ile  développement des réseaux électriques de
puissance & H.T fait apparaitre des problémes liés au champ
clectromagnétique : il est essentiel d'en tenir compte dans la
conception des installations afin d'éviter ou atténuer certains
cffets génant ou dangereux sur I'agglomération. Dans cet
article on se propose d'exposer au concepteur et i I'exploitant
de ces ouvrages un code de calcul basé sur la méthode des
dipdles destinée au caleul des champs électromagnétiques dans
un poste ¢lectriques THT/HT.

Mots  Clés— poste électrique, Champs Electromagnétiques,
Methode des dipoles, jeux de barres.

I. INTRODUCTION

L environnement ¢lectromagnétique transitoire apparait
dans les postes de transformation aériens et blindés. Les
manceuvres  de fermeture et ouverture des disjoncteurs
créent des ondes mobiles de surtensions transitoires trés
rapides a l'intérieur des postes.

Nous présentons dans cet article une méthode analytique
pour la quantification par calcul du rayonnement
clectromagnétique transitoire suite a une manoeuvre.

Cette mcthode repose sur le concept de calcul des
courants  transitoires,  puis celut ~ du  champ
¢lectromagnétique en utilisant les équations générales de
Maxwell dans I'air. Notons que leurs formalismes sont
ctablis a partir du méme modéle pour le potentiel vecteur
magnétique (approximation des fils minces). Aussi elles
peuvent utiliser des fonctions de courant arbitrairement
choisies (courant de foudre, courant de manceuvre...) ou
calculées.

I1- Propagation des surtensions de manceuvre

Lorsqu’on ferme des interrupteurs, par exemple, on

relie subitement entre deux extrémités de
conducteurs qui, avant la fermeture, n’avaient pas la
méme tension a la terre. Cette fermeture provoque des
ondes de tension non sinusoidales qui se propagent le
long de la ligne, se réfléchissent et se réfractent aux
endroits o deux lignes de caractéristiques différentes
sont reliées, ol plusicurs lignes sont raccordées a un
méme jeu de barres ou encore aux endroits ol la ligne
s’arréte. Le calcul de la propagation de ces surtensions
de manceuvre est important pour le choix des isolements
nécessaires. L’¢tude de ces phénomeénes recourt au
modele a constantes réparties. Le terme surtension est
Justifie par le fait qu’il s’agit d’un supplément de tension
qui vient s’ajouter localement et temporairement a la
tension correspondant au fonctionnement normal [1].

cux

HI- Approches analytiques pour le caleul du champ
électromagnétique transitoire émis par le réseau de
transport d’énergie

Pour le calcul du champ électromagnétique transitoire
émis par les postes THT et HT aériens, avec des structures
rayonnantes (jeu de barres) courtes deux approches sont
indiquées dans la littérature [2] ;

- le formalisme des dipdles,
- le formalisme des antennes.

Ce demnier formalisme purement numérique, dédié a un
calcul en fréquentiel nécessite I'utilisation de la transformée
de Fourier.

HI-1. Apergu théorique sur les formalismes analytiques

Ces différents formalismes sont proposés dans
'approximation des fils minces (le rayon de ’antenne est
considéré comme trés faible par rapport a sa longueur).

En se basant sur un élément de courant tel que présenté
en figure.1, il est possible de déduire trois approches pour le
calcul du champ électromagnétique dans un espace libre.
Dans ces conditions le potentiel vecteur magnétique est a
composante unique paralléle au courant.
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Figure. 1. Configuration de base pour le calcul du champ
¢lectromagnétique.

111-2. Méthode des dipdles

Le principe de base de cette méthode consiste a
discrétiser le support physique, i.e. la structure filaire, en
petites cellules communément appelées « dipdles ». La
taille de ces cellules est fonction de criteres topologiques et
¢lectriques [3]. Parmi ces critéres on peut citer : la longueur
d’onde du signal transmis et la distance du point
d’observation.

En régle générale, le dipdle doit étre choisi de fagon a ce
que le courant traversant puisse étre considéré constant vu
de point d’observation. En pratique il faut observer les deux
conditions suivantes :

A

Lq '_':i (1)
R

Ld_-m (@)

O, A est la longueur d’onde du signal, R est la distance du
point d’observation, et Ly la longueur du dipéle.

L.a condition (1) permet de masquer la propagation et la
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condition (2) permet de rendre compte des petites variations

du courant vues d’un point trés proche de la structure
filaire.

Pour un dipdle, dans I’espace libre, ’expression du
potentiel vecteur magnétique est la suivante :

(E t— REY ¢

Ad (p=Lales E= REYIE) L

oA RO :
Posons :
(& 1= RE) &)= it- RE)/ ©) %
Nous aurons :

My (t— R&)/ ¢
2o 4m R(E) & (&)
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111-3 Formulation du calcul du champ pour un dipéle

A partir de la relation :

B=rol A (6)
Nous avons :
H= [8’4 P }} (7
ay oz’

AH!(t) = =4 = Rejle) 1 + 6:"(!_ R(E;)TJ ) e

R (&) cR(E) du-RS) o
(8

/.\H’..(e‘):'—v Kt— R(C_;}ff-) } C‘f(f- h’(‘) t)

2 4n R’(b) ﬁRL(a-) f(f—[{(f)ft)
(D)
AH (=0 (10)

Les composantes du champ électrique sont obtenues a
partir des équations :

[——vrr.'c}w—ii‘ (1)
or
et
div A+ La—(p:l} (12)
¢ ot
Nous aurons alors :
seiom [0,
ane, R (&) cR ()
(13)
3| Kz - RE&) e)de R . G c)}\_:
R (&) ERE) du-RE o |
= -r.r'(r—R(f}x' Yt
AB(pm— 2 [3=RD O, 3); Reiade
dze, R°(£) cR* (&) R (&)
1 K- R(E)/ o) AE-~ 1 f'(*’-ltf(é:)f"i‘)+
&) e(t—R&Y/ o dre, R (&)
jﬂ{f(r— REY oydr 1 dit— R(&)/ ©) "
= + : A&
R (&) CRE) t-RE o) | -
(1)
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IV- Environnement ¢lectromagnétique transitoire des
postes aériens

L’enclenchement et le réenclenchement d’une ligne de
transport d’énergie s’opeére a vide est a partir d’un poste
aérien ; une séquence classique qui consiste a manceuvré un
sectionneur puis un disjoncteur est généralement utilisée.

Les manoeuvres a vide sont donc a I’origine d’un sévére
transitoire circonscrit au poste aérien. Ces transitoires sont a
I"origine de surtensions et de surintensités qui occasionnent
un important rayonnement électromagnétique.

Vu la faible longueur des trongons de jeux de barres, il
nous parait plus approprié de calculer le champ
¢lectromagnétique transitoire en utilisant le formalisme des
dipéles Hertziens [3].

IV-1. Prise en compte de la conductivité finie du sol

Dans le réseau de transport d’énergie, le sol constitue le
conducteur de retour ; il devient alors nécessaire de tenir
compte de sa présence vu la faible hauteur des jeux de
barres. Dans le cas d’'un sol parfaitement conducteur la
methode des images classiques est utilisée pour tenir
compte du sol.

Dans notre travail, pour éviter la notion d’onde
plane, nous utilisons la méthode dite des images introduite
par Takashima [4]. Il propose une étude générale on il
déduit les courants images selon la position de la source et
du point d’observation.

Dans lc cas ou la source et le point d’observation
sont dans ’air, le champ électromagnétique peu étre évalué
comme ¢tant la somme du champ dii au courant de source

(1) et celui dit a son image (1').

Air( £, )

Sol(G L€, )

Interface

W Air(Eg)

= ad

Air(Ey)

Figure 2. Configuration pour le calcul du champ
dans le milieu 1(air).
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Pour tenir compte de 'interface sol-air nous utilisant la
procédure suivante :

I

Figure 3. L organigramme pour le calcul le courant dans le
milieu 1(air).

FFT, IFFT : sont la transformeée et la transformée inverse de
Fourrier.

Les composantes du champ produit sont obtenues par
superposition de I’ensemble des contributions dipolaires
(réelles et images).

E=3 (Bl + Biny) 16)
=]
H= (Hi+ Hpy) (17)
Ou 4
n : est le nombre des dipéles.
V- Applications
Afin de wvalider notre travail théorique, nous

considérons comme application le cas de la manceuvre d’un
disjoncteur dans un poste aérien. Le poste aérien comporte
uniquement une partic de 410 kV (tension efficace entre
phases). Il est schématiquement représenté en figure.4.

Dans un poste, bien que triphasé, généralement la
manceuvre s’opeére phase aprés phase. Les transitoires ne
co-existent pas en méme temps sur les trois phases. Pour
notre simulation nous procédons a la fermeture du bras
central du disjoncteur DO et nous calculons le champ au
point P. Généralement sous un poste aérien se trouve une
grille de mise a la terre, qui se traduit par un sol
parfaitement conducteur. Pour nous applications nous avons
examiné le cas d’un sol parfaitement conducteur et celui
d’un sol de conductivité moyenne ( o, =0.015/ m)
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Uetf = 410 k\ (entre phascs )
{50l q Seclimneur S0 ferme
4
M . Disjoncteur DI ouvert
3 Ligne d*arrivee
4 ¥ Self
| r :
e

dew e barres

Ligne de départ

Disjoncteur D1 fermé

0
3 3

Figure.4. Schéma descriptif du poste aérien.

Sectionneur S1 fermé

Pour le calcul de la répartition des courants nous
utilisons 'utilitaire SIMULINK sous environnement Matlab
[5]. En figure.5, nous présentons le schéma électrique
permettant I'étude du transitoire avec SUMILINK.

-
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Figure.7.Variation du courant injecté dans le jeu de barre
(résultat publi¢ en [6] pour un poste aérien THT
lors de la fermeture a vide d’un disjoncteur.

En figure.6, nous présentons le courant injecté a 'entrée
du jeu de barre suite a la fermeture a vide du disjoncteur
D0. La figure.7 présente le courant injecté mesure [6] a
I’entrée du jeu de barre pour le méme type de poste aérien
les auteurs publient uniquement les résultats de mesure sans
donner des détails sur le poste de mesure. Notons que la
valeur de la self limitatrice de courant va énormément
influencer I’amplitude et allure du courant transitoire.

De ces résultats (figures.6 et 7) nous pouvons affirmer
que la modélisation que nous avons réalisce avec
SIMULINK (sous Matlab) est acceptable qualitativement.

transitoire sous SIMULINK

Coursnt i{&)

faad i H = rr:u.ra:l'u—;]. 8

temps (us)

Figure.6.Variation du courant injecté a dans le jeu de barre.

Figure. 8. Variation de la composante Hx au point P

campasante Hylaim)

temps {ps)

Figure .9. Variation de la composante Hy au point P
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Figure.10. Variation de la composante Hz au point P
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Figure.l1. Variation de la composante Hy au point a
I’intérieur du poste aérien a différentes tensions
(mesure publiée en [7]).

L allure générale du champ magnétique pour les trois
composantes en zone proche, calculé directement sous le
Jeu de barre mis sous tension, que nous obtenons est aussi
confirmée par la mesure publiée en [7] (figure.11). Nous ne
pouvons comparer directement ’ordre de grandeurs car les
auteurs [7] n’indiquent pas les point de calcul ainsi que la
longueur ainsi que la hauteur des jeux de barres par rapport
au sol. Notons cependant que 'ordre de grandeur est bien

respecté.

i compatanta Exfyim)

partaiement canductour |

1| === uol de conductwate finie |

Figure.12. Variation de la composante Ex au point P

Figurel3.

Figure.14. Variation de la composante Ez au point P
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Figure.15. Variation de la composante Ex au point a
I’intérieur du poste aérien a différentes tensions (mesure
publiée en [7].

L’allure générale du champ électrique pour les trois
composantes en zone proche, calculé directement sous le
Jjeu de barre mis sous tension, que nous obtenons est aussi
confirmée par la mesure publiée en [7] (figure 14). Le
champ électrique (ses trois composantes) est bien uni-
polaire contrairement au champ magnétique qui est bi-
polaire.

39
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VI. CONCLUSION

Pour [Dintégrit¢ du poste électrique, il est alors
nécessaire de caractériser son propre environnement
électromagnétique. La mesure sur site est possible, mais
reste  coiteuse et parfois méme insuffisante. La
modélisation, quand elle est bien appropriée, est un moyen
efficace pour relayer et compléter la mesure.

Dans cet article, nous avons utilisés un modele
analytique pour le calcul du champ électromagnétique émis
en régime transitoire basé sur la méthode des dipédles
Hertziens [3].

Nos résultats de calcul mettent en évidence la nature bi-
polaire pour le champ magnétique et unipolaire pour le
champ électrique (figures.8 a 15); ce résultat est bien
confirmé par la mesure réalisée par Electric Power Research
Institute [7]. Aussi ’allure générale est bien présente dans
nos résultats bien que nous n’ayons pas la bonne valeur de
la self limitatrice de courant présente sur le jeu de barres |
cette self influence I"amplitude et la pseudo-période du
transitoire. Enfin 1l faut noter qu’un important ¢lément n’est
pas pris en compte lors de notre modélisation, il s’agit du
caractére non linéaire de la manceuvre de fermeture qui
implique une résistance de I’arc électrique non linéaire.
Notons que notre simulation consiste a représenter la
manceuvre par le tout ou rien de la résistance de contact du
disjoncteur. Cet élément trés important apparait sur les
résultats de mesures réalisés par I'EPRI [7].
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Modélisation 2 D du champ électrique dans un
disjoncteur haute tension.

A. Ziani and H. Moulai
USTHB, Laboratoire des Systémes Electriques, FEI, BP 32, Bab Ezzouar, Alger.

Abstraet: In a high voltage circuit breaker, the electric
field value is determinant to avoid dielectric failures of
cutting afier arc quenching. This paper is consecrated to
the electric stress survey in a high voltage breaker after
the current annulment following an electric default. The
survey shows that the-modeling by circular electrodes
generates a Schwaiger factor of very weak value and
that the high electric stresses are only localized at the
vicinity of one electrode. To examine the field
distribution and the electric potential, a bi-dimensional
and Cartesian simulation has been made in a circuit
breaker 245kV/50A/50Hz.

Résumé: Dans un disjoncteur haute tension la valeur du
champ électrique est déterminante pour éviter I’échec
diélectrique de la coupure aprés I’extinction de I'arc.
Cet article porte sur I'étude des contraintes électriques
dans un disjoncteur haute tension aprés I’annulation du
courant suite 4 un défaut électrique. L’étude montre
que la modélisation par des électrodes circulaires
engendre un facteur de Schwaiger de trés faible valeur
et que les fortes contraintes électriques sont localisées
uniquement au voisinage d’une seule électrode. Pour
¢tudier la répartition du champ et du potentiel

¢lectrique, une  simulation  bidimensionnelle et
cartésienne a ¢été faite dans un disjoncteur
245kV/50A/50Hz.

Mots clés: Champ électrique ;
Maxwell, Disjoncteur haute tension.

Equation de

I. Introduction

Dans les réseaux électriques, le disjoncteur
constitue le premier rempart de sécurité contre un
défaut de courant. 11 est donc essentiel de garantir sa
fiabilite. Techniquement, le disjoncteur doit étre
capable d’interrompre ou d’établir de forts courants de
fonctionnement, de surcharge ou de court circuit et
aussi de pouvoir supporter des contraintes en champ
électrique jusqu'a 10kV/mm [1]. La connaissance des
formes géométriques a I'intérieur des disjoncteurs joue
un role fondamental dans le calcul du champ électrique
[4]. De plus, I'allure des lignes de champ engendrées
dans la chambre d’extinction influe fortement sur la
tenue diélectrique du milieu de coupure. En effet,
I"annulation du courant électrique a ’intérieur d’un
disjoncteur haute tension ne signifie pas toujours la
réussite de la coupure du courant électrique [4]. 1l faut
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également que la vitesse de régénération diélectrique
soit plus rapide que celle de la tension transitoire de
rétablissement  (TTR) [4]. Cette tension de
rétablissement, qui est appliquée aux bornes d'un
disjoncteur, est extrémement importante dans le
processus de coupure car elle va créer un champ
électrique qui détermine le niveau d'isolement exigé a
"intérieur du disjoncteur.

Les constructeurs de disjoncteurs s’attachent donc
a créer des géométries favorisant de faibles champs
électriques a I'intérieur des chambres de coupure.

Nous savons que la contrainte électrique
principale se trouve lorsque les deux électrodes du
disjoncteur sont proches I’une de I"autre. A la coupure,
cela se traduit par un réamorgage de I’arc électrique, et
a la fermeture, on observe un probléme de surtension
de manceuvre (onde de choc).

Le facteur influengant sa capacité de coupure est le
milieu diélectrique dans lequel se trouvent les
électrodes. Les milieux couramment employés dans les
disjoncteurs  sont ['huile, I’air comprimé et
I’hexafluorure de soufre (SF6).

Ces derniéres années les méthodes numériques ont
permis un progrés sensible dans le calcul des champs
¢lectriques et par conséquent un dimensionnement du
matériel électrique

SoutHacce transversal de

g |

ouilage

raitudinal de Mare

Figurel: Principe d’extinction de I'arc électrique dans un
disjoncteur

Dans ce travail nous reproduisons par simulation
les lignes du champ électrique a ['intérieur d'u
disjoncteur HT lorsque le courant d’arc est nul. Pour ce
faire, nous exploitons le code de calcul FEMM ( Finite
Element Method Magnetics )[7 ] .
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I1. Equations du champ et du potentiel
électrique

La caractéristique électrique principale d’un isolant
gazeux est sa permittivité [1]. En effet, lorsqu’un
diélectrique est soumis a [|'action d'un champ

électrique £, il se produit al’échelle moléculaire
diverses modifications qui ont pour effet de créer un
champ électrique propre £, a I'intérieur du milieu.
Ce champ électrique propre est cependant insuffisant
pour annuler le champ électrique extérieur comme c’est
le cas dans les milieux conducteurs. Cette
caractéristique est la permittivité relative [1]. Les
équations de Maxwell appliquées aux disjoncteurs
n’admettent pas de solutions analytiques. La principale
difficulté lors de la résolution des équations de
Maxwell est due a la prise en compte de la forme des
¢lectrodes qui ont pour effet de produire un champ trés
inhomogeéne. En effet, le disjoncteur HT de par sa
structure et sa fonction dans un réseau de distribution,
est I'un des appareils de protection les plus complexes.
La résolution numérique sera donc faite par élément
finis en supposant le systéme statique.

Les bases de 1’électrostatique sont regroupées dans
deux équations appelées les deux premiéres équations
de Maxwell, qui sont :

V.D=p ()

Ou D est le vecteur déplacement et g2 la densité
- des charges volumiques dans I"espace inter électrode :

D=¢E )
Le champ électrique est la grandeur principale a la

création de I'arc électrique. Il peut étre calculé par
I"utilisation de deux équations :

divE=ple
VAE=0

3)
(4)

Le disjoncteur étudié¢ est constitué par deux électrodes
circulaires, séparées par une distance d. La répartition
du potentiel est régie par ['équation de Laplace
AV=0

La charge d’espace a été négligéep=0. En
considérant I’évolution du potentiel sur un plan (x,y),
I’équation de Laplace a résoudre devient :
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a(oVv) ooV ]
—|—|+=|—=—1=0 (5)
x\ 0x) @&y\ dy

La résolution de cette équation aux dérivées
partielles est basée sur les ¢léments finis. Le maillage
adopté est de forme triangulaire. Le champ électrique E
peut se déduire de la relation.

E=—-gridV (6)

111. Modélisation

Pour construire le modéle du disjoncteur
245kV/50kA/50Hz au SF6 utilisé dans la protection des
lignes HT [6], nous nous sommes inspirés des travaux
de P. Espel et al [2]. Ces auteurs modélisent le
disjoncteur suivant une géométrie représentée par la
figure 2. La permittivité relative du Sf6 a été prise ¢gale
a 1 [5]. La tension nominale appliquée aux poles du
disjoncteur est de 245kV. La distance entre les
électrodes est prise égale 3.5cm.

Electrode soumise
a 245kV

Chambre de
coupure N

|

Electrode
soumise a OV

Figure 2: Schématisation du disjoncteur haute tension
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IV. Simulation numérique

Le champ et le potentiel électrique sont obtenus
par résolution de I’équation de Laplace en absence de la
charge d’espace par utilisation du logiciel FEMM [7].

Le calcul ainsi effectué nous a permis d’obtenir la
distribution du potentiel autour de 1’électrode active
représenté sur la figure 3. De la méme maniere, la
figure 4 montre la répartition de la densité du champ
¢lectrique dans I'espace inter- électrode lorsqu’une
tension de 2435 kV est appliquée. Le nombre d’éléments
triangulaires formés est 16312 avec un total de 8499
nocuds. Nous avons également relevé les composantes
normales et tangentielles du champ électrique (figures 8
et 9).  Nous remarquons que seule la composante
normale est nulle le long de 'axe des x. Cela peut étre
expliqué  par la  forme quasi circulaire  des
¢quipotentielles.  Les figures 10 et |1 montrent
respectivement les variations du potentiel et du champ
¢lectrique le long de 'axe des vy.

Les figures 3, 4 et 5 confirment bien la non
homogénéisation sur la répartition du potentiel et du
champ dans le disjoncteur, Nous remarquons que les
equipotentielles sont plus serrées le long de I'électrode
245kV. Nous notons aussi que le champ électrique
atteint sa valeur maximale au voisinage de I'électrode
245kV et que les contraintes les plus élevées en champ
électrique sont localisées sur cette méme électrode.

Dans le but d’évaluer I'effet de la configuration des
¢lectrodes, nous avons calculé le facteur de Schwaiger
[1]. Ce facteur permet d’estimer I'acuité maximale d’un
champ ¢lectrique régnant entre deux électrodes de
formes géométriques quelconques.

- Electrode 0V

AL

l“:E anl 2 327 e+005
t " 2 20564005
| 205204005

1 9600 +005
E, { 374005
it = <P 11 71504005
1.552e+005
1 470e+005
L 113474005
1 225e+005
110264005
3 A00+004 ©
85754004
| 7 3504004
512564004 .

|. [ 4 900e 4004 :
{ 3 | 267504004
2 45024004

WV\ 3 122524004
<0 (00e+000
Electrode 245kV |

Figure 3: Distribution du potentiel électrigue dans le disjoncteur

[1]

(T TTT TR

Figure 4: Distribution du champ électrigue dans le disjoncteur

TTITTTTITTTTITEFEER

e+

o 1 3
~—  []<0nmedm

Figure 5: Allure des lignes équipotenticlles dans le disjoncteur

Le facteur de Schwaiger 7 vaut :

e EDUH %)

E, dE
Avec £, le champ électrique homogéne
équivalent, et £, le champ électrique maximal entre les

électrodes et dla distance entre les électrodes. On
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trouve 77=0.14. La faible valeur de ce facteur montre

bien ['hétérogénéité du champ suite a la forme

circulaire des électrodes.

¥ Potentiel (V)
|

152

0+ ——f——— .
0 | 2 3
Distance (¢m)
Figure 6: Potentiel électrique le long des électrodes
7o Champ électrique (V/m)

Distance (cm)

Figure7: Champ électrique le long des électrodes

Champ normal (V/m)

a4

3

Distance (em)

Figure 8: Composante normale du champ électrique
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5 Champ tangentiel (V/m)
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Figure 9: Composante tangenticlle du champ électrique
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Figurel0: Potentiel électrique le long de I'axe y.
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Figurel 1: Potentiel électrique le long de 'axe y
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V. Conclusion

Ce travail nous a permis d’étudier la répartition du
potentiel et du champ électrique dans un disjoncteur
haute tension aprés I’annulation du courant électrique.
Les résultats de la simulation en 2 D montrent une
répartition des contraintes électriques avec un facteur
de Schwaiger. Nous avons noté également que les
contraintes les plus importantes en champ électrique
sont localisées au voisinage de I'électrode 254kV. Sur
la base de ce travail, il est intéressant d’étudier I’effet
de la géométrie des électrodes et du milieu dié¢lectrique
sur la distribution des contraintes électriques a
"intérieur du disjoncteur.
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Techniques de mesure de susceptibilité pour circuits intégrés

I. Zeghouane and R.Oussaid
Université des Sciences et de la Technologic Houari Boumediene, Alger, Algérie

Abstract: The evolution of the integrated circuits to
greater level of integration makes these components
and: by the way, the embedded systems, increasingly
vulnerable to the electromagnetic interferences, in
particular with new telecommunication technologies.
According to its level, the disturbance can cause a
dysfunction of the system, even the destruction of the
processor. The evaluation of the components sensitivity
requires the development and the standardization of
specific methods. This paper aims to present the
standardized methods of susceptibility measurement.
Each method models a specific aggression according to
the mode of coupling and frequencies of use. This study
will give a progress report on the state of the art of the
techniques used for the tests for conducted mode and
radiated mode. We distinguish three benches of
aggression, the BCL the DPL and the Faraday work
bench for the tests of conducted mode. and two cells
TEM and GTEM for the tests of radiated mode.

Résumé: Lévolution des circuits intégrés vers de plus
grande densité d’intégration rend ces composants et de
ce fait les systémes embarqués, de plus en plus
vulnérables aux interférences électromagnétiques,
notamment avec les nouvelles technologies de
téléccommunications. Selon son niveau, la perturbation,
peut provoquer le dysfonctionnement du systéme, voir
I’arrét du  processeur. L'évaluation de la
sensibilit¢é  des  composants a  nécessite e
développement et la standardisation de méthodes
spécifiques. Ce papier a pour objectif, de présenter les
méthodes standardisées de mesure de susceptibilité.
Chaque méthode modélise une agression spécifique
sclon le mode de couplage et les fréquences
d’utilisation. Cette étude fera le point sur I’état de 1art
des techniques utilisées pour les tests en mode conduit
mode rayonné. On distingue trois bancs
d’agression, le BCL l¢ DPI, et la cage de faraday pour
les tests en mode conduit, et deux cellules TEM et
GTEM pour les tests en mode rayonné.

méme

el en

Introduction

L industric connait de nos jours, un grand déploiement
des systemes embarqués, notamment dans le domaine
de I'aéronautique et de 'automobile. Cependant, ces
svstemes font cohabiter dans un méme boitier, voir
dans une méme puce, un grand nombre de
fonctionnalités, de nature différente, peu compatible
cote CEM. L’augmentation de la complexité des
architectures et des composants ¢lectroniques et la
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vilesse de fonctionnement des circuits intégrés, impose
la nécessité de I'étude de la CEM pour garantir le
fonctionnement des systemes. L ¢volution vers, de plus
grande densité d’intégration, des circuits de plus en plus
complexes, signaux plus rapides, bas niveau
d’alimentation, tout cela augmente d’une part, les
émissions  électromagnétiques  parasites  de
composants, et dégrade simultanément leur immunité,
notamment avec la multiplication des systemes de
radiocommunications, qui représentent une source
importante d’interférence, vue les puissances et les
fréquences mises en jeu. De nombreuses études [1-6]
ont été menées a ce sujet dans le passé, mais devanl
I’augmentation du nombre de sources radio et, dans le
méme temps, ["augmentation de la complexite des
architectures ¢t des composants électroniques, 1'étude
de la susceptibilité des circuits s’impose de plus en plus
comme une ¢tape nécessaire  pour garantir
fonctionnement des systémes.

L'évaluation de la sensibilité des composants a
nécessité le développement et la standardisation de
méthodes spécifiques [2-3], regroupées sous la norme
[EC-62132.(InternationalElectrotechnical
Commission). Suivant le mode d’agression,
distingue deux types de  test. conduit et rayonne.
Chaque banc modélise une agression différente, selon
des paramétres normalisés en fréquence, putssance el
mode de couplage.

ccs

le

on

Techniques de mesure de la susceptibilité

Test d’immunité en mode conduit

Banc d’injection par boucle de courant en immunité
(Bulk Current Injection — BCI) : Le BC7 est un test
d’immunité en mode conduit, il consiste en une
injection de courant, via une premiére pince, dite
d’agression, induisant ainsi un courant sur le cable cible
par couplage inductif, comme le montre la figurel. Une
deuxiéme pince sera placée plus proche du circuit a
tester afin de mesurer le courant injecté.

La pince d’injection utilisée doit étre calibrée avant
le test, le but de ce calibrage est de déterminer la
puissance exigée au générateur de puissance RF pour
atteindre un niveau de courant défini sur la charge
adaptée de 50 Ohm.

L’agression couvrait les fréquences de 10kHz a
400MHz par pas de 2kHz a SMHz. actuellement cette
méthode est normalisée pour une gamme de fréquence
plus large, de 150KHz a 1GHz. [3]
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Chirge dlinjection '—‘

Carte PCB /
Figurel : Test BCI

Autres paramétres importants que la fréquence pour
ce lest sont :
-La forme du signal a injecter : qui peut étre soit, un
signal sinusoidale continu (CW) ou bien un signale
sinusoidale modulé en amplitude (AM).
Le signal est modulé en général a une fréquence de
1Khz, avec un facteur de modulation (m) fixé a 80%.
Pour les tests sur circuit intégré, on garde un niveau
constant pour I'amplitude du signal qui reste la méme
pour les deux formes (CW ou AM) [1].
-Le niveau de courant injecté : selon la sévérité voulue,
ils sont classés sur le tableau suivant :

Tableau.1 Classement des niveaux d’agressions BCI pour
composants [4].

sévente niveau
Th Rl S50mA

1 100mA

111 200

v 300

A% Selon accords entre

utilisateurs

Bane d’injection directe de puissance (Direct Power
Injection —DPI) : Ce test est basé sur I'injection directe
d’une puissance sur une ou plusieurs broches du circuit
sous test (DUT). Le signal d’agression peut étre de
forme continue ( CW) ou modulé en amplitude( AM). I1
cst produit par un générateur RF, la gamme de
fréquence du test est de 10MHz a 1GHz, le dispositif
cst décrit sur la figure2.

Le coupleur permet de mesurer les deux puissances,
incidente et réfléchie, ces deux puissances sont
recupérees aux sorties du coupleur par deux wattmétres

Conférence Nationale sur la Compatibilité électromagnétique
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La tension continue provenant
d’alimentation du circuit est bloquée, griace a unc
capacité dite d’injection. Afin  de protéger
I’'amplificateur de puissance, cette capacité est placce
entre la sonde d’injection et la broche sous test. Sa
valeur varie selon la plage de fréquence d’injection [5].
Pour éviter les perturbations externes et réduire les
effets de réflexions (perte de puissance), 1l est
fortement recommandé d’utiliser des cable de 50 2, un
circuit imprimé adapté a 50 €2, en d’autres termes, le
chemin de I'injection doit étre de 50 Q depuis le
générateur de fréquence jusqu’au circuit sous test [1].

Selon plusieurs étapes, on fixe une fréquence
d’injection el on fait varier la puissance injectée afin de
visualiser le comportement interne du circuit en
fonction de la puissance, jusqu’a ce que le circuit
devienne susceptible selon un critére donné. Les
valeurs des puissances sont alors relevées, et une
courbe de susceptibilité (puissance injectée) en fonction
de la fréquence peut alors étre tracée point par point.

La méthode DPI est une des plus performantes pour les
tests de circuits intégrés [6].

du systéme

3}
'

T, J )

OSCILLOSCOPE

Figure 2: Banc d’agression DPL

Cage de Faraday (Work Bench Faraday ~-WBFC):
La cage de faraday est une méthode standardisée pour
les mesures d’immunité en mode conduit, elle modélise
les perturbations issues de cables directement connectés
au circuit imprimé,
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Figure3 : Cage de faraday pour test sur CI ( WBFC).

Le circuit a tester est monté sur une carte spécifique
PCB (50%35~%15 cm). Placée a I'intérieur de cette cage,
il est protége de tout bruit électromagnétique extérieur.
Aussi tous les signaux nécessaires au fonctionnement
du composant ainsi que les signaux de contrdle entrent
el sortent de I'enceinte métallique via des filtres comme
le montre la figure.d. La gamme de fréquence est de
1MHz a 1GHz.

.g;-
- —_— L

PCR |

Figure 4 © Bane de mesure en immunité pour WBFC

Comme pour les deux premicres méthodes, le signal a
injecter peut étre continu (CW) ou modulé (AM), il est
amplifié avec une puissance max de 5W [4]. Un
coupleur permet de récupérer les deux puissances,
injecte et réfléchie.

Test d’immunité en mode rayonné

Cellule TEM : Cellule TEM pour Transverse Electro
Magnétique, est une ligne coaxiale de transmission,
avee un conducteur interne plat appelé septum, et un
bouclier rectangulaire externe, elle présente deux
sections coniques, pour faciliter le raccordement a deux
cibles coaxiaux [7]. Cette cellule est utilisée aussi bien
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pour les tests d’'immunité (normalisé¢ a 1GHz) comme
pour ceux d’émission. Le dispositif de test est decrit
sur la figure 6.

Le composant a tester sera placé seul sur la face de
carte qui sera exposée au rayonnement, les autres
composants seront placés sur I’autre face (extérieurc).
La carte complete le blindage de la cellule elle-méme,
de ce fait, le circuit imprimé doit étre de type
multicouche, et le plan orienté vers intéricur de la
cellule, c’est-a-dire celui ol est implanté¢ le composant
a tester, doit étre un plan de masse [4]. Il existe
différent modele de cellule TEM

Figure 5 : Cellule TEM.

BUS de gonnees

j =R

Acgulsition
des données

Circuit sous test

. Cellule TEM e

Figure 6 :’Banc d’agression cellule TEM.

Charge
S00

Tableau.2. Modéles de cellule TEM spéciales test[8]

Cellule TEMF100 TEMF300

Bande de frequence DC-1GHz DC-3Glz

Dimension 45x22x16cm 15x8x6em

Puissance d’injection 750 W 400W
(Max)
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La Cellule GTEM

Fiogure 7 : Cellule GTEM

La GTEM, ou Gigahertz TEM, construite
spécialement pour palier a la limitation en fréquence de
la. TEM. La gamme de fréquence va de 500MHz
Jusqu’a 18GHz, 25GHz suivant le modéle. Sa forme
pyramidale assure une propagation des ondes stoppées
par les absorbants ce qui évite donc 1"établissement de
modes d’ordre supérieur [6]. Le dispositif de test est
similaire a celui de la TEM.

Conclusion

Dans cet article, nous avons présenté les techniques
normalisées  par I'EC  pour les mesures de
susceptibilités des circuits intégrés.

Ces tests permettent une mise en situation proche de
I’environnement de travail ; normalisés, ils assurent une
reproductibilité, a fin de caractériser, comparer et
valider ces composants.

La complexité des architectures, la densité
d’intégration, les vitesses de fonctionnement, la
multiplication de systémes radiofréquences, tout cela a
fait que I’étude CEM des circuits intégrés suscite de
plus en plus I'intérét. Caractériser les émissions et la
susceptibilité de ces circuits  devient une ctape
indispensable aussi bien pour les fabricants que pour les
utilisateurs de ces circuits, a fin d’assurer le bon
fonctionnement des systémes
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Compatibilité électromagnétique des circuits imprimés
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Abstract: The ElectroMagnetic Compatibility (EMC) is
becoming increasingly important. The rapid evolution
of electronics requires a change in the EMC constraints
consideration; the effort should be concentrated in
printed boards circuits and components. The aim of this
paper is to present the latest techniques for printed
circuit modeling taking into account the standards and
requirements of the EMC. acquire the necessary
knowledge for printed circuit design, meeting the
requirements of EMC and discover some routing rules
to limit interference in circuits.

Résumé : La Compatibilité ElectroMagnétique (CEM)
prend une importance croissante compte tenu des
fonctionnelles. L’évolution rapide de
I"¢lectronique impose un changement dans la prise en
compte des contraintes CEM; I'effort doit étre concentré
au niveau des cartes et des composants. L objectif de ce
papier est de présenter les dernieres techniques qui
permettent la modélisation d’un circuit imprimé en
tenant compte des normes et des exigences de la CEM,
acquérir les connaissances nécessaires a la conception
de circuits imprimés respectant les exigences de la CEM
et découvrir quelques regles de routage permettant de
limiter les perturbations dans les circuits.

contraintes

I. Introduction :

Contrairement  au  préjugé, la  Compatibilité
ElectroMagnétique n’est pas une science aussi récente
qu’elle n’y parait. Déja, On pourrait faire remonter la
CEM au tout début des transmissions radio, soit en
1901, ot le célebre physicien italien Marconi réalisa la
premiére transmission a travers 1’Atlantique, mais si
I'on constatait déja la présence d’interférences, il
suffisait de changer de fréquence d’émission pour
résoudre le probléme. Avec la multiplication des
émetteurs, les problémes sont devenus plus sensibles.
Les spécialistes en CEM ont alors commencé a apporter
des explications et des solutions aux concepteurs.

Ce travail a pour objectif la modélisation d’un circuit

imprimé en tenant compte des normes et des exigences
de la CEM.
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Dans une premiére partic nous avons envisagé a
décomposer le circuit imprimé en détectant les segments
de pistes et distinguer entre une piste et un nceud en se
basant sur I’aspect traitement d’image avec I'utilisation
de I’algorithme Sobel.

Ensuite, nous avons proposé un algorithme de détection
du couplage entre pistes.

Finalement, en utilisant la méthode des fils fins. nous
modélisons les segments de pistes en tenant compte du
couplage, en calculant leurs modéles équivalents en
composants passits.

I1. Détection des pistes :

Pour détecter les segments de pistes et les nceuds nous
avons fait appel tout d’abord a I’algorithme de Sob el
pour détecter les contours des pistes.

II.1. Algorithme de sobel :

Le principe de cet algorithme est le calcul du gradient
d'intensité de chaque pixel ; Ceci indique la direction de
la plus forte variation du clair au sombre, ainsi que le
taux de changement dans cette direction. On connait
alors les points de changement soudain de luminosité,
qui correspondent probablement a des bords [1], ainsi
que l'orientation de ces derniers.

En termes mathématiques, le gradient d'une fonction de
deux wvariables (ici l'intensité en fonction des
coordonnées de l'image) est un vecteur de deux
dimensions  dont les coordonnées sont les dérivées
selon les directions horizontale et verticale. En chaque
point, le gradient pointe dans la direction du plus fort
changement d'intensité, et sa longueur représente le taux
de variation dans cette direction. Le gradient dans une
zone d'intensité constante est donc nul. Au niveau d'un
contour, le gradient traverse le contour des intensités les
plus sombres aux intensités les plus claires.

I1.2. Formulation :

L'opérateur utilise des matrices de convolution [1]; La
matrice (généralement de taille 3%3) subit une

Tharet, 22-24 novembre 2009
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convolution avec l'image pour calculer des
approximations des dérivées horizontale et verticale.
Soit A I'image source, Gx et Gy deux images qui en
chaque  point  contiennent des  approximations
respectivement de la dérivée horizontale et verticale de
chaque point. Ces images sont calculées comme suit :

1 0 =1 TS 2]
G,=|2 0 =2|*AetG,=[0 0 0 |[*xA(])
1 0 -1 -1 =2 -1

Fn chaque point, les approximations des gradients
horizontaux et verticaux peuvent étre combinées comme
suit pour obtenir une approximation de la norme du

gradient :
2 = ]
G= |G +G,

On peut également calculer la direction du gradient
comme SLEII %

(2)

Gy
6= arttan(z)
11.3. Implémentation :

L'algorithme de Sobel peut étre aisément implémenté de
maniére logicielle ou méme matérielle : seulement huit
points autour du point considéré sont nécessaires pour
caleuler le gradient. Ce calcul utilise simplement des
caleuls sur les entiers. De plus, les filtres horizontal et
vertical sont séparables :

‘ [2 «[-1 0 1] (4)
1

il
000:0*[121](5)
= R | -1

Et les deux dérivées Gx et Gy peuvent étre calculées
comme suit :

1

(;.'(: 2 *[—1 0 1]*44. (6)
1
1

Gy=|(0]|*x[1 2 1]*4 (7

=1
La séparabilité peut étre mise a profit dans certains
tvpes  d'implémentation ~ pour  permettre  moins
d'opérations lors du calcul.

La figure 1 présente le résultat obtenu ['or de la
décomposition du circuit imprimé et la détection des
pistes et des nceuds en appliquant I’algorithme de sobel.
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Figure 1 : Décomposition du circuit imprime
II1. Critére de couplage :

ge est défini en comparant les
matrices impédances des segments de pistes pris de

Le critere de couplage

fagon isolée, notées [Z.] et [Zy], et la matrice
impédance de l'ensemble constitué par les deux

segments de pistes, notée [Z.5]. D’aprés les notations

définies par la figure 2, et en tenant compte des

symeétries, ces matrices s’écrivent :
Zhy i AB 7 AB 708 745

V,]__[‘n qz] !1J vi1 [2fEzifz 2,

il e ) AB 7 AB 7 AB |l

Vs 2 Zh| Vo | _ |212 22 VIN Ik

A a2l Vs z;‘{‘ﬂ“z;‘;ﬂ“‘ I

Vo]~ |28 zB ||k Vi ZABZAB 748 748 1y

Matrices [Z

Al [Zs] et [Zag]

Figure 2 : Configuration des segments de piste pour le critére de
couplage

La comparaison est effectuée pour une fréquence ou les
aspects inductifs sont prédominants : si I'on s’intéresse
a I'admittance d’un segment de piste. Le critére tient
aussi compte du rapport entre les courants maximaux
pouvant circuler dans chaque segment de piste, | |, et

]2mnx‘
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Le couplage sera considéré comme significatif si au
moins une des conditions suivante est vérifiée :

Critere de couplage

Ce critére de couplage, permet de déterminer si le
couplage doit étre pris en compte entre deux segments
de pistes parall¢les et adjacents. La méthode des fils fins
est utilisée pour déterminer les matrices [Z,] [Zg] et
[Z i3], mais le caleul étant fait pour une seule fréquence,
le colt en termes de temps de calcul reste trés
raisonnable.

IT1.1. Algorithme de sélection :

Dans le cas ou plus de deux segments de pistes sont en
paralléles, un algorithme basé sur le critére qui vient
d’étre défini permet d’optimiser le nombre de couplages
a prendre en compte.

£

Figure 3 : Conliguration pour N segments paralléles
Algorithme:

Le critére de couplage est d’abord calculé entre la
ligne 1 et laligne 2 :
# Si le couplage est significatif, les lignes 1 et 2 seront
traitées ensemble.
» Sinon la ligne | sera considérée comme une ligne
non couplée.
- Le critére de couplage est ensuite calculé entre la
ligne 2 et la ligne 3 :
> Si le couplage est significatif, les lignes 2 et 3 seront
traitées ensemble.
» Sinon la ligne 2 et la ligne 3 seront traitées de fagon
separces.

Le critére est ainsi appliqué de maniére itérative entre
es pistes de rang i et de rang i+1, jusqu’au rang N-1,

Conférence Nationale sur la Compatibilité électromagnétique

53

Tiaret, 22-24 novembre 2009

(1,2, i1, N) |couplage (1.2)?
Non /

't

(i2,..) couplage (2,302

\
Non,” \Oui
[l 3

(W26, | 23,
|

Non -

{1{2)63...) (1213,

Couplage {3,4)2

|Couplage (i,i+1]?
Figure 4 : Algorithme de sélection des couplages

A la fin du traitement, nous obtenons les différents
ensembles qui définissent quelles lignes doivent étre
traitées ensemble. Si on envisage par exemple le cas de
six lignes, un résultat parmi d’autre pourrait étre {(1.2)
(3, 4,5) (6)}, ce qui signific que I’on aurait a calculer :

* La matrice Y correspondant aux lignes 1 et 2,
dimension 4x4.
* La matrice Y correspondant aux lignes 3, 4 et 5,
dimension 6x6.
e La matrice Y correspondant a la ligne 6,
dimension 2x2.

1V. Méthode des fils fins :

La méthode des fils fins sapplique aux segments de
pistes rectangulaires de faible épaisseur [3].

Elle permet de déterminer les  caractéristiques
électriques et les couplages pour un ensemble de
segments rectangulaires paralléles sur une grande plage
de fréquences.

Les limitations actuelles de cette méthode sont lides 4 la
géométrie des éléments auxquels elle s’applique, et au
fait que seuls les couplages entre les segments paralléles
sont pris en compte.

Cette méthode permet de calculer I'impédance d’une
piste rectangulaire en fonction de la fréquence a partir
de ses caractéristiques géométriques (largeur, épaisseur
et longueur), et de ses caractéristiques physiques
(conductivité de la piste et permittivité du diélectrique).

Figure 5 : Caractéristiques d’un segment de piste
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La methode consiste a décomposer cette piste de section
rectangulaire  en  un  faisceau de n  conducteurs
cylindriques de rayvon r  paralléles entre eux [2], [3]
L’utilisation de conducteurs cylindriques permet de
calculer simplement de fagon analytique les effets
¢lectromagnétiques et ainsi de connaitre les inductances,
capacités et résistances du systeme de fils fins [4].

IV.1. Présentation de la méthode :

La méthode des fils fins est applicable a des pistes
rectangulaires dont la longueur est supérieure a la
largeur. Elle consiste & trouver un ensemble de
conducteurs cylindriques dont les caractéristiques en
termes d’impedance sont équivalentes a celle de la piste
rectangulaire modélisée.

]

Les conducteurs cylindriques, ou * fils fins ™ ont pour
diametre ['¢paisseur de la piste, et ils sont espacés
réguliérement a raison de quatre conducteurs par
millimetre [3] pour une épaisseur de piste de 35um
(Figure 6). La longueur de chaque fil fin est égale a la
longueur de la piste.

st

>

[ A

el e T
S \— Plan de masse
Piste de section rectangulaire
¥ R dj
................... e, e
i N IOTOIOTOTOIO)
I Cp CpoNy
_\‘(.l - —
% — e =

Réscau de fils fins

Figure 6 : Equivalence entre une piste de section rectangulaire et un
réseau de fils fins

Afin de comparer I'impédance de la piste rectangulaire
avee celle du réseau de fils fins, les fils fins sont mis en
court-circuit aux deux extrémités par des résistances de
tr¢s faibles valeurs (R =1 E-6Q) (Figure 7). Nous
pouvons alors définir les impédances en entrée et en
sortie du réseau de fils fins :

0]

40)
O

Z o (8)
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Foc &‘l:._:l.:'.'_'_:._'_'.__ e

fyity \(r ‘-’&;j&‘
") | p T e— —— — t’\’ﬁ‘j})‘*
>1l o '}é tnn
O
t fro—ap

Figure 7 : Impédances en entrée et en sortie des fils fins
IV.2. Calcul des courants et tensions :

Les tensions et courants au sein du réscau de fils fins
sont calculés en utilisant la théorie des lignes.

Pour chaque fil fin, la tension et le courant sont définis
en fonction de z, soit pour un réseau de n fils :

h(2) ()
vel=|v@| t@l=[1e| ©
Kq'(ZJ fniZ)

La théorie des lignes, pour un régime harmonique de
pulsation ®, permet alors d’éerire les relations entre

[V(z)] et [I(z)] :

alv(2))
—===z,]- [I»)] (10)
ali(2)]

S =Vl [V (11)

La matrice [Z], est la matrice d’impédance linéique du
réseau de fils fins.

La matrice [Y¢], est la matrice d’admittance linéique.

L’équation vérifiée par le vecteur des tensions peut
s’écrire :

vl
dz

= [Z]lY]- [Vl =0 (12)

En posant[Y] = ([Z.].[YeD'? la solution
I’équation précédente s’écrit :
V(2)] = exp(=[y]-2) - [V*] + exp(ly] - 2) - [V~|
(13)
En dérivant cette équation par rapport & z, nous pouvons
exprimer [I(z)] :

U@ =[2,)7" [y]- exp(=[v]- 2) - [V*] = [7,]7" -
]+ exp(ly] - 2).[v"] (14)
Les vecteurs [V'] et [V7] peuvent alors étre calculés en

fonction des conditions imposées en z =0 et en z = L.
comme indiqué Figure 7. Nous savons assez

de
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précisément déterminer les matrices d’impédance
linéique et d’admittance linéique pour un ensemble de
conducteurs cylindriques [4], ce qui constitue I'intérét
de la méthode des fils fins.

IV.3. Matrice d’impédance linéique :

La matrice d’impédance linéique fait intervenir les
résistances des conducteurs, les inductances internes,
lices a l’énergic magnétique stockée dans chaque
conducteur et les inductances externes liées aux champs
magnétiques  extérieurs aux conducteurs. Il faut
cependant noter que pour les dimensions usuelles des
conducteurs que nous utilisons, I'inductance externe est
beaucoup plus importante que l’inductance interne.
Dans le cas d’un régime harmonique de pulsation o,
nous noterons [Z; ] la matrice d’impédance linéique :

[2,] = [R(@)] + jo - ([L; (@)] + [L.])

IV.4. Matrice d’admittance linéique :

(15)

La matrice d’admittance linéique ne prend en compte

que les capacités, liées aux champs électriques a
I’extérieur des conducteurs. Compte tenu des fréquences
assez basses (f<1GHz) pour lesquelles nous calculons
ces paramétres, nous ne tenons pas compte de la
conductance, liée a la circulation de courants dans le
diélectrique. Cela revient a considérer que le
diélectrique a une conductivité nulle pour ces
fréquences (diélectrique sans pertes), ce qui est vrai
pour la plupart d’entre eux. Soit [Y¢] la matrice
d’admittance linéique a la pulsation o :

[Ye] = je - [C] (16)

V. Modélisation du circuit imprimé :

Les modéles utilisés pour simuler le comportement des
segments de pistes couplés doivent tenir compte des
couplages inductifs et capacitifs. Les couplages
inductifs étant prépondérants, ils seront au cceur des
modéles. Les aspects électrostatiques seront ensuite
ajoutés afin de rendre compte des couplages capacitifs
et des résonances propres des pistes.

V.1. Cas de deux segments de pistes couplés :
» Couplage inductif :

Le modéle électrique complet utilisé pour le couplage
inductif entre deux pistes est le suivant :

b s

Figure 8 : Modeéle du couplage inductif entre deux pistes
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Les relations entre les éléments du modele-et L, Ly et
M, sont alors :
Ls My2
Lp=1Ly; L5=_?z2'im12=‘,_1
1+ 71
1
» Couplage capacitif :
Le modéle électrique complet utilisé pour le couplage
capacitif entre deux pistes est le suivant :
Tt
$i(l!

e
b

——

.

Figure 9 : Modéle électrostatique complet pour deux segments de
piste

4
.__{

I
LIS

» Modéle complet pour deux segments de pistes
couplés :

Le modéle complet tient compte de la résistance de
chaque piste ainsi que du couplage inductif et du

couplage capacitif.
_“( u/ :_"_:l =
ANA— oYY -

Ligue |

1

lh“i

Ls b :
~RRRL: ‘fl___T;;'

Figure 10 : Schéma électrique équivalent complet pour deux
segments de pistes couplés

=

Ligie 2

VI. Conclusion :

Dans cet article, nous avons présenté quelques
techniques de modélisation du comportement des
segments de pistes couplés pour les circuits imprimés.
Des études sont menées dans ce domaine pour répondre
aux besoins des industriels. L’augmentation de la
complexité des architectures et des composants
électroniques et la vitesse de fonctionnement des
circuits intégrés, impose la nécessité de I’étude de la
CEM pour garantir le fonctionnement des systemes. Le
logiciel que nous avons congu permet de modéliser les
circuits imprimés en tenant compte de la résistance
propre 4 chaque piste et du couplage entre les pistes en
générant un fichier SPICE qui contient tout les détails.
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Caractérisation Electromagnétique du Blindage en Champ Proche et Lointain

H. Miloudi', A. Bendaoud', M. Miloudi’, A. Gougbi*
'IRECOM Laboratory, Sidi Bel Abbés University, Algeria
*Djilali Liabes University, Sidi Bel Abbes, Algeria

Abstract: The use of electronic devices multiplies in
all areas. The steady increase of these devices and their
evolution towards miniaturization and integration of
increasingly sophisticated ways of increasing their
critical electromagnetic radiation and susceptibility.
Any electronic device can cause interference with other
equipment in its immediate environment. The
performance of these systems may be altered, hence the
need to know and control the electromagnetic
environment of each element. For this reason, we must
be able to determine the electromagnetic radiation in the
immediate vicinity of each component or device.
In this work the authors examine the effectiveness of
shielding near and far electric and magnetic fields and
the influence of the quality of material used for
shielding.

Résumé: L'utilisation des dispositifs électroniques se
multiplic dans tous les domaines d'activités. La
progression constante de ces dispositifs ainsi que leur
évolution vers une miniaturisation et une intégration de
plus en plus poussées augmentent de maniére critique
leur rayonnement électromagnétique parasite ainsi que
leur susceptibilité. Tout dispositif électronique peut
provoquer des interférences avec d'autres équipements
placés dans son environnement proche. Les
performances de ces systémes peuvent étre altérées,
d’ou la nécessité de connaitre et de contrdler
I'environnement électromagnétique de chaque élément.
Pour cela, il faut étre capable de déterminer le
rayonnement électromagnétique au voisinage immédiat
de chaque composant ou dispositif.

Dans ce travail les auteurs étudient I'efficacité de
blindage en champ électrique et magnétique proche et
lointain ainsi que I'influence de la qualité du matériau
utilisé pour le blindage.

Mots clés — Blindage, EMI champ proche, champ

lointain, matériaux

Introduction

Le développement d'équipements électroniques ont
rendu la vie facile d'un coté, ils ont aussi créé un
nouveau type de problémes de faire fausse image, la
diminution de [l'efficacité ou le court-circuit de
I'équipement électronique de l'autre coté. Ce probléeme
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se pose principalement en raison de l'interférence
électromagnétique (EMI).

Le blindage est un moyen d'utiliser un bouclier (une
forme conduite de matériel) partiellement ou totalement
envelopper un circuit électronique, qui est un émetteur
ou récepteur d'interférence électromagnétique. Par
conséquent, il limite la quantité de rayonnement EMI de
I'environnement externe qui peut pénétrer dans le circuit
et, inversement, elle influence beaucoup l'interférence
électromagnétique et I'énergie générée par le circuit peut
s'échapper dans l'environnement externe. Une variété de
matériaux a été utilisée pour le blindage d'un large
éventail de la conductivité électrique, la perméabilité
magnétique ainsi que la géométrie [3].

Au cours des derniéres années de nombreux travaux
ont été réalisés dans I'étude des phénoménes
électromagnétiques. Nous veillons dans ce travail que
tous les matériaux ne sont pas équivalents pour atténuer
les champs électromagnétiques. Nous traitons de
I’efficacité de blindage pour différents matériaux en
fonction de la fréquence et analysé distinctement d’une
part pour les champs électriques et d’autre part pour les
champs magnétiques. Nous traitons dans un premier
temps la propagation des ondes. La deuxieme partic
réservée a l'étudie du blindage EMI et I'influence du
Matériel en utilisant notamment la simulation avec le
Logiciel Matlab.

Propagation d’onde planes

L’onde électromagnétique est constituée de la
superposition de champs électrique et du champ
magnétique qui se déplace dans le vide a la vitesse de la
lumiére ¢ = 3x10° m/s [5].

Q)]

e

L’impédance d’onde définie par le rapport entre les

modules du champ électrique E;  transverse et de

I’excitation magnétique transverse H :

Er

T

Z (2)

onde
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L’ énergie emmagasinée par le champ électrique E vaut :

E2

We = 3)

L’énergie crée par le champ magnétique H vaut :

H.?

4
5 (4)

Wy =ug.

Dans la zone du rayonnement, 'impédance d’onde est
calculée par :

= o= %2 = 1202~ 3770
&y

Zones de Rayonnement Electromagnétique

E

5
H )

En fonction de la distance a une source de rayonnement
¢lectromagnétique, nous définissons deux zones: la
région de rayonnement proche laquelle est divisée en
deux espaces (la zone de Rayleigh et la zone de Fresnel)

et la région de rayonnement lointain (zone de
Fraunhofer) (Fig.1).
T Zone de Rasleigh P

o,
-,
Chitmp proghe .,

o Jone de Fresnel A
e de Fresne ravonnd
Zone de Fraunhofer
P T

RN

Fidesh h Rer
E el = fl—si—N
. f}-‘r )
EetH =-_i'|-!T.= >
. Ry
‘\_‘H_ //

Figure 1: Zones de rayonnement d'une source de perturbation

Zone de Rayleigh (région de champ réactif): C’est la
zone du champ trés proche qui entoure immeédiatement
la source RCL : région du champ lointain (Fig. 1). Le
champ contenu dans cet espace est dit réactif, en effet la
majorité¢ de [I'énergie électromagnétique n’est pas
rayonnée, mais plutdt emmagasinée.

Zone de Fresnel (région de rayonnement proche) : 1
s'agit d'une zone intermédiaire entre la zone du champ
proche réactive et la zone du champ lointain RCP :
région du champ proche (Fig. 1).
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Zone de Fraunhofer (région de champ lointain):
Cette région est située a grande distance de la source

(r>-2) (Fig. 1 et Fig. 2).
2

Le gain et la distribution angulaire sont essentiellement
indépendants de la distance et I’onde électromagnétique
est quasiment plane.

Afin de déterminer les limites de ces différentes
régions, nous pouvons utiliser l'exemple de
rayonnement d’un élément infinitésimal (dipole
électrique ou magnétique) en raison de sa simplicité et
de sa vaste utilisation dans la littérature. Cette approche
est basée sur ['utilisation de criteres physiques
(puissance, impédance d’onde,...) et géométriques
(dimensions) de ces éléments [9].

Champ proche
réactif

Champ prache rayonnant Champ lointoin

Zone d'#vonescence Zone de Fresnel Zone de Fraunhofer

Ssurce Distance

Figure 2 : Les zones champ proche et champ lointain

Champ Proche et champ Lointain

Lors de I'étude du rayonnement d’une source
électromagnétique, la notion de champ lointain est
introduite afin de simplifier la formulation des équations
d’ondes. Dans cette zone qui s’étend d’une certaine
distance r a I'infini, "amplitude des champs électrique
et magnétique décroit en I/r. Localement, cette onde
formée par le couple champ électrique et champ
magnétique est plane et transverse. Cette définition
d’une zone de champ lointain implique par conséquent
la présence d'une zone de champ proche [4] entourant la
source de rayonnement. La difficulté consiste alors &
définir la limite entre ces domaines.

L'impédance d'un milieu est le rapport entre le
champ E et le champ H; elle se calcule par la formule
suivante :

W, E
zy= [T =2 ©
o+ jwe H
Z,,=3772

air

Hy - Permeability of free space u, = 0.4110°° I%I
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&, : Dielectric constant ¢, = 8.85 x 1071 P%nl

Efficacité d'un blindage

Les blindages électromagnétiques ont pour but de
protéger des installations électroniques (ou €lectriques)
contre les effets redoutables de certains couplages
électromagnétiques.

On définit l'efficacité du blindage comme le rapport
entre I'énergie de l'onde incidente a I'énergie de l'onde
transmise. Elle représente donc le facteur d'atténuation
de l'onde, et on l'exprime en dB:

SEy = 2ozog[E£J
b

H
SE,, = 20log| —
H E(Hb}

E et H: les intensités du champ électrique et magnétique
sans blindage, et E;, H, les intensités du champ avec
blindage.

(M

(8)

S=5,+8,+8,dB] 9)
S,: Atténuation par absorption, Sy Atténuation par
réflexion et Spy: Atténuation par réflexion Multiple.

Le blindage est en général employé en dernier
ressort car ¢’est une solution lourde et souvent onéreuse.
Avant d’employer cette solution, on a cherché a
augmenter I'immunité électromagnétique du circuit
perturbé et, on a cherché a diminuer I'amplitude du
champ électromagnétique délivré par le perturbateur.

Epaisseur de la peau §: L’épaisseur de la peau est
définie comme la distance dans la surface du métal, ou
la densité de courant diminue jusqu’a 37% de sa valeur
au début de la surface (Fig. 3). La relation entre les
propriétés du matériau et la profondeur de la peau du
blindage métallique est la suivante:

(10)

v Distance i partirde I'épaisseur

Figure 3 : Variation du champ en fonction de I'épaisseur 8.

59

Tiaret, 22-24 novembre 2009

Impédance du métal : I"impédance du métal est celle
qui utilisée pour le blindage. La valeur de l'impédance
du métal dépend des propriétés du matériau utilisé. La
relation qui permet de calculer cette impédance est la
suivante :

| JRH (11)
o+ jwe

pour le métal ol & >> ewe , on peut écrire :

Jou
a

A (12)

m

La figure 4 représente la réflexion et la transmission du
champ dans un blindage [1, 3].

‘ Seconde réflesion
| d'onde

hbsorpiim;
Second
réfleion

Attérmation d'onde

Réfkexim d’'onde |

=

Figure 4 : Réflexion et transmission dans un blindage.

Atténuation par absorption S,: L'amplitudes d'une
onde décroit exponentiellement lorsqu'elle traverse un

milieu donné (pertes ohmiques provoquant une
dissipation de chaleur).
B(x)=E,e /5 (13)

le terme traduisant les pertes par absorption n’est pas
important quand la fréquence est faible.

Atténuation par réflexion S,: L'atténuation due a la
réflexion est le rapport : E/E, = H/H,, et on peut écrire:
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(z;+:3}2

S, = 20.log- (14) \

4z,2,

L'impédance Z, est celle du blindage. L'impédance Z,
est celle de l'air, elle dépend de la distance par rapport a
la source de perturbation. Nous sommes donc obligés de
distinguer entre le champ lointain et le champ proche a
haute impédance (couplage capacitif) et champ proche a
basse impédance (couplage inductif) [7].

Pour tracer des courbes donnant les pertes par
réflexion en fonction de la fréquence, nous avons besoin
d’exprimer I'impédance d’onde et I'impédance du
blindage en fonction de la fréquence.

Coefficient de réflexion en champ électrique
proche: La figure 4. montre la réflexion en champ
électrique proche pour déférents matériaux utilisés pour
un blindage.

T
" N L
\ 5 Cve.

Figure 5 : Réflexion en champ électrique proche.

Le terme diminue de fagon importante, ’efficacité de
blindage. Mais les pertes par réflexion ne sont pas
importantes pour des hautes fréquences.

Coefficient de réflexion en champ magnétique
proche : Par contre, la réflexion en champ magnétique
proche augmente n’est pas trés élevé en raison de la
faiblesse de Z, par rapport a I'impédance Zpjindage
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0
16
i SrAzar rorysie
—Silyretd
", = 5/ Nicks
1

Figure 6 : Coefficients de réflexion en champ magnétique

Coefficient de réflexion en champ lointain: Les
figures 5, 6, 7 montrent que le matériau joue aussi un
role trés important par la prise en compte de
I’impédance du blindage. En comparant ces courbes,
on constate que [’atténuation par réflexion est plus
faible pour I'acier que pour du cuivre car la résistivité
du cuivre est plus faible que celle de I’acier

00
— S Almrem
i) — e
1 —_—
" Sriaon
5 e renycie
al — et
i = 5t Mcksl

Figure 7 : Réflexion en champ lointain,

Exemple 1: Coefficient de réflexion pour P’acier

La courbe de la figure 8, représente le terme de la
réflexion du blindage en fonction de la fréquence pour
1 mm d’Acier. Le terme de réflexion a une valeur faible
tant que la fréquence dépasse 500 kHz.
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Chapm électrique proche
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Figure 8 : Reflection pour I'acier

Exemple 2: Coefficient de réflexion pour le Cuivre
La courbe de la figure 9, représente le terme de la
réflexion du blindage en fonction de la fréquence pour
le cuivre. Le terme de réflexion a une valeur faible tant
que la fréquence dépasse 500 kHz.

D’aprés les figures 8, 9 ; I'atténuation par réflexion est
plus importante pour un champ €lectrique en champ
proche que pour un champ magnétique car I'impédance
d’onde est bien plus élevée pour les champs électriques.

s Champ élocingue proche
e Champ magnétique proche
— Champ lointin 1

80|

60

1 2 3 4 5 B

Figure 9 : Reflection du champ pour le cuivre
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Conclusions

Le blindage en général employ¢ en dernier ressort car
c’est une solution lourde et souvent onéreuse. Son
efficacité réelle dépend bien sir de la qualit¢ du
matériau utilisé pour le blindage (efficacité intrinseque),
mais également des ouvertures pratiquées dans ce
blindage,

La réflexion est plus importante pour un champ
électrique en champ proche que pour un champ
magnétique.
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Analyse de I’antenne par son champ électromagnétique rayonné

N. Aounallah et M. Bouziani
Université Djillali Liabes de Sidi Bel Abbes, Algérie

Abstract: The present paper aims to give a short
description on the antennas and to show their role in the
production, the radiation, and the collecting of the
clectromagnetic  waves. The radiation diagram
represents one of the most important characteristic
parameters of the antenna with which one can evaluate
theoretically the operation of this one; therefore the
layouts of the radiation diagram in 2 dimensional and 3
dimensional axis take an interesting share of simulation
in our work.

Résumé: Le présent article a pour objectif de donner
un bref descriptif sur les antennes et de montrer leur role
dans la production, le rayonnement, et la captation des
ondes  clectromagnétiques. Le  diagramme  de
rayonnement  représente  I'un  des  paramétres
caractéristiques les plus importants de I’antenne avec
lequel on peut évaluer théoriquement le fonctionnement
de celle-ci, donc les tracés du diagramme de
rayonnement en 2 dimensions et en 3 dimensions
prennent une part de simulation intéressante dans notre
travail.

Introduction

En 1887, Heinrich Hertz a confirmé la théorie de
maxwell (1873), et pratiquement avec ses expériences il
a démontr¢ que I’énergie électromagnétique pouvait étre
rayonnée  dans 'espace sous forme d’ondes
¢lectromagnétiques se propagent, comme la lumicre.
Ces  ondes sont issues de la surface d’un simple
dispositif alimenté par un courant électrique fourni par
I’émetteur appelé antenne.

L’élude des antennes et le rayonnement est
essentielle & la bonne compréhension des systémes de
radiocommunication, et des autres systémes
Clectroniques, et donc 1’analyse des antennes par leurs
digrammes de rayonnement n’est pas un nouveau sujet
en électromagnétisme.

Définitions

Une antenne d’émission est un élément conducteur qui
transforme une énergie électrique en énergie de
rayonnement €lectromagnétique. Une antenne de
réception traduit un rayonnement ¢lectromagnétique en
courant €lectrique induit. La méme antenne peut servir a
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recevoir ou a émettre si elle est alimentée en courant
(réciprocité des antennes) [1-2].

Un diagramme de rayonnement est une
représentation  graphique  tridimensionnelle  des
propriétés de rayonnement du champ lointain d’une
antenne en fonction des coordonnées spatiales. La
région de rayonnement lointaine est suffisamment
¢loignée pour que le diagramme de rayonnement soit
indépendant de la distance séparant de I’antenne [3-4].

Bien que le diagramme de rayonnement complet
soit une fonction tridimensionnelle, deux diagrammes
bidimensionnels suffisent habituellement a caractériser
les propriétés directionnelles d’une antenne. Dans la
plus part des cas, les deux diagrammes de rayonnement
sont mesurés dans des plans perpendiculaires 'un a
I’autre. On choisit un plan paralléle au champ électrique
et un plan paralléle au champ magnétique. Ces deux
plans sont appelés plan E et plan H respectivement [5]

Détermination du champ électromagnétique
rayonné

Figure 1: Le rayonnement des antennes

Pour déterminer le champ total rayonné au point M
dans la direction @ par un fil conducteur de longueur
quelconque parcouru par un courant I(z), il faut diviser
I'antenne en plusieurs parties élémentaires (dz). Puis on
additionne les contributions de chaque élément (dz)en
tenant compte des différences de marche Ar = zcos#
qui introduisent des déphasages de [6-7] :

kzcos@ = 21—" - zcos@ (1

Au point 0 (le centre de I’antenne) qui est considéré
comme l'origine des phases on a un champ électrique :
e~ikr

Ug (

dE(M) =

zpl(2) A
= dz.siné =
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Zg est 'i'mpédance caractéristique du milieu, sa valeur
dans ce cas (l'espace libre) vaut 3772

Un autre élément dz appartenant a ’antenne et se
situant a Ialtitude z donne dans la direction 8 et & une
distance " un champ électrique :

—v,lkr

dE(M) = Z“"”d z.sinf’ - 1, 3)

On utilise les approximations de Shelkunoff qui
sont valables dans les zones lointaines (r»>> 1) [5] :
r =1 et 8 =8 — dans le module de champ.
r =1 — Ar — dans la phase du champ.

Alors, pour chaque élément dzon aura un champ

électrique élémentaire dE . tel que

e—fk(r=ar)

dEM) = 2 1(2)dz sin 6 ———1 (4)
dE(M) =2 5 1(@)dzsin 6 il b ug (5)

T

Le champ électrique rayonné par l'antenne de
5 All; T ) e )
longueur L d“dl‘ll'db z=-L/, az="/, est alors
obtenu par intégration :

= zgsin@ig e L itz —_—
EM) = %—L f_;fi: I(z)e**s 8dzug  (6)

Et son champ magnétique est :

F(M) sin gl —/kT
Zn 22

i) = i {2 1(2)e/os 64z (7)

Et pour calculer cette intégration il faut connaitre la
distribution du courant le long de I'antenne.
Le champ rayonné par I'antenne dipdle /2

La distribution du courant dans le dipéle 1/2 n’est pas

o ol : 2
uniforme et elle s’écrit de la forme I(2) = I;cos (Tﬁ z),

et le champ électrique est [1-3]:

D P sin @ e”Ikr f_ ]0 ot (? Z) elkz 05 8 47 7(8)
[2n j2m
i e 4 z+e A = 3
On pose: cos (T z) = = pour pouvoir

calculer le champ rayonné.
Aprés le calcul de I'intégration on obtient :

H i
zplgsing e~ikr 260:(?’:059) _.

EM) =

24 r ksinZ(a) 8
"
raln €05 |5cos8 :
o 2040 (z ) e Jkr | [P (Q)

2mr sinf
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Et en module :

cos (

I Zeos @ 60},
= [EM)| =222+ #) —.f(8) (10)
On peut aisément trouver que:
E i cos (Scos 6 1
H=g=§;.%=ﬁ_ﬂg) (1n

Ou f£iB) représente la fonction caractéristique de
l'antenne.

La  fonction  caractéristique: La  fonction
caractéristique permet de représenter les variations des
niveaux du champ rayonné en champ lointain en
fonction de la direction considérée est donc elle permet
de tracer le didgramme de rayonnement de l'antenne [4].

Le rayonnement d’un dipéle élémentaire

Un dipdle élémentaire est une antenne filaire théorique
de référence dont la dimension est trés inférieure a la
longueur d'onde et le courant qui I’alimente est
uniforme. Dans ces conditions, le champ rayonné dans
la zone lointaine peut s’exprimer comme suit :

Zoll (z)sing ef Wi—kr) __

EM,t) = = — (12)

Avec I(z) = I ; courant constant, donc :

E(M, t) = 2202 o vk (13)
En module :
=]E(M.t)[=|M; ’°““ |sind| [v/m] (14)

24r
De I’équation (14) en déduit que #8 )= |s£r;8| :

Le rayonnement isotrope
L

L’antenne isotrope est une antenne théorique rayonnant
uniformément dans toutes les directions de I'espace. Une
telle antenne n'a donc pas de direction de propagation
privilégiée. Sa fonction caractéristique égale a
Punité: £(6) =

Remarque: L’antenne dipéle élémentaire ou dipdle de
Hertz et I’antenne isotrope sont deux antennes
théoriques fictives de référence servent a I’étude des
autres antennes. Elles sont trés intéressantes pour le
calcul du gain et la comparaison théorique, il est
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important de noter que ces antennes sont impossibles a
réaliser dans la pratique.

Fonctions caractéristiques de quelques antennes
filaires

On peut classifier les antennes filaires en deux
catégories essentielles selon la nature de charge |5] :
1. Antennes a ondes stationnaires
2. Antennes a ondes progressives
Dans les antennes & ondes stationnaires, la
distribution du courant n’est pas uniforme. En effet, aux
extrémités des fils d’une antenne, le courant est nul et il
peut étre maximal au centre ou en d’autres points, selon
la longueur du doublet et la fréquence du signal
provenant de I'émetteur [2-4].
La répartition du courant est sinusoidale, et elle
peut s’exprimer par :

1(2) = lysin (k(5 — |21)) (15)

Le champ rayonné par ce type d’antennes peut
déterminer de la méme fagcon que celle suivie
précédemment au caleul du champ rayonné par
I’antenne dipéle demi-onde, et cela donne la fonction
caractéristique suivante :

3 ECGS‘
7o) = |l (16)

sinéd

)—ms (%]I

Antenne au dessus du sol: La fonction caractéristique
d’une antenne verticale disposée a une altitude d par
rapport au sol est donnée par [1] :

f(8) = 1f1(8). cos(khcost)| (amn

Avec h=d+L/2 ou L: est la longueur de I’antenne,
et fi(8) est la fonction caractéristique propre de
I’antenne isolée.

Le facteur cos(khcos@) traduit 'influence du sol
puisqu’il vient en facteur multiplicatif du diagramme de
rayonnement en espace libre.

Si I’antenne est disposée horizontalement, la
fonction caractéristique devient :
f(8) = |f1(8).sin(khcos8)| (18)

Antenne verticale & base au sol: On peut déduire sa
fonction caractéristique a partir de celle de I’antenne
verticale au-dessus du sol puisque dans ce cas d=0et
done A=L/2:

f(6) = |f.(6).cos (k’;’coss)| (19)
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Les antennes a ondes progressive sont des antennes
filaires terminées par des charges adaptées. La
distribution du courant le long de l'antenne peut étre
rapprochée a une onde progressive de la forme :

1(2) = Iye /¥ (20)

Le champ de rayonnement résultant est donné par

[3):
= : —~jkr : ) )
E(MJ — zn:+£‘ X ETJ‘GL ‘,08—_1}(2 (1—cos8) 4., P
Zolysind —jk(r+(i—')(l—msﬂ))
= — P i
2Ar

sin (ﬂ(] —cas 8))
b0 T B e My o
-kzi(l——m.-‘ﬂ) 8

(21)

La fonction caractéristique de ces antennes est de la
forme suivante :

sin (S(1—cos 8))

@) = né (22
f %:—'-(l—msﬂ}
Simulation et résultats
Environnement de simulation
Aprés avoir déterminé et donné les fonctions

caractéristiques de quelques types d’antennes doublets,
nous avons programmé sous l'environnement MATLAB
ces fonctions afin de tracer les diagrammes de
rayonnement correspondant en 2D (polaire et cartésien)
eten 3D.

Nous avons utilisé pour cela les instructions
résidentes de MATLAB suivantes: polar pour la
représentation polaire en deux dimensions, plot pour
tracer en coordonnées rectangulaires ou cartésiennes, et
les fonctions meshgrid, mesh, surlf, waterfall qui sont
tres utiles pour les représentations en trois dimensions.

Résultats et discussions

Les résultats de la figure 2 illustrent que le diagramme
de rayonnement du dipole élémentaire est circulaire
dans le plan horizontal, et ressemble a un huit dans le
plan vertical (avec un angle d’ouverture 4 mi puissance
de faisceau égale a 90°) et prend la forme d’un tore dans
la représentation 3D.

Les tracés du diagramme de rayonnement montrent
que cette antenne est omnidirectionnelle, ¢’est un outil
théorique qui permet de déduire le comportement de
toute antenne comme la somme de sources élémentaires.
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e
(b) (c)
Figure 2: Diagrammes de rayonnement du dipole élémentaire ;
(a) : Représentation polaire,(b)et (c): Représentations en 3D.

-

D’aprés la figure 3 on peut dire qu’en trois
dimensions le diagramme de rayonnement de I’antenne
isotrope est une sphére ce qui donne deux cercles dans
les deux-diagrammes bidimensionnels, et illustre aussi
que cette antenne qui est prise souvent comme référence
pour I’étude des autres antennes rayonne uniformément
la méme énergie dans toutes les directions de I’espace.

i A

(a) (b)
Figure 3: Diagr de rayc ent de I'ant isotrope;
(a) : Représentation polaire, (b): Représentations en 3D.

La visualisation des deux figures suivantes (figure 4
et figure 5) conduit aux remarques suivantes :

» Lorsque la longueur de I’antenne est L=0.25 A,
le diagramme de rayonnement ressemble a celui
d’un dipéle élémentaire, mais 1l devient de plus
en plus directifquant L augmente.

Lorsque L=0.5%, on observe le digramme de
rayonnement de I’antenne dipdle demi-onde qui

ressemble presque & celui d’un dipdle
¢lémentaire mais avec un angle d’ouverture
inferieur (78°).

e Lorsque L=0.75% des lobes secondaires

(parasites) s’apparaissent dans le diagramme de
rayonnement.
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Quant la longueur s’accroit ’antenne peut avoir
plusieurs directions privilégiées (des lobes
principaux plus étroits).

- L=lambda

270
Figure 4: Comparaison entre les diagrammes polaires d'antennes a
ondes stationnaires isolées de différentes longueurs.

Figure 5: Comparaison entre les diagrammes cartésiens d’antennes a
ondes stationnaires isolées de différentes longueurs,

Les figures 6 et 7 illustrent différents tracés du
diagramme de rayonnement polaire de I’antenne dipéle
élémentaire selon la hauteur séparant ’antenne du s ol et
dans les deux cas de polarisation (verticale, et
horizontale). Le sol a une influence trés importante sur
le rayonnement des antennes notamment dans la
réalisation des réseaux car il est considéré comme un
bon conducteur, et joue un role intéressant au principe
d’images.

24 b
270

{a) : & une hauteur de 0.5 ) (b} & une hauteur de A
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{c) : a une hauwteur de 2 A
Figure 6: Diagrammes de rayonnement du dipdle vertical au
dessus de sol.

@ 1
: DS'-

(a) : a une hauteur de 0.5 &
a0
12 0
38
- i 5.'

B

(b) : & une hauteur de 2
1

h”m‘?ﬁ/m
(c) : a une hauteur de 2 A&
Figure 7: Diagrammes de rayonnement du dipéle horizontal au

dessus de sol.

D’apres les deux représentations de la figure 8 on
remarque que Dantenne verticale mise a terre ne
rayonne ’énergie électromagnétique que dans la région
au-dessus du plan, et on peut déduire que cette énergie
est la moitie de celle rayonnée par une antenne dipdle
isolée dans I’espace.

g ; "/
240 ;E..—-'BJJD

27

(a) : représentation polaire

(b) : représentation en 3D
Figure 8: Diagrammes de rayonnement de I’antenne verticale a
base au sol.

Lorsque la longueur L de [I’antenne est trés
inférieure a la longueur d’onde (L= 2 /10), on visualise
sensiblement le diagramme de rayonnement du dipdle
¢lémentaire. Et quant la longueur L de [’antenne
s'accroit, la directivité augmente, le lobe principal
devient plus étroit et se rapproche de la direction de
I"antenne.
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24

240

(c):L=2n (d):L=22%
Figure 9: Diagrammes de rayonnement de ’antenne a ondes
progressives.

Conclusion

Nous avons ainsi pu analyser les antennes filaires en
général et les doublets en particulier en tenant compte
de la différence se trouvant au niveau de leurs
longueurs, leurs positions, et la nature du courant qui
les alimente.

L’influence de chacun des paramétres est illustré
sur les figures de nos résultats de simulation qui ont été
comparés avec des tracés de références comme ceux
figurants dans des livres spécialisés de référence comme
celui de Simon R. Saunders intitulé “Antennas and
propagation for wireless communication systems”, et
celui de Eyraud Grange intitulé “Théorie et techniques
des antennes”.
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Transmission Line Model for Shielding Effectiveness Estimation of a Rectangular
Enclosure with Apertures

A.Boutar'f M.Laour', F . Tahar Bc].kaccml, and D.Moussaoni'
! Electromagnetic Systems Laboratory, EMP Bordj El-bahri, Algiers 16111, Algeria.

Abstract: In this paper, an approach to the shiclding

. effectiveness evaluation of a metallic enclosure with
apertures is discussed. It has been previously shown that
a simple analytical transmission line formulation gives
good predictions of the shielding effectiveness of a
metallic enclosure with apertures.

In this work the model is extended to include the
fundamental formulas to deal with the cases of a
rectangular enclosure with numerous small apertures,
and arbitrary angle of polarization. Simulation results
indicate that: when the frequency is under resonant
frequency, the closer to the enclosure, the more
coupling energy is; resonance appears between the
aperture and the enclosure, which results in low even
negative shielding effectiveness in the metal shell;
shielding effectiveness increases when polarization
angle increases, and shielding of low frequency is better
than that of high frequency; for the same areas,
shielding effectiveness of a single hole is worse than
that of multi-one.

Introduction

With the development and application of electronic
technology, the electromagnetic interference problem
becomes more and more serious. Shielding is one of the
cffective facilities used to reduce the interference of
electronic equipments. Shielding effectiveness (SE) is
the ratio of the field strength in the presence and
absence of the enclosure for both electric and magnetic
felds.

SE is primarily affected by wave penetration
through apertures and slots used to accommodate
visibility, ventilation, or access to interior components.
Several analytical and numerical techniques are
suggested to estimate SE of an enclosure with apertures.
Analytical methods are accurate but can just be applied
to very simple geometries with some approximations. A
simple analytical method based on transmission-line
parameters has been introduced by Robinson ef al. [1].
In this method, the rectangular enclosure and the
aperture is modeled by a short-circuited rectangular
waveguide and a coplanar strip transmission line,
respectively. Using the voltage and the current at a point
in the equivalent circuit, the electric and magnetic SE is
obtained. This straightforward approach 1s limited to
center aperture, is limited in that the incident plane
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wave can only have one polarization direction of travel
and ignores the mutual admittance between apertures.

There are numerous numerical techniques such as
finite-difference time-domain [2], finite element [3],
transmission-line matrix [4], and hybrid [5] methods
that offer good accuracy over a broad frequency band
but at the cost of large memory and CPU time. Hence,
numerical techniques are severely limited in analyzing
realistic enclosures that have large numbers (hundreds)
of small holes.

In this paper, for an enclosure with many openings,
we present more aceurate aperture array admittance for
use in the waveguide equivalent circuit model of
Robinson ef a/. [1]. While the enclosure is modeled as a
short-circuited waveguide, the aperture array is
characterized by admittance [6], [7]. Additionally, the
incident wave is adapted it to any polarizing angle [8].

Theory

A rectangular aperture in an empty rectangular
enclosure is represented by the equivalent circuit of
Robinson ef al [1], which is shown in Fig. 2. The
longer side of the slot is shown normal to the F-field.
which is the worst case for shielding.

o -
< d
- : W
plane wave l ’ E '
E x .
:5 ¥l
Figure 1: Rectangular enclosure with aperture
A P
|« P DR —
i - .
Zyg Ky l Zy ky [
] |
ke 2| |
| i
172
l 1
|
|
i

Figure 2: Equivalent circuit of enclosure
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The electric shielding at a distance p from the slot is
obtained from the voltage at point 7 in the equivalent
circuit, while the current at P gives the magnetic
shielding. The radiating source is represented by voltage
V) and impedance Z7=377 and the enclosure by the
shorted waveguide whose characteristic impedance and
propagation constant are Z, and K. We proceed by first
finding an equivalent impedance for the slot and then
using simple transmission line theory to transform all
the voltages and impedances to point P,

Slot impedance: The aperture is represented as a length
of coplanar strip transmission line, shorted at each end
(implying that we need only consider the transmission
line currents on the front face of the enclosure). The
total width is equal to the height of the enclosure b and
the separation 1s equal to the width of the slot w; Its
characteristic impedance is given by Gupta et al. [9]
as 7y =1207K(w,/b)/ K'(wy/b), Where K and K

are elliptic integrals. The effective width w is given by

5t drw
Wp= W= 1+ In !
4 t

Where ¢ is the thickness of the enclosure wall. If

a

W, < b’ V2 (which is true for most practical apertures)

then, according to Gupta et al,
approximation may be used:

, 2
+4 1 -(_wcfb)
e
2
l—'{/l—( u»;t.fb)
Figure.3 shows this variation of Z{JSWMI wclfb,

To calculate the aperture impedance 7, we
transform the short circuits at the ends of the aperture
through a distance /2 to the center. This is represented
by point Ain the equivalent circuit. It is necessary here
to include a factor /a to account for the coupling
between the aperture and the enclosure

the following

=1

2

Zys=12077|In| 2 (2)

1/ . Ky!
Z‘"”_E_ ZG5Lan~—2— . 3)

This accounts for the connection between transmission
line and waveguide.
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50 ——
"J.!

10"
we/b

Figure 3: Characteristic impedance Zy, of aperture as function

of Wa b.

Electric and magnetic shielding effectiveness: By

Theévenin’s theorem, combining 7, V) and Z,, gives an
0 p 8

o/ (2 + Zap).

And source impedance: Z1 = ZO ap/ (Z +2Z, ) (5

%

IVZ

4 @

equivalent voltage:

For the 7E); mode of propagation, the waveguide has

=2 \Il—(;t;'?:.')z (6)
=k [\1-(3/22)%
where &k =27/2

. @)
Note that Z, and £, are imaginary at frequencies below
the cutoff (equal to < / 2a).

characteristic impedance: Zg

And propagation constant: £,

o

We now transform V| Z, and the short circuit at the end
of the waveguide to P giving an equivalent voltage 15,
source impedance Z, and load impedance Z;

|fg
v, = L ; (8)
cos k gP+ j(% I'Z,)sin kgp
+Jr , tan A(,p
o ©)
1+_;(%f27)tan A’H
JZgtan kg (d- p) (10)
Thcvollagc at Pis now %/(Z +Z,) (1D
And the current at Pis 7, ;’( Z).
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In the absence of the enclosure, the load impedance at P Figure.4 depicts an enclosure wall partially perforated
is simply Z0. The voltage at P is Vp = lf{’]afZ and the by an array of holes; its effective wall impedance Z.;f;

current is ;‘P= ¥ I,-"'2ZO . (13) is a fraction of Z,,. Using an impedance ration
The electric and magnetic shielding are, therefore, given  concept, Z; 5, becomes
by
/)
S,-=-20log ‘v \_-mlog 12 \ AOY, e (wx D)
E= 10 P 10 2¥p/ % " eh) as
Sy, =-20log ir’ _,r"r" —-201log |21 Z fV‘ (15)
i IRLRRA - Where length /and width wof the array are
Extension to the formula db d;?
!=—2—+(m—l)xdh+——- 19)
Equivalent admittance of an array of apertures:
For array of apertures given in Fig. 4, the normalized d, dy
shunt admittance is ([10], [11]) W=T+(ﬁ‘—l)x dy,+ 5 (20)
Y, 3dd2 Sag ST o
ah__  h VO, 288 T 3 2 | 2\ 2 Here, 11 and n are the number of holes in
5 ) J“; Alie s Eni /a2+snn?; dn’z!)Jl (X9 length and width of the array, respectively.
i odd n# odd

. For the case of an array of square holes, the same
where A, and }6 are the free-space wavelength and  model could be applied using equivalent circles. The

intrinsic admittance, respectively, d and d, are the square holes of side dS are replaced with equivalent

vertical and horizontal hole separations assuming that encompassing circles of diameter @' = \Eds’
the holes diameter d is smaller than the separations.
In(16), Shielding effectiveness for any polarizing angle plane
= )y 2 52 wave: It can be noticed that polarization angles in basic
A 2| { /
A Z[m’{”rj di*”% ‘fzv]f ZJL /(”H%*’%jcﬁzz] a7 transmission line are not considered in the earlier
' analysis. If the plane wave is polarized at any angle, the

and the primes denote summation on even integers only,
electric field is divided into £ and £ [8], [12], the

J, is the Bessel function of the first kind of the first

order: and £ =1if mn=0and 2if mn#0 magnetic field is divided into //, and H | E and
3 n : )
The second term in (16) can be neglected when d d} .H_v By using the formulae corresponding to plane wave

7 | . 2
and ¢ are much less than the wavelength. 1 in Fig. 1, the values V}ﬂ'-"p]: %1 s4p can be
The impedance Z,; _1/ ", models the array of small obtained at the point P. The earlier discussion also

holes linking the free space with the waveguide [6], [7]. applies to £ and /. The values st

< o >

P2 p" > p2

! can be obtained at the point P, that is, parameter / and
_L a replace w and b respectively. Then, the voltage of
*HoooooocooO|t :
T—@ OO OC OO O |u b P is I/; =4 Vpl + [/3,2 , the calculation is similar to
@] eYeleolehe) : 5 ;
_j)d:ﬂ__ T Ips V;?, Iy with the help of equations. (14) and (15).

shielding efficiency is calculated.
Figure 4: Wall of an enclosure partially perforated by a centered array
of holes
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Results

Electric shielding effectiveness: Figure.5 shows the
calculated SE at three positions within the unloaded
300x120x300sun with an
100 x5 mrnaperture. The calculations show that the
enclosure resonates at approximately 700 MHz, leading
to negative shielding (field enhancement) around this
frequency. Below the resonant frequency, SE decreases
with frequency and increases with distance from the
apcrturc.

enclosure

140 —— = - . — —
— p=150mm | |
p=30mm -~

p=270mm

SE (dB)

Figure 5: Calculated SE at three positions in
300 %120 x 300 172127 enclosure with 100 x 5Im1apcﬂurc.

Starting from the figure.6, we can see that for a
larger aperture, the resonance is broader and the low-
frequency shielding is worse at than that of the smaller
aperture

SE (dB)

AT, | M— i IR L | I i |
o 1 2 3 4 5 6 7 8 k] 10
frequence (Hz) 8

Figure6: Calculated SE at center in two
300 %120 x 300 mmenclosures with 100 X 5 rmrmand
200 X30mmapr:ﬁure,

Tiaret, 22-24 novembre 2009

Figure.7 shows the calculated SE at the center of
the boxes of 222x55x146mm, 480 x120 x 480 nmum

with the same aperture 100 X 577r17. It can be seen from
these figures that the smaller box does not resonate
below 1GHz, while de larger box shows resonances at
440 and 980 MHz.

120 p——————————r - e =

483°120°4B3mm
222°55"146mm ||

SE (dB)

frequence {Hz)

Figure7: Shiclding effectiveness of 222 X 55 %146 m1 and
480 %120 x 480 112117 with the same aperture.

Magnetic shielding effectiveness: Figure.8 shows SV
of the 300x120x300smmenclosure with a
100x5pmmperture, calculated at p=30,150 and 270 7nm.
The enclosure resonance at 700AMFHZzcan be seen
at p=30mm and p=270mm, but is

pronounced at the center of the box ( p=150mm).

This is expected from the mode structure of the
resonance. At low frequencies, SM increases with
distance from the aperture (as does SE), but is almost
independent of frequency.

less
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120— — -

100

BO.

SM (dB)

f- |

A

{ B i

7 8

ST 4 5 e
frequence (Hz)
Figure 8: Calculated SM at three positions in

300 %120 %300 7272enclosure with 100 %5 NI Maperture.

Rectangular enclosure with numerous apertures:
Figure.9 depicts the SE results for the same enclosures
configurations  300x120x300mmbut  different
arrays of (2% 2), (4x4) and (6 x 6 ) square apertures
with 40 mm and horizontal

(d =d =40mm), in each case the total area

vertical separation

was 36 C!?f 1

The analytical solution predicts that SE'is increased by
increasing the number of apertures while keeping the
total area the same.

[—— 2°2squares | |
120+ ! 1 1 I b= (4*4)squares
\ (5*B)squares

7= 20 Mvarar LB 60 Al o w&T 8a
frequency (Hz) 5% ‘00

20!
0

Figure 9: Comparison between the clectrical SE results for the same
enclosures configurations 300 x120 x 300 r7r77but different
arrays of ( 2><2).(4X4)rmd(6><6 ) square apertures
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30cm " 30cm -
- - rs
30cm cm dcm 30cm
_@dcn!l
v
(a) ®)
3 w
Lo B B 8
30em|| gom 12cm 30cm
Eom @ 12cm @ L
30cm 3 30cm
(c (d) .
Figure 10: Apertures with different degree of closeness. (a) Single
aperture, (b) 4 close aperture, (¢) 4 centered aperture, (d) 4 sparse
aperture
Figure.10 illustrates the geometries of the

geometries of the 300 x300x300 zuncavity with a
single aperture and four small apertures with the same
area with centered, close and sparse distribution. The SE
four apertures with different degree of closeness are
shown in Figll. Through comparing their curves, we
find the SE of the cavity with the sparse aperture
distribution is the best case. So in engineering, we
should open sparse apertures.

140 — - P - ——
——— close apertures
120 — centred apertures _|
sparse aperures

SE (dB)

4§ & f &vA
frequency (Hz) B

Figurell: SE of apertures with different degree of closeness

Change of shielding effectiveness coefficient by
arbitrary angle of polarization: Figure.12 shows
calculated SE at the center of the box of
300x120 x300mun  enclosure and 120 x10mm
aperture with polarization angle. It can be seen that the
shielding coefficient increases when the polarization
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angle is in the range of 0 <@ <90° and decreases

in90° < 0 <180° . And shielding effectiveness of low
frequency is better than that of high frequency.

a0 - — —— s
——— F=100MHz | |
F=300MHz
BO

F=400MHz -

SE (dB)

0 0s 1
polanzation angle theta (rad)

15 2
Figure 12: Shielding effectiveness by plane wave of arbitrary angle of
polarization

Conclusion

In this paper, a very efficient analytical approach
based on waveguide equivalent circuit model 1is
presented to determine SE of enclosures with numerous
apertures and for any polarizing angle plane wave. The
array of circular apertures is substituted with a proper
cquivalent admittance in the modified circuit model.
The method 1s also extended to an array of square
apertures by replacing the with  their
corresponding circles.

The calculation of electric and magnetic shielding
depends upon the frequency and polarization of the
applied field, the dimensions of the enclosure and the
aperture(s), the number of apertures, and the position
within the enclosure. Although further work is needed
to characterize this factor for typical electronic
equipment. The formulation will be of use to designers
of shiclded enclosures.

squares
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Etude des Transitoires Induits par la Méthode des Moments

H. Belila, A/H. Bendakir, M. Laissaoui, L. Boufenneche, S. Khedimallah.
Université de Jijel, Algérie.

Résumé - L'objectif principal de cet article est l'analyse
du couplage électromagnétique onde — structure filaire
par la théorie des antennes. Ce formalisme numérique trés
rigourcux dans sa définition théorique est déja utilisé
depuis au moins deux décennies comme en témoigne les
logiciels de recherches commercialisés (NEC-4 et FEKO)
traitant des dispositifs électromagnétiques généralement
volumiques ou surfaciques de faibles dimensions.

Notre travail consiste en l'implémentation sous
MATLAB de ce formalisme pour un systéme de
structures  filaires:  nous  proposons  quelques
développements théoriques que nous avons réalisés aprés
une large consultation bibliographique.

Abstract : The main objective of this article 1s the analysis
of clectromagnetic coupling wave - wired structure by the
theory This very rigorous numerical
formalism in its theoretical definition has been already
used for at least two decades as testifies by the market
research software (NEC-4 and FEKO) treating generally
voluminal or surface electromagnetic devices to low
dimensions.

Our work is the implementation under MATLAB of
this formalism for a system of wired structures; we
propose some theoretical developments which we have
made after wide consultation literature.

of antennas.

Introduction

Le calcul des courants induits engendrés par une onde
électromagnétique sur une structure filaire ou surfacique
s effectue par la résolution dans le domaine fréquentiel de
’équation intégrale en champ électrique ou en champ
magnétique. La surface est décomposée en triangles plans
élémentaires et les fils en dipdles élémentaires. La
méthode numérique dite des moments [1] est appliquée
sur I’ensemble de la structure ainsi décomposée pour la
résolution de I’équation intégrale.

Les solutions en temporel sont obtenues par la
transformation inverse de Fourier des solutions
fréquentielles.

Description des méthodes intégrales

Soit une structure métallique parfaitement conductrice
placée dans l'espace libre et illuminée par un champ
¢lectromagnétique (£, ™).

oy 3 5
e ._1‘( =Yy { .:""'i
«

Freure. 1 - Interaction onde- structure métallique.

75

Le probléme est de déterminer la densité de courant i
induite sur cette structure.

Détermination de I’équation intégrale

Aprés avoir exprimé une équation intégrale de champ
électrique dans un cas général, on considérera pour des
raisons numériques, celui out I’antenne est un fil mince.

Equation du champ électrique dans le cas général :
Soit un corps métallique de densité volumique de courant

J, et de densité volumique de charge P, constituant la
source du champ électromagnétique rayonné dans le
milicu environnant, homogéne, isotrope, conducteur et
infini, [2] (Figure .2). :

A J

Vv

Figure. 2 - Géométrie de la distribution volumique.

Le champ électromagnétique (E rH ’) rayonné par

le corps s’écrit en fonction de potentiel vecteur A et du
potentiel scalaire Vcomme suit :

§=-§Z-gradV=-jm}-g_r§11f (1)

" =taa 2)
M ‘

avecce. :

e [[[75 o= uf[[ TR (3

it

ou :

G est la fonction de Green d’un espace illimité et
homogéne de parameétres € et L :
- jk .-r—;'
c
C=——rt
4m|r— f"

(5
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R=|r—r| est la distance entre un point source S et un

point d’observation P

r et r sont , respectivement la position du point
d’observation et du point source.

-

L 0) [3] nous

-~

sl
La jauge de Lorentz ( div A+ = =
¢

permet  d'exprimer le champ électrique rayonné

uniquement en fonction du potentiel vecteur Acomme
suit
1

(o)1

)

E'= -ja):1+ grad(dn

(6)

- !&'2 A+ grad( df’v_/:-[)]
jops

avec :

k= @,/ : le facteur d’onde

En remplagant le potentiel vecteur A (équation 3)
dans I’équation 6 et 2, nous obtenons :

ET = _l_ [kz + lgr‘qd d“}‘l-‘l‘l-} l(:::l) ew.ﬂ'ﬁ‘ i (7)
J0E > 47R

e 1 R B |

H' = rot ”J TP R dv (8)

Ces derniéres cquations sont appelées « équation
intégrale en champ électrique » (anglo-saxon EFIE :
Electric Field Integral Equation), et « équation intégrale
en champ magnétique » (anglo-saxon MFIE : Magnetic
Field Integral Equation).

Approximation des antennes minces, Equation de
POCKLINGTON : Considérant le cas d’une antenne
cylindrique de longueur L et de rayon a placée dans un
milicu infini homogéne, et soumise a un champ

incident £’ . On suppose que la conductivité de I’antenne
est infinle et quil n'y a pas deffets
d’extrémités /(0)= /(L)=0. Le rayon reste trés petit par
rapport 4 la longueur d’onde A.

oA

e
| ]

I
A9

|
I
9

Figure. 3 - Antenne cylindrigue dans un milieu infini.

Ces hypothéses permettent de déduire que le courant
noté "J' est localisé a la surface de I’antenne avec une
répartition uniforme sur la circonférence et une seule
composante suivant I’axe "z". La quantité "R" représente
la distance du point d'observation a un point source
courant a la surface de 'antenne.

L'expression de "R" est donnée par :
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1

;R‘:[(z—-z’)z+4¢:r2 sinzg]z (9)

Le champ électrique dii aux sources a la surface de

I'antenne est dirigé suivant I'axe "z", en tenant compte des

simplifications précédentes. L’expression du champ

rayonn¢ par toute I'antenne en un point "z " de sa surface
est donnée par la relation (/0).

El(2)

&

x| k% +2— 3EJ 7(2).
a7 o 4nR
Le champ électrique total est la superposition du
champ rayonné "£ " et du champ incident "/ " Sa
composante tangentielle est nulle a4 la surface dune
antenne infiniment conductrice ce qui se traduit par

= éz'ée

, (10)
jwe

"EL=-FE.", ouencore :

— & L L IR

Ei()=—n| £ + H.J(z), e'd (1)
' joe o7 i 47R

qui représente 1'équation de Pocklington pour une antenne

€paisse.

Si l'antenne est trés mince, on peut encore simplifier
I'équation en effectuant I'approximation des antennes
minces qui consiste a prendre pour valeur de la corde sa
valeur " moyenne ", soit le rayon "a", ce qui revient a
considérer le courant centré sur l'axe vertical "z". Ce
courant a pour expression :

£z')=2.m.a z) (12)
ainsi la relation (/) se trouve simplifiée et devient :
a2 YL
5;(z)=—_—1 s J!(:J).G‘(a 7)oz (13)
jwe o7 4
avec
e—;}(ﬂ(z.z)
Z)= 14)
Az 2) e (
B
R(Z.Z')=[(Z—z’)2+a-2]2 (15)

Afin d’éviter la singularité qui apparait lorsque le
point source tend vers le point d’observation (z= #) , une
interprétation consiste a localiser le point source S sur
I’axe de la structure, tandis que le point d’observation P
est localisé sur la surface du fil (Figure. 4).

Figure. 4 - Point sources (S), point d’observation (P)
pour une antenne nince.

Le courant /(Z) peut avoir deux origines (Figure. 5)
»  Soit un générateur réel (émission).
*  Soit un champ électromagnétique qualifié de

champ appliqué £’ qui existe sur toute la
surface du fil (réception).
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1% cas : antenne en émission

2°™¢¢as : antenne en réception

Figure 5 - L origine du courant,

La relation (/0) sera appelée équation integro-
différenticlle pour une antenne épaisse, appellation
abusive puisqu'une des hypothéses suppose le rayon petit
par rapport a la longueur d'onde. La relation (/3) est celle
qui nous intéresse, sera appelée €quation intégro-
différentielle pour une antenne filaire ou I’équation de
Pocklington pour une antenne mince. Elle relie le champ
incident (source) connu, au courant induit sur la structure
(inconnu) par ce champ.

Application de la méthode des moments sur une
structure cylindrique mince

L’équation que nous avons a résoudre est de la forme [4]:

E,=11(2)) (16)
ou !

" L‘;
électrique incident a la surface du plan et qui représente
I"excitation appliquée connue.

"L " est un opérateur linéaire intégro-différenticl issu
des ¢quations de Maxwell. A partir de la relation (/3) et
comme nous 1’avons montré dans le cas de la relation
(17), I'opérateur " "est donc défini par :

= Tl L
[{.)=_——[A—* e

jwE a7~

"est la composante tangentielle du champ

L
][(-).G(z 2oz (17)
0
La ligne est orientée suivant la direction "z".
"[/(Z2)" est le courant électrique sur la structure et
représente |' inconnue.

Le courant " /(Z)" est décomposé a l'aide d'une suite

de fonctions linéairement indépendantes " £,(Z2) ",
appelées fonctions de base, telles que l'on ait :

N
K2)= 1, 1,(2) (18)

=1

[, : Composantes de la répartition du courant.
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o [ |._ Fonctions
‘ «— de test
Fonctions | =

: de base =

I I & .

Figure. 6 - Découpage d’une structure filaire d I'aide des
fonctions de base ¢t de test

-

Ceci suppose un découpage de la ligne en "N "
¢léments, chaque trongon de ligne ayant une longueur

notée "An (Figure. 6). 1l est a noter que la configuration
géométrique étudiée dans le cadre de notre étude
comporte des éléments linéiques avec des fonctions de
base de type impulsions rectangulaires ou triangulaires.

En reportant cette expression de " /(Z) " dans la relation

(18), 1a linéarité de ’opérateur "L" nous permet d'écrire :

-
END=Y I, x U #(2))

=1

(19)

Pour un segment de longueur A, centré en 2, les
fonctions de base sont définies par :

] A

1 si |z, — 2| £ —
£(2)= =43 20)
0 sinon

La somme des contributions des différents segments
s’éerit comme suit :
24l
=1 2\,
Bl (= B+Z= > 7 IG(Z,;:‘)EZ'
: JM{ 87 2 X

Z_. o

21
=1
2

Par I'intermédiaire d’un produit scalaire noté "( ; )"
on projette I’équation (2/) sur un ensemble de fonctions
poids w;, avec :

- Les fonctions poids sont données par la méthode dite
du " point-matching", qui sont définies par :

1 si z=2Z
o(z—z,)= , y {22)
0 sinon
En introduisant ces demiéres dans (2/) nous
obtenons :
( Wiy EL(2) =——x
: joe
/-t—ﬂ
N 52 2y (23)
>.b,: w,,,,(kﬂ—J I(I(z. 207
=1 672 A
2.1'_2

- Le produit scalaire défini, positif, sur le domaine de
’opérateur, est classiquement défini par :

(£.8)= J' Ax)g(x)dx 24)
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Done I'équation (23) peut alors se mettre sous la
forme suivante :

[ W, E(Adz=

= X
. e
Z +i 2
e 52 ;2 25
D1 w| £ 4= J (7 2)0267
. o6z

n= »
a0
La forme finale de ce produit scalaire s’éerit comme
suil :

Zyb—

N 2 2
) = , &
Ez )= 1| P+ J('z,z o) (2
(7 j.m_z K oz) 19D ;

=1
W
"
2 =z

“rit

A ce stade nous définissons une matrice tension lV J,
par son terme général V), tel que :

Vin= FJ/( Zin )—\

m 27)
C’est la tension entre les deux extrémités du segment
de longueur A centréen .

Le systéme d’équation (26) peut alors se mettre sous
la forme matricielle suivante :

Va)=12.m][2,] 28)
Cette €quation peut encore s'écrire comme suit :
41 4 4y || A ElA
Zn Iy LN || h E}.A
P el e =]y (29)
Za v Zaw LN EN A
ou :

- [v]:

représente la tension entre les deux extrémités

du segment de longueur A centré en Z,,,

est le vecteur tension généralisée, et

c’est
une donnée du probléme.
. [z’ ”] : est le vecteur courant généralisé de terme

général inconnue /.

. [/’!m] ¢ est la matrice des impédances
géncralisées, cette matrice représente  les
couplages  existants entre les  segments

constitutifs de la structure.

Le terme général £ de la matrice [Z,m] s’éerit :

S
Zm.'r i | &+ = J- G‘(Z, 2’)82‘ (_'j"{})
joe. 8]

“n —'E
=2y

La matrice [Zm”] n’est pas unique, puisque la

présentation matricielle de 1'opérateur dépend du choix
des systemes de fonctions de base. De méme la qualité de
la solution est fonction de ce choix, d’une part parce qu’il
faut que les courants soient bien représentés sur cette base
et d’autre part, a cause des calculs numeériques qui en
dependent. On peut constater que la rapidité du caleul et
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la convergence des résultats sont trés fortement lices au
choix des fonctions de base et de test.
Si la matrice [Zm] n’est pas singuliére, clle peut étre

inversée et le vecteur courant devient :

[lﬁ] o= [ZIHJ‘T]_I [ lf;ﬂ} f’; "}

Donc la répartition du courant le long de I'antenne
s’€crit alors :

N
(=3 ([Zm]"‘ [I/,'”]]x £(2) (32)
n=1
La matrice d’excitation et une donnée du probléme.
et s’éerit différemment selon le régime d’excitation
qu’elle décrit : émission ou réception.
Distribution du courant le
filiforme conductrice

long d’une antenne

Dans ce formalisme, ['antenne filiforme est alors
subdivisée en N segments de longueur A. Le premier
segment est alimenté par le courant I, c’est le courant a

I'une  des
(Figure.7.a).
Puisque la structure est parfaitement conductrice

alors le vecteur des tensions généralisé est nul [‘[;J: 0.

extrémités injecté par un  générateur

Donc le systéme (29) devient :

-

1= Wi N AN
Zn Iy Ln | 1 0
: : : P= (33)
1 Zm Zaa Zaw LN 0
La répartition du courant le long de I’antenne s’éerit
[ 4 1 50 w07,
5 h % anv | 0
o=l : : : : (34)
R4 v Yo o YL 0
ou :
To=Xy. Iy =l N (33)
avec
¥ I’inverse de la matrice .2
1 |

(a)

Figure. 7 - Injection de courant (a) ct de tension (b)

(b)

D’autre part si I’alimentation est une source de
tension  (Figure.7.b), ce type d’injection est le plus
répondue dans la théorie des antennes. Dans le cas dunc

injection en tension ¥, pour une antenne filiforme
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discrétisée en N segments, I’équation matricielle peut se
meltre sous la forme suivante :

zl 1 212 Zl N ’!I li.
Zy Ly Zz,\' *’2 0

. g % . . {'36)
Za Zam 2y Iy 0

o le courant a chaque segment est définic comme suit :
=Ygy (37)

En comparant les équations (J33) et (36} on peut
remarquer que dans le cas de I’injection en courant, seule
la ligne de la matrice de I'impédance généralisée typique
correspondante au segment ol se situe le geénérateur est
modifiée.

m=1..N

Validation

Dans ce paragraphe, nous proposons de traiter deux
applications différentes par la théorie des antennes
associ¢e a la méthode des moments.

Nous consacrons la premicre application a la
modélisation d’une antenne excitée successivement par
un générateur de tension puis par un générateur de
courant.

Pour la deuxiéme application nous traitons le cas
d’unc antenne verticale illuminée par une onde
¢lectromagnétique plane,

Pour cet ensemble d’applications nous confrontons
les résultats que nous obtenons et réalisés avec nos
développements  (résolution d’une équation
intégrale en champ électrique par la méthode des
moments) sous MATLAB a ceux que nous simulons avec
le code NEC-4.

propres

Antenne excitée par un générateur

Excitation par un générateur de tension : On considére
unc antenne constituée d'un fil rectiligne de longueur
L=24 (A=03m) et de rayon a=0.005 A, dans un
espace libre, excitée au centre par un générateur de
tension unitaire V=1 volt (Figure. 8).

Pour calculer la répartition du courant en tout point
de I’antenne, nous résolvons le systéme d’équation (36).

Figure. 8 - Représentation de I'antenne excitée par un
générateur de tension,

Pour réaliser cette modélisation nous optons pour le
choix suivant :
- les fonctions de base sont des impulsions
rectangulaires ;
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- les fonctions de test sont des fonctions de Dirac
pondérces.

Pour respecter un pas de discrétisation de |'ordre

de A/10, le fil est divisé en 41 segment avec une

fréquence f=1 GHz.

(11.57)
y 10 2 LE COURANT LE LONG D'ANTENNE
R
<
[
=
<
o
2 1
(@]
[&]
e Reésultat de calcu
As Résultat en NEC
a
3 25
SEGMENT
&)
:mmul
7o i \\ \
Jeas ’r x ,-" X ||1 ’ | ; 5
' \ s 4 ¢ | i A
ey, \\ i \\ ’!] ; \ ' \
[ . { L EEI (i ! /
1ooeo | - i) i
| / i Yoy
ol ~.' Resultat publi¢ en [4] L
ey T ey e - "
1 Fl L] 7 [ n BB 17 WD ME N DM N

Figure. 9 - Variation du courant le long de ["antennc
avec excitation tension.

En figure 9. nous présentons le résultat pour la
répartition du courant le long de I’antenne que nous
obtenons par nos propres développements sous MATLAB
et ceux que nous réalisons avec le logiciel NEC4. En
Cette confrontation montre bien que les allures sont
conservées avec quelques légeres différences en
amplitude ; notons quand méme que notre résultat (sous
MATLAB) et celui publié en [4] sont pratiquement les
mémes. Aussi ne perdant pas de vue que 'une des taches
essentielles dans I'utilisation de la méthode des moments
et le choix des fonctions de test et de base.

Le choix de ces derniéres doit étre fait en fonction
de :

- la précision de la solution désirée ;

- la facilit¢ d’évaluation des éléments de

matrice [Z ] 3

mmn

la

- lataille de la matrice [Z__m,] qui peut étre inversée.

La différence des résultats avec le logiciel NEC 4 est
surtout localisée au point d’excitation (au centre de
I’antenne) ; cette différence réside a notre avis dans le
choix de fonctions de bases discrétes qui occasionne une
discontinuité et nécessite donc une condition
supplémentaire.

Excitation par un générateur de courant: Nous
gardons la méme antenne et nous [’alimentons par un
courant unitaire /=1 A comme le montre la figure 10.
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Pour cette modélisation nous résolvons le systéme
défini par I'équation (33). Notons que nous gardons la
méme discrétisation et le méme choix des fonctions de

test et de base.

01 08

|

Figure. 10 - Représentation de I'antenne excitée par
un générateur de courant.

0.8
0.6

o4
Nec

22 Matlab

0 10 20 30 40
Freure. 11 - Variation du courant le long de 'antenne

avee excitation courant.

La légére différence entre les résultats de calcul et du
logiciel NEC4 est a cause de la différence de ["utilisation
des fonctions de base et de test.

Antenne plongée dans un champ électromagnétique
incident

On considére la méme antenne que précédemment, mais
cette derniére est maintenant illuminée par une onde
plane incidente. Le vecteur tension généralisé du systéme
d’équations (29)est donné comme suit :

[V=|az£7\].

Pour [I'application numérique, les dimensions
choisies sont: 2 =03m, L=0.6m et a=0.0051, avec

AzE' ol [l] est le vecteur unité.

/=1 GHz. Nous calculons le courant induit par un
champ électrique incident d’amplitude égale a 1 V/m.

La courbe de la figure 12 donne la variation du
courant induit le long du fil. Nos résultats de calcul, par la
méthode des moments sont en parfaits accords avec ceux
que nous obtenons en simulant le méme probleme avec le
logiciel NEC4.
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0.03— : —eTe
Matlab
il «  NEC
0.025 . .
0.02- . .
0.015

o.01 ' . t

10 15 20 25 30 35 40
Figure. 12 - Variation du courant induit e long de

lantenne illuminée par un champ incident.

Remarque: Pour un champ incident d’amplitude 5.10
V/m typique d'une impulsion électromagnétique
d’origine nucléaire, le courant induit maximal serait égal
a 140 A.

Conclusion

Dans ce travail nous avons essayé une méthode de
modélisation trés rigourcuse établie a partir des équations
générales de Maxwell plus connue sous la thcorie des
antennes qui a l'avantage de traiter le probléme de
l'interaction en une étape unique. Cette modélisation, bien
connue maintenant en fréquentiel est tres utilisée lorsque
les dispositifs sont de dimensions géométriques réduites.
Nous avons implanté sous MATLAB les différents
développements de cette démarche qui s'est avérée lourde
car nécessitant des temps de calcul trés élevé et surtout
dont la précision des résultats est tributaire du choix des
fonctions de test et de base. Notons que cette modélisation
est possible directement en temporel mais sa mise en
ceuvre informatique est de plus en plus lourde.
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Utilisation des Approches de Rusck pour le Calcul des Surtensions Induites par la Foudre sur
une Ligne Aérienne

K.Arzag'. B.Ghemri', A.Mimouni®, Z.Azzouz'
" Université des Sciences et de la technologie d’Oran, USTO-MB. Algerie
* Université Ibn Khaldoun, Tiaret

Absiract-This paper presents a contribution in the
lightning induced voltages computation associated to
transmission lines. This contribution is based on the
S.Rusck model. The methodology consists of the use of
an analytical expression deduced from an infinite
transmission line model plus the necessary correction
terms taking into account the real lines characteristics.

Correction terms are modelled as transient sources in
and injected in specific points of the line. Then the
induced voltages are obtained using a software program
developed by authors in Matlab environment. In the
case of tow airlines conductors consisting of grounded
shiclded wires, the induced voltages are influenced by a
shielding factor and a grounding resistance. Numerical
results are also presented in this paper to illustrate the
cfficiency of the applied method in the lightning
performances evaluation relative to distribution lines.

Résumé: Dans cette communication on présente une
analyse des surtensions induites par un coup de foudre
sur une ligne de transmission. Basée sur la théorie de
S.Rusck, Ia méthodologie adoptée consiste en
I'utilisation d'une expression analytique déduite d’un
mod¢le de ligne infinie modifié pour la prise en compte
des caractéristiques réelles de la ligne. Les corrections
apportées au modéle sont exprimées en termes de
sources de compensations injectées au point de calcul
considéré. A cet effet, un code calcul a été développé par
les auteurs sous environnement Matlab. A Dissue de
cette étude on montre que les surtensions induites sont
influencées par le coefficient de réflexion et les
résistances de terre. D’autres résultats de simulations
présentés dans ce papier montrent 'efficacité de cette
technique pour I’évaluation des performances des lignes
de distribution vis*i-vis des agressions
¢lectromagnétiques indirectes de la foudre.

Mots  clé— Compatibilité  électromagnétique, foudre,
couplage, tensions induites, lignes aériennes. .

I. INTRODUCTION

Depuis de nombreuses années, la prise en compte des
criteres  de compatibilité  électromagnétique  (CEM)
constitue une étape essentielle dans la conception des
systemes. Ceci est db principalement a T'utilisation
croissante des dispositifs électroniques fonctionnant a des
niveaux de puissance et de courant de plus en plus faibles,
ce qui les rend de plus en plus susceptibles aux
perturbations  d’origine  électromagnétique. Aussi, le
développement d’outils numériques permettant le calcul et
I"analyse des surtensions induites par la foudre sur les lignes
de transmission est devenu un objectif crucial. En exploitant
théories décrivant le couplage entre le champ
‘¢lectromagnétique ravonné par la foudre et les lignes de
transmission plusieurs codes de calcul ont été développés et

les
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implémentés dans des plateformes reconnues mondialement
telles que EMTP/ATP et MATLAB afin de prendre en
considération toutes les complexités rencontrées dans les
réseaux électriques actuels.

Ainsi, il existe plusieurs modeéles qui permettent cette
évaluation. Ces modeles s'expriment par des formulations
différentes mais équivalentes. Toutefois, le modele le plus
populaire est celui  développé par Taylor, Satterwhite et
Harrison dans le cas général d'une ligne illuminée par un
champ non uniforme. Les modéles proposés par Agrawal.
Price et Gurbaxani ainsi que le modéle de Rachidi sont
aussi trés utilisés par la communauté scientifique.

Par ailleurs, il existe d’autres formalismes de couplage
propres au domaine des réseaux électriques.

Parmi ces derniers, on peut citer le modele de Rusck et
le modéle de Chowdhuri et Gross. Cependant, le modéle de
.Rusck est basé sur un formalisme théorique simple
permettant de calculer les surtensions induites a ['aide
d’expressions analytiques faciles 4 mettre en oeuvre,

Dans ce qui suit nous allons, dans un premier temps.
présenter les aspects théoriques relatifs au modele de Rusck
dans le cas d’une ligne infinie (section I1I). Nous abordons
ensuite dans la section IV le formalisme nécessaire pour
Iétude du cas d’une ligne finie. Deux configurations
simplifiées de ligne de transmission feront I'objet d’une
étude approfondie qui sera présentée dans la section V.

II MODELE DE RUSCK

#

Z

Y

Figure 1: Géométrie du probléme en considération
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Le modele de Rusck [1,5] est exprimé en fonction des
tensions induites par les potentiels scalaire et vecteur:

wf) |, ig) i
A t
difx,t) 0 R
St C E[”w{“'”'”«:r(‘\'f}] =( (2)
Ou:

- L et " désignent I'inductance et la capacité linéiques de
la ligne ;
- f{(x,f) est le courant le long de la ligne ;

- u,, (% 1) est le potentiel scalaire induit ;

-4 (x.1) estle potentiel scalaire inducteur ;

Selon ce modele, la tension induite {x.f) s'obtient en
ajoutant au potentiel scalaire induit, solution des équations
(1) et (2), le potentiel vecteur induit donné par l'expression
suivante:

o

u, = j———-—aA’; :‘" ) dz

Ou /A est la hauteur du conducteur et A4 est la composante

verticale du potentiel scalaire induit.
Les conditions aux limites pour (1) et (2) sont [21]:

h

u,, (0.1) == R0, ")_J‘#dz
o !

]

Enfin, 4 noter que le modéle de Rusck a été adopté dans
plusieurs travaux dont celui de Yokoyama et a/[4,10]. En
effet, ces auteurs ont utilisé ce modéle pour calculer les
tensions induites partant d’un courant de foudre mesuré. Les
résultats de simulation obtenus ont montré une bonne
concordance lorsqu’on les compare a des résultats
expérimentaux disponibles dans la littérature. Par ailleurs,
d’autres auteurs sont arrivés aux mémes conclusions
obtenues par Yokoyama et a/[4,10], il s’agit d’Erikson et
al[ll].
Il THEORIE DE RUSCK

Le modele de Rusck est basé sur une expression analytique
qui permet de calculer la tension induite Ufx,£) & un point x
d’un conducteur d’une ligne aérienne de distribution qui se
trouve a un hauteur h du sol (fig. 2). Cette expression est la
somme de deux termes : Uy(x,t) et Ux(x.t), le premier terme
est en relation avec la contribution de la tension induite
localisée 4 droite de x et le deuxiéme terme est en relation
avec contribution de la tension induite localisée a gauche de
x (Eq. (3)-(5)). La décharge orageuse est modélisée selon
les hypotheses simplificatrices suivantes ;

- Le courant de foudre est modélisé par la fonction échelon
suivante :
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Ou / est la valeur maximale du courant de foudre, et T ¢st

le temps de front (temps de montée) du courant.

- Le sol est considéré étant
conducteur.

- Le canal de foudre est supposé vertical de hauteur /7.

comme parfaitement

En se basant sur la géométrie illustrée sur la figure (3),
I"application du modéle de Rusck permet 'écriture des
expressions suivantes :

U(x0)=U (x)+U,(x1) (3)

Ul = Z:]u’rlﬁ‘ > l;-,.f_ N o |+ “-T ’8- ( ‘f'"rj- ".)\ "
VB (=) Jﬂl(w)“+[l—ﬁ-]( 77
(4)
U, (x0)=U,(-x1) o
Avec :
Z=— % =300
gﬂ

f, : Maximum du courant de ’arc en retour (kA).

1
i

e

=300 m/ps

p= L= —~—]_— : Coefficient de Lundholm et Rusck.
1{! 1+ 300
0
v : Vitesse de I’arc en retour (m/us). .

x : Coordonnée d’un point quelconque sur la ligne.
¥ @ La plus petite distance entre le canal de foudre et la
ligne.

Ui(x.d) Un(x.0)

e

X

Figure 2: Tension induite au point x

Il est important de motionner que Rusck a proposé une
formule simplifiée qui peut étre utilisée pour estimer la
valeur créte U,,, de la surtension induite sur une ligne
longue partant de la valeur créte f, de courant de foudre
[1.5.6]:

L &b

= (6)
2 4

max

T
V2 \i-0.58°
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Canal de
foudre

Conducteur

Figure 3: Géométrie de base

La figure (4) montre la forme de la tension induite calculée
en différents points de la ligne, pour un courant de foudre
représenté par une fonction échelon d’amplitude /, =10kA,
sur une ligne aérienne infinie avec 10 m dhauteur. Le point
d’impact se trouvant a 100 m de la ligne.

Tension(kv)

103
=201\
30— .
a 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Temps (ps)

Figure 4: Tensions induites sur une ligne de distribution infinie en
différents points de la ligne (4=10m, =10kA,y =100m, v=30m/us).

A. Calcul de la valeur maximale de la tension
induite

En utilisant 1’équation (6), on peut avoir les valeurs
maximales de la tension induite sur une ligne électrique de
longueur infinie en fonction de la distance y comme
I'illustre la figure (5). Ainsi, cette formule simplifier de
Rusck a ¢té utilisé par des différents chercheurs, tel que
Poelone [20], Borghetti et al[14.17], IEEE std. 1410 [7].
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Tensions indufes(xv)

e |
w00

Figure 5: Valeur maximale des tensions induites sur une ligne de
distribution infinie (/=10m, 4=12kA, v= 170 m/us)

IV APPLICATION DES APPROCHES DE RUSCK
POUR UNE LIGNE FINIE

La théorie présentée ci-dessus permet de déterminer les
surtensions induites pour une ligne infinie. Cependant, le
traitement du cas d’une ligne de longueur finie permet
d’envisager des configurations de réseaux électriques réels.
Ainsi, le traitement du cas d’une ligne finie est basé sur
I'idée des sources de compensations, ces derniéres sont
calculées a I’aide du principe de superposition en relation
avec I’effet de discontinuité.

A. Tension induite sur une ligne monofilaire

Us(x., 1)
/—\
—

Ap

Figure 6: Discontinuité au point x;.

La figure (6) présente la configuration étudiée.

La source de compensation a ce point est donnée par la
formule [1,2,,5,6] :
AU==U(x,,0+T U,(x,,1) (7)

Avec I', est le coefficient de réflexion donnée par la
formule suivante [1,6] :
R.—Z
= (8)
R +Z

Z, est I'impédance caractéristique du conducteur.

La tension induite en ce point est la somme des expressions
(3) et (7). La méme procédure peut étre considérée si la
discontinuité se trouve dans le coté gauche de x.
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1"".IT( ";:"‘r) UI ("‘n“r)
. Pl 7 Mo
—n A

R int

Figure 7: Discontinuité au point x,

Si la discontinuité se trouve au point d’origine x, (fig.7), le
coefficient de réflexion s’exprime par [1,2,6]:

= -7

v AR EZ &
La source de compensation s”écrit alors comme suit
AU=T,, [U(x%,0+ U, (%.1)] (10)

La tension induite en ce point est donnée par [1,2,6] :
Ulx,, ) =U(x, 0+ U,(x,,0+T,, [UI (X%, 0+, (,\;,,r)]
(11)
Pour calculer la tension induite sur un point x intermédiaire
situé entre x, et x, la formule suivante est utilisée [2,6]:

Ux=U(x0+U,(x, 0+ []" AL (xn, 0 =U (X, r)} u(t—t,)+

[T (U (% 0+ Us (%, 0) ]e— 1) (12)

f, et 1, sont les temps de passage du point x et x,

respectivement aux points xet u(f) est la fonction échelon
unité.

B. Tension induite sur une ligne bifilaire

Dans cette partie nous considérons une ligne composée
de deux conducteurs : une phase et un cable de garde reli¢ a
la terre par une résistance au point x=0 (fie. 11).

Les sources de compensation injectées aux deux
conducteurs (a : phase, b : cdble de garde) sont exprimées
par [1.2,4.5] :

o ._.‘,_F"m "rb
AU_., —m[b} (,t’(,‘..f)'f'Uz (XJJ)].}I—
. o (13)
AU, =§+'—Z‘[U] (%, 6)+ U (X501) ]

Z, , est 'impédance mutuelle.
/1, . la hauteur du conducteur de phase.
A, la hauteur du cible de garde.

Les tensions induites a ces points sont exprimées par les
équations suivantes [1,2,4,5] :
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U (x,,0)=U(x,0)+AU,

U (x5 8) =U( %, )+ AU,

(14)

V  RESULTATS DE SIMULATION-

COMMENTAIRES

L approche précédemment développée est appliquée
dans deux cas de figure. Le premier cas correspond a unc
ligne monofilaire alors que le second cas est une ligne
bifilaire.

A. Ligne monofilaire

500 m 500 m

L
<«

i
H
/~=10m

-5l
-

Figure 8: Diagramme schématique de ligne.

R, Ry

T

b

Y
/

La configuration de la ligne est illustrée sur la figure (8),
avec Ry = Ry = 480Q . La figure (9) présente la forme
d’onde de la tension induite obtenue pour I'extrémité de la
ligne qui s’éloigne de 500m de I'origine x=0. Le point
d’impact se trouve a 50m de la ligne, la valeur maximale
du courant est égale a 12kA. La tension a une forme d’une
impulsion avec un retard égal au temps de passage du point
x=0 au point »=500 m. Sur cette figure, la comparaison
entre nos résultats de simulation basés sur I'approche de
Rusck et ceux de la référence [22] obtenus a I'aide du
modéle d’Agrawal, montre clairement la concordance entre
les deux résultats. Nous pouvons constater dans les deux
cas que la tension totale le long de la ligne se présente sous
la forme d’une onde unipolaire positive. De plus ces formes
d’onde sont caractérisées par des temps de monter trés
courts.

Tensions (kV)

Résultats de [22

Nos résultats

-ip
g !
£y P T AU S I W v S L N W
ai) 1 2 ] 4 5 [
= A ¥ . -

Temps (us)

Figure 9: Tension induite sur une ligne monofilaire finie
(H=12 kA, v=170 m/s, y = 50m, #= 10 m, 2= 500 m)
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tersaong. indutes (xe0 m, x=-500 m, x=500 m}
. e ST SR

200

Figure 10 : Influence des coordonnées des points de calcul des
surtensions induites (x=-300, x=0, x=500

La figure (10) présente la tension induite en trois points
d'une ligne de transmission monofilaire de longueur
1000m. On peut remarquer I'influence de la source de
compensation sur la tension induite au point x=0. Les
tensions induites aux extrémités de la ligne (x=-300m et
A=500m) sont superposées du fait de la symétrie par rapport
au point d’origine (x=0).

B. Ligne bifilaire

En utilisant les paramétres présentés a la figure (11) et les
équations (11) et (12) avec 1=100 kA, v = 30 m/s et
= 100m, on obtient les résultas présentés sur la figure
(12). En effet dans cette figure nous avons tracé les
variations temporelles de la tension induite sur le
conducteur phase (conducteur (a)) pour plusieurs valeurs de
la résistance R D’aprés cette figure, nous remarquons que
I’amplitude de la tension induite est inversement
proportionnelle a la valeur de la résistance R Cette
constatation montre que le choix de cette résistance doit
étre bien étudié.

1000 m 1000 m

»le
>

X=0
X ¥

4

v
—

v |

J:

Figure 11: Diagramme schématique de ligne

b
h=10,5

h=10m
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Pour valider nos résultats, nous les avons confrontés avec
ceux issus de la littérature notamment [20]. A noter que nos
résultats rejoignent ceux obtenus par Yokoyama [4] en
utilisant la méthode des différences finies pour résoudre les
équations de couplage du modele de Rusck. Nous pouvons
remarquer clairement qu’il existe une excellente
concordance entre nos résultats et ceux de la littérature.

Tension Induite (= 100kA v=30m/ps, x=0)

I
L | = R=mfini |
b » R=infini R=500 |
300 | | fiano 1
SO SR (N W s R=100
250} | | R=30
i 5 _\\ — = R=300 e R=0
E 200} _ 2 _)_R=100
c
o
"
5 150}
pt
1004
S0+

Temps (ps)

o Ohworvoltige k]

Figure 12: Tension induite au milieu d’'une ligne bifilaire finic

(sur le conducteur phase) pour différentes valeurs de
(=100 kA, ¥=30m/s,y =100m, A=10m, x=10)

a) Nos résultats  b) Résultats de [20]

R
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V1l CONCLUSION

L'interaction indirecte de la foudre avec les lignes
d’¢énergie est exprimée dans la littérature par différents
modeles. Dans cette communication nous avons mis en
ceuvre le modéle de Rusck exprimé en termes de potentiels
scalaires et vecteurs. Nous avons montré a travers cetle
¢tude que les surtensions induites peuvent étre exprimées
par un formalisme analytique simple ce qui facilite la mise
en ccuvre informatique.  Cette étude nous a permis aussi
d’obtenir des résultats qualitatifs satisfaisants, pour
différentes configurations de lignes d’énergie électrique.
Comme perspective de ce travail nous envisageons la prise
en compte de configurations réelles des réseaux électriques.
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Couplage d'une Onde de Foudre avec un Cible Enterré

F. Hafsaoui', M. Chouki', H. Belila', B. Nekhoul'
'Université de Jijel, Algérie

Abstract: In this work we propose a mathematical
analysis of lightning induced disturbances in buried
cable. To achieve this modeling work we use the
formalism of transmission lines with second member
while taking into account the finite conductivity of the
plan of mass that is soil. To calculate the voltages and
current induced at both ends of the cable we use the
general solutions of the forced line equations defined by
matrix chain (9). We validate our work by comparing
our results with those published in the literature.

Résumé: Dans ce travail nous proposons une analyse
mathématique du couplage électromagnétique d'une
onde de foudre avec un cible enterré. Pour réaliser ce
travail de modélisation nous utilisons le formalisme des
lignes de transmissions avec second membre en tenant
compte de la conductivité finie du plan de masse qui est
le sol. Pour calculer les tensions et les courants induits
aux deux extrémités du cable nous utilisons les solutions
générales dés équations des lignes forcées définies par
matrice chaine (®). Nous validons notre travail en
comparant nos résultats a ceux publiés dans la
littérature.

Introduction

De nos jours les dispositifs électroniques et électriques
bas niveaux utilisés dans les systémes de
communication et dans les réseaux électriques peuvent
subir des perturbations a des niveaux de plus en plus bas
d'interférences électromagnétiques induites. Parmi les
sources de pollution électromagnétique les plus
redoutées par ces systémes nous notons la décharge
orageuse (le coup de foudre) qui est un phénoméne
naturel responsable d'une émission de trés forte
intensité. Les réseaux électriques et de communications
de part leurs étendues sont une cible privilégice de la
foudre  par  impact indirect (ie, couplage
¢lectromagnétique). A cet effet une évaluation précise
des surtensions induites par la foudre est devenue
necessaire pour une protection efficace des systémes
¢lectriques et électroniques.

Dans ce travail nous nous intéressons au calcul des
courants et tensions induites par un canal de foudre sur
un cable enterré, qui est généralement responsable de la
transmission de la perturbation par conduction.

Dans la littérature plusieurs travaux sont consacrés
a ce sujet; la théorie des antennes est la plus rigoureuse
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[1]. mais de mise en ccuvre lourde et reste inadaptce
pour les structures filaires longues.

Dans cette contribution, en s'inspirant des travaux
de C.R. Paul [2], nous modélisons le couplage foudre-
céble par la théorie des lignes de transmissions. Nous
représentons le cable multi -couches par une ligne multi
-filaires en reprenant le travail proposé par A. Amétani
[3]; pour l'excitation électromagnétique, qui représente
le second membre des équations des lignes, nous
utilisons le formalisme des dipdles avec prise ne compte
de leffet du sol pour le caleul du champ
électromagnétique rayonné par le canal de foudre.

Eléments théoriques pour I'analyse du couplage
électromagnétique

Soit un cable blindé (dme, écran et blindage) enterré
horizontalement, d'une longueur £, situé parallelement
le long de I'axe des x a une profondeur d et excité par
une onde électromagnétique (E°, B).

=%

o
<-,;
ar
STT 7T T T AT

sol

Cible blindé enterré

( @

Figure 1-a: Configuration d‘uu c:’ih]u blindé enterré.

bancage (Op Us &)
Figure 1-b: Coupe transversale d'un céble coaxial.
Les tensions induites et les courants le long du cable
peuvent étre calculés en utilisant le formalisme du
couplage qui s'exprime en fréquentiel par la théoric des
lignes en fonction du champ électrique excitateur par le
modéle d'Agrawal [4] comme suit:

"W ( AV N | A 101 =[S0 M
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ax "”+|VJ[V~(x)} [0]

On llmpedanue longitudinale est donnée par A.
Ametani [3] comme suit:

(Z]1=1[Z£;1+14,]

Tel que [Z,]: ''mpédance interne propre du cable.

2

3

Et [Z,]: I''mpédance qui tient compte de 'effet de la
résistivité non nulle du sol.

[0 1
Z.. =, .IJ(JJ[‘!U In + ;V\ ~risext
; 2

Vs Tex
Avec r,,,: le rayon extérieur du cable.

7 = oo, + joe.e ) 1a constante de propagation.

L'admittance transversale du cdble est l'inverse des
ceefficients de potentiel [3] définit comme suit:

M= jo.rr1
[M=1¥1+1%)

Ou [ ¥]: 'admittance interne propre du cable.

€

(&)
(6)

Et [¥]: l'admittance du sol pour le cas d'un cible
enterré est donnée par l'expression suivante:
Y,ayllZ, (M

Les équations (1) et (2) peuvent s'écrire sous la forme

suivante [1]:
[V =[ [0] —[Z]} [V (|, [[£3(0] @)
dx| [/ )] -M 0] || [4(x)] [0]

Le systeme (8) est sous la forme d'une équation d'état,
dont la solution générale est donnée en [5]:

(V] V(%)) 20
= dr (9
[[!(x)] L { 0] ! bx= {[&(f)l} !

Ou la matrice chaine [gﬂ(.\—,\g )] est une matrice de

transition d’état, avec x et X, respectivement un point
arbitraire fixé le long du cible et le point d'origine
avec X2 X .
Cette matrice de transition s'exprime sous forme
fractionnée comme suit:
(=)= [ﬁn(-"‘ )[4 (x=xp)] (10)

AT, n .

[$21 (x= 301 [#ay (x— xp)]

Les sous matrices de la matrice chaine (10) sont
données par:
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0= =S 71 e d7 9T
(- .m]=—%[rr'm[y1 (d7 =9I _ o7 ey gt
(s, (5 as)1=-%[?]ccff."“‘“‘—é‘f"F-‘J”)[yr'[?rlm

s .m}=12m(é”“-*’ué-“““”)m"

On: [7] est la matrice qui diagonalise le produit [ H[Z].
¢’est-a-dire vérifiant la relation

(71" [M.LA. [7] = [y] % ou [y] représente la matrice
diagonale des constantes de propagation.

Si nous choisissons x=¢

(11)

et x,=0, nous obtenons
particulicrement la matrice chaine@(£), tel que la

solution (9) devient:
V(9] [V Hol

T dr
[ w@J b5 {uam] fic-l e

[[ﬁl(m [4:01] V) f[ di- ){m )1}
(D] (D] [40)) [/(2)]

(12)
O les fonctions forcées pour le modele d'Agrawal sont
comme suit [4]:

[VeO)=[E5(0)] (13)
[ p(©)]=0 (14)
Les conditions aux limites, exprimées en terme des

tensions induites et des courants totaux pour le modéle
d’Agrawal sont les suivantes:

[V (0] =-[Z]1[/(0)] (15)

[V (Dl=+[Z,1[{(0)] (16)
Ow:[4] et [£] sont les matrices impédances de
terminaison.

Calcul du champ électromagnétique généré par
I'onde de foudre

Pour le calcul du champ électromagnétique rayonné par
la foudre on utilise le formalisme de dipdle hertzien [6],
Ce demier offre I'avantage d’un modéle mathématique
qui peut s'écrire aussi bien en fréquentiel qu'en
temporel.
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Figure 2: Paramétres géométriques utilisés pour le calcul des champs
d’arc en retour.

Le canal de foudre est représenté par une antenne
verticale filiforme d'une hauteur de 7.5 km. Pour utiliser
le modéle des dipdles, l'antenne est subdivisée en
¢léments dipolaires dont la taille est choisie de fagon a
masquer la propagation. Le champ total est obtenu par
superposition des contributions de l'ensemble des
dipéles de 'antenne réelle et de I'antenne image:

n
ll"—:.' = Z (E;L"C.f + E:{nn‘er ) (1?)

=1

n

Hy= ) (H s 4 H iage) (18)
=1

Oit: n le nombre des dipdles.

Pour un point d'observation situé¢ dans l'air en
présence d'un plan de masse (sol) de conductivité finie,
scule la composante horizontal du champ électrique est
affectée est doit étre corrigée par l'expression de
Rubinstein [7]. .

Dans le cas ou le point d'observation est situ¢ dans
le sol, nous utilisons les expressions proposées par
Cooray [8]. Les expressions générales pour le champ
¢lectrique vertical et horizontal rayonné par un dipdle
élémentaire localisé & une hauteur "z" au dessus du sol
en un point situé a une distance "r" et une profondeur
"d" comme illustré en figure (3) seront comme suit:

£o cxp(_kgd)
o, JVE,
E,(jwr,d)= E,(jw r.0)exp(~k,d) (20)

E.(jwr.d)=E (jwr0) (19

w

ti

dz = )

-

Sol

Plan de masse
o 7 7. 7. o /Y 7
o

,.

|,.__________.i. Point d’observation

Figure 3: Géométrie pour le calcul du champ électromagnétique
rayonné par un canal de foudre vertical au dessous de la surface de la
terre.

Dans ces expressions, les composantes du champ
électrique vertical et horizontal a la surface du sol £,
(w. r, 0) et E. (jw. r, 0) peuvent étre calculées en
supposant le sol comme parfait pour le champ électrique
vertical, et l'approximation de Rubinstein pour le champ
¢électrique horizontal [7].

Pour le champ magnétique azimutal, pour un point
situ¢ dans le sol, nous utilisons l'expression du champ
magnétique azimutal donnée par [8]:

Hy o (w1, d)= Hy oy (j 1,0)exp(—K, ) @

2 .
Avec: k, = \[a) HoE,+ JOUO

Validation et application

Validation

Afin de valider notre travail nous commengons par le
cas d'un cable enfoui dans le sol mais posé a l'intérieur
d'une goulotte en PVC (pipe en PVC) dont les résultats
de mesures sont publiés dans la littérature [9]. Le cible
souterrain est de longueur £=133m illuminé par un
canal de foudre dont la configuration est celle
représentée en figure (4). Le cible est enfoui a une
profondeur de 0.9m le blindage du cable est suppose
étre terminé a ses deux extrémités par des résistances de
valeurs 6002 et 37(). Le sol est caractérisé par une
conductivité o, = 3.107 S/ m.

2
»

Point dimpact

B
1

Figure 4: Vue de dessus de la position de coup de foudre
et du céble enterré.
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Figure 5: Géométrie du céble enterré.
La forme théorique du courant a la base du canal est
donnée par la somme de deux fonctions de Hiedler [10]
(tableau 1).
Tableau 1: Paramétres des expressions simulant le courant
de foudre 4 la base du canal.
Ti(ps) Loa(kA) | Typ(ps)

Lo (AN 1y, (us) n To(us) | me

8.5 0.12 14 2 3:2 14 95 2

Le champ ¢lectromagnétique a été calculé en utilisant le
modéle MTL [11] avec une valeur typique de vitesse de
l'arc en retour v=1.3x10"17's et un taux de décroissance
de l'intensite de courant A=2kmn.

160
140
120
100
£
80
g
60 \
. e
40 S
—
—
20 T —
[+]
o 1 2 3 4 5 - 7 8
temps]us]
(a) résultat de caleul.
= - Samaaeesd thaskd Cureem 152
—— Mo and Wikl Curreed E52
'l
'_‘ K 1
! 1
Ny
i ' :
e [}
! ,".‘J'h' L -
g -"L"E"'T’Trm._i_m
3 7 ) i 5 P ' s

Tine precoasconds]

(b) résultat de mesure et de simulation de E. Petrache [9].
Figure 6: Ces deux figures représentent une comparaison entre notre
modélisation et les résultats de mesure et de simulation publiée par E.
Petrache [9] pour le courant induit sur la deuxiéme extrémité du
blindage.

La confrontation de notre calcul (figure 6-a), que
nous réalisons par une modélisation en fréquentiel plus
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l'utilisation de la transformée de Fourier, avec celui
mesuré (figure 6-b) montre une bonne concordance.

Applications

Dans une deuxiéme étape nous faisons une étude
paramétrique impliquant le mode de connexion du
blindage et de I'écran a travers des résistances a leurs
deux extrémités. Soit un céable blindé a trois couches
(dme, écran et blindage) enfoui horizontalement a une
profondeur de 1m dans le sol de conductivité

finte o =310 S/ m comme le montre la figure (7).
Ce cable est de longueur =133 illuminé par un

canal de foudre positionné en son milicu et a une
distance /=50m, nous retenons les mémes données que
l'exemple précédent (cable enterré précédent) pour le
calcul du champ et du courant & la base du canal.

Pour réaliser cette analyse nous considérons
successivement:
-que les deux couches (écran et blindage) sont relices
directement & la terre a travers des résistances, par
contre I'dme est reliée 4 sa premiére extrémité (entrée) a
une trés faible résistance (résistance inteme du
générateur) et a sa deuxiéme extrémité a une résistance
de charge.

N T

Figure 7: Geométrie du cible enterré a trois couches.

Ame

Pour la premiere €tude les valeurs des résistances
aux extrémités du cible comme indiqué en figure (7)
sont comme suit:

CGasl: R,;1=0.1Q; R;p,=500): Rg = Rep= Ry = Ry;p=500

3000 - —— - - - -
— A
——— SN

2000 ———— biindage

1000
o

1000

-2000 -

Figure 8: Tension induite 4 la deuxiéme extrémité du cible pour les
trois couches.
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Figure 9: Courant induit a la deuxiéme extrémité du cable pour les
trois couches.
Cins2: R=|=U,IQ‘, Rﬂ—'—'s{}ﬂ; R‘g]: R{:zz RH: Rbg_=5000
4000 - - - - o e
3000

ADDD

Figure 10: Tension induite a la deuxiéme extrémité du cible pour les
trois couches.

30

arme
i i |
10
(1]
-20
=30

Figure 11: Courant induit a la deuxiéme extrémité du cible
pour les trois couches.

De celte premiére étude nous remarquons que les
courants aux extrémités du blindage et de I'écran
diminuent quand les résistances en leurs extrémités
augmentent, mais sur I'dme le courant induit augmente
en amplitude, ce qui n'est pas favorable du point de vue
compatibilité électromagnétique.

Afin de regarder une solution plus favorable, dans une
deuxiéme application, nous gardons I'ame dans la méme
situation que précédemment, mais le blindage et I'écran
sont relié entre eux par une résistance Ry et portées a la
masse a travers une autre résistance Ry, pour la
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premiére extrémité et Ry, pour la deuxiéme extrémité

du cable.

Sol
e |

blinda e

mal]
w8 G

Figure 12 : Deuxiéme géométrie du cible enterré a trois couches.

Casl: R, =0.10; R;:=5002; Ry = Raa=508: Rp=102.

3000 —

doran

Y,
— GCTEN

200 = blindage

& 7 a8 9 10

Figure 13: Tension induite a la deuxiéme extrémité du cible pour les

trois couches.
60 -
50
40
30

ame
— bcran
blindage

Figure 14: Courant induit 4 la deuxiéme extrémité du cable
pour les trois couches.

Cas2: R,1=0.1Q; R,5=500; Ruy= Rayp=50£2; R=1002
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3000 —
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2000 biindage [

1000

Figure 15: Tension induite & la deuxiéme extrémité du céble pour les
trois couches.

Figure 16: Courant induit a la deuxieme extrémité du cible
pour les trois couches.

Pour cette deuxieme configuration nous constatons
que le courant sur I'dme reste pratiquement le méme
quand Ry est variable; cette configuration sera
certamement plus avantageuse du point de vue
compatibilité électromagnétique, en effet le courant
induit sur I'ame devient indépendant de la charge aux
extrémités de I'écran et du blindage.

Conclusion

Dans ce travail nous avons abordé une problématique de
compatibilité électromagnétique qui malgré les efforts
de recherche demeure encore d'actualité. Des industriels
ont réalisés beaucoup de mesures trés coiiteuse et
parfois incomplétes d'ott la nécessité de la modélisation.
Pour ce faire, nous avons utilisés le formalisme des
lignes de transmission et nos résultats sont trés
satisfaisants; nous proposons aussi deux applications
pour montrer les possibilités offertes par une
modélisation simplifiée. Bien que notre travail soit
réalis€ en deux temps (calecul du champ
¢lectromagnétique rayonné par le canal de foudre, puis
résolution des équations de couplages), ses avantages
sont une mise en ceuvre informatique simple et des
temps de calcul trés faibles.
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Etude de Couplage d'une Onde de Foudre avec un Cable Aérien par le Formalisme
Temporel

F. Hafsaoui', M. Chouki', H. Belila', H. Harrat'
"Wniversité de Jijel, Algérie

Abstract: In this work we propose a new approach for
the temporal coupling formalism between a transport
clectric power multilayred cable aerial and the fields
generated by the return strokes of lightning flashes, we
compare this formalism with their on frequency domain.
For this aim, we chose the theory of lines for cable
modeling and the numerical method so called FDTD for
the coupling equations resolution.

Résumé: Dans ce travail nous proposons une nouvelle
approche pour le formalisme du couplage en temporel
entre un cible de transport d'énergie électrique
multicouches aérien et le champ électromagnétique
rayonnée par l'onde de foudre puis nous faisons une
comparaison entre ce formalisme temporel et celui en
fréquentiel pour voir la validation de notre approche.
Pour cet objectif, nous optons pour la théorie des lignes
pour la modélisation du cable, et la méthode dite FDTD
pour la résolution des équations de couplage.

Introduction

Les surtensions induites par la foudre dans les cables de
transport d'énergie électrique et de télécommunication
sont de nos jours l'une des causes principales des
problémes de qualit¢ d'énergie fournie aux
consommateurs ¢t de compatibilité électromagnétique.
Ces demiéres années, en raison de la demande
croissante d'une meilleure qualité d'énergie électrique
corrélée avec l'utilisation répandue de dispositifs
¢lectriques  sensibles connectés aux cables de
distribution, la protection contre des perturbations
induites par la foudre est devenue d'une importance
primordiale.

Dans ce travail nous traitons le couplage entre le
champ électromagnétique ou ses expressions sont
données par [1] et le cdble en utilisant la théorie des
lignes couplées et a l'aide du modéle d'Agrawal [2], puis
on résoud les équations de couplage par la méthode des
différences finies & point centrées [3], ol nous allons
tenir compte de la dépendance fréquentiel des
paramétres linéiques avec la fréquence, en fin nous
comparons le formalisme de couplage en temporel avec
celui en fréquentiel.
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Couplage du champ électromagnétique externe
par un cible aérien

Prenons l'exemple d'un cdble aérien horizontal d'une
longueur situé le long de l'axe des x 4 une hauteur h.
Les tensions induites et les courants le long du cable
peuvent étre calculés en utilisant le formalisme du
couplage qui s'exprime en fréquentiel par la théorie des
lignes en fonction du champ électrique excitateur pour
le modéle d'Agrawal [2] comme suit:

dq[v° ()]
dx

S 2 (0] = [ES(9)] 1)

Al 2

+[N[V(]=[0]

ar

Cible blindé aérien

O]

X

7 A 77 A P

sol

Figure 1-a: Configuration d'un cable blindé aérien.

¥ i = _'..‘_' =
b .': = & ————
v L] ﬁiflf‘éi%—. ::’_ i -
v '\f!\::'/\r
S St
\;\,
lat 1 ) / \ 2 &

bhndage (oy py &)

Figure 1-b: Coupe transversale d'un cible coaxial.

Ou [Z] limpédance longitudinale du cable définie par
A. Ametani [4]:

[2=1Z;1+[%] (3)
Tel que [Z;]: le terme de correction du sol donné par

l'expression suivante:

[Z]=[Z]+[Z.] )
Avec: Z, = &,ln[ﬁ] = JjoL, (&)
2m Fynt
Jou,  (l1+y.h
Et: Z, = In| ——— (6)
T 2= v
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7=\ Jopo,+ jogg ) La constante de propagation.

I, Rayon extérieur du céble.

Et 'admittance transversale du cible est l'inverse des
ceefficients de potentiel [4] définit comme suit:

(M= jo1 P+ P17 @

21/
Avee: f =(lf’2zrsr,).ln( }) (8)
car
Nous proposons d'écrire la matrice [Z] sous la forme

suivante [4]:

(Z1=1Z2,1+12,] ®
fatZpt iy Zpthy By

[z)=]: 2t = ntzy Zy (10)
34 £4 224

B0+ At A A 25,24y Bot At A S En A0Em

79 artara-5,2%,  ErAFE A EE

A4 A4 A0 4n

an

Ou ces impédances sont respectivement les impédances

de surface et de transfert constituants la matrice

[Z114].

En utilisant l'approximation introduite par M. Feliziani

[5]. on peut écrire pour le cas d'un céable blindé avec
¢cran les relations suivantes:

cosh
g =2 = By =4, = Z(9)= w 12)

sinh(y, d)
ey (13)
sinh(y, d)

Ce qui nous donne pour la matrice [Z] l'expression
suivante:

Lam = Bm = zr(“;) =

4z -4z 3z, -3z, 2z -z
[2,)=|32-32 3z-22 z-2z (14)
=4 4 =2 2 —Z;
Nous réécrivons la matrice [Z]comme suit:
[Z]=[Zb]+[ZL]+[Zs]+[Ze]=[2'I]+ Jol L] (s5)
En définissant par f‘Z'] :
[(Z1=12,1+(Z,] (16)
Et par la matrice [[] :
A byt byt By L+ L+ o
_Hfi-]’f[z}l]_ Lot byt b+ Loy Ly+ Ly L+ L,
[J="———== Ltby+hy [L+Dly+Lh, L+L4|(17)
Lo+ Ly L+hy L+l

Ja
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Equations de couplage en temporelle

Le domaine temporel est parfois préférable car il permet
le traitement non linéaire du phénomene; d'autre part les
paramétres dépendent de la fréquence tels que
l'impédance du sol et du blindage. Les ¢équations de
couplage (1) et (2) précédentes et afin de lever la
singularité peuvent étre converti en domaine temporel
[6] par les expressions suivantes:

B i1+ 1A v (x 01+ [GI1V (x 0] =101 18)
ox ot

Aol 2 ‘
SV OI+ [ [Kx 01+ 6= )]
ox ot
0 (19)

r
d .. L il s, A
«Z[(xD)dr+ j[gb(r—f)]xf[i,ur)|rfr:[E;.(,un
or 2 or
Avec la matrice résistance transitoire due a la
conductivité finie du sol est donnée par le suivant:

(2] 0 (0 &
[5_,-]=F_i{T;}= (D C(0 ¢ (20)
i £ ¢ ¢

Tel que:

- . 1 ) Hy Mo
. = min e e
§:0 I2:rh &4 T,
B R e T s -
— +—ex erfd \|— [-—
wWax Vit 4 i ) 4

2 ~ .
Avec: t,.=h"po,, et erfc la fonction -erreur

(21)

L

complémentaire définit comme suit:

D i - 2exp(—1% ) — 2l
erfo( x) = = J: exp(—=¢")dt=1- %—; a,x
(22)
— 2”
= 13.(2n+1)
Et la matrice résistance due a la conductivité finie du
blindage est donnée par cette expression:
40 (D—4C,(0 35(D-3C, (0 C(D)—E,D
[@1=F‘{‘—‘,7j} XO=3,(0 3%0=2,(0 LO-L,(0
0=  GO-CLD  &GO—E (D
: 24)
Avec les résistances transitoires sont données par [7]:

Go)= Ry + :F;: Sox(D

Ou: a (23)

pourt=0 (25)
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0 pour t=10
Bt ¢,(0 = .

26
Rdr + Elgrn.i'(‘r) ( )

pour t >0

Résolution des équations de couplage

La résolution des équations de couplage en fréquentiel
par la matrice de transition chaine est bien détaillée en
[8]. En temporel, la résolution des équations de
couplage est réalisée par l'utilisation de la méthode
numérique dite FDTD.

En utilisant les notations discrétes suivantes:

[127]= [M(k=DAx nAL]] (27)
e H:(K'u %}A.\a (n+ %)Arﬂ (28)
[E£5] E[Efli{k—%]ﬁ){,(ﬂ-#%)&{” (29)

Les indices "n" et "&" indiquent respectivement le temps
ct l'espace. Notons que la discrétisation spatio-
temporelle alterne un neeud tension et un neeud courant
séparé par Ax/2 dans l'espace et A¢/2 dans le temps;
les deux nceuds extrémités sont des neeuds de tension.

Et les deux équations de couplage (18) et (19)
deviennent:

[M
\

{ ”
sl

C(Af m.m] L g i

[[ (AD]+ T —-——2

i‘ lﬂ|§ (= PADI+[E((n= DA+ € ((n+ 1= NADI+]
£+ 1= HAOTIX UM -1}
[EZ"+EL

4 (An]+;[uh(«\r)1+~"'i”}[f“]

] | [

RJI-—'

1
(\r)]+5h,,(m)]}a

2 =0

2
(30)
Pour &=1/,2..., ndx
Ou: ndxle nombre de pas spatial.

L [G)][ sen]_( €] [G]) | [E) =151 o

A L) B 9 HE o kel R G T
[m 2][‘ ] At 2 [V‘] o oY
Pour k&=2,3..., ndx

Avee "mat!" la matrice suivante:
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mati =

At %m 45,00 35,(0-38,(00
[1360-3.00 340=24,00
0| GO-Cukd  Cad=CuD

C'u U) i ‘: u(")
Cn=C (0] di =
oD =Eul0)

4[0%0(;}@,»—4'[:&,,,(04; 7._[":fumff— ;j‘n&mmcﬁ J:“;’o(’)d’“fn?nif-‘f”
At ar Ar Ar

3 Lg.,(mf-a_[o;,,mdf 3J (Ddi- 7J . (0de Jn;n(nd;-L;.ﬂmm =
Ar A A7 oA
[(Gwa-[uoa  [Goa-[Loa [ Zoa-] o

matll mad2 matd3| | 4ng—dn,

- 31:{, -3ni, ng—m,

mat2l a2 mat3|=|3ny=3m, 3np =205, ng—ani,

matdl matB2 nud3 g — ny, mg—ng, g —m,

o
(32)

Ou: Les deux intégrales njyet n/ sont réalisées apres
unc approximation des impédances transitoires
modifiées propre et mutuelle (£ (D et ,,(0) [5].

Pour lever la singularité 4 t=0 de I'impédance transitoire
propre (). cette demiére est approchée par une
somme finie comme suit [5]:

Ny
Co(Hhz Kso(D+ Ry + ‘EIC“(!) (33)

Nj un nombre fini des termes de la somme, et &(f)la

fonction de Dirac et Ksest une constante donnée en

[5]:

1 2 Ny

1
K ”6 "L

k=1

Ks() =

2;[:; d Z (34)
k= N+l

L'impédance mutuelle transitoire modifiée est aussi

approximée par une somme finie [3]:

0 pour t=10

;’m(‘r) = N

(35)
R,y + ‘E G GB)
o

pour t> 0

Dans ce cas, N, termes sculement de la somme sont
consideérés.

En utilisant les expressions approchées (33) et (35) des
impédances transitoires modifiées, nous calculons
analytiquement les deux intégrales "niy" et "ns,"; nous

obtenons: |
Ny 5 LAt
niy = Ks+ Ry At+ 2. RJ{ a J e -1|(36)
yn Pl
2 2 A

Ny 1
D= Ry B+ D 2.Ry(~1)* [ ){;“’2
w3

A=l

B = i
]c =1l 37

Aux deux extrémités du cable, et pour des terminaisons
résistives [R)] et [R], on remplace "k" par "1"; puis par
"ndx+1" dans I’équation (31).
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Pour &=1. l'équation (31) est caractérisée par[i,]=0
1

[G]l= [Rl—\‘lbt Ax= ?'Vnn trouve alors:
oy
[]- [Hlmm —] { RIF 2+ [IR]{(]A‘ul}[ﬁ’]}
(38)
Pour 4=ndx+1, 1'équation (31) est caractérisée
5 = Ax
par|i, ., 1=0, [G]= A et ,ﬁx=%‘-donc:
(A Av 1
)= [H%I[ v, Hm],,d. [i&l[q 2}[:3,1]}
(39)

La condition de stabilité exige que la condition suivante
soit respectée:

At <Ax/ V; (40)

Ou: v,est la vitesse de propagation dans le milieu.

Validation

Pour la validation de notre approche temporelle, qui
consiste a considérer la méme approximation sur I'écran
et le blindage, nous comparons le formalisme du
couplage en temporel par le formalisme du couplage en
fréquenticl plus l'utilisation de la Transformée de
Fourier Inverse, nous considérons alors le cas d'un céble
acrien de 14m1 de long situé a une hauteur de 10m au
dessus d'un sol de conductivité finieo, = 0.015/m et

illuminé par une onde électromagnétique rayonnée par
un canal de foudre de 7.54m le point d'impact est
considére symétrique par rapport aux deux terminaisons
et & une distance de 50m du cable, en utilisant le
modéle MTL [9] pour l'arc en retour ot le taux
décroissance A =24m et la vitesse de l'arc en retour
1=1.9% 10*1's, avec le courant 4 la base du canal est la
somme de deux fonctions de Heidler [10]avec des
paramétres regroupés dans ce tableau:

Loa(kA)

In(kAY 7y(us) | taaps) | m Tia(ps) | taa(us) | ma

107 ] 0.25 25 2 6.5 21 230 2

Les données géométriques et physiques du cable pour
les rayons des conducteurs, les rayons des isolants, la
conductivités, la permittivités et la perméabilité des
couches sont comme suit:
Ame: ry = 0.45mm; I = 1475mm; o4 = ."OSSXm
=Hpi=1

Ecran: rp = [.775mm; Ijo=2.475mm;

&y =180,

8o s :
Co=03310"8/m, € pjo= },,ur =pp=1
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Blindage: ry = 2.775mm; 1y, = 3.475mum,

abzas_?;fsxm; Epfp= }'.,ur =g =1

0
pit}
b1t}

blindage

Géométrie du cible aérien avec trois couches.
30

Figure 2:

ame.formalisme temporel
m— ame formalisme fréquentiel+IFFT

20

Figure 3: Tension induite a la premiére cxtrémité de l'dme
(comparaison entre le formalisme temporel et fréquentiel plus la

IFFT).

| w— ame formalisme temporel
| m—ameformalisme fréquentiel+IFFT

s} 2 4 6 a8 10

Figure 4: Courant induit & la premiére extrémité de I'ame
(comparaison entre le formalisme lcmpurcl et fréquentiel plus la

IFFT).
250 ————— .
— ecran furmallsme Iemporel
200 -

——— écran:formalisme fréquentiel+IFFT

=100
-150
-200 -

-250
(]

2

4 [ 8 10
Figure 5: Tension induite & la premiére extrémité de Dlécran
(comparaison entre le formalisme temporel et fréquentiel plus la

IFFT).
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m— goran formalisme temporel
m— acran formalisme frbquentisl+IFFT

0 Z i A &
Figure 6: Courant induit a la premiére extrémité de ['écran
(comparaison entre le formalisme temporel et fréquentiel plus la

IFFT).

B0O -

blindage: formalisme !empore“l

o FET

Figure 7: Tension induite & la premiére extrémité du blindage
(comparaison entre le formalisme temporel et fréquentiel plus la
IFFT),

150 -
100 +
s0
o
50
100 q
-150 =
— plindage: formalisma temporel
== blindage formalisme fréquentieisIFFT
200 = ;
o 2 4 & a 10

Figure 8: Courant induit a la premiére extrémité du blindage
(comparaison entre le formalisme temporel et fréquenticl plus la
IFFT).

L'analyse de cet ensemble de résultats (Figures: 3; 4;5;
6. 7 et 8) pour le courant et la tension induite sur les
trois couches (ame, écran et blindage) nous conduit a
affirmer que l'approche temporelle que nous proposons,
et qui consiste a considérer la méme approximation sur
I'écran et le blindage, conduit a des résultats plus que
satisfaisants; nous notons quelques légeres différences
en amplitude et un léger décalage dont l'origine est
certainement 'utilisation de la transformée de Fourier.
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Afin de confirmer la bonne qualité de notre
approche, nous proposons maintenant de comparer les
réponses de deux cables blindés respectivement a trois
couches et a deux couches.

3

blindage 5602

Figure 9: Géométrie du ciible aérien avec deux couches.

Nous réalisons nos calculs directement en temporel,
et nous comparons les résultats en courants induits sur

les dmes et les blindages.

35 = r—— +
e gme:cable avec 2 couches

A
307 e Ame cable avec 3 couches 7\

25 %
20 f
15 S \
10

5- f

) //\\‘-\
ﬂ*“‘—_‘—-\-‘r‘_____,._—‘f'/ .
" = N
5 \ , ~
\

A0
el o -

o 2 a 6 8 10

Figure 10: Comparaison entre les courants de l'dme a la premiere
extrémité du cable avec trois couches et celui de deux couches par le
formalisme temporel.

150 =

biindage;cibie mec 3 couches
——— plindage:cibie mec 2 couches

in

6
tempalus]
Figure 11: Comparaison entre les courants du blindage a la premiére
extrémité du ciible avec trois couches et celui de deux couches par le
formalisme temporel.

Les résultats en figure (10) mettant en évidence la
variation du courant sur les ames (couche interne)
respectivement pour un cable a trois couches et a deux
couches, montrent bien qu'un céable avec <écran
conducteur est micux protégé; en effet le courant sur
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l'ame de ce demier est largement inférieur a celle d'un
cible a deux couches (c'est-a-dire sans écran). Cette
importante remarque est bien confirmée par l'atténuation
des ondes électromagnétiques dans les milicux
conducteurs avec la distance parcourue. Un autre
résultat aussi trés important est celui que nous obtenons
pour le courant sur le blindage (Figure 11); les courants
sur le blindage sont pratiquement les mémes, ce qui est
conforme avec l'approche de l'impédance de transfert
[11] qui nous permet d'affirmer que le couplage de
l'onde électromagnétique avec le systéme externe
(blindage -sol) est indépendant du systéme interne (dime
~blindage).

Les deux remarques:
-diminution du courant sur l'Ame d'un cible a trois
couches.
-la non dépendance du courant sur le blindage (demicre
couche) du nombre de couche du cable.
nous permettent de conforter la validité de notre
modele.

Conclusion

Ce travail est pour but de juger lefficacité d'un
blindage, nous avons opté pour la modélisation de
l'interaction entre un cable aérien et l'onde
¢lectromagnétique émise par une onde de foudre, ou
nous avons essayés deux formalismes de couplage, en
temporel et en fréquentiel.

En temporel, nous avons validé notre proposition
dans le cas d’un cable aérien. Les résultats de simulation
que nous obtenons nous permettent d’affirmer que
I'approche que nous avons utilisé est acceptable et
permel surtout de tester les épaisseurs de ’écran et du
blindage et de définir le meilleur cablage a leurs deux
extrémités: et trés semblable a ceux du formalisme
fréquentiel.
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Transient Performance of 3D Substation Systems Subjected to Lightning Stroke

B. Harrat', B. Nekhoul', M. Lefouili', K. Kerroum® and K. El khamlichi Drissi®
'University of Mohamed seddik Benyahia . Jijel, Algeria
? University of Blaise Pascal, Clermont Ferrand, France

Abstract: In this paper we propose a new formalism for
analyzing the transient behavior of grounding systems
associated to substation structures (Faraday-cage) under
lightning strokes in transient regime. The protective
device to study is formed of an aerial wire mesh
connected to a grounding grid by simple conductors
called down conductors. Our formalism is based on the
resolution of the propagation equation in potential in
3D. The purpose of our proposition is the direct analysis
in time domain and the simplicity of the
implementation. We compare the results obtained by
this new approach to results published in literature.

Introduction

In order to achieve a good protection of VHV and HV
substations against the lightning effects, it is
indispensable to use an aerial wire mesh and grounding
grids. A guard fillet bonded to a grounding grid is
identificd by a [araday-cage. '

The analysis of grounding systems behaviour in
transient regime stay among the principal preoccupations
of industries in  electrotechnics,  electronics,
telecommunications, computer science, etc. When
lightning strikes a substation or transmission lines, high
currents generated by the stroke will flow into the
grounding systems and dissipate in the soil. Lightning-
induced currents flowing out in the earth of an aerial
station can generate radiated perturbations susceptible to
disrupt the electromagnetic environment of local
electrical systems (auto pollution). and may be
dangerous to personnel working nearby.

Traditionally, in the literature, the problem of a
grounding grid is treated by using antenna theory and
moment method [1] in case of direct injection of a
lightning stroke on grounding grid. The purpose of our
work is to show that the problem of grounding systems
associated to substation structures can be treated by
numerical tools simpler to implement.

In our work, we propose a new formulation
consisting in the direct resolution by FDTD (finite
difference time domain) of differential equation in
potential spatio-temporal in 3D, while taking into
account the semi-infinite environments and the
conditions in extremities. This proposed model allows
the computation of the voltage which is the node state
variable (continue in each node) of the whole set (buried
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grid, aerial wire mesh and down conductors), then we
deduce the currents in different branches.
Propagation Equation in Nodal Scalar Potential

The system (aerial wire mesh-buried grounding grid)
under study is represented in figure 1:

Lightning stroke Wirc mesh

Down conductors

p

VARV
A
A A 4

Interface soil-air

air

/
il /j // £ // /
S01. / / /

Figure 1: Grounding grid in substation.

Grounding grid

Lines equations in potential and current in temporal
domain for a one-dimensional (1D) propagation are
given by:

oU
—+RI+ L
on
al
—+GU +C
an ot

v
]
=

n=xyor:z (1)
=0

s T}

T

Combination of the two equations in system (1)
climinates one of the two variables and gives the wave
equation (telegraphers equation):

- In case of tree-directional (3D) propagation (x, y and
z) we get:

u v du _
—+—+—5—3RGU -
ox” ) Oz
: @)
U U
3(RC + LG)—=3LC—=0
ct o

- If the propagation is in two-directions x and y (2D):
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U U aU
—+—5—2RGU -2(RC + LG)—
" oy ot
s 3
%
=2LC——=-=10
ot
- If the propagation is in one-direction (1D):
~2
5, ou
——RGU - (RC + LG )—
én” ot
5 4
U
-LC =0 n=x,yor z
ot

R, L, C and G: per unit length parameters of the
conductors defined by the direction of propagation.

Our system 1s constituted of several types of
conductors, the resolution of the propagation equation
requires the knowledge of the per unit length parameters
of both of the buried grid, the down conductors and the
acrial wire mesh, these parameters can be calculated as
follows:

- for the aerial part, E.J Rogers formulas [4-5] allows
the calculation of the pert unit length parameters of
finite length vertical and horizontal conductors,

- for the buried part, the per unit lines parameters of
buried vertical and horizontal electrodes can be
calculated either by ED. Sunde [2] formulas or by Y.
Liu [3] formulas.

Discretization of Propagation
Potential by the Finite Differences

Equation in

Nlilt
\Iilj
Uij+1.k)
A UG-1,.K)
Y S Judik
=
A UGk
Utig-1.k)
y 3
i X .\I\I
7z
UGij+1.k)
1 Ui j.k-1)
: N3d
U(i-14.k U(i+14.k
L) TR
¥
Ulijk+1)
3 % Ulig-1,k)

Figure 2: Spatial discretization.
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- If the node is the crossing point of two metallic bars of
the grid or the aerial wire mesh, the spatial
discretization is in 2D (N2d),
- If the node is the crossing point of two metallic bars of
the grid or the aerial wire mesh with down conductors,
the spatial discretization is in 3D (N3d),
- otherwise in all other point of the grid, the aerial wire
mesh and the down conductors, spatial discretization is
in 1D (N1d).

The spatial and temporal derivative approximation
at point of coordinates (i, j, k) while using simple finites
differences allows us to write:

62U 1 n -1

T ,\xz (bu—l)k U e +UL L) (5)

ox

’'u 1 L o S

ayz = A 2 (Ul.;+1.l' _201._;.&' +U i.;—j,k) (6)
Y

aEU T n rn

i (DIJI' k+1 T 2UI‘I;,.{' +D:.J_}(—[) (?)

ou E oen S

== e =0 05) ®)

Q) S ke s

= _F(L F =205 YUY 9)

ot

Substituting  the partial derivatives by their
approximations into equation (2) of propagation in
potential in 3D, we obtain

- 3RG

2 2 2
{_ (& () (a)
(LG+RC) 3LC -

~ de Ay }
+ [ij]br;l”"k + [;x:[ Lt [SL} i Lk
+[ALy]U'HJh”+l:;.:[ 1;k+1+[ :’ 1,k

MRC+LG) 6LC ) i | 3LC 1

i e o 2 kv Tz Y
At B
(10)
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We notice that the obtained equation (10) is discretized
by FDTD. It permits us to generate the following system
of linear equations of the type [A][U]=[B]:

A Ay o Ao A o AU [B]
Ay Ay e Ay o Ay e Ay || Uy B,
Ay Ay o A o Ay o AU B,

Ay Ay o Ay o A A || U B,

Ag Ap o Ag e Ay o A_xw_ _U.\f_ _B.s'_
an

|A]: matrix of coefficients,
[U]: node voltage vector representing the unknown
variables including the aerial nodes, buried nodes and
the nodes of air-soil interface.
[B]: the second member of the equation
N: total number of nods.

The elements of matrix [A] and vector [B] are
defined as follows:
- the diagonal elements of matrix [A]:

2 2
A

2

*T T WF )
3(LG + RC) " 3LC
At (ar)

-3RG

12)

- elements outside of the diagonal of matrix [A]:

1
Ay = if lis the adjacent node
T () (13)
tonode k in x direction
1
1, = 5 if lis the adjacent node
(ay) (14)
to node k in y direction
1
A, = = if lis the adjacent node
“ (az) (15)
to node k in z direction
Ay = else where (16)
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- element of vector [B]:
3(RC+LG) O6LC |
’ At (Ar)2 W

2 3LE U2
(&I)Z 1,7,k

Once equation (11) is genecrated, its resolution allows
the determination of the node voltage. The numerical
discretization by FDTD requires the use of suitable
conditions in extremities of the buried grid and the
aerial wire mesh.

an

Branch Currents

At every calculation step, once all the transient voltage
responses have been computed, the currents in different
branches of grounding grid, down conductors and aerial
wire mesh are obtained by numerical integration of the
following current line equation (18).

ou

ol
TQ+RI+LE’_=O n=xyor z (18)

Boundary Conditions

Take into Account of Interface Nodes

The mathematical analysis that we propose uses the
voltage as the basis variable which is a nodal quantity,
its continuity on the soil-air interface is naturally
insured.

Open Boundary Problem

Lines equations are obtained directly from the gencral
theory of electromagnetic field and its properties, it is
therefore imperative to take into account the two semi-
infinite environments (air and soil).

The proposed formalism allows us to deduce the
distribution of currents and voltages only. The notion of
open boundary and ground-air interface is already taken
in account when we calculate the linear parameters of
the electrical circuit of the grounding electrode [2-3].

This taking into account of the semi-infinite
environments with plane interface is identical to the
case of transmission line with ground return.

Imposition of Conditions in Extremity

The resolution of the propagation equation (2) requires
the knowledge of conditions at the extremities. Then,
the voltages at the injection point and at the extremitics
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(on borders of the grid or the aerial wire mesh) must be
fixed [6].

Validations

With no measured and calculated results already
published for analyzing the transient performances of
such a system (aerial wire mesh + grounding grid) we
propose to realize some ecxamples treated in the
litcrature by using our model, the treated problem is
illustrated in figure 3 [1].

air: Wy, £9

/ ‘

h

Interface air-soil /

Z

%

X

soll i, p, &

Figure 3: Buried grid.
In this validation, we propose to treat the example
achieved by L.Grecev [1] while using the system

presented in figure 4.

Lightning stroke

Iy
il (57
P4 AT AR
ARy A P
“/////
hy
P, (T T
AT A T, o AT
| /A LT 7
h ;
WL A 7

lg

Figure 4: Grounding grid in substation.

The First Application

To get the same application treated by L.Greev [1], we
block the passage of the current in conductors of wire
mesh and we let it pass only in one down conductor
bonded to grounding grid, then we consider in a first
time a very shorl down conductor, We notice that the
problem is treated in 3D.
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Table 1 shows the numerical values of the electrical
and physical parameters of the first application.

Table 1: Parameter of the First application.

Lightning stroke generator Electrode Soul

-a_ - lr =60 m =100 Qm
IO=Ige - ") | | gom |© 9
Iy=1.63k4 0=14cm | & =30

a hl=0.5m

@=0.0142 45 h2=0.5m

-1
f=1.073 15

In this application. the lizktuing stroke is injected at the
middle point of the acrial wire mesh (figure 4).

Voltage (kV)
AL i

|
3570

||' \
31\

0l 2. 4 8 8 10 I-Z 14 16 18 20
Time (u s)

Figure 5.a: Transient voltages at points A, B and C.

4
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ast
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——— Computed
ce—— Ref.[21]
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Figure 5.b: Transient voltages at points A, B and C [1].

In the following applications, we use a double-
exponential current impulse given by:

L) =1I,(c" -

I,=1.0167kA, @=0.0142;5", f=5073 15"
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V (kV
1n{ )

Figure 6.a: Transient voltages response at the surface of the grid at
t=10.5us.

t=0.5ps
Figure 6.b: Transient voltages response at the surface of the grid at
L=0.5ps [1].
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Figure 7.a: Transient voltages response at the surface of the grid at
t=1ps (h1=0.5 m).

1= | s
Figure 7.b: Transient voltages response at the surface of the grid at t
=1ps [1].
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L.Greev [1] treats the example while injecting the
lightning surge current directly on the grounding grid
(figure 3), while in our work, we inject the lightning
stroke on the top of a down conductor situated in air at a
height of 0.5 m. The results (figure 5.a to 7.b) are
practically the same in shape and in magnitude. Our
simulation is nearer to the reality.

The second application

In this application, we let the passage of the currents in
different conductors of the device (figure 4) and we take
in a first time a very short down conductor. The
lightning stroke is injected at the middle point of the
alrial wire mesh.

V (kV)
10
5 |
i
I 260
0 ll. 7
O3 Y (m)
512 L
(m) 2510
t=035ps

Figure 8: Transient voltages response at the surface of the grid at
t=0.5ps.

In the second time, we vary the length of the down
conductors above the soil. We begin by very short down
conductors, and then we increase their lengths. The
lightning stroke is injected at the comer of the aerial
wire mesh,

V(kV)
10

o 60

it A0 sl Y (m)
X (m) 5
600
t=1ps
Figure 9.a: Transient voltages response at the surface of the grid at
t=0.5 ps (h1=0.5 m).
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Figure 9.b: Transient voltages response at the surface of the grid at
t=0.5 pg (h1=10 m).

The use of the aerial wire mesh allows a better
evacuation of the stroke discharge indeed the transient
voltages magnitudes decrease at the surface of the grid
(figure 8) comparatively to the first application when
the current is injected in a single point of the grounding
grid (figure 6.a).

While increasing the length of the down
conductors, the propagation appears in potential relief
undulations. This result is confirmed by the measure
results achieved in [7].

Conclusion

In this paper, we have studied the transient behaviour of
a three dimensional device (aerial wire mesh-grounding
grid) subjected to a lightning stroke. This analysis has
been described in the case of a current stroke injection
at the top of an above-ground structure (wire mesh)
bounded to the grounding grid.

In the first time, in the absence of measured and
calculated results already published for the analysis of
such a system (acrial wire mesh-grounding grid), we

- have realized some examples treated in the literature
[1]. Using our model, we have obtained results with the
same precisions to those obtain by antennas theory [1].
Then we can say that our model based on the resolution
of the diffusion equation in 3D by FDTD constitutes a
big advantage by comparison to antenna theory. The
advantage of our mathematical model is the simplicity
of practice implementation as well as the less
calculation time which conduct to the same results
published by L.Greev [1]. We have also proposed some
applications for a Faraday-cage.

The weakness of our formalism is that it considers
the per unit length parameters frequency-independents,
which is not the case for the antennas theory.

Our formalism, doesn't take in account interactions
between all elements of the device (aerial wire mesh-
grounding grid). This second weakness is probably less
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important because frequency spectrum of a lightning
wave does’ not exceed few MHz.
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Abstract: In this work, we propose the state of the art
methods used in solving an optimization problem. We
will also present the methods used for the introduction
of the constraints. In order to approach the applications
under quoted we start by validating the concept of
resolution of the lines equations by FDTD in order to
calculate the transitory impedance.

Résumé—Dans ce travail, nous aborderons |’état de
I’art des méthodes utilisées dans la résolution d’un
probléme d’optimisation. Nous présenterons également
les méthodes utilisées pour ’introduction de contraintes.
Afin  d’aborder les applications sous-citées nous
commengons par valider le concept de résolution des
¢quations des lignes par FDTD pour le calcul de
I'impédance transitoire.

Introduction

Son étendu, le réseau de transport d’énergie reste parmi
les cibles privilégiées de I’onde de foudre. L’onde de
foudre, qui est un phénomeéne naturel, peut se présenter
avec des intensités de courant pouvant atteindre la
centaine de kA. Un impact direct (coup au but de cette
derniére) sur un réseau de transport peut engendrer de
plutot dommages importants. En plus de I'isolation des
équipements électriques propres au réseau de transport
d’énergie, par propagation conduite les surintensités
peuvent atteindre méme les consommateurs basse
tension.

Afin de se¢ protéger contre cette perturbation
extérieure, nous rencontrons dans le réseau, les cables
de garde, les parasurtenseurs ainsi que les mises a la
terre.

Les mises 4 la terre des installations électriques
jouent un rdle important, en périodes perturbées, dans le
comportement des réseaux et dans la sécurité du
personnel et du public.

La caractéristique électrique principale d’une prise
de terre en régime perturbé est son impédance
transitoire. La connaissance du comportement de cette
grandeur permet de juger la fiabilité et I’adaptation de la
mise a la terre pour la protection du matériel et la
sécurité du personnel. Cette grandeur illustre les
capacités d’une prise de terre a écouler un courant plus
au moins important et le potentie] auquel sera en son
voisinage.

Lé¢tude des prises de terre [1] a été une
préoccupation des électriciens depuis déja de trés
nombreuses années. L’intérét accordé par les
électriciens aux problémes des prises de terre est justific
par les nombreuses campagnes de mesure réalisées par
un grand nombre d’équipes de recherche dans différents
pays [2,3].

Afin  d’écouler rapidement les  ¢nergies
supplémentaires introduites lors d’un défaut, la prise de
terre reste le moyen de protection le plus utilise.
Malpeureusement le comportement de cette derniére est
tributaire de plusieurs facteurs (résistivité du sol, la
longueur du mise a la terre, ionisation du sol,...).

Dans ce travail nous analysons les prises de terre de
types filiformes, horizontales. Notre  analyse
mathématique est dédiée a ’optimisation de quelques
paramétres en tenant compte de certaines contraintes.

L’utilisation des méthodes d’optimisation est de nos
jour incontournable dans le domaine de I'ingénierie,
permet d’optimiser (un cot, un réle, une forme...).

Bien que le phénomeéne de foudre soit de nature
plutt imprévisible, nous avons opté pour I’analyse
d’'une mise a la terre sous certaines hypotheses
simplificatrices. Notons que nous résolvons les
équations des lignes par la méthode numérique dite
FDTD [4] et calculons les paramétres liné¢iques avec les
expressions proposées par E.D.Sunde [1].

Enfin, nous proposons une validation de cefte
nouvelle approche en confrontant nos résultats a ceux
obtenus en utilisant le logiciel NEC-4 [5], dont le
formalisme est basé sur la théorie des antennes [6] et
nécessite I’utilisation de la transformation de Fourier.

Formulation mathématique d’un probléme
d’optimisation :

Un probléme d’optimisation de dimension n peut étre
écrit de fagon générale sous la forme (1) :

Min F(x)e R"”

g,x)<0 i=1,...,p
hj(x)=0 F=ll .q

Xppin S X S X K= 1,0im

1

105



CNCEM'09 — 1% Conférence Nationale sur la Compatibilité électromagnétique

Avec :

F(x) est la fonction objectif.

X est un vecteur a n variables x; qui représentent les
paramétres du probléme a optimiser.

Minimum local et minimum global

Un point x* de I’espace de recherche R” représente un
minimum local ou optimum local, s’il existe un
voisinage de x* noté V{x*), tel que:

YxelV(x ) F(x)2F(x") @)

Un point x* de 1’espace de recherche R"est un
minimum global ou optimum global si:

VxeR" F(x)2F(x ) (3)

Nous pouvons dire aussi que le minimum global est le
plus petit minimum local de [’espace de recherche,
comme nous montre la figure (1).

g(x) et hj(x) représentent respectivement les contraintes
d’inégalité et d’égalité

Xk min €l Xkmax de€signent les limites de domaine

R" est I'espace de recherche bomé par les limites du
domaine.

fiv)

Minimum local
Minimum local

Minimum global

g

KXain Xmax "

Fig.1. Représentation du minimum local et global d'une fonction.

Selon les caractéristiques du probléme d’optimisation
non contraint, nous pouvons appliquer différentes
méthodes de résolution pour identifier sa solution, Ces
méthodes sont séparées en deux grands groupes :

¢ Les méthodes déterministes.

*  Les méthodes stochastiques.

Méthodes d’optimisation déterministes

Une méthode d’optimisation est dite déterministe
lorsque son évolution vers la solution du probléme est
toujours la méme pour un méme contexte initial donné,
ne laissant aucune place au hasard. Ce sont en général

Tiaret, 22-24 novembre 2009

des méthodes efficaces, peu coiiteuses, mais qui
nécessitent une configuration initiale (point de départ)
pour résoudre le probleme. Ce sont souvent des
méthodes locales, c'est-a-dire qu’elles convergent vers
I"optimum le plus proche du point de départ, qu’il soit
local ou global.

Introduction

Définition

Parmi les différentes méthodes stochastiques
d’optimisation globale, nous allons uniquement

intéresser aux heuristiques « modemnes ». Le mot
heuristique vient du grec heurein (découvrir) et qualific
tout ce qui sert a la découverte, 4 I'invention et a la
recherche. Les heuristiques sont des méthodes qui
cherchent a approcher une solution optimale ; on les
appelle parfois méthodes approchées [7].

Une heuristique peut étre congue pour résoudre un type
de probléeme. Elle est dite « méthaheuristique » si elle
est générale et établie pour étre adaptée a divers
problémes d’optimisation.

Principe d’un algorithme stochastique

Ce sont des méthodes ou I’approche de 1'optimum est
entiérement guidée par un processus probabiliste et
aléatoire (stochastique). Ces méthodes ont une grande
capacité de trouver I’optimum global du probléme.
Contrairement au plus part des méthodes déterministes,
clles ne nécessitent ni point de départ, ni Ia
connaissance du gradient de la fonction objectif pour
atteindre la solution optimale. Cependant, elles
demandent un nombre important d’évaluations de la
fonction objectif avant d’arriver a la solution du
probléme,

Dans nos applications pour I’analyse déterministe nous
utilisons la méthode de programmation quadratique
récursive et pour I’analyse stochastique nous utilisons la
méthode dite du recuit simulé.

Nous décrivons ces deux méthodes dans ce qui va
suivre.

Recuit simule

Algorithme du recuit simulé

L’analogic entre un systéme physique constitué de
plusicurs particules et un probléme d’optimisation est
basée sur les équivalences suivantes :

- les configurations d’un probléme d’optimisation sont
équivalentes aux états d’un systéme physique.

- La fonction objectif est équivalente a 1’énergie interne
du systéme physique.
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Méthode programmation quadratique récursive

La méthode de programmation récursive consiste a
remplacer le probléme non linéaire avec contraintes par
une suite de sous problémes, obtenus en adoptant une
approximation quadratique de la fonction objectif et en
linéarisation les fonctions contraintes par rapport aux
variables de conception. Leur efficacité a pour origine la
prisc en compte, dans une certaine mesure, de la
courbure des fonctions grice a I’approximation du
Hessien de la fonction Lagrangienne [8].

Principe général de la méthode de programmation
quadratique récursive

Considérant le probléme de programmation non linéaire
sutvant :

Maun fo(x)
Sous les contraintes

g(x) <0 =il m 4)

xeR”
Ou les fonctions doivent étre  continiment
différentiables.

L’idée de base de la méthode de programmation
quadratique récursive consiste a écrire les conditions de
stationnarité de la fonction Lagrangienne.

Plx, 2)= 1y (x)+ Zm] g, (x) ®)

=1
Elles donnent lieu au systéeme d’équations non
linéaires :
V7,6 )+ v (¥ )=0 i
=]

glx)<0

Les méthodes stochastiques, présentent un grand
avantage par rapport aux méthodes déterministes : la
capacité de trouver I’optimum global du probléme.

Calcul de la répartition des courants dans une
mise a la terre excitée par un générateur
temporel

Dans notre travail, nous utilisons la modélisation par les
équations des lignes: nous reésolvons le systéme
d’équations (7) par FDTD (Finite Difference Time
Domain) en tenant compte des conditions aux deux
extremites.
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D i) —rilet) =12 1(x1)
é‘x af (?)
2 1e0)=—cU(x)-c 2U(xr)
ox ot

U(x, t) et I(x, t): les tension et les courant en régime
transitoire;

L et R: ’inductances et la résistances longitudinales;

C et G: la capacités et la conductances transversales.

Les paramétres linéiques propres et mutuels des
électrodes sont donnés par E.D. Sunde [1].ces
paramétres sont calculés en tenant compte de

I’inhomogénéité introduite par linterface sol-air en
faisant intervenir I’électrode image.

lmpédance transitoire

Lors d’un court-circuit ou d’un impact de foudre, et
avant I’apparition des courants en basse fréquence, des
régimes transitoires de trés courtes durées prennent
naissance. Généralement le contenu spectral des ondes
de choc qui en résulte peut s’étendre de quelques kHz
jusqu'a 10 MHz [9].

En basse fréquence, la terre peut étre considérée comme
résistive et il est alors possible de calculer la résistance
des prises de terre en tenant compte de la forme de
I’électrode de terre, des conditions d’installation et de la
résistivité du sol.

En haute fréquence, I’écoulement des courants de défaut
dans le sol donne naissance a des phénomenes
physiques qui ne sont pas ceux de la basse fréquence :

- Deffet de peau dans les conducteurs.

- les courants induits dans le sol sont trés importants.
- les courants dec déplacement dans le sol ne sont plus
négligeables a partir d’un seuil Fréquentiel.

- Le phénomene de propagation.

La notion d’impédance transitoire permet de caractériser
quantitativement le comportement d’une prise de terre
en régime transitoire d’une maniére trés commode.

On définit I’'impédance transitoire [4] d'une prise de
terre comme suite :

Z()=u(0,1)/1(0.,) (8)

Avec :
U (0, t) : tension & I’entrée de I’électrode.
I (0, t) : courant injecté a I’entrée.

Validation

Pour I’ensemble de nos applications, notre but est de
trouver I’optimum de I’impédance transitoire durant le
temps de montée en prenant comme parametres de
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recherches la longueur et la hauteur ainsi que la
profondeur d’enfouissement.

Nous recherchons ’optimum successivement par les
méthodes déterministes et stochastiques sans et avec
contraintes. Afin d’aborder les applications sous-citées
nous commengons par valider le concept de résolution
des équations des lignes par FDTD pour le calcul de
I'impédance transitoire,

Validation de la répartition de courant et de
I'impédance transitoire

Dans cette application nous considérons deux électrodes
identiques de méme longueur /= 4m et de rayon a=
0.005m, enterrées horizontalement 4 une profondeur
h=0.75m dans un sol de résistivité p=700 Qm, linéaire
homogéne et isotrope et situées a une distance d=/m
I'une de I'autre. Uniquement I’électrode 1 (figures 2) est
alimentées a I'une de ses extrémités par une onde de
foudre, ce qui va nous permettre d’analyser I’interaction
entre les deux électrodes.

Lec générateur onde foudre défini comme suit :

I(t)=1y. e —eP" ](4)
Avec:
I,=30kd,a=4087.10° 5!
[ =4933,216224.10° s~

.

I Eg, Py

i
T l Electrode 1

! g

i

Fig.2. Deux électrodes enterrées horizontalement

J— Approche adopts JED’!D}I
—+— Code NEC4

0 5 10 15 20

Fig.3 Variation du courant 4 [’entrée de la premiére électrode (notre
caleul + code NEC-4).
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Courant induit (A}

2 4 6 8 10 12 14 16 18
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Fig.4 Variation du courant induit a I’entrée de la deuxiéme électrodes
(notre calcul + code NEC-4).

En (figures 3, 4), nous avons la variation du courant a
Uentrée de la premiére électrode et la variation du
courant induit a I’entrée de la deuxiéme électrodes que
nous obtenons par notre modéle (résolution des
€quations des lignes par FDTD) et par le logiciel NEC-
4.

Nous constatons une légere différence entre les deux
résultats, car notre formalisme est directement en
temporel et ne prend pas en compte la variation des
paramétres lin¢iques avec la fréquence, et le traitement
par le logiciel NEC-4 nécessité de réaliser une FFT avec
le maximum de précautions ; en effet pour réaliser un
meilleur résultat, il est indispensable d’augmenter le
nombre de point de la suite temporelle, ce qui implique
des temps de calculs bien plus importants pour arriver a
des valeurs nulles naturellement au lieu de les imposer
égales a zéro et forcé ainsi le résultat.

Sy
=== 5305 couplagc-L]

- =—— FEC Couplage
L bl it sk i

[

=

-~
in

Impédancefohm)

H kR 8 #5

temps(s) an?

Fig.5 Impédance transitoire & I'entrée de la premiére électrode.




La figure 5, représente la variation de I'impédance
transitoire a I'entrée de 1’électrode alimentée en absence
et en présence de la deuxiéme électrode. Des résultats
obtenus, nous remarquons que la présence d’une
électrode au voisinage d’une prise de terre est
responsable d’une augmentation de [I'impédance
transitoire, ce qui n’est pas en faveur d'un bon
épanouissement des courants dans le sol.

Le résultat de calcul que nous avons obtenue pour deux
électrodes enterrées horizontalement en résolvant les
¢quations des lignes couplées par FDTD confirme notre
bonne modélisation du comportement transitoire d’une
mise a la terre.

Ce résultat montre bien combien il est important de tenir
compte de la distance entre deux ou plusieurs électrodes
paralléles lors de la réalisation d’une mise a la terre
filiforme.

Afin d’analyser cette problématique nous traitons un
probléme d’optimisation avec contraintes par deux
méthodes différentes (déterministe et stochastique).

Optimisation d’une prise de terre

- Cahier de charge

Pour I'optimisation d’une prise de terre, un certain
nombre de contraintes sont posées.

Le probléme peut étre décrit alors par la minimisation
de 'impédance transitoire.

min fix)=minZ(x,t)

h(x)=0 i=1..p
; 8
g,MS0  j=lg ®
¥eScR”
Avec:

Z(x.1): est la fonction A minimiser, appelée fonction colt
ou fonction objectif,

x : représente le vecteur des variables d’optimisation,

h, (x) et g (x): représentent respectivement  les
contraintes d’inégalités et d’égalités,

S : est I’espace des variables (appelé aussi espace de
recherche).

L’espace de recherche est constitué :

- par la longueur (hauteur) et la distance séparant deux
électrode paralléles.

Nous considérons comme contraintes la résistivité du
sol durant le temps de montée.

Pour réaliser notre travail de modélisation :

- par analyse déterministe, il s’agit de la méthode
quadratique récursive et nous utilisons [utilitaire
Fmincon sous Matlab.
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- par analyse stochastique, il s’agit de la méthode dite de

recuit simulé que nous avons implémenté sous
environnement Matlab.
Optimisation déterministe (programmation

quadratique récursive)

Données du générateur:

I,= 10 kA; p = 0.00184 10" s, q = 2.46650 10" 5™,
Larésistivité dusol : p <500 (2m)

h (profounder d’enfouissement) = 0.6 m.

Tableau 1 : paramétres de recherche.

X L U Xopt
X;=1(m) 15 5 30 10.40
Xa=dm) |2 1 5 46

Avec:

X, : 1a longueur de chaque électrode.
X, : la distance entre deux les électrodes.
Xopt : 12 valeur optimale du paramétre.

5 T 0
................. ofhosias iz,
£ -

_____________ o :

5 ’

. :
2 g7l b
g 55' i ||

I
{1 B L teher]
ol

0 " i :
0 10 2 0 10 a0 10 a
itération ilération ttaration

Fig.6 Evolutions des paramétres d’optimisation et de la fonction
objectif en fonction des itérations.

Optimisation stochastique (Méthode du recuit
simulé)
Afin de pouvoir comparer les deux méthodes

d’optimisation pour le traitement du méme probléme,
pour I’ensemble des applications qui vont suivre nous
gardons les mémes données pour chacune d’elles.

Tableau 2 : paramétres de recherche.
Xo Ly Uy Nopt
X;=1(m) |15 5 30 12.17
X,=d(m) | 2 1 5 3.24
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s B

Fig.7 Evolutions des paramétres d’optimisation et de la fonction
objectif en fonction des itérations.

A partir de la figure 6 et 7. Les résultats que nous
obtenons pour I’ensemble de nos simulations mettent en
¢vidence le maintien de I'impédance optimale dans des
marges acceptables pour chaque application avec quand
méme parfois quelques différences entre le calcul
déterministe et le calcul stochastique.

Les deux méthodes d’optimisation confirment les
résultats que nous obtenons ol nous constatons une
diminution de moitié¢ de I’impédance transitoire.

Le nombre d’itérations par la méthode stochastique est
bien plus important que pour la méthode déterministe.
La méthode stochastique parait étre mieux adaptée pour
le traitement de I’optimisation d’une mise 4 la terre.
Sachant que la différence entre les deux méthodes réside
dans la notion du minimum local et du minimum global,
une différence entre les résultats est prévisible. Ces
résultats de simulations montrent quand méme que sous
certaines hypothéses simplificatrices il est possible de
faire appel 4 I'optimisation mathématique pour la
conception d’une mise 4 la terre.

Conclusion

En régime perturbé la mise a la terre joue un role trés
important pour la protection du matériel et des
personnes. Il est donc indispensable d’adapter la mise a
la terre a la nature de I’équipement a protéger cn tenant
comptc des paramétres géométriques les plus influents
ainsi que des contraintes liées a la nature (résistivité) et
I’ionisation du sol.

Bien que la notion d’optimisation d’une mise a la terre
soit un probléme complexe de part la nature des sols
stratifiés et mal connues et de I’énergie des défauts qui
est imprévisible, nous avons abordé ce travail avec
certaines hypothéses simplificatrices.
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Pour réaliser ce travail de modélisation nous avons opté
pour la résolution des équations des lignes par FDTD
pour le calcul de I'impédance transitoire. Pour
optimisation de ce dispositif de protection nous avons
testé deux méthodes 'une dite déterministe et 1’autre
stochastique.

Dans ce travail, nous avons surtout regardé I"apport
d’une technique d’optimisation stochastique par rapport
a la technique déterministe qui est moins contraignante.
Nous avons uniquement considéré deux contraintes qui
sont la résistivité du sol et son champ de claquage.

La considération d’autres contraintes (le temps
demontée de [Iinjection, le champ rayonné,.)
permettrait certainement une analyse plus fine. Une
perspective de ce travail serait la prise en compte de ces
contraintes pour la prise en compte de [’aspect
compatibilité électromagnétique.
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Résumé : Dans les circuits électroniques, les fils de
connexion et les pistes des circuits imprimés sont des
supports idéaux pour la propagation des perturbations,
ils se comportent ainsi comme des antennes. Il est donc
important de "penser CEM" lors de la conception des
circuits électroniques en optimisant aussi les cofits des
équipements [1] [2].

La complexité des phénoménes qui entrent en jeu
lors de I'étude de la CEM exige I'utilisation des outils

CAO de prédiction des perturbations
¢lectromagnétiques rayonneées.
Dans cet article nous présentons une étude CEM

appliquée aux circuits électroniques. Le travail consiste
a étudier le rayonnement électromagnétique produit par
les pistes d'un circuit imprimé. Les essais
expérimentaux obtenus ont été confrontés avec ceux
restitués par simulation en utilisant la méthode des
¢léments finis.

I. Introduction

Pour déterminer le rayonnement d’un circuit de
maniére précise en tenant compte des couplages entre
les éléments du circuit et plan de masse, il est nécessaire
d’utiliser une méthode numérique permettant le calcul
exact du champ électromagnétique. En
électromagnétisme, il existe plusieurs méthodes
numériques, telles que la méthode des éléments finis, la
méthode des différences finies, la méthode des lignes de
transmission, et la méthode des moments. Le choix
d'une méthode dépend de la nature du probleme a
résoudre [3] [4].

Dans notre cas, nous cherchons & calculer le
couplage entre les pistes d’un circuit imprimé et le
rayonnement électromagnétique des circuits
électroniques. La méthode numérique employé doit
tenir compte de la présence de conducteurs des formes
géométriques complexes des pistes de circuits imprimés
de faibles épaisseurs et des fils fins. En général, la
topologie du circuit électronique est en trois dimensions
(3D) et ne présente pas de symétries. San,s oublier
aussi, qu'il faut tenir compte aussi de la présence de
diélectriques, de plans de masse, de composants
linéaires et des composants non linéaires.

La méthode numérique choisie doit traiter le probleme
du type circuit avec la présence de composants discrets
dans le circuit. Pour toutes ses considérations nous
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avons opté pour la méthode des éléments finis pour le
calcul du couplage entre les pistes du circuit imprimé.
II. La méthode des éléments finis

La méthode des éléments finis a ¢été largement
développée dans le domaine de la mécanique pour
analyser des probléemes de matériaux et de structures.
Elle a ensuite été utilisée en électricité pour résoudre
des problémes non homogenes et de géométrie
complexe [6].

IL1 Descriptif de la méthode

La premiére étape de la méthode des EF consiste a
diviser l'espace & modéliser en petits éléments ou piéces
de formes arbitraires et qui peuvent étre plus petits la o
les détails de la géométrie le nécessitent. La taille de ces
éléments est choisie. en fonction  des problémes
physiques locaux. Dans chaque élément, on suppose que
la variation de la quantité de champ est simple (en
général linéaire). Le champ est donc décrit par un
ensemble de fonctions linéaires [7].

pistes en cuivre
// \

a- structure géométrique

N

 pistes en cuivre i Wil <

|

i

b- modéle Eléments Finis
Figure 1: Exemple de modélisation Eléments Finis.
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La figure présente un exemple de subdivision en
¢léments finis. Le modéle contient les informations
concernant la géométrie, les constantes des matériaux,
¢s excitations et les conditions aux limites. Chaque coin
d'élément est appelé nceud. Le but de la méthode des
¢léments finis est de déterminer la quantité de champ a
chaque nceud.
La plupart des méthodes des EF sont basées sur des
techniques variationnelles : en cherchant & minimiser ou
maximiser une expression  considérée  comme
stationnaire quand on a la  bonne  solution.
Généralement, la solution est obtenue en minimisant
une énergie fonctionnelle associée au probleme et qui
peut €tre représentée par exemple sous la forme:
5 5

culH elH JE
E=| + -

s 2 2 2 jw
Les deux premiers termes de l'intégrale représentent
I'énergie obtenue en champ magnétique et électrique et
le troisiéme terme est I'énergie dissipée par les courants
conduits. On exprime ensuite H en fonction de E, on
dérive la fonctionnelle par rapport a E et en prenant la
dérivée cgale a zéro, on obtient une équation de la
forme f(J, E)=0. La fonction f est approximée a l'ordre
k en chacun des N nceuds et les conditions aux limites
sont exprimées, afin d'obtenir un systéme d'équations de
la forme:

UEU G

Les valeurs de J dans le membre de gauche de I'égalité
sont relatives aux termes de la source. Ils représentent
l'excitation connue. Les élémenis de la matrice Y
dépendent de la géométrie du probléeme et des
conditions aux limites. Sachant que chaque élément est
en liaison avec seulement les éléments qui lui sont
voisins, la matrice Y est généralement creuse. Les
termes du vecteur du membre de droite de I'égalité
représentent les inconnues qui sont les champs
¢lectriques en chaque noeud. Ces valeurs sont obtenucs
en résolvant le systéme d'équations. Les autres
paramétres tels que le champ magnétique, le courant
induit et la puissance dissipée peuvent étre déduits de la
connaissance des valeurs du champ électrique. Afin
d'obtenir une solution unique au probléme, il est
nécessaire d'imposer toutes les conditions aux limites du
champ (les valeurs aux nceuds limites).

dV (1)

IL.2  Avantages et inconvénients de la méthode
des EF dans le cas de circuits de I'électronique
de puissance

L'avantage majeur de la méthode des EF par rapport aux
autres méthodes provient du fait que, dans cette
méthode,  chaque  élément  peut  avoir  des
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caractéristiques électriques et géométriques
particuliéres et indépendantes des autres éléments.
Ceci nous permet de résoudre des probléemes avec
un grand nombre de petits éléments dans des
régions de géométrie complexe et en méme temps des
grands éléments dans des régions relativement ouvertes,
Ainsi, il est possible de résoudre de maniére
relativement efficace des cas de géométrie complexe
présentant des propriétés différentes.

Cependant, I'inconvénient majeur de cette méthode est
la difficulté de modéliser des systémes ouverts (dans le
cas ol le champ est inconnu en tout point de la limite du
domaine d'étude). Plusieurs techniques sont
appiiquées pour résoudre ce probléme (conditions
limites absorbantes...). Ces techniques présentent des
résultats raisonnables en deux dimensions, mais ne
présentent pas encore des résultats efficaces dans le cas
de rayonnement électromagnétique en trois dimensions

(81 [9].

III. Application :

ITII.1 Calcul de la capacité et I’inductance entre
deux pistes d’un circuit imprimé

La réduction actuelle des dimensions des circuits et le
rapprochement des pistes entre elles aménent a accorder
une plus grande importance a la diaphonie dans les
circuits. A I'avenir, I'effet du couplage capacitif et
inductif sera prédominant. La diaphonie et le bruit qui
lui est associé seront des facteurs non négligeables lors
de la fabrication de circuit.

Nous proposons, dans cette partie, d’utiliser une
méthode numérique pour modéliser le couplage
électromagnétique existant dans la topologie des circuits
électronique afin de comprendre les probléemes de
compatibilité¢ électromagnétique. Cette méthode est la
méthode des éléments finis décrite précédemment.

Afin de présenter la méthodologie de calcul, on
s’intéresse a la structure-test étudiée. Sur la figure ci-
dessous, on a deux pistes de cuivre linéaires paralléles,

placés sur un substrat de permittivité relative g, de

perméabilité relative ££_. Et la coupe transversale de la

structure étudiée est donnée par la figure suivante et on
va I'utiliser pour notre application [10] [11].
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Pistes en cuivre

a- la structure-test étudice

Pistes en cuivre

Suh:;mﬂ/'

b- la coupe transversale de la structure
Figure 2 : couplage entre deux pistes.

Pour calculer la capacité et ['inductance liniére
équivalente il faut calculer tout d’abord le champ
électrique et le champ magnétique, pour cela on va
résoudre les équations suivantes :

Ad+ guw’$ = 2
£

AA+ gu® A=—pJ

3)
(4)

Le champ électrostatique est donné a partir de
I’équation (3) par :
E=—divp (5)

Et le champ magnétostatique est donné a partir de
I’équation (4) par :
B= rotA (6)

Le calcul des deux champs nous permet de calculer
I'énergie électrique et magnétique qui sont données
respectivement par :

Elh dv

)

]
Hii.-'ér.'m'{lr.'u- i [Egligr

Hl1 dv (8)

1
H/nngm‘.f.l};.'w = JE}"‘H 4u.r

Et enfin la capacité équivalente est donnée a partir de
I"énergie €lectrique par :
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2 i Ws rigue
i t.h:t'r quie {9)
V._
Avec :
L R"E.rcfm:fnn (I 0]
Et::
/
R=pru:'nrc_ (]1)
s

Et I’inductance équivalente est donnée a partir de
I’énergie magnétique par :

2w

ngnétique

L=—] 2

(12)

excitation
Pour un courant d’excitation de 1A et de fréquence de
travail de 200kHz on obtient les résultats suivants :

-

1 2 5

b- la distance entre les pistes d=0,4cm
Figure 3 : Lignes de champ électrique.

3 4 b



CNCEM™09 — 1% Conférence Nationale sur la Compatibilité électromagnétique

4
x 10

h

e il

a 1 3 4 5 B

a- la distance entre les pistes d=2,2cm

wn

0 1 2 3 4 5 (]

b- la distance entre les pistes d=0,4cm
Figure 4 : Lignes de champ magnétique

On refait le méme travail pour différentes valeurs de
«d » (la distance qui sépare les deux pistes en cuivre) et
on calcul la valeur de la capacité et I'inductance
linéiques équivalentes, et afin de valider nos résultats de
simulation, on réalise une comparaison entre les
résultats oblenus avec ceux restitués par les expressions
analytiques suivantes [ ]:

nd
Lty R (13)
p.4 L
TE
C, = g 14
% wd L
iy (s
L

d : la distance qui sépare les deux pistes.
L : la largeur de la piste en cuivre (figure2).

Les résultats obtenus sont donnés par les courbes
suivantes :
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calcul de fa capacité lnéique Squivalente
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Figure 5 comparaisons entre les valeurs sitaules o eoleulés,

Les courbes ci-dessous montrent une grande
concordance entre les rési!tats de simulation et les
valeurs calculés, de la on peut valider notre modéle de
simulation.

Discussion des résultats

Deux pistes de circuit imprimé présentant des surfaces
en regard, ces deux pistes ne sont pas des conducteurs
parfaits totalement isolés, mais en fait deux conducteurs
reli€s par un condensateur parasite, la valeur de cc
condensateur varie en fonction de la distance entre les
deux conducteurs, en effet elle diminue a chaque fois
qu’on éloigne les deux conducteurs I'un de I'autre ce
qui illustre I’allure de la premiére courbe.

Par contre la valeur de Iinductance augmente avec
'augmentation de la distance entre les deux
conducteurs, car en réduisant les surfaces des boucles
par I'éloignement des deux pistes, on réduit les
couplages de types inductifs, ce qui est illustré par
Iallure de la deuxi¢eme courbe,
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En minimisant la distance entre les pistes de circuit
imprimé, on  minimise le couplage inductif,
contrairement  au couplage capacitif qui va étre
maximisé, et vis vers ¢a. alors on cherche une autre
stratégie de réduction des deux types de couplages.

I11.2  Influence du plan de masse

Comme cela a été expliqué au paragraphe précédent, on
cherche un moyen de réduire les couplages capacitifs et
inductifs, par ['introduction d’un plan de masse de la
structure d’étude.

n refait les méme étapes précédentes mais on
mtroduisant un milieu conducteur (le cuivre) entre les
deux pistes les résultats obtenus sont présentés par les
figures suivantes :

a- la distance entre les pistes d=2,2cm

b- la distance entre les pistes d=0,4cm
Figure 6 : Lignes de champ électrigue.

liaret, 22-24 novembre 2009

Q 1 2 3 4 E; 3

a- la distance entre les pistes d=2,2cm

th

[

b  la distance entre les pistes d=0,4cm
Figure 7 : Lignes de champ magnétique

On varie la distance qui sépare les deux conducteurs (le
plan de masse est au milieu) on calcul les nouvelles
valeurs des capacités parasites, et les inductances
parasites, les résultats sont illustrés par les figures
suivantes :

calcul de 1a capacité lnéigue équivalerte
045 r + .

| = ¥ plan de masse

valeur de la capacilé inéique équiv alente(pF/m}

[ i
i ot B RS S B
la digtancefcm)

| I I
EI2 04 06 OB 1

o
i

a- la capacité lindique équivalente
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calel de linductance nsique équivalente

12 T T T T T
— awec pian ce masse 1 ' ' i H
1 150 de magse |.....opooo ol 0 -

]

ue dquiv alente(pHA

la deuxiéme piste (piste ‘perturbé’) est la méme au long
de la piste et elle s’exprime suivant I’équation (15). -

R,

valeur de I'inductance

I L
bz o« 06 OB 0 A2 N4-HE. AR 7 22
la distancejem)

b- I'inductance linéique équivalente
Figure 5 : comparaison entre les valeurs sans et avec plan de masse

Discussion des résultats

LSl o (15)
R+2Z,
Ou Z_ est la réactance de la capacité de couplage
C (figure6).
Ve R1
Cm
y
\J’
: R2

L'introduction du plan de masse n’a pas supprimé les
condensateurs parasites, mais il réduit leur effet. Les
valeurs des capacités vers la masse vont étre
augmentées, mais le couplage entre les deux fils diminu
ce qui argumente les résultats donnés par la courbe.

De méme pour I'inductance, les surfaces des boucles
seront formées par une piste et le plan de masse donc les
courant induits vont étre évacués par ce dernier, il reste
que quelque lignes de champ magnétique qui
provoquent la présence des courants induits dans la piste
victime tel que cela est illustré par Pallure de la
deuxiéme courbe.

IV. Etude expérimental

Dans cette partie, nous présentons une méthode
expérimentale pour la mesure de la capacité mutuelle
entre deux pistes proche I'une de I'autre (figure 2), les
deux pistes sont routés sur un substrat, la premiére est la
piste «agresseur» et la deuxiéme est la piste
«victime ». Pour  effectuer une  validation
expérimentale, des essais expérimentaux ont été réalisés
en se basant sur deux critéres (la distance entre pistes et
plan de masse).. A titre d’exemple, nous considérons
deux distances différentes (d=0.4cm et d=2.2cm) et
pour deux cas possibles (sans et avec plan de masse)
nous realisons différents essais.

Pour mesurer la tension induite sur la piste victime (Vs),
nous injectons un signal « Ve » sur la piste agresseur,
ayant comme amplitude 15Volts, la fréquence est de
200kHz. La tension de perturbation « Vs » arrivant sur
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Figure 6 : modéle de mesure de la capacité mutuelle.

La forme du signal d’entrée Ve est donnée par la figure
7 suivante :

amplitude du signal denirée

16 . , ,

ampldude du signal{v)

1e) x10°
Figure 7 : allure de la tension d’entrée.

Pour réduire les interférences avec les perturbations
extérieures, Le circuit de test a été introduit dans un
boitier métallique (blindage) relié a la terre.

Les résultats suivants concernent les essai obtenus pour
différentes configurations.
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ampltude de signal(v)

amplituds de signal(v)

amplitude de signal(v)

allure de la tension induite(distance enire les pisles d=0.4cm)

i(s) % 10-0
a- la distance entre les pistes d=0.4cm

allure de la tension induite(distance entre les pisles d=22cm)
T

=| T J !

|
L4k |
06} =40 4
:|£1I ;

| é i

BE e It 1 1

0 os 1 1.5 2 25

1) x10°

b- la distance entre les pistes d=2.2em
Figure 8 allures des tensions dans la piste victime.

sllure de |a tension induite{distance enire les pisies d=0.4cm avec plan de masse)
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a- la distance entre les pistes d=0.4cm
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allure de la tension induite(distance entre les pistes d=2.2cm avecplan de masse)
1 r

T T

(=1
-~

=
u

]
[

amplitude de signal(V)
=)

&
-

(=3
o

=1
m

tts) x 10
b- la distance entre les pistes d=2.2cm
Figure 9 : allures de la tension dans la piste victime en présence du
plan de masse.

Les figures précédentes montrent des pics a des instants
correspondants & la monté ou a la décente du signal
d’entrée Ve, nous constatons aussi des variations
d’amplitude du signal Vs suivant la configuration de la
mesure utilisé. L’amplitude du signal Vs de chaque
configuration et les capacités parasites mesurées et

“simulées sont regroupées dans le tableau suivant :

configuration IAmplitude |La capacité ([La capacité
de Vs (Volt) simulée (pF) mesurée (pF)

id=0.4cm 0.75 0.44 0.39
d=2.2cm 0.4 0.24 0.20
d=0.4cm
lavec 0.55 0.32 0.28

lan de masse
d=2.2cm
avec 0.18 0.04 0.02

lan de masse

Tableau 1 évolution des tensions et capacités parasites
mesurées et simulées en fonction des différentes
configurations
Les résultats expérimentaux pour les structures testées
montrent une concordance acceptable avec I’expérience.
L’étude expérimental a permis de valider notre modéle
de simulation obtenue par la méthode des éléments

finis.

V. Conclusion

Dans ce papier nous avons présenté une étude CEM sur
une piste d’un circuit imprimé en prenant en
considération les perturbations rayonnées. Nous avons
modélisé la pollution ELM d’une piste et ces influences
sur une autre piste par la méthode des éléments finis a
I’aide du logiciel Matlab.
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Des résultats expérimentaux ont été présentés et
comparés avec ceux obtenus par modélisation.
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CALCUL DES ELEMENTS PARASITES PAR LA METHODE PEEC

Abdelali Allal and Mahi Djillali
"University of Science and Technology of Oran, Algeria
*University of Amar Thelidji Laghouat, Algeria

Abstract : On the design phase of any system we
must take all measures to reduce disturbance effects
to acceptable levels, we can provide the theoretical
system which is not always easy or even possible, a
simulation of this system by software as Spice is a
solution but it is limited or ineffective as the
dimensions of the structure of the system will be
comparable to the wavelength involved in the analysis
because the drivers ( pines, interconnections, tracks,
cables ...) behave as antennas or receiving
electromagnetic energy, in such cases require an
analysis of combined electrical and electromagnetic.
In this regard, and to calculate the parasitic elements
of a binding form, we chose a method that combines
in its analysis the electric circuit and electromagnetic
method is the "PEEC", we will start by the study
Theoretical of rPEEC PEEC method, the
implementation of the PEEC method, in view
networking, computing elements and partial resolution
in frequency domain and time, and then compares
these results with values determined by software

FASTHENRY and FastCap.

Résumé Il faut prendre, dés la phase de la
conception d'un systéme, toutes les mesures de
réduction des effets des perturbations a des niveaux
acceptables, on peut I’assurer par I’étude théorique du
systtme ce qui n’est pas toujours facile ou méme
possible. une simulation de ce systéme par un logiciel
comme Spice est une solution mais elle reste limitée
ou inefficace dés que les dimensions de la structure du
systéme seront comparables a la longueur d’onde
impliquée dans 1’analyse, car les conducteurs, (les
pins , les interconnections , les pistes , les cables....)
se comportent comme des antennes émettrices ou
réceptrices de 1'énergie électromagnétique , des tels
cas exigent une analyse combine de circuit électrique
et électromagnétique.

A cet cgard et pour le calcul des éléments parasites
d’une liaison de forme quelconque , on a choisi une
méthode qui combine dans son analyse le circuit
clectrique et électromagnétique, c’est la méthode
« PEEC », on va commencer par 1’ étude théorique de
la méthode PEEC et rPEEC, la mise en ceuvre de la
méthode PEEC, en point de vue maillage, calcul des
cléments partiels  et*la résolution en domaine
fréquentiel et temporel ,puis une comparaison de ces

résultats avec les valeurs déterminées par le logiciel
FASTHENRY et Fastcap.

Mots clé : Compatibilité électromagnétique,
perturbation , MNA.

PEEC,

Introduction

La méthode PEEC (acronyme de Partial Elément
Equivalent Circuit) a été développée dans I'année
1972 par Mr. Ruehli [01] dans le cadre du
développement par IBM des PCB (Printed Circuit
Boards ou circuits imprimés) dans les ordinateurs
personnels. La problématique était alors d’étudier les
couplages inductifs pouvant exister entre les
différentes pistes du circuit imprimé, dans une optique
haute fréquence, et depuis ce temps la méthode a
connu plusieurs améliorations et un ¢largissement de
son domaine d’application.

Dans sa premiére version [01] la méthode PEEC ne
comporte que le model inductif bien sir et résistif, en
1973 Mr. Ruehli a utilisé le modéle capacitif [02 ]
pour enfin combiné les deux modéles inductif et

~ capacitif en 1974 [03 |, en 1975 Mr. Ruehli et Mr.
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Heeb ont défini le model PEEC pour les régions
diélectriques[ 04 ], en 1993 Mr. Ruehli et Mr. Garrett
ont inclus le champs incident dans la méthode PEEC
[05 ] puis dans la méme année 'inclusion du temps de
retard (rPEEC) qui était négligé dans la premicre
version , en 1999 et avec ["augmentation des
fréquences l'introduction de I'effet de peau a éte
nécessaire pour le maillage des

conducteurs épais [ 06] , de 1972 jusqu’au 2003 tous
ces travaux ont été pour les conducteurs orthogonaux,
Mr. Antonini a défini une nouvelle formulation pour
les conducteurs non orthogonaux [07 ], la méthode a
été  développée au début pour Danalyse du
comportement ¢électromagnétique  des circuits
imprimés, mais demi¢rement elle connu plusieurs
applications (modélisation électromagnétique) :
Modélisation des lignes de transmission,
L’¢électronique de puissance (modélisation des bus
bar, IGBT, convertisseur de puissance ....... ), Analyse
des antennes



Principe général:

Partant d’un systéme de conducteurs décrits selon une
approche tuyau (c’est a dire que 'on connait la
direction du courant), la premiére étape consiste a
réaliser un maillage de la section des conducteurs. Ce
maillage permet d’obtenir des éléments de section
suffisamment faible pour entrer dans le cadre d’une
approche filiforme, c’est-a-dire que 1’on pourra
considérer que leur section porte une densité de
courant uniforme.

Le maillage devra donc conforme avec les variations
des courants induits dans la section liés aux effets de
peau et de proximité,

L’approche PEEC va permettre de remplacer les
trongons pseudo -filiformes de conducteurs définis par
le maillage par un schéma électrique équivalent a
constantes localisées. Chaque subdivision du maillage
est remplacée par des éléments dits partiels constitués
pour chacun d'une résistance particlle, d’une
inductance partielle et d’une pseudo capacitance
particlle pour les cellules de surface. L’équivalence
nécessite également pour chaque branche équivalente
la présence d’éléments de couplage inductifs et
capacilifs avec tous les autres éléments de maillage
appelé mutuelles partielles.

Cette méthode repose sur intégration des équations
de Maxwell locales dans un conducteur faisant partic
d’un systtme de conducteurs filiformes et permet
donc I’obtention de formulations analytiques pour les
€léments partiels du schéma équivalent.

Le schéma électrique équivalent obtenu pourra ensuite
étre directement raccordé aux sources et charges
auxquelles les conducteurs sont normalement
connectés. Une résolution de circuit permettra de
connaitre la répartition du courant dans les différentes
branches correspondant aux subdivisions du maillage.
On obtient ainsi le courant et donc la densité de
courant (dans I’hypothése ot celle-ci est uniforme sur
chaque subdivision) partout dans le systéme.

MISE EN EQUATION

Selon I’équation intégrale du champ électrique (EFIE),

le champ électrique total E, enun point de structure a
chaque instant de temps t :

E(F,6) = E4(F,¢) + B\, 0) (1)
Ou E, est le champ électrique appliqué et E, est le
champ ¢lectrique auto induit,

Le champ E, peut étre exprimé en fonction des
potentiels vecteur et scalaire :

. a - . s
EI(T‘ t) = "'a_r A(T} t) "’VQD(T: t) (2)
Selon la loi d’Ohms
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J[GI)

EGt) = 3)

Les  potenticls  vecteurs et scalaires  sont
respectivement pour une structure de K conducteurs :

i f (7r)iGeya @

qO(F,t):Z%J' G (7.r)q@ t")ds (5)

Ou les termes sources, qui sont la densité de courant
Jet la densité superficielle de charge q . sont
identifiées par le vecteur position 7 Et engendrent
leurs effets au point de coordonnés 7 a linstant t
aprés un retard égal au temps de parcours t,
(t = lr—v—r—l) , G est la fonction de green , pour
un milieu homogéne elle est défini par
Introduisant (2), (.3), (4) et (5) dans (1) on trouve
I’expression du champ électrique appliqué :

Ea(#,t) =
!(:t) (Ek 14ﬁfv = |](r t)du)

?(ZL;;&LH 1¢Ct)dv )(ﬁ)

Les inconnus dans cette équation vectoriclle sont la
densité du courant Jet la densité de charge q;

Ona:
J=J°+JF () Etq=q'+q" (8
Tels que :
f % est la densité de courant de conduction et f P est

la densité de courant de polarisation, qlest la densité
superficielle de charge libre et q” est la densité
superficielle de charge.

ES(F,t)
_LGED

1
——=JF ) av’

r——r|

q(F, t")ds’ (9)

La discrétisation de la structure en N, cellule de
Volume et M, cellule de surface améne a remplacé les
inconnus (Jux et gpy) par leurs valeurs moyennes sur
chaque cellule, c'est-a-dire a les considérer localement
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constantes sur les éléments de la discrétisation, et a les
exprimer a travers leurs grandeurs globales
correspondantes (le courant (et la charge totale
(Qni) on pose donc :

Tyni (Eyni)
ernk = }‘ynk (rynk- t}mk) = e (10)
O )
k k
Gk = Gk (Mo i) = L 11)
Ak

Afin d'évaluer le comportement
électromagnétique d'une cellule de la structure
discrétisée, on doit moyenner le champ électrique sur
la section transversale a,; , l'application aux

deux membres de I'équation (9) :

— | EZ(F t)dv
Qyi Py ;
1 Fot
= L[ HED
Oyidy,, O
K N k
(35 e 2y | L)
k=1n=1 HGY“"G’V' Pyt Vynk r—?‘l

memk( mk)[ f

=lis r|

L'équation (12) se compose de quatre termes qui
représentent des D.D.P |

Ve =vr+vh4ve (13)
Avee Va(t) = L -, B 0dv - (14)
V(L) = ‘F”(g )d (15)
YiJoy;
V(L)
K Nk
= K ”"" dv dv (16)
k=1 Z 4’7“?’“"“'?" J:'w f"mlr—r‘l
VC
K M,
ZZ“—‘_‘qumu,,la ka(tkaj j r_;|q(it)dsdv
an
tel que :

V% représente la contribution du champ exteme.
V" reprisente la contribution résistive;

VY représente la cort-ibution inductive;

V¢ représente la contribution capacitive;

Mod¢les combinés de PEEC et rPEEC
De ce qui est précede, on distingue deux modéles :
Méthode PEEC :

Cette méthode est appliquée au régime statique ou
quasi statique tel que la plus grande dimension soit
inférizur ou écale au W2n( ou % est la plus petite

( ,t)ds dv) (12)
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longueur d’onde d’intérét), qui nous permet de

négliger le temps de retard.

S e T e —

- L—

circuit equivalent PEEC

+

mem R

i J
—[ 1 1 1
Py Py

Cellule conductrice

(a)

(b) Cellule dielectrique

Modele PEEC (a) cellule conductrice
-b- Cellule dielectrique

Figure 1:

Méthode rPEEC :

Cette méthode est appliquée au régime non statique tel
que la plus grande dimension soit supérieur au A/2x (
ou A est la plus petite longueur d’onde d’intérét ),
qui nous ne permet pas de négliger le temps de retard
qui se traduit par la mise en séric avec les selfs
(inductance ou capacitance) des générateurs de tension
pilotés par tension.
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f-’sf'ﬂ """"""""""" I---—y—'

circuit equivalent rPEEC

LD 1784

(bi  Cellule dielectriaue

Figure 2: : Modele PEEC (a) cellule conductrice
-b- Cellule dielectrique

Avec

I

f ds;ds;
Py = 4rr£aa i f 7 - Ji (19)

Gy

dvl dv; (18)

8 20)

o+ = EalEryim1)
G = ';—Y:”ayf (21)
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EXEMPLE (DEUX PISTES PARALLELES ¢
SUPERPOSEES):

Cet exemple de validation étudic le comportement
électromagnétique de deux pistes paralleles
superposées, constituées de matériau conducteur de
conductivité =58 ¢ 7 et placées dans I'air. Ces
pistes ont une longueur de 100 mm, une largeur de
Imm et une épaisseur de 0.2mm, alors que leur
distance est de 1 mm , la fréquence maximum est de 6
GHZ .(voir figure 3)

L=100 mm , W=1 mm , h=1

Figure 3: : Geometrie du probleme

RESULTAT :

Puisque la largeur et I’hauteur sont négligeables
devant la longueur , on utilise un maillage
unidimensionnel , chaque piste est discrétisée par 21
points placé arbitrairement sur la surface interne des
pistes , le nombre des points pour chaque piste est

calculé par :
c

=————=5mm
Iu‘fmux

A est la distance entre deux nceuds consécutifs
nombre de point = (L/ Ay+1=21
Alors on a: 20 cellules de volumes et 21 cellules de
surface pour chaque pistes, judicieusement assemblés,
comme le montre . A titre indicatif on reporte les
valeurs obtenues pour les éléments principaux du
modeéle qui sont :
Rp=0.431 m{, Lp= 2.686 nH et Cs= 98e-15F




Pour les paramétres globales on a trouve
R11=8.62mQ, L11=0L22=0.1124 pH
R12=R21=0,L12=1L21=0.0815 pH

Par contre celle de Fasthenry [08] est :
Computed matrices (R+jL)

Row 0: nl ton2

Row 1: n3 ton4d

Freq = 6e+009

R1l1 = 8.62069mQ, L11=022=0.11234 uH
R12= -7.80626e-015 mQ, R21=-4.33681 mQ
1.12=L.21=0.0820578 pH

Remarque :

On voit que nos résultats sont trés acceptables, sauf
pour la résistance mutuelle qu’on a pas su son
explication mais on a conclu qu’elle dépend de la
géométrie, sigma et la fréquence

SIMULATION :
On utilise differentes tensions excitations, de formes
trapaezoidale et on fait changer le temps de montée et
et de descente figure 4 , la resolution numerique du
probleme necessite I'utilisation la formulation MNA
[09] dans le domaine temporel ,

I -A R+me ] ]
cs&lf‘ﬁ"'pnnrmYL 'PnormAT ([L)n

[ Vs L'pm(ll,)rl. ] 22)

1
Plorm!s+Cselrg:Vn-1

La matrice A est la matrice d’incidence,
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temps an ns

Lo WoDonos

Figure 4: forme du signal d’ excitation et du

signal perturbe

CONCLUSION :

L’outil numérique de prédiction basé sur la méthode
PEEC et permettant la modélisation du comportement
électromagnétique de structures composées par des
conducteurs et par des régions diélectriques de
dimensions finies a été mis en place. En particulier,
les travaux originaux de recherche ont concené la
proposition de différents types de maillage (1D, 2D ou
3D) pour la discrétisation de la zone d’espace
considérée, la modélisation des arétes et des coins
d’une structure, la préparation de la formulation
MNA pour les modéles PEEC afin d’appliquer la
transformation en circuit équivalent du modele
mathématique MNA du systéme d’ordre réduit.

La méthodologie proposée a été validée d ’abord par
I’étdde des paramétres d’une structure simple
composée par deux pistes paralléles superposees .
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Reduction of conducted EMI DC-DC Full Bridge Voltage Converter
by a Dual Randomized PWM Scheme

N. Boudjerda", A. Boudouda'”, M. Melit", B. Nekhoul”’, K. EI khamlichi Drissi'”’ and K Kerroum'
2 " LAMEL, University of Jijel, BP 98 Ouled Aissa, 18000 Jijel, Algeria.
*) LASMEA, Blaise Pascal University, 24 Avenue des Landais, 63177 Aubiére, France

Abstract: Randomized Pulse Width Modulation
(RPWM) deals better than Deterministic PWM
(DPWM) with Electro-Magnetic Compatibility (EMC)
standards for conducted Electro-Magnetic Interferences
(EMI). In this paper, we propose a dual RPWM scheme
for full bridge DC-DC voltage converter. This scheme is
based on a triangular carrier with two randomized
parameters. By using directly the randomized
parameters of the carrier, a mathematical model of the
Power Spectral Density (PSD) of output voltage is
developed. Then, the PSD analysis shows the EMC
advantage of the proposed dual randomization scheme
comparatively to the classical simple randomization
schemes. Finally, FFT analysis confirms this advantage.

Keywords-electromagnetic compatibility, DC-DC
converter, RPWM, power spectral density
Introduction
Deterministic  Pulse  Width  Modulation (DPWM)
generates  discrete  harmonics  with  important
magnitudes. The Electro-Magnetic ~ Compatibility

(EMC) standards impose more and more filtering effort
in power converters [1]. One of the solutions for
relaxing the filtering effort is the RPWM technique
which deals better with EMC standards by spreading the
voltage spectrum in a large frequency range and
reducing its magnitude [2-4]. Several works regarding
this new technique has been published lately, principally
two randomization schemes are proposed; RCFM
(Randomized Carrier Frequency Modulation) and
RPPM (Randomized Pulse Position Modulation), for
DC-DC conversion [4, 5] and for DC-AC conversion [2,
3, 5, 6]. Combinations of two randomized parameters
have been also applied to the buck converter [1, 7] and
to the three phase full bridge inverter [8].

In order to obtain a more spread spectrum, in full
bridge DC-DC voltage converter, we propose a
combination of two simple RPWM schemes (RCFM
and RPPM schemes) that we call RCFM-RPPM or dual
RPWM scheme. This scheme is based on a triangular
carrier with two randomized parameters. First, we
propose the modulating principle and then we develop
an analytical model of PSD of output voltage. This
model is expressed directly upon the random parameters

of the carrier and the simple RPWM schemes (RCFM
scheme and RPPM scheme) can be found as particular
cases of the general model (RCFM-RPPM). The PSD
analysis shows that the proposed dual RPWM scheme
allows a better spread PSD comparatively to the simple
RPWM schemes that is the desired EMC advantage.
Finally, the FFT analysis of output voltage confirms this
advantage.

Modulating principle

The full bridge converter’is schematized in Fig.1; it
requires two switching functions g, and g;.

Figure 1. Full bridge DC-DC voltage converter

The modulating principle is illustrated in Fig.2; the
two switching functions g, and g, are generated by
comparison of two deterministic reference signals r, and
r, of magnitudes d, and d), respectively, to a single
randomized triangular carrier ¢ Generally, the
magnitudes d, and d, are taken as follows:

0<d, <l
0<d, <l (n
d,+d,=1

At low frequencies, the switching effects of power
components are generally neglected [9-11], thus the
output voltage U is expressed related to the input
voltage U, and the switching functions g, and ¢, as
follows:

Uz(qa‘_‘qb){jan (2)

Each of the two switching functions g, and ¢, is
characterized by three parameters respectively (Fig.2):
the switching period 7, the duty cycle (d, or d}) and the
delay report (8, or ¢&). In RPWM, these three
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parameters should be randomized in a combined or a
separated way. In practice, d is generally deduced from
a deterministic reference signal giving the control of the
output voltage /. Thus, only the switching per.od 7'(i.e.
the period of the carrier) and the delay reports (&, and
d,) can be really randomized.

Ao LT
]_F‘ :1 Lt L"\‘ > !r-l
h'f_- ‘\ : I‘ r z
% i 1 . ‘-".h
f"r.‘- ‘\ |I I| g
Yol o'l
RN K I,
A o lrn.; 7 ;'u-l e & !
Gyl | LT
1 = ety
& Y
?
in I
Bt Ty dn T
] >
-« qs
| -
| | ?
U / U=(qy- go)Un
E —‘/
! 3
Figure 2. Modulating principle
From (Fig.2.), &, and &, are obtained as follows:
o,=pl-d,) (3)
6, =pll-d,) 4)

J: fall time report of the carrier ¢, (Fig.2).
From equations (3) and (4), a randomization of #in the
interval [0, 1] gives random delay reports (J, and &) in
the intervals [(), (I—d._, )] and [0, {l—d,,)] respectively
and the resulting positions of the switching functions
vary randomly from the beginning to the end of the
period, (Fig.2). Thus, the RPPM scheme uses a carrier
with fixed period 7 and randomized fall time report g
(Fig.2). The particular case of Random Lead Lag
Modulation (RLLM) requires two discrete random
values of p with equal probability
Py (/]:O or =1, pp =D.5). We notice that the

principal advantage of this particular scheme is the
reduction of the switching losses [5].

For RCFM, the randomization limits 7;,, and 7,,,
of 7 are generally fixed around a mean value 7: this
scheme needs a carrier with randomized period 7 and
fixed fall time report (#= 0.5).

Tiaret, 22-24 novembre 2009

The proposed dual RPWM scheme (RCFM-RPPM)
combines the two previous schemes; carrier parameters
(7and f) are independently randomized in the intervals
defined for the two simple RPWM schemes respectively
(RCFM and RPPM).

The resulting schemes are summarized in Table 1.

Table 1. Resulting RPWM schemes (a. #fixed: f=05)

PWM Scheme I 7
DPWM fixed® lixed
RPPM randomized fixed
RCFM fixed® randomized

RCFM-RPPM randomized randomized

Mathematical model of PSD

Spectral analysis of RPWM voltage can be performed
either by FFT or by PSD:

e For the FFT computation, a r length sample of
the voltage is required (the signal is assumed to
be periodic with period 7). From a statistical
point of view, the result is not exact; it depends
on the time-length = However, several studies
using the FFT of random signals are performed
in RPWM [2, 3].

e The PSD is a statistical parameter of random
signals (i.e. Fourier transform of the
autocorrelation); it is particularly useful in
information theory because it leads to exact
statistical characteristics [12, 13]. However, to
set a mathematical model of PSD isn’t a simple
task for all RPWM schemes and for complex
structures of the converters.

The PSD W f) of a random signal «(¢)is [13]:

1 : 2 =
W(1)= tim L 8|, () )
=@

Where:
u,(7): Considered signal during the time interval .
F(u,(¢)): Fourier transform of u.(¢).
E[‘ ]: Statistical expectation.

For a random pulse signal, belonging to the class of

Wide Sense Stationary (WSS) signals, expression (5)
leads to the expression (6), [4-8):

W(£)= lim L

Nasx T

N
Z{_jm(/‘)unﬁk(f) (6}

k=N

T': Statistical mean of the switching period.

U ,,( £): Fourier transform of the pulse signal during an
arbitrary switching period 7,,

U,,..(f): Complex conjugate of U, ,( £).
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The expression (6) is developed as follows [4-8]:

W f)= -HE{[U,”( fﬂu Reai[g E[Um( AU, r‘)]]}

(N

Real(. ) : Real-part of the expression in brackets.
In the per unit system, Uj, is equal to unity and the
expression (2) of output voltage U/becomes:

U= g~ ®)

Thus, during the switching period 7;, Fourier transform
U,,( )of the per unit output voltage Uis:

Lfm( f)= Ga. m{ [‘)_ I, m( f) &)

Where, g, ,( f)and g, ,( £) are given by (Fig.2):

a4

| Ty R = - =
Gk f}=~;_c"”m’ o sin(fd, T,) ¢ 2Pl )T =28 (10)

Gl =V inl T, Vg Pt (1)
Fid

Replacing Um( f) and U:m,‘.( f) by their expressions in
(7) and considering the lag time between the 77" and the
" ¥ switching periods (Fig. 2) as follows:

1 k=1

Lk =t = Tm"’({n»k _ru»l)= T+ Z I=T,+7; {12]
f=nm]

We obtain the following expression of the PSD:

£t ]

1 . ST .
% ;’;:? +?.Rea!£flﬂ[b(fje; el 03
I—Er[e’:’w]
Where
| c'ﬂ”‘ﬂ(l'd‘)Te'fm’rsin(mﬁ, T)
ult)=—" . 2 ! (14)
nfl _ e_-’“”’ﬁ("“’")rc“-’”""“?sin(:rﬂb T)
And, [13]:

E; [ejwy,. ]= [ E, [eﬁ m.] );-_l

Particular case of RCFM scheme: The carrier has a
fixed fall-time report (2 = 0.5) and a randomized period
7. which gives:

(15)

H'( f)= ET[U( f) e_ﬂxff] E;[U.(f)] (16)

1— Er[cﬂ”ﬂ]
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Particular case of RPPM scheme: The carrier has a
fixed period 7" and a randomized fall-time report S, the
resulting PSD expression is:

£p [|U( fH

Es[U(A)E, [U‘( f‘)] L“'”T]

A2=T

W)=~

+ 2Rcal[

l-¢
(17
A{ fi = % k=0, 1) . the denominator of

expression (17) becomes (I -l = 0), and the PSD (in

volt*Hertz), has discrete components with infinite
magnitudes. Thus, it is well suitable to decompose the
expression (6) two terms: a continuous term (continuous

PSD)and a dfﬁ%‘#éﬁ%ﬁ]?%uwer harmg'ﬂfggj_.[f&? =]
4] B B o
| e tr i Py e P d &
u(r’}=?{£ﬁ[b( A ]ul.’:ﬂ[b'[ N[+ gl | ‘:'5__“,‘,‘[;_?]}(
18)
In case of DPWM, the PSD contains only the
discrete part (power harmonics in “volt*”):

a( ): Dirac pulse.

Validation of PSD model

RPPM and RCFM schemes: Computed PSDs are
compared to the measure published in the literature and
to those simulated by using WELCH approximation
[14] in the same conditions. The results of Fig.3 reveal a
perfect agreement between the computed PSDs by using
the proposed models (expression 16 and expression 18),
the measure published by M M Bech [5] and the
simulation.

S2,0f) (dB) cnse A RCEF

0
—20 +

=40 2

0 14 20 0 Hil
Fregueney (kHa

a. Measured PSD [5]
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-40
-60)
-850
0 10 20 30 f|k}|z|40
b. Computed PSD (expression 16)
PSD [dB/Hz)
0 Mo e — i |
20 1
=40

0 o |I(] R EE]- . -3b f[“llfl 40

¢. Simulated PSD (WELCH approximation)
Figure 3. Validation of RCFM scheme
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a. Measured PSD [5]
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i
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40
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b. Computed PSD
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PSD [dB/Hz]

' ’m\fw

20 31! }[ k‘|“1?]‘ 40

¢. Simulated PSD (WELCH approximation)
Figure 4. Validation of RPPM scheme (particular case of RLLM)

As suggested in the reference [5], d, and d), need to be
corrected in order to compensate the blanking time
between two complementary power switches of the
same leg. However, a slight difference is still noted
between the computation and the measure for RPPM
scheme because of the DC link voltage source and the
voltage drop across the power devices [3].

From Fig.4, RPPM scheme is not able to spread the
PSD; it contains a continuous part (noise) and a dis~rew
one (power harmonics), RCFM scheme gives a
completely spread PSD that reduces considerably the
magnitude (Fig.3), thus RCFM scheme gives more
EMC advantages than RPPM scheme.

RCFM-RPPM scheme: This scheme is validated by
comparing the comparing the analytical computation to
the simulation (Welch approximation), in fig.5, in the
same conditions of the previous schem:s and by
comparison to RPPM while decreasing progressively
the randomization effect of the period T(Fiz.6.a) and to
RCFM  while  decreasing  progressively  the
randomization effect of parameter £ (Fiz.¢ b), under the
following conditions:

e [nput voltage is: U, =1 pu.

* RPPM scheme: Tis fixed and £ is randomized in

the interval: [f}( _fi] 79(1 +ﬁ]
2 2

(f =05and R, <2).

* RCFM scheme: the parameter £ is fixed,
(B=0.5) and the period 7'is randomized in the

intcwal‘?{l-%}, 7(]+%ﬂ Ry is the

randomness level: theoretically, (0< R, <2).

L with

* RCFM-RPPM: combination of two schemes
RPPM and RCFM.

¢ All randomizations are performed by using the
uniform probability distribution function.
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PSD [dB/ 2]
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a. Computed PSD
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-2y
A0
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b. Simulated PSD (WELCH approximation)
Figure 5. Comparison between the computation and the simulation

PSD [dB/Hz)

— RPPM; Ha= 2 R =0
— RCFM-RPPM: B~ 2, By = 0.1
—_— RCPM-RI'PM: Rp= 2. 8, =02

1] I 2 3 4

a. Comparison to RPPM
., PSD diHz)

—_— RCFM-RIPM: K, =04, Be=000 ||
uh - — RCPM-RIIM: Ry = 0.4, By = 0.2

b. Comparison to RCFM
Figure 6. Comparison to simple randomization schemes

From Fig.6, RCFM-RPPM converges perfectly to
RPPM while Ry decreases and to RCFM while Rp
decreases, which reinforces the validity of the proposed
PSD models for all schemes.

PSD analysis of the output voltage

Fig.7 shows the PSDs of output voltage with three
values of duty cycle d(d= 0.3, d= 0.5 and d= 0.8). In
order to show the EMC advantage of the proposed dual
RPWM scheme, different values of Rj are considered
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and the particular case of RCFM scheme (R;= 0.2, Ry=
0) is taken as a benchmark.

PSD [dB/Hz]

RCFM: K= 10
RCFM-RPPM: Ry = |
RCFM-RPPM: Rp= 1.5
RCFM-RPIM: 8= 2

4 oFs S

PSD [dB/Hz]

RCIM: Rp =0
ROFM-RPPM: Kg= |
ROPM-RPIM: Rg= 1.5
RCFM-RPPM: Rg= 2

PSD [dB/Hz]

= RUFM: Rp=0

— ROCFM-RPIM: Ry = |
g b ! | = RCPM-RPPM: Ry~ 1.5
RCFM-RPIM: Ry = 2

EVCERT

N

=60}

JiFs
c.d=08

Figure 7, Voltage PSD

Globally, the randomization of f# (Fig.7) adds an
important spread to the PSD and a reduction of the picks
at the multiples of the mean switching frequency (£7).

The full bridge requires two switching functions ¢,
and ¢, with duty cycles d, and d, satisfying the
condition (1), thus the randomization of £ gives two
random delay reports (&8, and &) which adds an
important spread to the PSD for all values of the duty
cycles d, and d, (Fig.7). However, we notice that for
important values of Rp, [Rﬂ > l,SJ. the magnitude of the

PSD pick at (£= F_J becomes important. In order to

obtain a compromise between the two picks’
magnitudes at the frequencies( £= F, and = 2F,), we

propose a reduction of the randomness level Rg
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(1< Ry <1.5), (Fig. 7). Globally, the proposed RCFM- oW
RPPM scheme adds an important spread to the PSD | h
(Fig. 7) that is the desired EMC advantage. |
04+
FFT analysis of the output voltage !
By use of MatLab-Simulink Software, the converter is :;_3} .
simulated and the output voltage analyzed (Fig.8) v~der { _ ; ] _ |
the following conditions: | I
e Input voltage: U,= 150 v L 1 2 3 P S b
¢ Load: R-Lload (R=10Q, L= 10 mH) T "
e Reference signals: d,=0.75 and d,= 0.25 S S
»  Parameters of the carrier: oo e s
I. DPWM: Tand f#fixed, ( 7=, F,= 1800 Hz ]'
F [ 13
and = 0.5). “-"‘il i
RPPM: T'fixed ( 7=— , F,= 1800 Hz) and /8 i 1
= Fs 0.2} - 1
randomized (=05, R; =18) | | 4
RCFM: Trandomized ( 7= 1 , F,= 1800 Hz o | I W |
F. 0 I 2 3 4 5 oF,
and R, =0.2) and ffixed (f=0.5). d. RCFM-RPPM (R;=0.2, R;=1.8)
RCFM-RPPM: Tand Brandomized (7=, FFT(UAU,,)
F. 6 — . T
F,=1800 Hzand Ry =0.2) and (f=0.5, two = -
|
values of Rjare used: R, =1.8 and R, =1.2). 0.4 - j - s i
o FET (LU = 1
i = == |
! ! i
04 J [ [
| 0 L_-M‘)— =
" 0 1 2 3 4 5 g ©
821 i €. RCFM-RPPM (Rr=0.2, R;=1.2)
I. |J| Figure 8. Vollage spectrums for different schemes
]
9 = % & Sph, S The results of Fig.8 are in conformity with the obtained
a. DPWM PSDs for all schemes:
P L IR e DPWM: discrete spectrum.
: ==t = 1 ¢ RPPM: the spectrum contains a continuous part
0.4 { (harmonics) and a discrete part (noise).
e RCFM: the spectrum is completely spread into a
. | . p ! YISpIE
0.2} 4 continuous noise with a relative important
| I | il magnitude around the switching frequency £,
0 !“ ]"“IJ;* - - = c.l *  RCFM-RPPM: more spread spectrum, however

b. RPPM (R, = 1.8)
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for important values of R (R;=1.8), the
magnitude around (£= F,) becomes important.
As proposed for the PSD, for Ry=1.2, we obtain
a compromise between the magnitudes of the
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spectrum at (/= F) and at (= 2F)), (Fig.8.d and
Fig.8.e).

Conclusion

In this paper, a dual RPWM scheme based on a
triangular carrier with two randomized parameters is
proposed for the full bridge DC-DC voltage converter.
By using the randomized parameters of the carrier, a
mathematical model of the PSD of output voltage is
developed and validated. The PSD analysis shows
clearly the EMC advantage of the proposed dual RPWM
scheme comparatively to the simple RPWM schemes.
Finally the FFT analysis confirms this advantage.
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Investigation of Electromagnetic Field

Interference of Power Electronic Converters
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Abstract: The use of power electronic converters is
strongly increased in last vears which increase the
electromagnetic interference (EMI). In this work we
propose to compute the electromagnetic field
distribution for characterizing the electromagnetic
perturbations emitted by the power converters circuits,

For this objective we use two different modeling;
the first is based on the resolution of Maxwell equations
by FDTD and the second by using the Hertzian dipole
concept and the modified images theory. These two
approaches are compared in term of the precision,
implementation and computing time consuming. Also,
we propose a comparison with FEKO software which is
based on the antenna theory.

Introduction

The fast and diversified diffusion of the power
electronic equipments so much in the professional and
military domain (embarked equipment, variation speed,
heating, control of energy...) and for general public
(domestic, automobile, computers...) multiply the
clectromagnetic  sources of disturbance. These
disturbances, sometimes very constraining, led the
engineers of rescarch towards a vast field commonly
called (Electro-Magnetic Compatibility).

In this work, we are interested to the quantification
by calculation of the electromagnetic field radiated by
the power converters. Let us consider the complex
shape of the power electronics converters, an accurate
modeling requires taking into account the different
components forming the converters.

Classically, numerical modeling in frequency
domain is used with the marked code of simulation
(NEC, FEKO ...); this modeling consists in the
resolution of the integral equation by moment method
[1], the Fast Fourier Transform permits the study in time
domain.

In the literature, for working directly in time
domain, the modeling consists on the resolution of
Maxwell equations by FDTD [2].

In reality, the power electronic converters are
subject to the transient current and voltages during
regular functioning of the switch (tum-off and turn-on).
For this reason, it’s important to quantify the
electromagnetic field emitted by the converters in time
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domain and to know the signature of the perturbation
source with its spectral contain.

In our work we propose another approach for
modeling this problem in time domain. This approach is
based on the use of Hertzian dipole concept and
modified images theory for taking into account the
ground plan and the dielectric board. To calculate
analytically the clectromagnetic ficld by the dipole
concept it’s require to know the current distribution. For
this objective, using FDTD, we deduce and solve a
matrix equation.

Our proposition allows taking into account the non
linearity introduced by real functioning of the switches
(controlled transistor). Finally, we propose a
comparison between the two methods; this comparison
takes into account the precision, computing time, and
difficulty of implementation. ..

Resolution of Maxwell equations by FDTD

The geometry of a typical power converter circuit (buck
converter) is illustrated in figure 1, where V, is the
voltage source, R, is source resistor, S, denotes the
switch component, and R and L represent the resistor
and inductance of the load respectively and while D
represents a free-wheel diode, the space discretzation is
taken 2 mm in 3D where the inknowen parameter are E
and H given in Maxwell curl equations (1) and (2).

y 1
kr Sw
RS R

PCE land
TN M )

Diclectric board : & I

Figure 1: The geometry of power converter,

Considering the geometry of power electronic converter
(figure 1), the computation of electromagnetic ficld
distribution radiated by this last is not a fast task, this 1s
due to the fact that it contains non linear lumped
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elements (Diode, transistor), dielectric layer and PCB
traces. In time domain, numerical computation can be
obtained based on the resolution of Maxwell equations
by FDTD method. The Maxwell curl equations can be
written as:

curlE = —1 CTH (1)
ot
e AE
curlil = oE+ £ = @)
ct

K. S. Yee [2] introduces a set of finite difference
equations for the system of scalar equations equivalent
to Maxwell’s equations in the Cartesian coordinate
system, and to realize all of the space derivatives. He
evaluates E and H at alternate half-time steps.

Due to the [inite capabilities of the computers used
to implement the FDTD method, the mesh must be
limited in the x, v, and z directions. The Maxwell curl
equations discretized using central-difference cannot be
uscd to evaluate the electric field components tangential
to the outer boundaries since they would require the
values of field components outside of the mesh [3].

Absorbing boundary conditions: In the configurations
treated in this paper, one of the six mesh boundaries of
computation domain is a perfectly ground plane and its
tangential electric field values are forced to be zero [4].
The tangential electric field components on the other
five mesh walls must be specified in such a way that
outgoing waves are not reflected using the absorbing
boundary condition [3].

Handling components for applying FDTD
method: FDTD method is extensively used for
calculating electromagnetic problems since K. S. Yee
first proposed it in 1966 [2]. We apply FDTD method in
3-D for calculating the clectromagnetic fields
distribution, In this case, some problems must be
solved. First, dealing with the printed circuit traces;
second. handling the dielectric boards; in third, some
kinds of lumped loads, mcluding linear loads, like
resistor, capacitor and inductance, and nonlinear loads,
such as diode and electronic switch. This approach is
largely described in literature [5].

Dealing with the dielectric board: In 1988, A.
Taflove [6] first proposed a method, contour integral
approach derived from the Maxwell’s integral
cquations. This approach permits us to derive the FDTD
equation in an inhomogeneous medium, which is,
including the free space and diclectric board.
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The printed circuit traces : The PCB trace has a very
high conductivity, so these clectric conductors can be
assumed to be perfectly conducting and have zero
thickness, and simply treated by setting the electric field
comporents that lie on the conductors to zero [4]

Through numerical experiment testing, it s
demonstrated that this method is suited to our
applications.

Linear or nonlinear lumped components: The power
converter circuit treated in this paper (Figure 1) includes
linear lumped elements (resistor, inductance) and non-
linear lumped elements (diode and transistor). Using
FDTD method, lumped elements may be accounted in
Maxwell’s equation by starting with Ampere’s equation

[5].

Electromagnetic  Field
Analytical Approach

Computation by

Hertzian dipole method: The Hertzian dipoles concept
consists in a segmentation of antenna into electrically
small elements named dipole (where the rayon must be
very small then her length). The length of the dipole
must satisfy the two following conditions [7]:

1.dz< 420

This condition permits to mask the propagation along
the dipole, which means that both of the amplitude and
the phase of the current along the dipole are constants.
dz: the length of a dipole;

A: the wavelength in frequency domain,

2.dz<r/10

This condition permits to take in account the small
variations of the current seen very close to the dipole.

r: the point of the field computation.

The expression of the magnetic vector potential at a
point M (x, y, z) is:

dA, =2 1(z,t-5)dzii, G)
mr
Also knowing that:

- —_ A
E=-gradV-— 4

ct
B=curlA (5)

A
AR— py8, == =0 6)

oz

We can deduce £ and / components [7].



Figure 2 shows the Hertzian dipole model and
geometrical parameters.
A
L
F
4
.
Ed
8. =7
S~
rA +
! 4 Yr Y
P / =
¥ P,
X
Figure 2: Geometry involved in the computation of the ficlds with

Hertzian dipoles.

This concept 18 done in free space, the ground plan and
diclectric layer are tacked into account by using the
modified images theory [9], and the total field is
obtained by superimposing of each dipole contribution.

For calculating the transient electromagnetic field
by Hertzian dipole concept, it’s necessary to knowing
the current distribution in the converter circuit. In the
next step, we describe the adopted method for the
current calculation.

Current and voltage computation: For calculating the
currents and voltages distribution, we solve a matrix
equation f([X]) = [0] that can be linear or no. The matrix
equation can be expressed as follow:

f([x])=[ax]- [B]=[o]

The part [A][X] is linear, on the other hand [B] can be a
nonlinear function g([X]).

In this section, we use a formalism based on the
discretization of the transmission lines equations by the
FDTD method [8]. This first step allows us to define the
[A] matrix composed of two sub-matrices [Al] and
[A2] as:

[A]: matrix of topological representation of the circuit;
[Al]: sub-matrix deduced from the representation of the
propagation tubes (coupled transmission line);

[A2]: sub-matrix deduced from the Kirchhoff’s laws
(KCL and KVL) for the junctions (extremities and
interconnections networks);

The transmission line equations are given by (7)
and [8]:

(6)

D (a1 (92 ?
Ao+ (g ®
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While replacing the spatial and temporal derivatives
by a finite difference, we deduce the recurrence
equations for the voltage (9) and for the current (10):

eSS
where:k=2,3,...,kmax-1

9
][, BT [ Bl Rt
where :k =1,2, .., kmax-1 '

(10)

Where: [R]. [L], [C] and [G]: the matrixes of per unit
length parameters.

For the calculation of the per unit length parameters
of PCB lands, C. R. Paul [9] proposes a concept based
on the resolution of Laplace equation by the moments
method and the use of images method [9].

C. R. Paul starts with deducing the potential
coefficients matrix, then, the inductance matrix is
deducted by using an expression between capacitances
and inductances matrixes [9]. This step allows us
obtaining the capacitances and the inductances of the
PCB with or without ground plane.

1. Construction of matrix [A]: While using the FDTD
method, we suppose that the currents and the voltages

don't coexist at the same point of the space, figure 3.

v kmax v kmax+1

.Asz-b

?.;'D z—Az z—(kmnx-l)_“nz z=L= (kma\)'\/

Figure 3: The spatial discretization of the line.

In order to obtain a matrix equation where the
unknowns are the currents and the voltages at the two
extremities (i.e. z = 0 and z =L) at the instant t = n.At,
we proceed like as:

In the equation (9) we replace k by 1 and kmax
respectively while substituting Az by Az/2, and we
introduce a temporal average for the current, we obtain:
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-Fork=1
W[_C_l_'_[G] [rn ] II [0]
:A.t L [n 1(0)] [57 =1 an
.-,
- For k = kmax [ ]
el 617 n gy L)
_‘AST.]+[%1_[\ (L)]_ :\7 =
(12)
F[C_fj_ [G]1 [,v n-1 e
[ AES 204 Az Az/2

The contribution of a tube with N traces is:
el el b
.l Pl

o [j]Z ], o0 ﬁ;z]

At 2

["\: ]=

(13)

Where: [1y] is identity matrix of order N.

Based on this equation setting, we obtain a matrix of
(2*N) equations with (4*N) unknowns. The matrix
equation is completed by writing equations in the
extremities and/or interconnections nodes which are
regrouped in the sub-matrix [A;]. The sub-matrix [A;] is
constructed while adopting the relation (14):

Z(I» Ive T ezl D- b= s

where:

(e, J=oas

[P i (\ Iy )] vector of voltage and/or current sources.

[‘(’ll‘“], [/Z;"] resulting matrix from the use of

Kirchhoff*s laws at the node m, which contain the
admittances or impedances respectively and values of
0.1or-1;

2. Vector of the unknowns [X]: The vector of the
unknowns (13) contains the voltages and currents at the
two extremitics of the tubes constituting the converter.
The contribution of the i tube at the instant t = n.At is:

K- (o) (o] bra) fo)

3. Vector [B]: The vector [B] is composed by two sub-
vectors (16):

~Jas
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(16)

1] o]

[B.]

a. The sub-vector [B,]: Each second member of
equations (11) and (12) contains the terms calculated at
the previous instant and permits the construction of the
sub-vector [B,].

The contribution of a tube of the converter is the

following:
]G]0 [f“(ol ]
[E_T] AZZ] a7

Bl l_lo ] [1"’ 1l

Az/2

b. The sub-vector [B;]: For the sub-vector [B;], in
addition to the current and/or voltage sources. the
Kirchhoff’s laws, written for nonlinear elements make
appear supplementary terms. These last are introduced
in the sub-vector [B,], which allows us to obtain a
nonlinear system that we will illustrate in the numerical
simulation section.

4. Resolution of the matrix equation : The resolution
of the nonlinear matrix equation at every time step At
gives the currents and voltages in every node of the
network, the recurrence equations (11) and (12) permit
us to deduce these last along the conductor
(discretization point) of every tube. Next, we calculate
the electromagnetic field using the Hertzian dipole
concept.

Numerical Simulation

The analyzed circuit is illustrated in figure 4 both for the
cases with and without ground plane.

[——1{=6 cm —

T R=01Q
d=3cm R=3000Q
l V,=1V

w=2 mm

E=47."

1=2mm,

e =478

a. without ground plane

b. with ground plane

Figure 4: Configuration of the circuits used for simulation.
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At first, we treat an ideal switch. and the turri=on process
1s modeled by taking a step signal (V,) with rise time {,
= 0.5 ns,

Circuit without ground plane: In figures 5 and 6
we present the result of electric and magnetic field
variation in the center of the circuit and at 5 cm above
the circuit board.

E] i
: Rt |
=
2 — Dipole method
2 Maxwell Equations
] - - FEKO
2050 7 |
7 ik
| I
0o 1 2 3 4 5
Time [ns] Ay

Figure 5: Electric field radiated by the circuit without ground plane.

-
j’ ﬁ
= : it e Sy il eSS
é 4 — Dipoles method
; 3 Maxwell eguations
i — FEKO
& 2 i
S84
09 1 2 3 4 5
Time [ns]

Figure 6: Magnetic field radiated by the circuit without ground plane.

The two approaches directly in time domain
(Hertzian dipoles and the resolution of the Maxwell’s
equations by FDTD) give very close results in shape
and amplitude (figures 5 and 6). The slight difference
between the two calculations is certainly the result of
spatial and temporal discretizations when using the
FDTD and the superposition principle to the concept of
dipoles.

Using FEKO software [10] and Fourier transform
for modeling in time domain, we remark that the general
shape is conserved but the magnitude is decreased at the
end of rise time (established regime). This result is
predictable because the use of the FFT for the transition
frequency-time, and vice versa requires taking into
account very special precautions (sampling frequency,
sufficient number of points, continued decreasing...),
which otherwise can seriously affect the results.
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Circuit with ground plane: For this simulation, we
consider the geometric configuration in figure 5 with
ground plane (b) and the same point for calculating the
electromagnetic field.

0.4 - [— Dipole method
— Maxwell equations
FEKO
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Figure 7: Electric ficld radiated by the circuit with ground plane.
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Figure 8: Magnetic ficld radiated by the circuit with ground plane.

The introduction of the ground plan highlights the
significant difference between the three formalisms. The
difference between the calculations made directly in
time and this using software FEKO can be justified by
the use of the Fourier transform. For the magnetic field
we see a slight difference between the two methods
temporal; this difference shows that the method of
multiple images adapts especially for the calculation of
the electric field in the event that we have a perfectly
ground plane.

Power converter with non-linear operation (Buck
converter): We are interested in this application to the
study of the radiation of a real converter (Buck
converter) with perfectly ground plane (Figure 9). The
physical and geometric parameters of the converter are
given in Figure 9.

The switch is a bipolar transistor controlled by a
rectangular pulse signal. For the mathematical
representation of its operation, we use the model of
Ebers-Moll [5] resulting from superimpose of modes F
(Forward) and R (Reverse).
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Figure 9: Electric scheme of the buck converter (with ground plane).
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For describing the modeling of switches, we consider
here the example in figure 10; we represent the electric
scheme of the loop composed by the transistor centered
between two traces (lines), the load and the source.

trace ] lu . Vee Ig lnn trace2
c E
L : -

Wi

I

Figure 10: Electric scheme of simplified the converter.

The emitter and collector currents Iz and I are
cxpressed by (18):

I =agly =lgand Io =1p —apl
Where:

[l-' = [D(c(q\-nr_ KTy _ l), I‘R ox In[e(q\"-m"'k‘n _1) (19)

(18)

k: Boltzmann constant;

T: temperature in degree Kelvin;

[, saturation current;

oy and o gains with modes R and F respectively.

For the computation of the currents distribution we
propose to solve the matrix equation (6). In our case,
(figure 10) the use of Kirchhoff’s laws at the node 1 and
2 give a nonlinear equation.
From figure 10, we have:

I, =1c and I, =1 (20)
From (18) and (19), while considering the transistor
model (20) we obtain a nonlinear matrix equation (21):

£ ((x])=[a]x]-g(ix])=o]

(21)
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Where: g([X]) includes the unknown voltages (V. Vi)
at the nodes 1 and 2 respectively (figure 10). which
gives the non linearity of the matrix equation. This last
are treated using by Newton-Raphson method.

The transistor parameters used in simulation are: oy =
099, o, =0.5and [, = 101°A, Vi = kT/q.

Vee = Vae -Vae and we denote the unknown Ve and
Vge by Vi, and Vi, respectively, the figure 11 illustrates
the voltage across the load Vg, and the control signal
Vgg at the terminals of the BE junction transistor.

T e |

100

Vaoltave
o oo
S o

4=
=

]
(=}

0 | Lo —

150 200 250 300
Time [ns]
Figure 11: Load voltage (buck converter with ground plane).

20 07 50 100

For an observation point located at 5 cm above the
circuit center, figures 12 and 13 show respectively the
variations of electric and magnetic ficlds obtained using
dipole concept in time domain.

150

100

50

Eleetric ficld [V/m]

0 50 100 150 200 250 300
Time [ns]
Figure 12: Electric field radiated by the buck converter.
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Figure 13: Magnetic field radiated by the buck converter.

The results presented in figures 11 and 12 shows the
presence of oscillations at commutations. We note also
that the magnetic field is nonzero after the tum-off of
the transistor, because the presence of the diode allows
the current flow in the second loop and thus causes a
magnetic field.

Conclusion

In this paper we are interested to the calculation of
clectromagnetic field radiated by power converters
circuits using a numerical method based on the
resolution of Maxwell equations by FDTD method in
3D and an analytical method using the Hertzian dipoles
method. This last model, valid in case of thin wire
theory and simple to implement, gives comparable
results to those obtained by the first one and also the
moment’s method (FEKO). The resolution of the
Maxwell equations by FDTD requires meshing of the
volume with different materials (air, dielectric,
conductor...). The choice of the step space in 3D is
imposed by the stability criterion [10] required when
using the FDTD. Considering the fast switches used in
the power electronics circuits, choosing an appropriate
step time impose a fine spatial discretization, which
inevitably leads to computation time high and
sometimes numerical noises. Using the analytical
concept of Hertzian dipoles we can quantify by
calculating the magnitude of the electromagnetic field
emitted and keeps the spectral content of the signal
without great inconvenience.
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Etude expérimentale des perturbations électromagnétiques conduites dans un hacheur élévateur

ALES Achour', TAHAR Belkacem Faygal? et MOUSSAOUI Djelloul', B.MAZART?
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EMP- Bordj El Bahri. Alger
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Abstract : This paper treat an EMC (Electro Magnetic
compatibility) study about PWM boost converter. The
differential mode conducted emissions are modelled in Radio
frequency band (150 KHz-30 KHz). In order to evaluate the
boost ELM disturbance, a direct simulation has been realized
with the LISN mean (Line Impedance Stabilisation Network).

Résumé : Cet article traite une étude CEM sur un hacheur
¢lévateur commandé par MLIL Les perturbations conduites en
mode différenticl ont été modélisées dans la bande radio
fréquence (150KHz-30 MHz). Pour évaluer la pollution ELM
de I'hacheur, une simulation directe a été réalisée sur un
modéle représentant le convertisseur par l'intermédiaire du
RSIL (réscau stabilisateur d’impédance de ligne).

Introduction

La Compatibilité électromagnétique en  électronique de
puissance suscite un intérét grandissant compte tenu de son
impact directe sur fiabilité et la qualit¢ de DIénergie. La
commutation a haute fréquence des composants de puissance
permet certes de réduire le poids des alimentations et fournit
un bon rendement toutefois elle cause des perturbations qui
sont a l'origine de plusieurs disfonctionnement des systemes
voisinant [1]. La perturbation électromagnétique existe sous
forme rayonnée ou conduit. Le caractére conduit du bruit
¢lectromagnétique se propage selon deux modes ; le mode
différentiel et le mode commun. Le mode différentiel est di a
la commutation du courant de charge a haute fréquence, par
contre le mode commun est engendré par la variation du
potentiel du point miliecu de la cellule de commutation [2].
Plusieurs facteurs, lors du fonctionnement de I’hacheur, sont a
I'origine des perturbations électromagnétiques. Dans cette
optique, nous avons cffectué une simulation afin de visualiser
les perturbations conduites en mode différentiel. Pour se faire,
nous avons modélisé le convertisseur sous son schéma
équivalent CEM. Une validation expérimentalc a été elaborée
afin de tester le modele utilisé. La mesure a été obtenue a
partir d’un RSIL réalisé au laboratoire.

Emissions des perturbations ¢lectromagnétiques

La connexion des éléments en ¢lectronique de puissance tels
que les liaisons entre les alimentations de puissance et le
ciblage sont & origine de la génération des perturbations
¢lectromagnétiques, en particulier les émissions conduites [3].
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Le bruit électromagnétique conduit présente  deux
composantes : le mode différentiel (MD) et le mode commun

(MC).

Les émissions conduites en mode différentiel:
Comme c’est signalé précédemment, les perturbations
conduites en mode différentiel sont dues & la commutation du
courant de charge au borne de Iinterrupteur de puissance [2]
qui s¢ propagent entre les deux lignes de I'alimentation de
puissance (figure.1).
Le courant en mode différentiel Iy, emprunte le chemin
montré sur la Figure.1.
La pollution ELM de I’hacheur en mode différentiel, est
modélisée par une source de courant harmonique /;.

Z.,,: impédance du circuit ;

Z,4,: impédance de céble de retour ;

Zcharge - impédance du circuit ;

Iy tension de mode différentiel ;

e o

Figure 1: les perturbations conduites en mode différentisl

Les émissions conduites en mode commun

Le bruit électromagnétique en mode commun est provoqué
par la variation du potentiel du point milieu de la cellule de
commutation de I’hacheur [2]. Ce dernier est modélisé par un
générateur de tension harmonique a haute fréquence connecte
a la terre a travers une capacité parasite C, [1]. Le chemin de
propagation de ce bruit fait intervenir la terre ct les deux
lignes de 1’alimentation (figure.2).



CNCEM'09 - 17 Conférence Nationale sur la Compatibilité électromagnétique

Chass

= i!-'_;:‘_-——

Figure 2: les perturbations conduiles en mode commun

Hacheur élévateur (boost)

L hacheur ¢€lévateur ou hacheur paralléle ou communément
appelé hacheur boost, est la structure de convertisseur statique
la plus élémentaire. Il comporte une cellule de commutation
compos¢ d’un interrupteur commandé de type MOSFET et
d’une diode placé respectivement en paralléle et en série avec
la charge. L'inductance boost est I’élément électrique qui lui
offre le caractére élévateur. La figure.3 illustre la structure
¢lectrique simple de I'hacheur dont les éléments sont donnés
la référence [3]. Pendant le fonctionnement du
convertisseur, des perturbations électromagnétiques sont
geénérées, leurs amplitudes dépendent de plusieurs paramétres
tels que la fréquence de commutation.

dans

. 2m

— M
|

Figure.3: schéma électrique de I'hacheur paralléle

Analyse des perturbations conduites en mode

commun
Réseau Stabilisateur d’Impédance de Ligne (RSIL) :

Pour  quantifier les perturbations électromagnétiques
conduites, un dispositif de mesure et de stabilisation a été
dimensionne et réalisé (figure.4). cet équipement est appelé le
RSIL (réseau fictif).

Alimentation .

Figure 4 : schéma de I'insertion du RSIL

RSIL Equipement

SOus test

Le RSIL est un instrument de mesure des perturbations
conduites, il a pour fonetion [3]:
* Alimenter I'équipement sous test sans provoquer de
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chute de tension.

e [soler les perturbations provenant du
I’alimentation de puissance et qui pourrait fausscr la
mesurc,

e Picger les perturbations provenant de 1'équipement
sous test afin de les mesurer.

* Imposer a ses bomes de mesures une impédance
caractéristique stable de 500 sur toute la plage de
fréquences normative (150 kIz-30 MHz). elle permet
l'adaptation d'impédance des appareils de mesure tel
que l'analyseur de spectre.

Il existe plusieurs structures du RSIL,
spécifications des normes CEM relatives aux équipements
testés. Le RSIL réalis¢ au niveau du laboratoire des systémes
électromagnétiques de I’"EMP est celui montré sur la figure. 5.

coté de

suivant  les

Figure. 5 : photo du RSIL réalisé
Son schéma électrique est donné par la référence [4]. cl
représenté par la figure 6.
Les inductances L;. les capacités C;;;
résistance R ;4 sont bien choisies de maniére que le RSIL
remplit les fonctions citées précédemment.

ainsi que la

— o

N | L

RS

Figure 6 : schéma électrique du RSIL [5]

Le schéma ¢lectrique de RSIL utilisé pour la simulation est
montré sur la figure. 7. Cette structure simplifiée permet la
reproduction de toutes les caractéristiques d’un RSIL réel.
Elle a été considérée pour des raisons de simplification, de
plus que les alimentations de puissance sont supposécs
parfaites et encore les perturbations issues de I’environnement
du convertisseur ne sont pas prises en considération [3].

Les ¢léments passifs qui constituent le RSIL sont imposés par
la norme CISPR [3].

Figure 7: schéma simplifié¢ du RSIL [5]
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Circuit CEM équivalent de boost en mode différentiel

Le banc expérimental réalisé, pour la mesure des perturbations
¢lectromagnétiques conduites est représenté par la figure.8.

Figure 8:emplacement du RSIL pour la mesure des perturbations

Le schéma équivalent CEM en mode différentiel représente
dans ce cas le chemin emprunté par le bruit ELM en mode
différentiel [4]. La source de perturbations ELM en mode
différentiel est modélisée par un générateur de courant [, qui
représente @ peu prés le courant de charge commuté. Le
schéma équivalent est alors représenté par la figure 8.

Les paramétres sont les suivants:
L=50uH, Cy=100nF, r=5Q, R=302Q, Ly=250uH, C,=9pF,
Leapioe=43.27nl, f,=100KHZ, Z=R//(r+L.p)

Figure.9 : schéma équivalent CEM de I’hacheur avec le RSIL

I : représente la source des perturbations conduites en mode
différentiel.

C.’""""'F"f"‘ . représente la capacité parasite inter spire de
I"inductance boost.

Leatiage : Teprésente I'inductance parasite du cablage.

Lisor - représente 'inductance boost.

La fonction de transfert du schéma de la figure 9 est donnée
par I’équation (1).

ny.s+ nostt nystt ngs'+ ngs’® sl )

dpst dys™ das™+ dys*+ des’+ dss® g

H(s) =

Le diagramme de Bode de cette fonction est représenté sur la
figure 10.

Pour simuler les perturbations conduites du convertisseur,
nous avons calculé le courant Iy, en mode différentiel par une
simple application des lois des mailles et des nceuds.
Finalement nous obtenons une relation donnant le courant en
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fonction de la source /.

Idm: H{S) [d (2)

Figure 10: L'évolution de l'admittance du schéma CEM
de 'hacheur en mode différentiel (¢équation 1)
La figure.11 montre le courant mesuré en mode différenticl
dans le domaine temporelle. On constate des pics importants
durant la commutation de I'interrupteur de puissance.

Figure.11. variation du courant mesuré en mode différentiel
dans le domaine temporel

Résultats de simulation et étude expérimentale
Méthode de simulation

Nous avons effectué une simulation pour la visualisation des
perturbations en mode différentiel.

Cette simulation consiste & modéliser le schéma équivalent de
la figure.9 a travers sa fonction de transferts équivalente
(équation 1). La figure.12 représente le spectre de la source
() des perturbations en mode différenticl obtenu par
simulation.

Figure 12: le spectre de la source de perturbation I simule

La figure.13 concerne la simulation des perturbations en
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mode différentiel obtenu au niveau de la branche du RSIL.

Figure 13: le spectre du courant en mode différenticl simulé par
la méthode directe

Issai expérimental :

Nous avons effectu¢ des essais expérimentaux sur le circuit
¢lectrique réalisé (figure.8).
Le banc expérimental est constitué de
‘Une alimentation continue variable ;
Le RSIL ;
L hacheur boost ;
Une charge résistive ;

La igure.l3 montre le tracé expérimental du courant en
mode différenticl mesuré par le RSIL. On remarque que
Iallure de ces perturbations décroit avec la fréquence.

Figure 14: le spectre du courant en mode différenticl mesuré

Comparaison des Résultats

L'¢tude comparative entre la simulation et I’expérience
(figure.15) fait ressortir ce qui suit ;

* Une cohérence importante des deux résultats ceci
démontre la bonne reproductibilité des perturbations
par le modeéle.

* Les deux tracés montrent le caractére décroissant des
perturbations conduites en mode différentiel avec
fréquence.

L]

D’autres facteurs perturbants peuvent contribuer aux
cearts constatés tels que les cablages, routage, bruits
environnant..., qui ne sont pas pris en considération
lors de la simulation.
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Figure 135: les spectres du courant en mode
différenticl mesuré et simulé

Conclusion

Dans ce papier nous avons présenté une étude CEM d’un
hacheur boost en prenant en considération les perturbations
conduites en mode différentiel. Nous avons modélisé les
perturbations conduites en mode différentiel. La simulation
directe a ét¢ faite afin d’inspecter la pollution ELM du
convertisseur. Le schéma équivalent CEM du boost en mode
différentiel avec ’association adéquate du RSIL est introduit.

La source principale des perturbations ELM en mode
différentiel est représentée sous forme d’un générateur de
courant harmonique qui représente le courant commuté au
borne du MOSFET. Nous avons constaté que I'allure associée
au mode différenticl est décroissante. Des résultats
expérimentaux ont été présentés et comparés aved ceux
obtenus par simulation. La confrontation est acceptable en
effet le modéle représente correctement les perturbations
mesurees.
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Contribution de la Méthode des Fils Fins dans
L’Etude CEM des Convertisseurs Statiques

S.Fahas et R.Tahmi

Laboratoire de Recherche en Electrotechnique
Ecole Nationale Supérieure Polytechnique
10, Avenue Hacen badi — El Harrach - Alger

Résumé - Le cablage imprimé utilisé en électronique de
puissance contribue a4 la  création des perturbations
electromagnétiques des convertisseurs statiques, 'étude de son
influence et de son comportement électromagnétique doit done
¢tre effectuce [1]]2]]3[[4][5]. La théorie des lignes s'adapte i
I'¢tude du comportement de ces conducteurs imprimés. La
détermination  précise de leurs paramétres linéiques  est
toutefois nécessaire. La méthode des fils fins utilisée, consiste &
substituer aux  conducteurs imprimés des faisceaux de
conducteurs cylindriques fins paralléles entre eux et dont les
parametres linc¢iques sont connus par des relations analytiques.
[1116117].

Mots clés—Perturbation électromagnétique - Méthode
des fils fins (MFF) — Etude CEM

I-Introduction

a méthode consiste a déterminer un faisceau de fils fins
L cquivalent a une ligne microruban de liaison électrique.

Ce faisceau aura les mémes caractéristiques électriques a
son entree et a sa sortie que la ligne microruban,

Les tensions V. (0) et V(1) sont les tensions mesurées
sur chaque fil fin du circuit équivalent et les courants I.,(0)
et I (1) sont les sommes des courants de chaque fil fin en
z=0 et z=L. L'équivalence entre les deux circuits passera par
I'égalit¢ de ces courants et tensions avee ceux de la ligne
microruban,

Le modele équivalent, que nous allons étudier, est
constitué de N fils "fins" paralléles a un plan de masse reliés
leurs extrémités et dans milieu
di¢lectrique que la ligne microruban, Fig.1.

Ces resistances  équivalentes, relatives, au
différentes branches ou lignes microruban. que nous allons
représenter. devrons respecter certaines conditions, celles-ci
scront vues en  plus amples détails dans la partie suivante.

¥ Largew de laligne =L

entre eux a le méme

Plan de masse

Largew delalicne =L

W
!

wt @B ® B o
I T toddgm ke A= Dd |

Nombie de fils fms dans le faisceau=N

Fig.1 : Coupe transversale d’une piste microruban, et
son modele équivalent

+ R Tahmi de I'Ecole Nationale Supéricure Polytechnique, Alger, Algérie
(nahmif@yahoo.fr).

5. Fahas de I'Ecole Nationale Supéricure Polytechnique, Alger, Algérie
(fahas sofiane@hotmaml.com)
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I1. Caractéristiques du "circuit équivalent'':
II. 1. Détermination de la résistance linéique
équivalente du circuit:[1]

Cette
résistance linéique, d’un conducteur microruban, or celte
résistance, est égale a :

résistance linéique statique, doit tendre vers la

Bym (1)
- owr
Et la résistance linéique de N conducteurs en paralléle est
cgale a:
R

s .-,:un-.._.'m.' 'un
Ry =

Nous en déduisons la résistance équivalente statique que
nous affecterons a chaque conducteur ;

e (€))
owt

Il est a noter que cette résistance, n’est en aucun cas ¢gale
a la résistance linéique d’un fil fin, comme on le définirait
avec les formules classiques de [’¢lectricité. Avec cette
définition nous avons donc la résistance linéique du circuit
equivalent égale a la résistance linéique d’un conducteur
microruban que nous désirons caractériser.

La validité des formules classiques de calcul des
parameétres linéiques de conducteurs cylindriques est vérifice
lorsque la distance entre les conducteurs i et j et la hauteur
par rapport au plan de masse sont supérieures au diametre
des conducteurs.[1]

Pour des raisons d’interprétation physique nous pouvons
dire qu’en considérant le diamétre des conducteurs (d;) égal
a (t) de la ligne microruban, nous aurons le nombre de
conducteur N et la distance entre deux conducteurs
consécutifs limités par la largeur de la ligne microruban :

St =t alors N@;, + (N-1)d; =W

1I. 2. Détermination du nombre de conducteurs:
11- 2- 1- Approche empirique : [1] .[8],[9],]10]
Le nombre de conducteurs N est limité en valeur
supérieure par la relation précédemment établic et les
conditions d'application de la méthode. N peut étre égal a
cette valeur supéricure (142 conducteurs pour une ligne
microruban de 5 mm de largeur), mais les temps de calculs
qui sont proportionnels & N’ scraient beaucoup trop
importants pour de grandes largeurs [1]. Il faut donc
optimiser le nombre de conducteurs afin que les temps de
calculs soient raisonnables et que les simulations donnent les
résultats conformes aux mesures. '

Afin d’effectuer cette optimisation, nous devons choisir
un critére nous permettant de valider la valeur de N. Nous
allons en effet déterminer la répartition transversale du
courant, dans le conducteur ruban, en z=0. Nous avons
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choisi ce critére lié a la fréquence. Si nous obtenons une
bonne représentation de la densité du courant alors nous
aurons une bonne représentation de tous les phénomeénes lics
a la fréquence (impédances, tensions et courants en z=0 et
z=D)

Il est impératif de déterminer une valeur minimale du
nombre de conducteurs a partir de laquelle la représentation
de la densité de courant ne fluctuera plus.

Ainsi, la densite de converge
représentation limite lorsque la valeur N augmente.[1]

Une fois cette convergence montrée, une vérification que
cette représentation limite. coincide avec la représentation de
la densité de courant obtenue avec simulation par éléments
finis a 'aide du logiciel Maxwell, a été prouvée.

Nous pouvons voir (fig. 2) les représentations des
densités de courant. pour une ligne microruban de largeur
Smm modélisée par un faisceau de fils fins dont le nombre N
varie de 5 a 100. Ces représentations ont pour objectif de
nous montrer que N a une valeur limite a partir de laquelle la
densité de courant ne varie plus. Nous voyons qu'au dela de
20 conducteurs pour représenter la ligne microruban,
I'évolution de la densité de courant n'est plus significative.
L'écart ent e les courbes pour N=20, N=30, N=50 et N=100
est inférieur a 2 %. La limite acceptable, donc est de 20
conducteurs pour une largeur de Smm. Soit une répartition

courant vers une

de 4 conducteurs/mm de largeur.

Nous pouvons voir ainsi, que cefte modélisation montre
clairement ’effet de peau, la densité de courant dans le
conducteur augmente a mesure qu’on s’'¢loigne du milieu.
Or ce phénoméne d’effet de peau, n’est pas pris en compte
dans les simulations de convertisseurs statiques.

Scgras e L o o

Fig.2 : Densité de courant pour des fils fins constitués de n
conducteurs 5 =n<100

Afin de vérifier la validité de cette densité linéique de
conducteurs, nous considérons le circuit constitué d’une
ligne microruban isolée dont les caractéristiques sont les
suivantes (fig. 3)

I R
/ o f ._/I'/' )/4,
.r. /J //" s ;)
e / Ve /
#: r//r Ve, i
s A
/7 4
4 .//4
¢ s /4
7.4 ./,’/ __/",//
Sl = | 35um
L5 & =385 7 i

Fig.3 : Vue en plan d’une piste microruban
Ces caractéristiques nous permettent de définir le circuit
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équivalent (fig. 4) par un ensemble de 20 fils fins en
paralléle plongés dans un milieu diélectrique homogeéne de
permittivité relative 3.65. Ces fils fins de cuivre d’'un
diamétre de 35um sont situés a une hauteur de 1.5 mm d’un
plan de masse, et en court-circuit avec ce dernier en z=1.

Longueur du faisceau = L

Fig.4 : Modele équivalent en fils fins de 1 a N fil

Les travaux ont montré une bonne concordance entre la
modélisation par fils fin et une méthode classique par
éléments finis pour les fréquences allant jusqu'a 10MHz.
L écart ne dépasse pas 5% [1].

Nous en déduisons la densité de conducteurs qui nous
donne une représentation satisfaisante de la densit¢c de
courant sur le conducteur microruban,a savoir :

]71\1':4 conducteurs/mm de largeur ]

La densité de courant étant bien représentée. lors de
1’utilisation de la méthode des fils fins, avec N=4 cond/mm :
nous pouvons nous attendre a ce que tous les parametres lics
a la fréquence, et notamment les impédances des circuits que
1’on simulera, seront déterminés de la fagon satisfaisante par
la méthode des fils fins.

Lorsque I’on prend N=4 cond/mm, alors la valeur de dij
est supéricure au diamétre de conducteurs (@ =35um, et
d;=226pum).

I11. Application a notre circuit d’étude:
Notre circuit d’étude, est un hacheur a commutation
forcée, dont les composants sont placés sur une carte

électronique, avec pour liaison, entre ¢léments, des pistes
microrubans tel représenté sur la figure 5.

(0,0)

Fig.5 : Topologie du hacheur a commutation forcée

Nous appliquerons la méthode des fils fins, pour la
détermination des résistances sur les branches des pistes
microrubans, supportant les plus grandes intensités des
courants, et supposées créer les plus grandes perturbations
électromagnétiques dans 1’espace entourant le circuit. Ces
intensités importantes se trouvent sur les branches reliant
(Fig. 6) :
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a- Rientre E et le nceud E, C,, Ry,
b- Rj entre la sortie du Hacheur D et le neeud D, Dy, D,,

c- Ryentre L etle nceud D, Dy, Dy, L
d- Ry enfin a entrée de Dy

Pour la détermination de ces résistances, 1’équation
d’ohm classique nous donnera les résultats du tableau 1:

R = pl/(tW)) “4)
Tableau 1: Resistances des branches
=Ty (m) W (m) S (m*) 1 (m) Ri(£2)
R, 35.10° s107 17510 107 100
R, 35.10° 5.107 175.10” 557 55.107
R, 3510 5107 175.107 107 10"
R, 35.10° 5,107 175.10° 187 107

Tel qu’il a été démontré précédemment, pour une ligne
microruban de Smm de largeur, et 35um d’épaisseur, nous
aurons 20 fils fins. Et selon la loi classique d’ohm, la
resistance de chaque conducteur serait Ri= R /20, comme il a
¢t¢ dit auparavant, cette résistance ne serait en aucun cas
c¢gale a la résistance de chaque fils fin selon la méthode des
fils fins.

Pour calculer, la résistance de chacun des fils fins,
pouvant remplacer la ligne microruban, nous procédons de
la maniere suivante

Si 'on analyse la fig.2, nous constatons que celle-ci,
obéit 4 une forme parabolique d’équation du cinquiéme
ordre :

y=0.0092671x" 0.092671x" + (5)

0.505%° 1.3666x+1.9425
Il en est de méme pour 'intensité, et si ’on considére
sclon la méme figure que la moyenne par fil fin, que la
densité (ou intensité), selon I'exemple, serait égal 4 1, ou a
100% du courant équivalent qui serait dispersé sur un
groupe de conducteurs en paralléle de méme résistance a
savoir que

I

total =Z_4=I (6)
n n
on peut dire que
Ly = a.y(x) @)

Avec a=lu/m=l,,/20, ce qui nous donnera les résultats
suivant sur le tableau ci-dessous (tableau 2) :
Tableau 2: Courants sur chaque fil fin des branches considérées

f I I

L 0975 0975 0975
I, 08 0.8 0.8

I 0.675 0.675 0.675
L 0.575 0.575 0.575
I 0.485 0.485 0.485
Iy 0.415 0.415 0.415
I; 0.365 0.365 0.365
Is 0.335 0.335 0.335
Iy 0.331 0.331 0.331
Lio 3 0.3 03

Li 03 03 0.3

. 0331 0331 0331
I 0335 0335 0335
Ly 0.365 0.365 0.365
Ly 0415 0415 0415
Lis 0485 0.485 0.485
L 0575 0.575 0.575
Ly 0675 0675 0675
I 08 0.8 0.8

Lo 0975 0975 0975

La ddp au bord de chaque conducteur étant la méme
ddp = Rro:a! ‘[rn(a.l’ {B)
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La résistance de chaque fil fin serait donc :
R =ddp/lI, &)
Sur chacune des branches considérées (tableau3), cela
donnera les valeurs des résistances aux bores des fils fins
comme suit :

Tableau 3: : Résistances sur chaque fi fin des branches considerces

R R R(Q)  R.()
R, 00102 0056 00102 0.0102
R, 00125 0068 00125 00125
R; 00148 0081 0.0148  0.0148
R, 00173 0095 00173  0.0173
Ry 00206 0113  0.0206  0.0206
R  0.0240 0132 00240  0.0240
R, 0.0273 0150 0.0273 0.0273
Ry 00298  0.164 0.0298  0.0298
Ry 00322 0.177 00322  0.0322
R, 00333 018  0.0333  0.0333
Ry  0.0333 0183  0.0333  0.0333
R, 00322 0.177 00322  0.0322
Rix 00298 0164 00298  0.0298
Ryy 0.0273 0150 0.0273  0.0273
R;s 00240 0132  0.0240  0.0240
Ris 00206 0113  0.0206  0.0206
R;; 00173  0.095 00173  0.0173
Rig 00148 0081 00148  0.0148
Ris 00125  0.068 00125  0.0125

Ry 0.0102  0.056  0.0102  0.0102

Dans le circuit étudié, nous avons tenu compte [10] [11]
des modeles des éléments actifs et passifs et des parasites
dus aux différents couplages électromagnétiques dans le
circuit durant son fonctionnement, tel que les diaphonies
inductives et capacitives. les couplages par impédances
commune et les couplages cartes a chéssis.[10] [11] et [12]

Nous retiendrons donc trois inductances Lel, Le2, Le3,
ou Lcl, inductance en série du cdblage, de lm environ
d’alimentation, et celle de la maille principale, par souci
d’équirépartic  sur les lignes d’alimentation positive et
négative, ceci afin de tenir compte des comportements de
ces conducteurs soumis a un gradient de courant ou de
potentiel. Parmi les inductances dues aux diaphonics
inductives, seule Lc4 a été retenue a cause de son
emplacement dans le convertisseur. En effet, elle est relice
au seul point chaud intéressent. c’est-a-dire le drain du
transistor. Les inductances des pistes du circuit imprimé ont
des valeurs trés faibles, de I'ordre de 650nH /m , elles ne
sont donc pas prises en compte.

Quant aux capacités parasites, nous tiendrons compte
seulement, du couplage du aux boitiers des
conducteurs, les cdbles d’alimentation présentent un
couplage négligeable car la variation de leur potentiel reste
faible. Nous avons pris en considération Cpl et Cp2 qui sont
liées a la diode de roue libre, et Cp3 et Cp4, qui sont liécs au
transistor. Ces quatre capacités doivent leurs existences au
couplage qui existe entre le dissipateur thermique et le
boitier des semi-conducteurs. Les capacités parasites
provenant de la diaphonie entre pistes de la carte de circuit
imprimé et le radiateur sont de ’ordre de 0,25 pF. ce qui est
assez faible comme valeur ; elles sont donc négligées.

semi-
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Fig.9 : Tension V avec prise en compte des couplages
¢lectromagnétiques et la méthode des fils fins
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200 L

Fig.6 : Schéma du hacheur avec modélisation des couplages

électromagnétiques :
Pour montrer 'influence des différents éléments tels que W oy 892 e e bt
les culupiages électromagnétiques et la méthode dt.‘:S fils fins Fig.10 : CourantTli: circuit parfait
sur I’étude CEM du hacheur, nous présentons les résultats de S s e e
simulations (avec logiciel PSpice) du fonctionnement du i r\ :
hacheur selon trois étapes : 1A
- Circuit parfait b [y
- Prise en compte des couplages électromagnétiques |mi ' I
- Utilisation de la méthode des fils fins i .
Le point nodal du convertisseur étant le transistor de JI
puissance, nous avons relevé la tension a ses bornes Vy i
et le courant Iy qui le traverse. En effet, c’est lors de la
commutation de cet interrupteur que se produisent les ! :
perturbations électromagnétiques conduites et rayonnées iy i S R S o TS SRR e e
générées par le convertisseur. F iy il
Fig.11 : Courant Iy avec prise en compte des couplages
B oLy électromagnétiques
i ' P e e e R e e e e
1000 { \'Ih ; IIJI ‘.‘\ ;
Ty &
o E { \
| = m\m |
0+ e e i o e -va-w: :
?Il: v hus fius y ' Bus 1Bus 12us i
Fig.7: Tension Vy, circuit parfait '1mzis'"'_"""_;:,;""""""6:.;'"'""""E';';"""""',;,;'"""",','u',;
T e S e ! 1 Tine
Fig.12 : Courant I avec prise en compte des couplages
! i ¢lectromagnétiques et la méthode des fils fins
1ow‘§ i
: Nous constatons selon les résultats, précédemment
obtenus, avec un circuit parfait et sans modélisation du
i ciblage et des pistes du circuit imprimé (prise en compte des
' modéles équivalents des ¢Eléments passifs et actifs
uniquement), ce qui suit :
ik : i Vo 111 TR b d i L 1 - Pour la tension Vy (Fig.7), on voit que celle-ci
et bus Suz i8at présente une surtension au  blocage de
! n k | Time Iinterrupteur, qui est de lordre de 10%.
Fig.§ : Tension Vd,’avec prise en compte des couplages Cependant, la forme de cette tension évoluc en
électromagnétiques fonction de la prise en compte des différents
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couplages ¢lectromagnétiques (Fig.8) et
d'utilisation de la méthode des fils fins. En effet
(Fig 9), elle présente des ondulations au blocage
dont les amplitudes. la durée et la fréquence évolue
sclon tels ou tels paramctres. Nous voyons que
l"utilisation de la méthode des fils fins modifie la
forme de cette tension, surtout au niveau du
blocage de I'interrupteur. Les ondulations prisent
presentent une fréquence voisine de 100MHz, soit
1000 fois celle de la commutation de I'interrupteur,
ce qui est trés significatif quant aux perturbations
¢lectromagnétiques produites a ce moment la.

- En ce qui conceme le courant I, la méme
constatation peut étre faite que pour la tension, a
savoir, un signal presque parfait a la sortie du
hacheur (fig.10 circuit considéré parfait) avec, a
I’amorgage une surintensité pour Iy lors de l'ordre
de 100% (20A) et qui s'atténue plus lentement que
pour la tension Vg , en passant par (fig.11 avec
mod¢lisation des composants passifs et actifs) qui
s¢ voit imposé des perturbations bien plus
importantes, particuliérement a I’extinction sur une
bande de de 0.8 ps, pour finir (fig.12), avec une
augmentation trés sensible de la fréquence de
perturbation en régime transitoire, a ’extinction du
courant avec phénoméne est nettement moins
visible, méme si celui ci est moins visible que pour
la tension.

Comme pour les simulations avec prise en compte des
modcles  cquivalents  des passifs et actifs
uniquement, certaines variations de la tension et du courant
ont ¢té représentées, aux abords de certains composants, et
cecl, afin de constater les variations et gradients de tensions
ct courants importants, et les éventuelles perturbations
rayonnées que cela peut provoquer sur [’espace environnant
immeédiat du hacheur, et donc sa prise en compte des pistes
les plus affectées durant le calcul des champ perturbé.

¢léments

S
108U ‘r 5 ) |
|
|
VTR eSS Y e g e AR el
L9 hus Hus 12us 16us 2Bus 2hus
o D2y
Tine
Fig.13*: Tension V, simulée
120 - P — T
| : : ) 4
~ on | : : E
r OUi T [oE - el
= 60 | .5 e
=] i ; : :
& 40 | :
Z 20| ; : :
o ! ) : ;
Pq U L o — . i T L. s

Temps (us)
Fig.14 : Tension V4 mesurée
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Fig.15 : Courant I4 simulé
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Fig.16 : Courant I;, mesuré

Les figures Fig.13 et Fig.14, des tensions simulée et
mesurée, nous permettent de les comparer. Tout d’abord,
nous constatons bien une similitude en ce qui concerne les
régimes (ransitoires, avec des perturbations, et oscillations
lors du blocage du transistor. Une autre similitude existe en
ce qui concermne l'amorgage du transistor, qui ne voit
pratiquement pas de régime transitoire ou d’oscillation, pour
les deux graphes. Le reste de la période du hacheur.en
régimes ¢tablis, celui-ci voit, des tensions en régime stable.
sans crépitement pour le simulé, alors que pour la mesurée,
on constate quand méme, la persistance, d’harmonique de
perturbations.

Méme chose en ce qui concerne les courants au niveau de
interrupteur principal (Fig.15 et Fig.16), a savoir un pic de
courant de courant important a ’amorgage du transistor
(+100% de la valeur finale en régime établi pour les deux
cas) avec des fréquences moins importantes, que lors du
blocage du transistor, oll on constate un transitoire ave de
fortes harmoniques de perturbation, pour les deux cas.

IV. Conclusion:

Le cdblage imprimé utilisé en électronique de puissance
contribue a la création des perturbations électromagnétiques
des convertisseurs statiques. La théoric des lignes peut
s'adapter a l'é¢tude du comportement de ces conducteurs
imprimés. La détermination précise de leurs paramétres
lin¢iques est toutefois nécessaire. Une méthode done a été
proposée dans ce travail qui consiste a substituer aux
conducteurs imprimés, des faisceaux de conducteurs
cylindriques fins paralléles entre eux et dont les paramétres
linéiques sont connus par des relations analytiques: c'est la
meéthode des fils fins. Il a été montré qu'elle permet bien de
déterminer précisément les de
microruban.

impédances lignes

Des travaux antérieurs ont permis d’établir une méthode

20 Temps (us)
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d’¢tude CEM des convertisseurs statiques. Cette méthode
donne de bons résultats. Mais son point faible est qu’elle ne
tient pas du tout compte d’un phénomeéne importent, c’est
I'effet de peau et le comportement impédant des pistes de
circuit imprimé des cartes électroniques constituant ces
convertisseurs. La méthode des fils fins comble cette lacune.
Elle améliore 1'étude CEM des convertisseurs statiques,
ceci est visible d’aprés les résultats probants obtenus par
simulation et la comparaison de ceux-ci avec les mesures.
Nous pouvons dire donc, que la méthode d’¢tude CEM de
convertisseurs statiques est devenue ainsi trés performante.

Le principe de la méthode a été longuement expliqué,
pour convaincre le lecteur de la justesse de cette méthode, et
dans notre cas d'étude. A travers
notamment |’¢tude des caractéristiques du circuit équivalent
(détermination de la résistance linéique du circuit et du
nombre de conducteur équivalent & une piste micro ruban),
ce qui nous a permis de nous attaquer a notre circuit, en
toute confiance et quiétude. La modélisation des pistes
établic (pour les branches uniquement
présentant un intérét, a savoir celles indiquant la présence
de courants et tensions a gradient important), il a ¢té avant
simulation, pris en compte de la topologie du circuit, qui
reposc aussi sur la détermination des valeurs des capacités

particulicrement

microrubans

de couplages et des inductances de cablages.

l.es résultats, de simulations, sont particuliérement
car ils informent sur les différences
constatées, des signaux obtenus avant et aprés modélisation,
des pistes de circuit imprimé. Ceux ci sont d’ailleurs
d’autant plus lisibles, que le circuit est long, et pour cause,
plus les pistes du circuit sont longues, plus les impédances
des fils fins équivalents, sont plus importants, d’on
I'importance du modéle équivalent des pistes par cette
méthode. :

intéressants. nous

Pour conclure, cette méthode, nous a permis de
déterminer, d’une maniére plus précise, les courants et
tensions, existants dans les différentes mailles, ce qui nous
permettra de déterminer les pertes ¢électromagnétiques
générées par le convertisseur et dela a optimiser pour
minimiser son pouvoir perturbateur et augmenter son
immunité électromagnétique.

V. Nomenclature

w : Largeur du faisceau de fils fins

L : Largeur de la piste microruban du C.I

! : Longueur de la piste microruban du C.I

! : Hauteur de la piste microruban du C.I

/1 : Hauteur de la piste microruban du C.I par rapport au
plan de masse

N : Nombre de fils fins

o2

p:

Conductivité ¢lectrique de la piste
Reésistivité électrique de la piste

V.I. Référence :

[1] PPETIT, « Contribution & la modemisation du cablage utilisé en
électronique de pwissance par la méthode des fils fins », Thése de

Doctorat, Conservatoire National des Art et Métiers, Décembre 1996

151

17 Conférence Nationale sur la Compatibilité électromagnétique

(6]

(71

(8]

91

[10]

[11]

Tharet, 22-24 novembre 2009

D.MACIEL, « Etude et modélisation des risques clectromagnetigues
supportés par des cdbles de transmission d'informations contenus
dans des chemins métalliques installés sur des sites ndustnels ».
Thése de doctorat, I'USTL (Lille), 1993

R.LAROUSSI, G.LCOSTACHE, « Finite element method applicd to
EMC problems », IEEE Trans, on EMC, Vol 35, N°2, Mai 1993
R.L.KHAN, G.I.COSTACHE, «Finite element method applicd to
modelling crosstalk problems on printed circuil boards», IEEE Trans.
on EMC, Vol 31, N°1, Fevrier 1989

ZHEN-QIU NING, PM.DEWILDE, F.L. NEERHOFF, «Capacitance
coefficients for VLSI multilevel metallization lines», IEEE Trans, on
Electronics Devices, Vol ED-34, N°3, Mars 1987,

W.T.WEEKS, «Calculation of coefficients of ol
multiconductor transmission lines in a presence of a dieleetric
interfacey, IEEE Trans, on MTT, Vol MTT-18, N°L. Janvier 1970,
P-1.SAHA, IDOWLING, «A combined cad package to predict and
minimised EM radiation from a PCB at design stages. Intemational
Symposium on EMC’'94 ROMA, pp. 631637, 13-16 September 1994
JL.SCHANEN, « Intégration de la Compatibilite Electromagnetique
dans la conception de convertisseurs en Electronique de puissance ».
Thése de doctorat, I'Institut National Polytechnique de Grenoble.
Janvier 1994

JIL. SCHANEN, JROUDET, « Prédétermination des inductances de
ciblage pour la simulation fine des convertisseurs », 7éme Collogue
International et exposition sur la CEM ., CEM'94, pp, 439-443.
Toulouse, France, Mars 1994

R.TAHMI,  « Contribution I'étude des  perturbations
Electromagnétiques des Convertisseurs  de  I'Electronique
Puissance », Thése de Doctorat d’Etat, ENP Alger. 2006
M.ARROUDJ, B.KHELIF, « Contribution a L'é¢tude des Perturbations
Conduites dans un Iacheur a Commutation  Forcée Haute
Fréquence », Projet de Fin d’Etude 4 PENP, juin 2000

R.TAHMI, ABEROUAL, « Pspice and Matlab based investigation of
electromagnetic compatibility of sxitch mde converters », Archives
of Electrical Engineering, Vol. LII, N° 1, pp. 71-84, 2003

capacilance

a
de



CNCEM'09 — 1 Conférence Nationale sur la Compatibilité électromagnétique Thiaret, 22-24 novembre 2009

AMELIORATION DE L'IMMUNITE AUX BRUITS DE LA DIODE
SCHOTTKY PAR INTRODUCTION D'UNE COUCHE DE PASSIVATION

M.Rezki', B.Akkal', Z.Benamara'
! Laboratoire de microélectronique appliquée, Université Djillali Liabés
Sidi Bel Abbes (22000), Algérie
med_rezki(@yahoo.fr

Abstract—

The contribution of this work consists in minimizing the disturbance (noise) that often prevents the various
components and systems to operate in a compatible environment. This reduction can be done from the
beginning that 1s to say the design phase by technological change (introduction of a tampon layer). This is well
demonstrated in this work. We sclected as study base Schottky diode because it 1s a component that excels in
the role of switching.

Résumdi—

La contribution de ce travail consiste en la réduction au maximum des perturbations (parasites) qui
empéchent fréquemment les différents composants et systémes de fonctionner dans un environnement
compatible. Cette réduction peut se faire dés le début c'est-a-dire dés la phase de conception par modification
technologique (introduction d'une couche de passivation). Ceci est bien démontré dans ce travail. On a choisi

comme base d'étude la diode Schottky qui est un composant qui excelle dans le réle de commutation.

Mots clés : Diode Schottky, bruit de fond, bruit de grenaille, couche de passivation.

I

LES perturbations

INTRODUCTION

¢lectromagnétiques ou parasites
alterent perpétuellement le bon fonctionnement des
composants par  conséquent les
(convertisseurs statiques,...) et peuvent méme les rendre
incompatibles avec leur milieu environnant.

et systemes

Ces signaux perturbateurs sont désignés souvent par
bruit de fond. Des outils ont été développés afin de
pouvoir estimer les contributions parasites, et essayer de
s'en affranchir. Ces outils sont basés sur des notions de
statistique car ces bruits agissent le plus fréquemment
comme des processus aléatoires. Les modéles standard
des composants a jonction (diode, IGBT) sont insuffisants
pour représenter les effets de variation dynamique de
capacité, de trainage du courant ou de recouvrement lors
des commutations [1]. Ce qui n'est pas le cas des
MOSFETS et leurs dérivés.

Notre ¢tude est basée sur l'utilisation de des procédés
technologiques de fabrication afin de réduire a la source
les perturbations. Nous avons pris comme exemple une
diode de commutation largement utilisée en occurrence la
diode Schottky realisée par un contact Au-InP. L'InP qui
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est un composé III-V a une importance considérable, c'est
un semiconducteur ayant une température de fusion assez
élevée (1070°C) qui fait supporter une croissance
¢pitaxiale convenable.

II. RAPPEL THEORIQUE DES DIODES SCHOTTKY

La jonction d'un semiconducteur —souvent de type N
pour raison de mobilité- avec une électrode métallique
donne naissance a une diode de commutation unipolaire
diode de Schottky. Cette diode beaucoup
d'applications surtout dans le domaine du redressement
des signaux & hautes fréquences et méme a hautes
intensités.

L'équation qui régit le fonctionnement de ces diodes est
donnée par [2]:

- ¥/
1=4P-e dqf

Ou I, est le courant de saturation, @y, est la hauteur de
barricre de potentiel, n facteur d'idéalité et KT/q
tension thermique.

Cette relation fait intervenir le paramétre n appelé
facteur d'idéalité. Ce demier intervient directement sur le
taux de bruit de la jonction. Plus ce facteur est proche de

ou a

qVe/
Skl

(I1-1)

la
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l'unité plus le bruit essentiellement de grenaille diminue

[31 4]

11,

Il y'en a plusieurs sources, parmi eux on cite : bruit de
grenaille.  bruit  thermique. bruit de generation-
recombinaison, bruit en 1/f et bruit en créncaux.

LES DIFFERENTES SOURCES DE BRUIT DE FOND

Maig les plus répandus de ces bruits sont :

Bruit thermique, ou bruit Johnson: qui apparait dans
les résistances au sens large du terme. Il est di a
l'agitation thermique des ¢électrons dans les
conducteurs et augmente donc avec la température.
Bruit de grenaille ou bruit de Schottky; il est causé
par des discontinuités du débit des porteurs de charge
(généralement des électrons), dues a des effets
quantiques. De ce fait. ce bruit apparait dans les
sources de courant électroniques (diodes, transistors,
tubes:..). C'est le principal type des bruits des diodes
Schottky.

IV.

IV-1 Principe et description des mesures I (V) :

EXPERIMENTATION

Pour celte caractéristique nous avons employé un banc
de mesure comprenant un porte substrat un
appareillage annexe constitué d'un voltmétre << digital
multimeter Model 6DM8034>>, un micro ampermétre <<
Philips PM  2521>>, une résistance (R=10002) de
protection. L'alimentation de circuit est assurée par une
source d'alimentation continue <<Philips PE 1536 DC
Power Supply 40V, 2A>> Dans une application de
mesure, la plaquette (substrat) repose sur un plateau
métallique (porte substrat) équipé d'un systeme de vide
permettant d'assurer un bon contact électrique entre le
substrat de la plaquette et le plateau. Les mesures se font
dans une cage de Faraday.

et

R=10002
1
L1

3

ol

g

Figure 1V-1 : Circuit de mesure des
- caractéristiques I (Vg).
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Figure V-2 : Mesure I (V) des contacts Au/InP (100).
IV-2 ETUDE DES SYSTEMES Au/InP (100):

1V-2-1 Etude électrique :

Nous étudierons d'abord les caractéristiques
électriques de l'interface Au/InP (100) pour pouvoir
constater |'effet de la restructuration aprés.

La figure (IV-2) montre les courbes I(V) expérimentales
relevées sur un certain nombre d'échantillons différents
dont les propriétés des substrats sont données dans le
tableau IV-1.

Les séries des échantillons MS 3-15 , MS 4-15 et MS 3-
16 ont des substrats dopés respectivement a 3x10"°cm™,
4x10"cm™ et 3x10"%em™.

De cette figure on en déduit l'importance du courant
inverse expliquée par la quantité de défauts produite lors
de la formation de l'interface.

1V-2-2 Exploitation de la caractéristique I (V):

Il s'agit essenticllement d'extraire a partir de cette

caractéristique le courant de saturation I, et le facteur
d'idéalité n.
A partir de la relation (II-1), on peut tracer La
caractéristique courant-tension dressée en coordonnées
semi-logarithmiques de l'échantillon MS 3-15 pris comme
exemple et y'est représentée par la figure (IV-3).
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Figurel V-3 : Caractéristique L.*Eff’(l— &" w”-)lz RV)

La courbe obtenue n'est pas linéaire; donc pour le calcul
du facteur d'idéalité moyenne et du courant de saturation,
nous considérons la premicre région linéaire de la
caractéristique.

1V-2-2-1 Détermination du courant de saturation :
L'intersection de la droite d'interpolation de la

Tiaret, 22-24 novembre 2009

Série
N° MS 3-15 | MS4-15 | MS3-16
Dopage
(um"ﬂ') 3x10" 4x10" 3x10'°
L(A) | 1.80x107* | 210x107 | 2.63x10™
n 1.81 1.81 1.84

Tableau IV-1 : Les paramétres électriques des structures
Au/InP (100) évalués a partir des Caractéristiques I (V).

On voit de ce tableau l'importance du dopage puisqu'il
contribue dans les variations des différents parameétres
€lectriques. Le facteur d'idéalité reste loin de l'unité et
donc il provoque les perturbations.

IV-3 Etude des systéemes Au/InSb/InP(100) :

Dans cette phase, nous avons créé une couche de
stabilisation (In Sb) en faisant évaporer une quantité
d'antimoine. Cette couche est une couche de
restructuration appelée aussi couche tampon.

Afin d'étre certain de la disparition de l'indium métallique
sans présence d'antimoine excédentaire, une grande
quantit¢ d'antimoine a été évaporée et I'excés d'antimoine
est €liminé par chauffage du substrat a une température de
300%.

IV-3-1 Etude électrique :

Les caractéristiques [ (Vg) de la figure (IV-4)
montrent clairement qu'on a un contact redresseur
(Schottky) ayant en plus un faible courant
inverse.

€n

premiére région linéaire de la courbe
— g VAT 10" 4 T T T T v T T 3
L!{H(] =g 4 )J= (V) avec l'axe des courants A".’r(";f;”;i}scm””é 242006 E
permet de déterminer le courant de saturation I,. Les © M-84-15 NI E 7 o
valeurs du courant de saturation I, obtenues pour les gl MEES 47 omes .
‘e ; . EA IR . - E % * 3
différents échantillons étudiés varient de 1.8x107°A a 08 et 3
2.63x10™A, lorsque le dopage augmente de 3x10”cm™ a g caielllots
3x10"%em™. A
10" o g E
1V-2-2-2 Facteur d'idéalité : “e
Le facteur d'id¢alité n est évalué a partir de la pente de < =l .;9
la droite d'interpolation : =5 g
q AV 40 Courant inverse;
G a
n=—, (IV-1) g a: oA Bigiiiof O
/{T _'f"‘/_, s aar2,0 © e 8 ®
Lo I/|1—e /¥ & B akipelie s =
guii
oo -
On constate que le facteur d'idéalité n est proportionnel 1074 ? * 4
i Lot 5o \ E
au dopage du substrat, il est estimé a 1.81 pour A
I'échantillon MS 3-15 et a 1.84 pour I'échantillon MS
3-16. 0.0 0.2 0.4 0.6 08 1.0
Les paramétres électriques évalués a partir de la Ve (V)

caractéristique [ (V) pour les différents échantillons &

différents dopages sont donnés dans le tableau IV-1. Figure IV-4 : Mesures I (V) des contacts

Au/(In Sb/InP chauffée).
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1V-3-2 Exploitation de la caractéristique I (V):

En utilisant la méme méthode traitée dans les systémes
Auw/ln P (100), On peut extraire les différents paramétres
¢lectriques. On les a regroupé dans le tableau (IV-2).

Série | MS3-15 | MS4-15 MS 3-16
N
Dopage
(cm™) 3x10" 4x10"° 3x10"°
L(A) | 1.24x107 | 1.64x107 | 2.90x107
n 1.58 1.61 1.63

Tableau 1V-2 : les parametres électriques des contacts
Au/(InSb/InP chauffée) évalués a partir des
caractéristiques 1 (V).

La remarque qu'on peut tirer de ce tableau est le
rapprochement du facteur d'idéalité de la valeur "1" avec
une diminution considérable du courant de saturation. Ce
qui est un avantage ¢norme.

V1. CONCLUSION

L'étude faite a déterminé certains parametres
¢lectriques tels que le courant de saturation I, le facteur
d'idéalité n. Ces parameétres électriques ont été déterminés
aprés l'obtention des caractéristiques courant-tension des
diodes Schottky étudiés.

Aprés restructuration,on a aboutit aux résultats suivants :

- Diminution du courant de saturation.

- Amclioration du facteur d'idéalité, done réduction du
bruit de grenaille qui est la principal source des
perturbations régissant les diodes Schottky..
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Reliability of earthing system as significant factor determining EMC, the power quality,
and lightning protection

M. Loboda' and R. Marciniak’
! Warsaw University of Technology, Poland
? Galmar, Poland

Abstract: One of the main requirements for EMC and
lightning protection carthing systems is to provide their
reliable service for long time (usually not less than 20 -
30 years). Main phenomenon influencing reliable
performance is the corrosion affecting carthing system
components, especially of earth electrodes and earth
conductors. The Polish company Galmar -
manufacturer of copper coated earth electrodes and
conductors started in Poland the long-term project of
field corrosion tests of earth rods made from different
materials. Results of field corrosion tests after 2, 4 and 6
vears exposure of earth rods in different soil types in
Poland are discussed in the paper.

Introduction

Life. Property. Performance. Money. Each one of these
important design elements is vulnerable to the effects of
any kind of interference currents. So it is important
properly design and install an electrical earthing system
on every outside plant or installation and assure its
reliable long time service.

One of the important factors in designing a protective
system is to determine if a considered plant or
non-exposed  to
clectromagnetic interference. An exposed low voltage

installation  is  exposed  or
system is vulnerable to unwanted sources of current and
voltage.
“Different kind of protective measures shall be provided
for aerial, direct-buried, and underground installations
when there is exposure to:

- ground potential rise from accidental contact with
power conductors operating at more than 300 V to

ground (i.e. fault or short circuit),

- voltage induction,

- man-made interference,

- lightning disturbances.

A reliable protection system requires effective bonding
and carthing (grounding).

Bonding refers to the electrical interconnection of
conductive parts designed to maintain a common
clectrical potential. Bonding conductors shall be sized to
be of sufficient gauge to carry anticipated fault or
interference currents.

Earthing (grounding) refers to the electrical connection
of electrical, telecommunication or signal equipment to
an effective electrical ground, which can be the vertical
down lead of a power system multi-ground neutral, a
grounded neutral of a secondary power system, or a
specially constructed earthing (grounding) system.

In design process of any kind of ecarthing system it is
important to assure high quality of its components and
long time proper functioning and stability of their
performance and technical characteristics. Most
important are here adequate mechanical strength of
material used for electrodes, conductors and clamps and
their high corrosion resistance in different type of soils.

General requirements for earth electrodes and
earth conductors

When dimensioning and selecting material of earth
termination system the following parameters shall be
taken into account:

- the highest value of current dissipated into the carth,

- duration of current flow,

- geo-electrical and physical parameters of the soil.

The earth electrodes and conductors should be
constructed of corrosion-resistant materials such as
copper, galvanized, clectrodeposited or stainless steel.
The material of the earth termination system and ecarth
conductors should be electrochemically compatible with
the material of the connection elements and the
mounting elements, and it should have a good corrosion
resistance to a corrosive atmosphere or moisture.
Connections between different materials should be
avoided, otherwise they are to be additionally protected
against corrosion.

Corrosion of metal will occur at a rate depending on the
type of metal and the nature of its environment,
Environmental factors such as moisture, dissolved salls
(thus forming an electrolyte), degree of aeration,
temperature and extent of movement of electrolyte
combine to make this condition a very complex one.
Extended earthing systems may suffer from different
ground conditions. This can enhance the corrosion
problems and needs special attention. To minimise
corrosion of an earth termination system it is necessary
to:
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- avoid the use of unsuitable metals in an aggressive
cn\'immncnl;

- avoid contact of dissimilar metals, of substantially
differing electrochemical or galvanic activity:

- use an adequate cross-section of conductors, bonding
straps and conducting terminals and clamps to ensure
sufficient corrosion life for the conditions of service;

- provide appropriate filling or insulating material in not
welded conductor joints, so as to exclude moisture;

- usc slecve, coat or isolate metals sensitive to corrosive
fumes or fluids to the location of the installation as
appropriate;

- consider galvanic effects of other metallic items to
which the earth electrode is to be bonded;

- avoid designs where natural corrosion products from a
cathodic metal (e.g. copper) could impinge on, and plate
out as metallic copper on an anodic metal (e.g. steel).

Unification of requirements and tests of earth
electrodes according to international standards

The manufacturer or supplier of earth electrodes and
carth conductors shall provide adequate information in
his specification related to the test results carried out
with the specimens of electrodes and conductors
performed  according  to  appropriate  standards
[1.2,3.4,5].

The fundamental requirements of different standards for
type tests of earth electrodes, earthing conductors and
clamps and joints are:

- mechanical tests of carth joints and clamp (bending,
tensile, compression and)

- adhesion test of copper coated steel rods:

- environmental (corrosion) test;

- electrical tests.

These requirements are based upon sound engineering
principles, research, records of tests and field
experience and an appreciation of the problems of
manufacture, installation and use assuring reliable
performance of the system for at least 20-30 years.

The materials and dimensions of earthing clectrodes
commonly used and recommended in IEC and EN
standards are copper or steel with different protective
coatings (zine galvanised or electrodepostied copper)
with different shape and dimensions. There are some
differences in requirements related to this paramters in
IEC standards worked out by different IEC Technical
Committees (TC). It should be emphasized that all the
three involved Committee (TC 81X, TC 99X and SC
64A) recommend a common earthing system, if possible
for EMC. lightning protection and electrical installation.
The detailed analysis of tables included in IEC
publications point out differences both in terms and in
sizing figures. In Table 1 are listed actually proposed by
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appropriate working groups of IEC TC81 (WGI1) and
CLC TC81X (WG2) values of earth electrodes
dimensions suggested as common requirements for IEC
and EN standards related to earth electrodes. The values
presented below are the minimum among the ones used
by different Technical Committees and are still under
consideration [6,7].

Laboratory corrosion tests

The 0,5 m long samples of steel rods with copper
coatings having thickness not less than 0,250 mm and
rods with hot-dip zinc coatings having app. 0,08 mm
thickness were totally immersed for 28 days in separate
tanks containing the water solution of CaCl, and
Na,S0, having pH 5-9. The volume of solution was
app. 10 times bigger than volume of tested samples.
After the exposure the samples have been washed with
distilled water, dried and inspected. The corrosion rate
was calculated using gravimetrical method from the loss
in weight of samples as the uniform rate: V,
[¢/m*twenty-four hours] and V, [mm/year]. Exemplary
pictures of samples before and after the corrosion tests
are shown in Figurel and corrosion test results arc
characterised in Table 2.

After the exposure the samples have been washed with
distilled water, dried and inspected. The corrosion rate
was calculated using gravimetrical method from the loss
in weight of samples as the uniform rate: V,
[g/m’twenty-four hours] and V, [mm/year]. Exemplary
pictures of samples before and after the corrosion tests
are shown in Fig.] and corrosion test results arc
characterised in Table 2.

c) d)

Figure.1. Pictures of carthing rod samples before and after laboratory
corrosion tests with: a) standard copper electrodeposited coating
before test, b) standard copper clectrodeposited coating after test, ¢)
hot-dip zine galvanized coating before the test.
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Table 1. Material, configuration and cross sectional arca of earth electrodes - according to new proposal of EN50164-2
(IEC 62561 -2)[7 ]

Cross sectional area "
Material Configuration Earth rod e 6 Earth plate Recommended dimensions
2 conductor 3
mm 1 cm
mm
Stranded = 50 1.7 mm diameter of cach strand
Solid round > 50 8 mm diameter
Solid tape > 50 2 mm thick
1 Solid round =176 15 mm diameter
Copper,
Tin plated Pine -~ 110 20 mm diameter with 2 mm wall
copper”’ p e thickness
Solid plate > 2.500 500 x 500mm with 2 mm thick '”
600 x 600 mm consisted of 25 x 2
Lattice plate 7 = 3.600 mm section for tape or § mm
I diameter for round
Solid round =78 10 mm diameter
Solid round =150 " 14 mm diameter
ok > 1409 25. mm diameter with. 2 mm wall
ot dipped - lhlckn=5§
2:I|\'uill;fcd Solid tape > 90 3 mm thick
sleel 2 Solid plate > 2.500 500x500mm with 3 mm thick
600x600mm consisted of 30 x 3
Lattice plate n = 3.600 mm secction for tape or 10 mm
diameter for round
Profile o 3mm thick
Stranded =70 1.7 mm diameler of cach strand
Bare steel | Solid round 78 10 mm diameter
Solid tape > 75 3 mm thick
14 mm diameter with 250 microns
Solid round >150'" minimum radial copper coating
99,9 % copper content
8 mm diameter, if 250 microns
Copper Solid round =50 minimum radial copper coating of
coaled steel 99.9 Yy copper content
0 10 mm diameter, if 70 microns
Solid round > 178 minimum radial copper coating of
99.9 % copper content
3 mm thick, if 70 microns minimum
Solid tape =90 radial copper coating of 99.9 %
copper content
Siataleas Sol!d round > 78 10 mm diameter
steel Solid round >176.1 15 mm diameter
Solid tape =100 2 mm thick
""" Manufacturing tolerance: - 3 %.
' The coating should be smooth continuous and free from flux stains
" Threads, where utilized, shall be machined prior to galvanizing.
Y The copper shall be intrinsically bonded to the steel. The coating can be measured using an clectronic coating measuring
thickness instrument.
*I Shall be embedded in conerete for a minimum depth of 50 mm.
®  In case of a foundation carthing system, the earth electrode shall be correctly connected at least every 5 m with the
reinforcement steel.
" Lattice plate constructed with a minimum total conductor length of 4.8 m.
o Different profiles are permitted with a cross section of 290 mm” and a minimum thickness of 3 mm, e.g. cross profile
" Hot dipped or clectroplated; minimum thickness coating of 1 pm. Tin plating is for acsthetic reasons only.
' In some countries the cross sectional area may be reduced to > 1.800 ecm?® and the thickness to > 0,8 mm
Y In some countries the cross sectional arca may be reduced to 125 mm®.

Tested copper coated steel rods were practically not
destroved by corrosion process during the tests required
by EN 5164-2 [7]. Tested samples having Galmar

resistance level (1 or 2) according to Polish corrosion
evaluation standard [8]. Their surfaces were smooth and
without visible corrosion products.

standard copper coatings had the highest corrosion
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The samples of earthing rods with hot-dip zinc coatings
have been corroded uniformly, The corrosion rate was
app.15-30 times higher than in case of standard copper
coatings. On the sample surfaces were visible corrosion
effects showing of decrement of zinc coating and local
uncover of steel rod base (see Figurel), which are not
allowed according for LPS earth electrodes according to
requirements of EN 50164-2 [7].

Table 2. Results of laboratory corrosion tests

Corrosion effects
Description of Loss in Corrosion rale Corro-
rod coating mass Na Ve sion
lg] [g/m? [mm/ level
24hours] year] [8]
Copper 0,02 0,003 0,001 1
0,05 0,086 0,004 2
(Galmar)
Zne hot-dip 0,62 1.10 0,056 3
galvanized 0,60 1.06 0,054 5

Field corrosion tests

The steel earth rods with zine galvanized and copper
clectrodeposited coatings were embedded in two
different sites in Poland (site A - Mielno and site B -
Inowroclaw). The zinc coating were two types using
galvanized - hot deep coating, technology. The copper
coatings were made wusing original Galmar
electroplating technology assuring thickness at least 250
um of copper coating.

Each of rods consisted of two mechanically joined
elements with total length /= 3m. Rods with copper
coatings had diameter 16 mm (5/8"), while diameter of
steel rods with zine coating was 20 mm.

The aim of this long term project is to study the
corrosion rates in different soils of different kind
commonly used steel rod coatings of in the same
environmental conditions. This observation is based on
comparison of coating stste and thicknes of individual
rods after removal every two years from the two soil
types i Poland.

In Table 3 are given characteristics of earthing rods
removed after two and four year years exposure in
natural soil and comparison of their physical condition.
The pictures of fragments of earth rod removed from the
soil in both sites after six years exposure are shown in
Figure 2 and 3.

The measured average thickness of copper coatings of
stecl rods made by Galmar was after two, four and six
vears exposure in soil was similar to the initial one (see
table 3).

Earth rods embedded in site A (Mielno) in the upper
part (0.5 to 1,5 m from the erth surface) were covered
with corrosion deposits joined with original soil, which
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were well adherent to the rod surface embedded. The
lower part of rod had no visible corrosion centres
neither after two nor after four years of exposure in soil
(see Figure 2).

The earth rods with copper coating embedded in site B
(Inowroctaw) were covered in the upper part (up to 1.5
m from ground surface) with corrosion deposits in app.
90%, while the lower part (1,5 - 3 m) were covered with
corrosion deposits in app. 5% only. The lower part of
investigated earth rod did not have visible corrosion
effects and was slightly lustreless with original metal
colour .

The earth rods with galvanized hot-dip zinc coating
mstalled in both sites were covered with corrosion
products along their whole lengths. The thickness of
coatings was much less than the initial one (see Table
3). When removing the rod after 6 years it was seen taht
zinc coating was completely damaged by corrosion.

Table 3. Results of ficld corrosion tests

Soil Parameters of carth rods coating
parameters
Type Coating thickness
Site | and pH | Matenal [pm]
resi- Initial Adter
stivity 2 4 6
ln m] yvears years yvears
Copper 260 - | 260- | 260- | 260- |
Sand | 6,5 | (Galmar) 360 360 350 250 |
Zing |
2 [300- hot-dip 50-60 | 40-50 | 30-40 | 30-50
o400 palvanized
= Zing 0
b electro- 0-15 0-10 locally
deposited 20
Copper 260- | 260- | 260- 260-
- Sand 7.0 | (Galmar) 360 360 350 350
z Zinc
-g 80 — hot-dip 50-60 | 40-50 | 30-40 | 40-50
£ |120 galvanized
é Zing 0
GI‘J electro- 0-15 0-10 locally
deposited 20
Conclusions

In current IEC and EN standards related to earth
electrodes the most important requirements are
connected with quality and long term performance in
different environments, namely to mechanical strength
and corrosion resistance. There is proposal of adequate
IEC Technical Committees and Working Groups to
unify those requirement in different international
standards related to earth electrodes for different
applications.

Dimensioning of earth clectrodes and selection of
protective coatings for steel rods and conductors shall
base on practical test results performed by independent
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institutions and manufacturers of this kind of products
worldwide, mainly in field conditions which are usually
characterized by different environmental parameters.
Laboratory and field corrosion test results show
evidence of better corrosion protection by copper
coating of steel earth electrodes compared to zinc
coatings made using different technologies and having
different thickness of coating thus influencing the long
term reliability of earthing system.

The results of comparative laboratory and field
corrosion tests results of carth rods performed in Poland
are in good agreement with similar test results for earth
rods with different type of protective coatings and
different metals performed in USA in frames of long
term study realized by NBS, NCEL and National
Electrical Grounding Research Project.
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Figure 3. Pictures of earth rod fragments with removed corrosion deposits after six years exposure in site Mielno; a) copper coating (Galmar), b) zinc
clectrodeposited coating, ¢) zince hot-dip galvanized coating.
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Abstract: In this paper, we present a procedure for the
localization and the identification of a fault in power
line network. For the localization of the faults the
adopted method is the time domain reflectometry
(TDR). The nature of the fault and its dominant
frequency are deduced by using the traveling wave and
wavelet transform. For this objective we consider the
difference between the response of the line or network
without and with fault when it’s exited by impulse
signal, This difference is treated by TDR and analyzed
by wavelet transform in discrete in time-scale (DWT)
and in continuous in time-frequency (CWT).

Introduction

The quahty of the eclectric power has becomed an
important issue for electric utilities and their customers.
The quality of the electric power is largely synonymous
with the voltage quality and the continuity of the
service. The general strategy to assure the continuity of
the service of the power supply is based in the detection
in real time of the fault affected the power network.
Generally the defects appear less often in equipments
(transformers) and most of the time in power line. For
this reason it’s essential to control the state of the power
line. Classically, using the TDR technique; it’s possible
to localize the fault in line or cable.

Also, wavelet analysis is used in many arcas of
engineering and is specifically suited for examining non
stationary phenomena. Since a few years, some works
devoted to the analysis of signal records (voltages and
currents) made on power networks by the wavelet
technique are published in the literature [1]-[2]. Usually
these works are to isolate in time frequency industrial of
the frequencies caused by a fault. This allows us to
locate in time the appearance of failure and possibly it’s
rang frequency.

In our work we propose a procedure for localization
in space and 1n time by TDR and wavelet transform
(DWT), and identification of the fault nature in power
network by traveling wave. Also using wavelet
transform (CWT) we deduce the dominant frequency in
instant where appears the fault.

For this study we treat and deduce few
mformation’s in the power network response without
and with fault. At first, it's essential to know the
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response of the power network excited by impulse
voltage. For this objective we use the formalism
proposed by S. Kaouche [3]. The technique of the TDR
and the response analysis by wavelet intervene
subsequently.

The steps of the proposed procedure are described in
the following:
- localization of a fault in space and in time in an
electric network by TDR (time domain reflectometry)
and discrete wavelet transform (DWT).
- identification of fault nature by travelling wave.
- the continuous wavelet transform (CWT) is applied to
the difference of the responses (without and with fault)
of the network in order to obtain a dominant frequency.

Analysis of a Network Excited by a Localized
Source

For the analysis of a network excited by a localized
source, we use the topological formalism proposed by
[3]. This formalism consists in translating the nature and
the topology of the network in a matrix [A] making
appear the lines and the set of the localized networks
(nods of extremities and junctions). This procedure
allows us to claborate a system of linear equations:

[A]x [X] = [B] (1

Where: _

[X]: unknown vector (currents and nodes’ voltage),

[B]: source vector.

The matrix [A] is composed by two submatrices, as
follows:

=[]

[A,] #

[Ai]: is the submatrix deduced in temporal with
recurrence equation in voltage [3].

[As]: 1s the submatrix deduced from the Kirchhoffs
laws (KCL and KVL) for junctions (terminations’ and
interconnections’ networks).

For an overhead line, 1t i1s important to take n
consideration the frequency variation of the longitudinal
impedance. The current recurrence equation takes into
account this frequency dependence [3].
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Time Domain Reflectometry

The technique of time domain reflectometry (TDR) has
been used by electrical engineers since the 1930s for
testing the characteristics of transmission lines and
diagnosing faults [4]. This technique is traditionally
used to detect discontinuities in a transmission line, The
TDR uses the echo effect, but, instead of operating
under sinusoidal maintained signals, it uses echelons
units or impulses, it results from a simple concept: when
the energy transmitted in a meeting support in case of a
change of impedance. a part of this energy is sent back
to the source. The amount of energy reflected depends
on the scale of the impedance changing.

In time domain reflectometry, an injected wave
travels to the far end of the line, where it is reflected
back, and circuitry at the source end of the line is used to
receive this reflected voltage. The incident and reflected
voltages are both seen on the line simultancously,
although therr time domain signatures are generally
scparated 1n time because of the travel time delay down
the line, The line impedance, termination, and length
gives a unique temporal signature that can be used to
determine the status of the line. Large changes in the line
(open-end or short circuit) cause large reflections which
are casy to measure, while small changes in the line
(small defects, ..., etc) cause smaller reflections which
are more difficult to detect. TDR electronics include a
fast nise time pulse generator and fast voltage sampler, as
well as a microprocessor to analyze the results. Typical
rise times are about tens or hundreds of picoseconds, and
samplers of similar order are available [5].

E[

O Pte= >

Transmission line tested

of impulse mseilloscope

i
L

L, signal generater pulse mjected mto line
E, echo received from pulse (reflection)

Figure I: Principle Diagram of the time domain reflectometry (TDR)

Localization and Analyzing of Reflexion Points

In this work, a procedure is proposed to recognize the
type of the fault in a line and to localize its position. In
order to localize faults. it is very important to use very

short pulses with fast rising edge. The distance x

between a reflection point and the injection point is
given by:

TV

2

=

(3)
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Where V is the frequency-dependent propagation
velocity of the signal into the line, and T is the sum of
the time of the traveling wave from the source toward
the damage and of the reflected wave from the damage
toward the source.

Wavelet Theory

A whole range of information: a voice, fingerprints,
photographs, medical X-rays, of seismic waves can be
transposed into this new language. These various studies
use a new mathematical language whose alphabet
consists of identical-oscillations “wavelet” wiscly
stretched or compressed. Often this  wavelet
transformation reduces the computation time, facilitates
analysis, transmission and compression of information
or its extraction from the “noise” surrounding.

For many signals, the low-frequency content
provides the identity of the signal, while the high-
frequency content gives flavour or nuance [6]. Wavelet
analysis lets us capture these two different aspects of a
signal, as approximation coefficients ¢(k) and detail
coefficients d(k). Approximations are the low frequency
components of the signal: details are the high-frequency
components. The approximations and details may be
extracted using a discrete sampling or successive
filtering technique. To extract the approximations and
details as independent signals, we can pass the original
signal x(t) through a pair of complementary low-pass
and high-pass filters to get two signals. The low-pass
filter h(n) yields the first level approximation coefficient
ci(k) and the high-pass filter g(n) yields the first
level detail coefficient d(k).

The Wavelet Transform

A mother wavelet y 1s a basic function that we will
translate and dilate the plan to cover time and frequency
analysis of the signal [6].

The factors of translating u and scaling s are given by:

Wy (t)= %q{t = “] @

The Wavelet Transform (WT) of a continuous signal
X(t)1s defined as:

WE(u,s)= \—;_;Tx(t)w[l _ £

B

Jdl (5)

-

Discrete Wavelet Transform (DWT)

For many signals, the low-frequency content is the most
important part; it gives the identity of the signal. The
high-frequency content, on the other hand. imparts
flavor or nuance [6]. Wavelet analysis lets us capture
these two different aspects of a signal, as approximation
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coefficients and detail coefficients. Approximations are
the low frequency components of the signal; details are
the high frequency components.

The wavelet transform has a  digitally
implementable  counterpart, the Discrete Wavelet
transform (DWT). The DWT is defined as [7]:

DWT[m, k] = J_ > xn), [ = } (6)

Where g[n] 1s the mother wavelet, and the scaling

and translation parameters u and s of (5) are functions of

m

an integer parameterm, u =a; and s =nag .

The result is geometric scaling, i.e. 1, 1/, 1%,
and translation by 0, n, 2n,...
The Continuous Wavelet Transform (CWT)

The continuous wavelet transform (CWT) is the sum
over all time of the signal x(7) multiplied by a wavelet
function yscaled and shifted :

+0
C(scale, position)= | x(t }qi(scalc, position, t)dt )]
—w

Implementation of Wavelets

Observation of the structure of equation (6) suggests an
efficient filter bank implementation of the wavelet
transform, as shown in Figure 2. With the variable swap
of k forn, (G) can be rewritten:

DWT| FZ [l\]g[au nuk]

To show the similarity of (8) to the general
cquation for Finite Impulse Response (FIR) digital
filters [7]:

Y [l‘l] =

This suggests that gaa“’n—kJ 18 the impulse

®)

x[k]h[n—k] )]

response of a low-pass digital filter with transfer
function G(w). Then by ag=2, or

=1,1/2.1/4.1/8..... each dilation of g[n] effectively
halves the bandwidth of G(w).

The multi-stage filter bank shown in Figure 2
implements the DWT using the low-pass mother
wavelet g[n] and its high-pass dual h[n]>. Down
sampling (2]) at the output of the low-pass filter g[n]
effectively scales the wavelet by two for the next stage.

selecting

=
dy

Figure 2: Multi-stage filter bank DWT implementation
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Application

The objective of our work is to characterize a fault on a
power network. To do this, we use three different
stages:
1) The first step is to locate the fault from the
relationship (3).
2) The second stage allows us to identify its nature by
calculating its impedance. For this second stage: (a)-we
use the equations of recurrences for the deduction of
voltage and current at the failure point, (b)-we deduct
direct and inverse voltage at the failure point, (c)-we
calculate the coefficient of reflection at the point of
fault, (d)-we deduct the value of the impedance of the
fault by using the located circuits’ equations.
3) In the third stage we analyze the difference in
responses with and without faults by wavelet transform.

In mathematical wavelet analysis we find a large
number of wavelet mothers (Haar, Daubechies, Symlet,
Coiflet, Meyer and Morlet.......). In literature,
depending on the signal 3D, 2D and 1D and domain of
study preferences wavelet mothers are cited. It should
be noted that generally the wavelets that are often used
within the signal processing one-dimensional discrete
are the Daubechies wavelets [6]. For our applications
we use the four order Daubechies wavelet (noted db4).
the order reflects the number of oscillations of the
considered wavelet. A high order of the wavelet results
in a lesser precision [6].

In our work of mathematical discrete analysis. we
are interested to the effect of the convolution of the
mother wavelet and its copies on the signal (s: the

-difference between healthy and noisy signals) while
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decomposing it at every frequency range into a detail
signal of frequency in a signal of detail (designated by
d) plus a approximation (designated by a) as follows:

n
s=2di +a,
i

d;
last approximation.

Continuous analysis is to find a dominant pseudo-
frequency in a frequency range, and the instant t of its
appearance. The dominant frequency realizes the
maximal norm of the coefficients vector of the wavelet
m considered frequency rang it is defined as follows:

€] = max [Z| o]’ ]

Case of a Power Line

(10)

: designate the detail of the level i and a_ the

an

In first we consider a tri-phase horizontal power line of
length lkm (figure 3) above soil of conductivity
o, =0.01S/m.
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v{

interface soil-air

10m conductor

Figure 3: Horizontal power line

For characterize the fault we excite the power line
by a generator of voltage Vs(t). Vs(t) is the Gaussian
type, with a spectral content that doesn't exceed the
10Mhz and whose mathematical expression is the
following:

Vs(t)= =P . Where o = (4/(B.dt)f and B=5.

L i i
] 1 » 1 4 [ B
Teme (=)

Figure 4: Voltage injected source

The line ending to her second extremity by loads of
values roughly equal to the surge impedance.

A Cond. 1 i <
Cond. 2 *Zu
Cond. 3
Ry=50 02 Ze
V(1)

Figure 5: Line configuration

We considered a galvanic contact between the
phase 1 and soil through a resistance the 10 €, situated
to 500 m the beginning of the line.

According figure 6, we note the presence of two
peaks reflecling negative reflections due to changes in
mmpedance. The first reflection appears to the moment
= 3.32us that translates into a distance of
approximately x= 496.34m the entry of phase 1 (point
A).*This reflection is due to an incident wave arriving
from the point A and spreading to the fault (point B),
located at 500m the entrance to the Phase 1, which is
reflected back to the same point A, which is a wave that
carries out an A-B-A journey. We note that the second
reflection appears lo the instant 1,= 6.64 ps which is
cquivalent to a distance of about x= 992.68m the entry
of Phase 1, it is due to mandatory second journey as
short that occurs right after the first one, a wave that is a
route that runs A-B-A-B-A, then it is a reflection due to
contact the incident wave for a second time with the
fault. this obstacle is already localized and it is at 500m

Tiaret, 22-24 novembre 2009

the point A. We note that this reflection can not be due
to the ending of the second phase 1 because it is adapted
(no reflection).

Wakages v}
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Figure 6: Signal difference between voltages with and -without fault
on the phase 1 to the point A
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Figure 7: Varation of the voltage with and without fault at the
entrance to Phase 2
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Figure 8: Vaniation of the voltage with and without fault at the
entrance to Phase 3

The calculation of the coefficient of reflection and
impedance localized to the point of fault, we can deduce
a value approached to the impedance of fault Z,,, as:

Zc P(xfau[[ )H

7 o e
. 2\ PXfaue

Where Xp,, is the fault distance and p is the
reflection coefficient in this point. In this example, the
calculation of the reflection coeflicient to the point of
the fault drive to a value of -0.958, what is equivalent to
impedance Zy,,, that is equal 9.792.

The analysis of the voltage at the entrance of the
other two phases of the line (Figures 7 and 8), shows
that the latter are hardly affected by the fault, we note
very low voltage variations on phases 2 and 3. Indeed

(12)

166



CNCEM’09 — 1°* Conférence Nationale sur la Compatibilité électromagnétique

the presence of the fault was demonstrated by the effect
of clectromagnetic coupling only (certainly the
inductively coupled between the 3 power lines).

In order to complete our interpretation, we analyze
the difference in responses without regard to the second
reflection (figure 6) by wavelet (db4). The results will
monitor are those that we get for a At=4.88.10" ps and a
maximal frequency is Af= 1/At= 20.84 MHz.

In applying Shannon's theorem the frequency range
will be in the meantime [0, 10.24] MHz. For the discrete
analysis, we will retain five details of decompositions:
the 1* detail (d1) is definite by [5.12, 10.24] MHz.
the 2™ detail (d2) is definite by [2.56, 5.12] MHz.
the 3" detail (d3) is definite by [1.28, 2.56] MHz.
the 4" detail (d4) is definite by [0.64, 1.28] MHz.
the 5" detail (d3) is definite by [0.32, 0.64] MHz.

The signal approximation at level 5 1s characterized
by a frequency band [0, 0.32] MHz.

[

. r—— \
1 \

Figure 9: Decomposition, in five levels, of the signal difference at the
entrance to the Phase 1

Crriginal coefficients

Level number

20 40 60 8

Figure 10: Spectrogram of the coefficients

In figure 9 we present the decomposition of the
signal difference at the entrance of phase 1 of the line 1;
this result shows an unexpected event in ;= 3.32 us
(which corresponds to the position 76 on the time scale),
which represents the fault. The spectrogram of the
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coefficients of wavelet (Figure 10) confirmed the
presence of a dominant energy event in the same instant
(1,= 3.32 ps). We note also that the fault appears in the
second detail (d2), and then it is well located on the
third retail (d3) (figure 9). In that detail the frequency
range is characterized by scale [1.28, 2.56] MHz, which
will certainly be the most dominant in terms of spectral
density.

o 1 3
Tirme (un) it

Figure 11: Scalogram of the coefficients of wavelet time-pseudo
frequency

In order to complete our interpretation us proceed
to an analysis in continuous of the coefficients of
wavelet. Figure 11 introduced scalogram time
coefficients in the frequency band [1.28, 2.56] MHz for
wavelet db4. The search of the optimum standard
coefficients in the range frequency of level 3 [1.28,
2.56] MHz, leads us towards a pseudo-frequency
dominant 1.93MHz.

Case of a Network with Double Fault

In our second application we consider 3 tri-phase power
horizontal lines connected in Y (figure 12) with tri-
phase bus bar; knowing that the lines lengths are L,
=500m, L, =1200m, L; =1000m and Zc 1s surge
impedance of the power lines. The lines are situated at
10m above the soil of conductivity o,= 0.01 S/m.

Ze

9;: i

Line 1 4 Cond. 1

S0 Cond. 2

T. Cond. 3
Bus bars

Figure 12: Power network in Y

We will use the same generator voltage Vs (t)
Gaussian type (Figure 4) on the conductor 1 of line 1.
We will analyze a double fault with a galvanic contact
of 15Q) between the phase 1 of the line 3 and the soil
and situated in the F point to 430 m of the
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interconnection (bus bar), and a short circuit between
the phase 1 of the line 2 and soil (short circuit) situated
to the point E to 350 m of the

interconnection.

=

wrtnat defect | |
- with defect |

oo.gefact the 1S

Hafact PT

e .

3

@

Time (us)

Figure 13: Vanation of the voltage at the
(pomt A), with and without fault
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d, e N e
2 o G
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Figure 14: Decomposition of the signal difference at the entrance to

the Phase 1 (on five levels of scale

COriginal coefficients

50

100
Figure 15: Spectrogram of the coefficients

The results in figure 13 put in evidence the
prescnce of peaks that translates some reflections due to
the changes of impedances. The first reflection in figure
13 appears at the instant ©;= 3.32 ps which translates
into a distance of about x=496.34 m the entry of line 1
(pomt A) and characlerize the position of the bus bar.
The second reflection in figure 13 traduces the short
circuit fault. In fact, the calculating of the reflection
cocfficient at the time of the second oscillation gives
value of -1. what translates a short circuit.
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e A

Figure 16: Scalogram wavelet time- frequency

To supplement our analysis we conduct an analysis
of the continuous wavelet coefficients. The optimum of
the norm of the coefficients respectively in the
frequency scale 2 and 3 is realized where frequency
value is 2.73 MHz for first fault (short circuit) and
1.7MHz for sccond (galvanic contact).

Conclusion

The results we get for the various applications that “ve
presented, showing that it is possible to make a full
characterization of a fault on a line or a network
simultaneously using the TDR and wavelet analysis.
The procedure we propose to locate in space failure to
short circuit using the TDR or discrete wavelet
transform. The nature of the fault may be deducted in
computing the impedance of fault using some concepts
waves travelling and localized circuits. Finally it is also
possible to deduce the dominant frequency at the time
of fault by performing an analysis by continuous
wavelet transform.
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Résumé: Llutilisation des convertisseurs statiques
dans les installations de conversion de |'énergie
électrique a contribué  considérablement  a
["amélioration des performances et a la fiabilité des
fonctionnements de ces installations. En revanche, a
cause de leur nature non linéaire ; ils sont la cause
principale de la détérioration de la qualité de I'énergie
¢leetrique.  Puisque, la réglementation internationale
en matiére énergétique exige aux consommateurs le
respect des normes aux harmoniques, le filtrage des
composantes harmoniques est devenu alors une
préoccupation major pour les distributeurs et les
utilisateurs de cette énergie.

Ceci étant, I"objectif de cette contribution, consiste
essentiellement, a utiliser un filtre actif parallele pour
compenser les harmoniques, tout en assurant un
réglage adaptatif de sa tension d’alimentation afin
d’améliorer ses performances de filtrage. Les résultats
obtenus par simulations montrent ['efficacité et
I"amélioration des performances du réglage adopté
pour la tension d’alimentation. Les formes des
courants de la source, ont été bien améliorées.

Introduction

La dépollution du réseau électrique et le maintient
d’'unc tension désirée au point de raccordement,
quelque soit le courant absorbé par la charge non
linéaire, sont assurés grace a une structure de filtre
actif parallele (FAP). Ce dernier est alimenté par une
tension continue délivrée par un condensateur jouant
le réle d’une source de tension continue [1]. Puisque,
la compensation  des  harmoniques  influe
incontestablement sur la tension a Ientrée du filtre,
une telle structure sans le réglage de la tension
d’entrée est restée peu performante car cette tension
doit étre maintenue constante afin de ne pas dégrader
la qualité du filtrage et dépasser la limite en tension
des semi-conducteurs. La cause principale de la
variation de cette tension est la variation de la charge
polluante, qui crée un échange de puissance active
avec le réseau d’ou la necessité du réglage de cette
tension.
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A cet effet, nous avons utilisé un régulateur
Proportionnel Integral (PI) adaptatif qui grice a
’adaptation de ses parametres, agit efficacement
contre les fluctuations et les ondulations de la tension
d’alimentation, tout en améliorant considérablement
la forme du courant de la source.

Structure d’un Filtre Actif

La figure 1, montre le schéma de connexion d’un FAP
au réseau électrique. Elle montre la partie puissance
(onduleur a IGBT plus le filtre de sortie) et le bloc de
commande.

Le principe de la compensation harmoniques consiste
a ce que le filtre actif génére des courants ayant les
mémes amplitudes que celles des courants du réseau,
qui seront injectés aux points de raccordement avec le
réseau. Dans ce travail les courants harmoniques sont
identifiés par la méthode des puissances instantanée
réelle et imaginaire [2][3].

Lk
-

I

I

]

[epresseur |
L charge NE

" Filre de sorti du
[

| Filktre Actif Parallele (FAP)
o

Figure 1: Schéma de principe

Modélisation du Filtre Actif Paralléle

Avant d’entamer les parties relatives a la régulation et
la commande du filtre, on établit un bilan de
puissances [4], a partir duquel on déduit la
modélisation de I'échange de puissance active entre le
réseau, la charge non-linéaire et le filtre actif.

En supposant que la puissance de court-circuit du
réseau électrique soit infinie, les expressions des
courants et lensions instantanées des trois phases du
réseau sont données par les expressions suivantes:
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v, (1) =2v,, sin(or)
v, () = V2v,, sin( ot - 27'?)
v, (1) = \EVL.,?— sin( @t — -43£)
(1
i,() = ﬁr’ﬂ, sin(wt — @, )
al)= «/Ezeﬁ sin( wt — ET”_ ?,)
(1) =2i, sin(wt - i ?,)
] 2 @

La puissance instantanée fournie par la source a la
charge est :
(U.\c (r) 7 v.'.‘l (IJ ’ Ils] (I)+v32 ({) i I-sl (t)+v.r'§ (r) f i;.;'3 (f)
(3)
La composante continue de p_(#) est donnée :
p.()=3v,-i

5

(4)

La puissance absorbée par la charge non-linéaire est;
pr_-h('f) :vsl (t) jc{l (t)-}-vsz (r) : I::‘E (t)+v_¢3 (r) 7 I-ch"i (t)

(3)
Elle contient deux composantes: une composante
continue (P.), relative a la puissance active
consommée par la charge.

b = 3
Pep. =3V, Z COb(ﬁ, (6)
Et, une autre ( p_,..(f)), qui est la somme des

puissances fluctuantes, crées par les composantes
harmoniques des courants de charge.

P (1) = Z 3v, iy, cos(6hat — @, ) (7)
Bl

Alors,
pch(t} = pchc o ﬁ.ﬂmh (r}

(8)
La puissance instantanée p (f) injectée par le filtre
est donnée par : 2 O=p,()-p,0) 9)
Ou :
Pr() = Po(8) = P (1) (10)
Bt
P (1) = Py (t) (n

L’équation (11) montre I’échange de la puissance
active entre la charge polluante avec le réseau et le
filtre actif, durant le régime transitoire [5]. Ce
transfert de puissance se traduit par une variation de la
tension continue aux bornes du condensateur. Donc,
pour reduire I'influence de la technique de
compensation sur la tension d’entrée du filtre , on doit
penser a assurer un reglage de celle ¢i afin que
I’equilibre de la puissance soit rapidement rétabi.
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La puissance harmonique ﬁ,r(!) a la sortic du
compensateur, sera ajoutée a la puissance harmonique
de la charge EJ'CM (t).

Cette puissance harmonique est échangée en régime
transitoire et en régime permanent, elle dépend du
rang et de I'amplitude des courants harmoniques.
Dans le condensateur cette puissance est presente sous
forme d’ondulations de tension.

La tension de la capacité du condensateur peut étre
décomposer en deux parties : continue et discréte.

v.(t)=v, +v (1) (12)

La puissance harmonique p (f) générée, est égale a

la puissance du filtre actif coté continu :

Pr(0)=Pa(t)=v ()i, (1) (13)
On admet que la valeur de la capacité est
suffisamment  importante, pour négliger les

ondulations de la tension, devant la tension continue.
On a alors,

Pyt
(0= 220

<

L’expression

(14)

Finalement, des ondulations de la

tension en fonction du courant i, (f) est:

] .
—'[0 i, (t)dt

i (15)
Donc,
< o[ Pen )
v.(H)= — |sin(6how —¢@,, )
; cx 2 6ho ks
(16)
Rappelant que les amplitudes des courants

harmoniques influents sur les ondulations de la
tension, et que le choix de la capacité en dépendant

[3].
Régulation et Stabilité de la Tension

Pour assurer la régulation et la stabilité de la tension
continue du filtre actif paralléle, nous avons choisi un
régulateur Proportionnel Intégral adaptatif. En régime
permanent, les courants de références ne contiennent
pas de composantes fondamentales ce qui ne cause
pas d’erreur statique de la tension aux bornes du
condensateur et la puissance nécessaire pour
compenser les pertes est faible. Le signal
correspondant 4 cette puissance peut étre généré par le
régulateur a partir de I'écart entre la grandeur de
référence (v.') et celle mesurée (v) . selon le principe
le schéma fonctionnel de la régulation de la tension
continue . En négligeant les pertes de commutation
dans l'onduleur et  I'énérgie stockée dans les
inductances de stockage, le schéma fonctionnel de la
régulation de la tension continue a I’entrée du FAP est
représenté par la figure 2.
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La tension au borne du condansateur peut s’écrire
sous la forme:

2

)

Cette fonction est non linéaire.

d |
PROE E(Ec-" v, (17)

Pour des faibles variations de la tension v_autour de

sa référence v ¢, elle peut étre linéarisée a travers les
relations suivantes :

(==c, -2, 19)
B ==r,—(¥,
)Uurr 2 f df €
Apres la transformation de Laplace :
s
vt_{s]=—,p-‘-hu— (19)
Ve-Cpo§
k 1
|r. - — - ——— e . —_—— Vc
i ]'Ta" v 5 1
— -
Figure 2: Bloc fonctionnel de régulation
Soit . la fonction de transfert du régulateur de la
forme suivante :
h(s$)=—5
C( I+ s
¢ (20)

Ou , k. et 7. sont respectivement son gain de tension
et sa constante de temps,

Sous forme standard, la fonction de transfert en
boucle fermée est

a |
N [ R SRR

s T+ 28,5+ @ @1
Avec :

Bt (22)
et
. =

(23)

La qualité de la régulation dépendra du choix de la
fréquence de coupure w, qui doit étre assez élevée
pour assurer une bonne dynamique lors des régimes
transitoires de la charge [6].

Les performances dynamiques du réglage de la
tension continue sont lices aux choix du régulateur.

Simulation et Discussion des Résultats

Les simulations sont réalisées en utilisant le logiciel
MATLAB / Simulink. Le réseau d’alimentation est
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modélisé par trois tensions sinusoidales raccordées &
un redresseur a diodes qui débite dans une charge RL
(charge polluante). Les paramétres du filtre actif sont
choisi en respectant les critéres de choix suivants [7] :
Choix de la tension d’alimentation du filtre actif v.(1)
,la tension d’alimentation du filtre actif, plus on Ia
prend grande, plus les harmoniques sont atténuces,
jusqu’a la valeur v.=840V, a partir de laquelle les
harmoniques ne sont plus atténuées. Cette tension,
doit étre supérieure ou égale a la tension redressée
maximum Vv

i \fgv‘, [5][8]. Elle doit aussi, étre

inférieure a une limite maximale V.. qui définit la
limitation physique des semi-conducteurs de
puissance.

La partie validation par simulation a consistée a faire
trois types de relevées des courants de la source tout
en analysant pour chaque courant son spectre
harmonique. Pour le premier cas, nous avons
considéré la source et la charge non linéaire
seulement (sans filtre). Les résultats des courants des
trois phases ainsi que I'analyse spectrale du courant
de la phase a sont représentés par la figure 3. On
remarque, que les courants sont de formes non
sinusoidales donc source d’harmoniques (figure.3.a.).
L’analyse  fréquentielle ~du courant, montre
I’appariation des harmoniques d’ordre 6kl (voir
figure 3.b.). L’intérét de la compensation consiste
donc a utiliser un filtre actif de type paralléle pour la
compensation de ces harmoniques. Les figures
précédentes montrent aussi, 1'évolution des courants
lorsqu’on fait varier la charge & I’instant 0.1 seconde.

Shezes Lo tes EETypoow o %0, ToyoRe
2L 11
Forn

2 I:I-? oz oG O0E om0y g1 3w
L R SURT IR B s

Maj

-b-

Figure 3: Courants de source et spectre de la phase a
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Pour le deuxiéme essai, nous avons inséré le filtre
mais sans la régulation de la tension d’alimentation.
Les résultats sont montrés par la figure 4, on
remarque que les harmoniques sont bien éliminés et
que le THD=4.15%. Toutefois, on note encore
quelque distorsion des courants. Et, que lorsque la
charge varie. la tension d’alimentation varie aussi
(lgure.d.c), ce qui exige son contrdle pour rendre la
stucture FAP plus performante.

’ !
/
(a)
|
_ |
L |
(b)
(c)

Figure 4: Courants et spectre (sans régulation)

Tiaret, 22-24 novembre 2009

Dans cet objectif, nous avons assuré la régulation de
cette tension grace a une régulation PI adaptatif.

Les résultats que nous avons relevés dans les mémes
conditions des essais précédents sont représentés par
les figures. 5 a, b, c. On voit clairement sur les figure
5a que les formes des courants se sont améliorées (
voir la figure 5b :THD=0.74%) et que la tension
d’alimentation est forcée a gardée sa valeur (voir
figure.5.c).

(a)

(b)

Figure 5: Courants et spectre (avee régulation)
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Conclusion

Les performances de compensation dépendent de
Iefficacité du filtre actif qui réside essenticllement de
la technique de commande proposée et la régulation
adaptative de la tension continue qui alimente celui-
¢i. Afin d’améliorer les résultats de simulation un
régulateur Pl adaptatif a été utilisé. Grace a la
propriété d’adaptation de la valeur du gain du
régulateur, on a pu assurer des courants sinusoidaux et
une tension stable quelque soit la variation de la
charge. 11 permet aussi de limiter les fluctuations de
tension. avec une bonne atténuation des ondulations
de tension.
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Abstract : Le limiteur supraconducteur de courant de défaut
(SFCL) est un organe de protection, permettant de réduire le
courant de défaut. Cette caractéristiquc est utilisée pour
dimensionner le réseau électrique en comequencc. au lieu de se
référer au courant de court circuit. L'utilisation d’un limiteur
de courant supraconducteur, jouant le rdle de fusible
permanent et de capteur de défaut automatique, engendrerait
une amélioration de la qualité de distribution de I’énergie
electrique I’..l une réduction du colt du systéme électro-
¢nergétique. Le principe de cet appareil consiste a introduire
une 1:11pLd.mc.c de ligne supplémentaire ; par transition du
matériau de |’état qupr.u,onducteur a I’état normal ; au moment
du défaut. Dans cet article, Iefficacité de limiteur de courant
supraconducteur placé dans un circuit électrique simple
présentant un court-circuit a été étudié. Les résultats de
simulation, obtenus sous environnement MATLAB, sont
présentés et validés a partir des résultats de la bibliographie.

MoOT CLES: La supraconductivité, le limiteur de courant

supraconducteur,

I. Introduction

Un supraconducteur est le matériau a priori idéal, puisqu’il

transporte des densités de courant élevées sans étre dissipatif

du tout, dans les applications électrotechnique (cable, moteur,
transformateur, limiteur de courant,...) qui doit étre bénéfique
en terme de poids, de volume et de rendement. Les limiteurs
supraconducteurs de courant de défaut (SFCL) exploitent la
propriété spécifique des matériaux supraconducteurs transiter
ultra- rapidement et naturellement de I’état supraconducteur a
un état dissipatif par dépassement de leur courant critique ",
Application des plus innovantes de la supraconductivité, le
limiteur supraconducteur est d’autant plus intéressant pour les
réseaux ¢lectriques que les autres techniques classiques ne sont
pas satisfaisantes. Il interdit tout courant au- dessus d’une
certaine valeur et fonctionne de maniére autonome et naturelle,
intégrant la détection du courant de défaut, le donner d’ordre et

élément  limitant, une meilleur qualité de fourniture
d*électricité L1l permet en effet une plus grande

interconnexion du réseau électrique.

belsa_set@yahoo.fr

IL.  Principe de fonctionnement du limiteur du
courant supraconducteur

Le fonctionnement d’un limiteur supraconducteur de
courant de défaut (SFCL) se divise en deux séquences
distinctes. En régime de fonctionnement normal du réseau, un

courant inférieur a la valeur nominal (acsigné) [, circule dans

le circuit électrique et le SFCL est dans son
supraconducteur. Lorsqu’'un défaut (tel q’un court-circuit)
apparait sur ce réseau électrique, le courant dans le circuit

état

dépasse la valeur critique /~ du SFCL qui transite alors vers
son état résistif normal ", Ce passage restaure une impedance
dans le réseau électrique et permet une limitation du courant de

défaut a une valeur maximale f[-

im quelque soient les

conditions externes il doit limiter le couranta 5 /,, un exemple

de courbe de limitation montré en Fig.] et résume ce concept.
Un limiteur de courant s’assimile donc, en quelque sorte, 4 un
superfusible permanant qui s’appuie sur la transition S/N
(Supraconducteur/Normal) pour limiter un courant de défaut
sans s’outo- détruire. La  transition de I'état passante
(supraconducteur) a I'état bloquant (normal) a lieu lorsque le
courant transporté est supérieur a la valeur du courant critique
du matériau supraconducteur,

[A7-3'%
5 000
Courant sans limitaur
4000 j/\
3 000 { \ ik

L=
2 0004 f | f( ‘\
1 000 / \\ f \1

Q - — f‘
Cou am
-1 000+ Court-circuit \_// Pt
limitaur ‘
-2000 T ; T . -
] 10 20 SO dO B0 El’.l tims)

Figure 1: Evolution de courant de court- circuit avec

limiteur de courant supraconducteur.
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Le choix du matériau supraconducteur utilisé dans un
limiteur supraconducteur est fortement dépendant des délais
fixés, et du type de structure choisi.

Les limiteurs de courant & base température critique (BTc)
¢t 4 haute température critique (HTc) différent principalement
par leur cryogénie. Le colt de la cryogénie a 4 K limite le
développement des applications électrotechnique des BTe. La
température de fonctionnement moins basse des HTc permet
envisager une cryogénie a plus de 30K.

Les fluides industricls, capables d’assurer le refroidissement
sont I'hélium (4K) liquide pour les supraconducteurs BTc et
|"azote liquide pour les supraconducteurs HTe (77K).

I1I. Les types de limiteur du courant
supraconducteur de défaut

Deux configurations de limiteur de courant supraconducteur
résistif et inductif.

A Limiteur supraconducteur type résistif

Le plus simple des concepts (Fig.2) est montré en série sur
la ligne a protéger un bobinage non inductif supraconducteur
pour limiter les chutes de tension a I’état passant. Aprés la
transition, la forte résistance insérée naturellement dans la
ligne limite le courant. L’énergie magnétique stockée dans
I"enroulement supraconducteur au moment de la transition est
négligeable ¥,

Un disjoncteur en série, rapide, mais de faible pouvoir de
coupure, permet d’isoler le défaut et protége le limiteur contre
une excursion en température excessive. La fonction de

: I/ ;
limitation étant assurée dés que R—2) ——=0.240.3.

n lim

T ihem

Disjorchaur

———

—

upratendutieat

Figure 2: Schéma de principe d'un limiteur résistif.
a. Dimensionnement

Le limiteur résistif nécessite des supraconducteurs capables
de supporter des forts courants. Il faut donc spécifier les
dimensions (section, longueur, et le volume des conducteurs
supraconducteur utilisée) La section total du conducteur est

; s o ol i
déterminée par le courant de seuil ~“et la densité de courant

Tiaret, 22-24 novembre 2009

o T
critique ~ ¢, selon :

S= i”_ 1
= (1)
Iz
Afin d’assurer la limitation du courant sous un seuil
spécifique /,;,, < [/, .. » La longueur L du conducteur

doit, quant a elle, dépassée :

v.s W iU

s n' — b 2)

p‘ ‘luna.\ p!( J!mux

‘min

Avec I/; : la tension de réseau.

Le volume de conducteur nécessaire est ainsi supérieur ou €gal

a.

1° M.l
Vmin = S'Lmin = ; ! (3)

Ce type de limiteur se trouvant en série avec la ligne. il
nécessite des conducteurs capables de supporter de forts
courant.

B Limiteur supraconducteur type inductif’

Le limiteur inductif est constitué par chaque phase d'un
noyau magnétique, d’un bobinage primaire placé en série sur la
ligne a protéger et d'un élément supraconducteur Fig.3. Du
point de vue du primaire et en régime normal, cet ensemble est
équivalent a I’inductance magnétisante du transformateur
court- circuitée par I'impédance trés faible de I'élément
supraconducteur ). Lorsqu’un défaut surgit, le matériau
supraconducteur transite ce qui provogue une
augmentation de I'impédance ramenée au primaire.
L’impédance équivalente de I’ensemble devient quasiment &
seule inductance magnétisante du transformateur.

Le principe avantage de cette solution réside dans 'absence
d’amenées de courant, toujours trés colteuse au niveau
cryogénique. L’inconvénient de cette solution est son volume
et son poids.

nette

Frnroulement limiteur

R

L=(
R,

Enroulement supraconducteur

Figure 3: Schéma de principe de limiteur de courant supraconducteur

inductif.
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Le limiteur inductif nécessite de grande longueur de
conducteur qui entraine des pertes importantes en régime
normale, la longueur du conducteur supraconducteur (le
déclencheur) est du méme ordre de grandeur d’un bobinage de
limiteur supraconducteur type résistif.

I'V. Localisation possible SFCL dans le réseau
¢lectrique

Un limiteur du courant peut étre placé dans le réscau
¢lectrique :

a.  En sorte de tranche ou de sous- station .

On peut protéger ainsi un générateur et le transformateur
qui peuvent etre mentionnés en fonction du courant de
limitation et non plus en fonction du courant de court- ¢ircuit,
ce qui permet un gain en colt des équipements installés.

b, Dans les sections dentrée dessous — stations

Pour des réseaux existants, cela permet de maintenir
I"interconnexion des sections en aval.

¢.  Dans une branche d’interconnexion

Ce qui permet, d’une part, d’isoler la portion en défaut tout
en assurant la continuité d’exploitation avec les autres sources
¢t d’autre part d’améliorer les marges de stabilité et la qualité
des svsiemes.

Jar ailleurs, le limiteur peut étre utilisé comme régulateur
sclectif permettant d’équilibrer la charge dans des branches en
parallcle.

I‘CI\I @ Géndrataur
J A
.. « = Limitaur
= L1 »
B =l Transformataur

RS M
R TA TB [0 oisjoncteur
<lz L2

©

Figure 4: Insertion de limiteurs de courant de défaut dans réseau électrique.

- Le limiteur L1 protége le générateur et améliore sa
stabilité.

- Les limiteurs L2, L3 permettent de maintenir la
liaison en cas de défaut sur B.
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- Le limiteur L3 permet de déconnecter les deux
sections A et B et d’éviter que A ou B ne débitent sur
méme cour- circuit (I’interconnexion s’aggrave pas
les courants de défaut).

- Les limiteurs L4 permettent de protéger sélectivement
les départs C et D.

V. Simulation et interpritation

La protection de délaut devrait limiter le courant de cort-
circuit imposé par le défaut. On s’attend a ce que le courant de
défaut soit limité par les caractéristiques supraconductrices du
circuit, en faisant transiter le matériau de son état
supraconducteur a son état normal. La Fig.5 montre le circuit
proposé pour la simulation u défaut dans lequel est introduit un
limiteur de courant supraconducteur type inductive emprunté
au logiciel MATLAB/SIMULINK ™31,

a) Exemple de conception

On considére un transformateur placé comme la figure
suivante Fig .5

Figure 5: Circuit du principe de fonctionnement du
limiteur de courant supraconducteur.

D’aprés les lois de KirchhofT :

ch] (fl )+ d(DIJ(‘!l)

R{!Il <+

=U,sinwt )

dt dt
dd, (1, dd, (7 g
R, (k8,7 =28200), d®u(h) _y s)
S dt dr
]|[3 Le courant du primaire et de secondaire
respectivement.

R : Larésistance du primaire.
R, : Larésistance du secondaire.

U, sin @t : La tension délivré par le générateur.
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Ri=R+R+R @  h<IADT<T; R 1, T)=0 (1)
R, : La charge.
i (f ) : Flux magnétique dans I’enroulement primaire due jillog = A T
i [2>}:(ﬂf? (£, T)=R,] ex ~r(—)-—'|+l
SCAV2 0 A."z

au passage du courant ]: .

/N ( r’_,) : Flux magnétique dans I’enroulement secondaire

due au passage du courant jj

18 ( L) . Flux magnétique dans I’enroulement primaire

. R
due au courant secondaire 12 "
L, (£ ) ¢ Flux magnétique dans I'enroulement secondaire
a\ 4 gnetiq
. s i
due au courant primaire ]] : i .
On peut écrire (4) et (5) comme suit :

di, di, ;
lﬁn !(l i LI ( {] )E ¢ A/!lj (13 )-E i Uﬂ SHE o713 Figure 6:Modéle du circuit équivalent avee limiteur
dl d{ de courant Sllprdl.‘l.'lﬂdllc[cl]r.
RIL(1L,BT)+ L (1L)—+ M, (4)—-=0
dt dt (8) Avec:
Avec : ;
i : U. : La tension du source.
d(Dl(fl] L(f d(DE([,,) s
( : ) B dl, T ) i dr.. "’ R, . Ly : Larésistance et I'inductance du générateur.
dd,, (;’2) do,, ( fl) R.,R,: La résistance de I'enroulement primaire ¢t du
M ( 5 ) - a. 7 (13 ) - dr, : ©) secondaire du transformateur saturable.

L, L : Linductance de I'enroulement primaire et de

Les équations (4), (5), (6), (7) contiennent des termes non : 2
i @), ). (6), (7) secondaire du transformateur saturable.

linaires @, @ L, M (4, /=1.2) qui dépendent de R, : Résistance non linéaire définit par (10).

la caractéristique B( H ). R

s L+ Résistance et Pinductance équivalent de la

saturation du noyau.
R, ( 5, B, T) : Résistance supraconductrice non linéaire SW, SW, : Interrupteurs idéals.

qui dépend de la température T, de I’induction magnétique 5,

et du courant £ .

D’aprés les calculs On peut donc écrire :
1

Tavam| f5 B

On peut modéliser un limiteur de courant supraconducteur
par un transformateur saturable et une résistance non linéaire
Ry avec :
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Table 1: Les valeurs de ce circuit

Elément Unité La valeur
R ] Q 500.0
I{F
R.~| Q 0.1
R Q 5.7
R Q 0.0
R, Q 0.0012
Lm H 0.0
‘f—,»‘l H 0.0
[1 H 0,2223
L H l.4¢°
M 343
N, - 1
/ 40
. ¢ Aqrf(i}

Dans la Fig.5 montre le circuit proposé pour la simulation du
d¢faut sans limiteur de courant supraconducteur,

Rp1Lp1l

AVAVAY
h Fault Rs1 Ls1
[ { ‘\u’ /l

Figure 7: Circuit électrique lors de défaut sans limiteur
de courant supraconducteur

178

Tiaret, 22-24 novembre 2009

1A
vy
7 PR - i

Tempsfaee]

Figure 8: Représentation de I'allure du courant et de tension lors de court-
circuit (sans limiteur du courant).

Dans la Fig.6 La forme d’onde du courant et du tension
sous forme sinusoidal avec une valeur de tension de

V, =939V etdecourant /, = 21 A avant le défaut.

Aprés I'apparition de défaut Le courant durant le défaut atteint

la valeur 400 A parce que la résistance 5002a été court-
circuitée.

= io——= 400 A
0.1

court = cireat

La tension durant le défaut est :

U=UR;;1+UR,-|

Et puisque Rpl est court circuité on trouve:

U e = U o= R »1:400 = 0,1.400 = 40 V
|li — T T
M- ".n-. 4
-
al 1'! h ~
] s
0w e ! i i |
o Y 1
1. i I I I L | |
" [TH " . [ T3 " [ " (8

Temps (sec)
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Figure 9: Le courant du secondaire et la tension du primaire avec un
limiteur de courant lorsqu’on court —¢ircuite la charge 441 ms.

Durant défaut avec le limiteur supraconducteur proposé
(Apres 41ms) Fig.9 :

Le limiteur est dans I'état de fonctionnement on observe que
ce dernier limite la surintensité qui apparait durant le défaut et
la valeur du courant est réduite a /. = 89.2 4.

D’aprés les résultats obtenus on peut dire que Le limiteur
de courant proposée est efficace. La valeur du courant de court
400 .
cireuit, K=——=4,48 Presque quatre fois la valeur du
3

courant de court circuit donc

court = circelt 4 ’ 48 {Iim
" . — e — - - —
Iy,
"
-
a [ e—— N e |
Trran marwmal

7 i

' ] }

L]
"
-t
"
" i

. " L 1] . 1y " (1 " "m L1 [ §]

Temps Jvee]

Figure 10: Récupération de 1"éat.

La Fig.10 montre que d’aprés I’élimination de défaut le
limiteur de courant récupére son état initial il passe de I’état
normal vers son état supraconducteur.

Ces résultats montrent qu’il est possible de limiter le
courant de court-circuit au courant critique du supraconducteur
utilisé, on peut placés ce dernier en différent points de réseau,
pour que sécuriseraient et réduiraient les contraintes lors des
défaut.

IV. Conclusion

Le limiteur du courant supraconducteur de défaut apparait
comme un dispositif particulié¢rement intéressant pour les
résecaux électriques. Outre les nombres avantages qu’il
apporterait aux réseaux, il permettrait d’améliorer la qualité de
distribution de I’énergie électrique.

L’introduire d’un limiteur du courant supraconducteur
capable de limiter les courants de court circuit a 4 fois le
courant nominal, augmente la marge de sécurité de
fonctionnement des réseaux et devrait permettre de ne plus
dimensionner les équipements en fonction des courants de

- 1°* Conférence Nationale sur la Compatibilité électromagnétique
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court- circuit.

La présence donc d’un SFCL reste néanmoins nécessaire pour
éliminer et isoler les zones de défaut, ils doivent étre trés
rapide, et agir en moins de 20ms pour limiter 1’énergie dissipce
par effet joule dans les composants traversés par le courant de
défaut, en particulier dans limiteur et éviter sa destruction par
fusion, puisque peuvent atteindre plusieurs centaines de K.

La capacité des matériaux supraconducteur a limiter le
courant et prometteuse et varie beaucoup de I'un de I'autre, ce
qui offre de vastes champs de recherches a explorer avec
I’émergence d’un produit économiquement valable. lls ont
encore tous besoin de progresser, en densité de courant, en
homogénéité, en résistivité, et en densité de courant.

L’élément supraconducteur étant alors un organe de
détection et de déclenchement d’un processus auxiliaire de
limitation.
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