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 ملخص
 مستوى حساب ھو خلاله من والھدف.  (EMC) الكھرومغناطيسي التوافق مجال في البحث تطوير ضمن يندرج العمل ھذا 

 وكذلك  (PEC)القوى الكترونيات دوائر باستخدام الكھربائية الطاقة تحويل أنظمة عن جةالنات (EMI)  الكھرومغناطيسية الاضطرابات
 بتطوير قمنا الھدف ھذا ولتحقيق ،الكھرومغناطيسي التوافق لمعايير الامتثال لضمان الاضطرابات ھذه من للحد المناسبة الحلول إيجاد
 تحويلات باستخدام  الإظطرابات ھذه تردد  مجال حساب ثم الزمني مجالال في   الكھرومغناطيسية الإضطرابات سلوك  لمحاكاة نماذج
 ذات الكھربائية التيارات حساب  على ساعدت النمّادج ھذه ، المحاكاة نماذج فعالية من للتأكد القياسات نتائج مع ومقارنتھا(FFT)  فوريه

 محاكاة وكذلك  الكعرومغناطسية للإضطرابات والمسببة القوى الكترونيات دوائر استخدام عن الناتجة(ICM, IDM)    العالية الترددات
 تم الطريقة ھذه فعالية من التأكد.  (FDTD) المنتھية الفروق طريقة باستعمال التيارات ھذه تدفق عن الناتجة الكھرومغناطيسية الإشعاعات
 حلول اقتراح تم التجريبية والقياسات المحاكاة نماذج لالوباستغ. المخبر في المنجزة القياسات مع عليھا المتحصل النتائج مقارنة بواسطة
 .الكھرومغناطيسية الاضطرابات من للحد   (EMC FILERS)الكھرومغناطيسي التوافق مرشحات بواسطة فعالة
   ,تھيةالمن الفروق طريقة,  الكھرومغناطيسية الإضطرابات, القوى الكترونيات دوائر, الكھرومغناطيسي التوافق :توافقية كلمات

.    العالية الترددات ذات الكھربائية التيارات,الكھرومغناطيسي التوافق مرشحات
 
Abstract 

The aim of this work is the prediction of the level of conducted and radiated electromagnetic 
interferences (EMI) generated by DC-DC conversion systems and to find appropriate solutions to reduce 
these disturbances in order to ensure compliance with EMC standards. 

In order to achieve this goal, simulation models of conducted and radiated interferences in the time 
domain are developed, the frequency behavior of the interference signals is calculated using the Fast 
Fourier Transforms (FFT), the relevance of these simulation models is demonstrated by comparing the 
results of simulations with the experimental. The prediction of conducted disturbances is based on EMC 
modeling of various active and passive elements of the dc-dc converter system. This system consists of a 
combination of a dc-dc converter of chopper type; it is powered by a DC voltage source coupled to the 
LISN, an unshielded cable of two conductors and a load RL. 

From the prediction of conducted disturbances in the cable, the models of numerical simulations 
based on the FDTD method (Finite Difference in Time Domain) are developed to calculate the 
electromagnetic field caused by the differential and common mode currents (Idm and Icm) circulating in 
the cable. By exploiting the developed simulation models, an effective EMC filtering solution is proposed 
in order to reduce the conducted and radiated   disturbances due to the common mode currents. Therefore, 
the efficiency of this filtering technique allows optimizing the sizing of the EMC / EMI filters. 
Key words: Electromagnetic Compatibility (EMC), Electromagnetic Interferences (EMI), Common 
Mode Current (ICM), Differential Mode Current (IDM), Power Electronics, FDTD, modeling, power 
cables, EMC filtering. 
 
Résumé 

L'objet  de ce travail est la prédiction du niveau de perturbations conduites et rayonnées engendrés 
par les systèmes de conversions DC-DC et de proposer des solutions appropriées pour la réduction de ces 
perturbations afin d’assurer le respect des normes CEM. 
Afin d’atteindre cet objectif, des modèles de simulation des perturbations conduites et rayonnées dans le 
domaine temporel sont développés; le comportement fréquentiel des signaux perturbateurs est déterminé 
en utilisant les Transformations de Fourier Rapide (FFT). La pertinence de ces modèles est démontrée par 
une comparaison des résultats de simulations avec ceux issus des mesures expérimentales. La prédiction 
des perturbations conduites est basée sur la  modélisation CEM de   différents éléments actifs et passifs du 
système de conversion. Le système étudié est composé d’un convertisseur DC-DC de type hacheur série 
alimenté à l’aide d’une source de tension continue associée au RSIL, d’un câble non blindé composé de 
deux conducteurs et d’une charge RL. 
A partir de la prédiction des perturbations conduites dans le câble, des modèles de simulations 
numériques à base de la méthode FDTD (Finite Difference in Time Domain) sont développés pour 
calculer le champ électromagnétique causé par les courants de mode commun et de mode différentiel 
circulant dans le câble. En exploitant les modèles de simulation développés, une solution de filtrage CEM 
efficace est proposée afin de réduire les perturbations conduites et rayonnées en mode commun. 
L'efficacité de cette technique de filtrage  permet donc d'optimiser le dimensionnement des filtres 
CEM/EMI. 
Mots clés : Compatibilité Electromagnétique (CEM), Perturbations Electromagnétiques (PEM), Courant 
de Mode Commun (IMC), Courant de Mode Différentiel (IMD), Electronique de puissance, FDTD, 
modélisation, câbles de puissance, filtrage CEM.  
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Introduction Générale 

 

Les convertisseurs en électronique de puissance ont connu des développements rapides et 

qualitatifs au cours de ces dernières années . Ils sont de plus en plus utilisés dans les différents 

domaines de l'énergie électrique, notamment pour des applications dans les énergies 

renouvelables, les réseaux de transport et de distribution, l’aéronautique, etc. En effet, les 

progrès significatifs dans le développement des convertisseurs pour réduire la taille, le poids et le 

coût de ces dernièrs,   imposent de nouvelles spécifications comme le fonctionnement à hautes 

fréquences de commutation, à des vitesses de commutation très élevées, à des densités de 

puissance élevées, sous de hautes températures et à hauts rendements. Ces nouvelles 

spécifications impliquent le développement et l’utilisation de nouveaux composants à semi-

conducteurs [1, 2]. Cependant, l’inconvénient majeur est la forte émission en perturbations 

électromagnétiques (PEM) à cause des nouvelles contraintes de fonctionnement à hautes 

fréquences et à des vitesses de commutation plus élevées (forts di/dt et dv/dt) de ces nouveaux 

composantes par rapport aux autres composants utilisés en électronique de puissance [3, 4]. Cela 

peut perturber le bon fonctionnement des équipements électroniques qui les entourent, ou bien 

causer des problèmes de conformité avec les normes de Compatibilité Electromagnétique 

(CEM). Ces normes sont, au plan international, formulées par le Comité International Spécial 

des Perturbations Radioélectriques (CISPR) [5]. Il existe deux principales catégories de normes : 

celles qui définissent les niveaux tolérés d’émissions conduites ou rayonnées, et celles qui 

définissent la susceptibilité électromagnétique d’un équipement. 

La prise en compte des exigences de compatibilité électromagnétique est ainsi devenue 

une étape capitale dans la conception des  systèmes de conversion en électronique de puissance. 

Afin de respecter les normes imposées par cette discipline, il devient donc indispensable de 

disposer des solutions permettant de limiter les niveaux des perturbations électromagnétiques et 

leurs impacts sur l’environnement. 

Une première nécessité est de connaître les principales sources et les niveaux d’émissions dans 

les systèmes de conversion dès leurs élaboration. Ainsi, des travaux de recherche récents ont 

montré que le rayonnement direct du circuit imprimé (PCB) d'un convertisseur de puissance  

n'est pas la contribution principale du rayonnement, souvent à cause de la faible surface qu’il 

occupe. C’est la circulation de courants de haute fréquence dans les câbles qui constitue le 

problème majeur à résoudre [6−12]. Généralement, ces perturbations conduites utilisent les 

liaisons filaires pour se propager dans le système entraînant l’apparition d’émissions rayonnées 

via les boucles de masse ainsi que des surtensions aux bornes de la charge. 
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L’objet de ce travail est de prédire les niveaux de perturbations conduites et rayonnés 

engendrés par un système de conversion DC-DC et de trouver les solutions appropriées de 

réduction de ces perturbations pour assurer le respect des normes CEM. Pour ce faire, il est 

intéressant de disposer d’un outil de simulation prédictive du fonctionnement du système par une 

modélisation CEM de différentes éléments actifs et passifs composants le système de conversion. 

Cet outil doit permettre de modéliser finement les différents éléments du système complet en 

haute fréquence, à savoir le convertisseur de puissance, les chemins de propagation dont les 

principaux sont les câbles et la charge du convertisseur. 

Afin d'atteindre cet objectif, les travaux de recherche présentés dans cette thèse sont divisées en 

quatre chapitres. 

Dans le premier chapitre, nous décrivons le contexte de l’étude de la problématique CEM 

en éléctronique de puissance. Le principe de la compatibilité électromagnétique (CEM) consiste 

à permettre le fonctionnement correct et optimal de tout dispositif électrique en présence 

d’autres, chacun étant en fonctionnement nominal. Autrement dit, c’est le droit pour chacun de « 

vivre » sans « gêner » son voisin. Dans ce chapitre, nous traitons cette problématique dans le 

domaine de l’électronique de puissance.  Les perturbations se propagent vers la source 

d’alimentation du convertisseur et vers la charge qu’il alimente ; une partie plus infime de cette 

énergie est rayonnée. Pour mieux situer l’étude de la CEM en électronique de puissance, ce 

chapitre  rappelle l'origine et les sources de ces perturbations,   les différents   modes et types de 

propagation, puis les méthodes de mesure et modélisation de ces perturbations 

électromagnétiques. 

Dans le deuxième chapitre, nous présontons la modélisation CEM d’un système de 

conversion DC-DC. Ce système est composé de l’association d’un convertisseur de type hacheur 

série, celui-ci est alimenté par une source de tension continue associée au Réseau Stabilisateur 

d'Impédance de Ligne (RSIL), d’un câble non blindé de deux conducteurs et d’une charge RL. 

Les imperfections de la charge, le condensateur de découplage, du RSIL  ainsi que les effets 

parasites générés par les pistes (effets inductifs et capacitifs) sont pris en compte. Les résultats de 

simulation sont validés par des mesures effectuées au sein du laboratoire Ampére de l’Ecole 

Centrale de Lyon.  

Dans le troisième chapitre, la problématique de perturbations rayonnées par le système de 

conversion est étudiée et analysée. Sachant que les câbles  constituent le  principal vecteur des 

perturbations conduites, ainsi qu’une source importante de perturbations rayonnées, notre étude 

se concentre plus particulièrement sur ces cables de puissances qui sont parcourus par des 
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courants de haute fréquence. Ces courants sont divisés en deux modes : les courants de mode 

commun et ceux de mode différentiel. 

Dans ce chapitre nous étudions les origines des émissions rayonnées, pour cela, nous présentons 

des modèles spécialement développées pour quantifier les niveaux de champ électromagnétique 

rayonné par les câbles de puissance. Le courant de mode  différentiel et de mode commun seront 

introduites pour étudier leurs rôles dans les émissions rayonnées. 

A partir de la prédiction des perturbations conduites dans le câble, nous développons au début 

des modèles de simulation numérique à base de la méthode FDTD (Finite Difference in Time 

Domain) pour évaluer le champ électromagnétique produit par les deux  modes de courant, dans 

le câble. La validité de cette méthode a été démontrée par les résultats de recherches effectuées 

antérieurement [13−15]. Ensuite, nous effectuons une comparaison des résultats obtenus par 

chaque mode de rayonnement afin de déterminer  le mode de courant qui participe à la grande 

partie du rayonnement électromagnétique.  Enfin, nous présentons la validation expérimentale 

des modèles de rayonnement développés au cours de ce chapitre. Le banc d’essai décrit  dans le 

chapitre 2 est utilisé pour mesurer la contribution du câble de puissance au rayonnement 

électromagnétique du système complet. 

Au quatrième et dernier chapitre, nous proposons des stratégies de réduction des 

perturbations conduites et rayonnées. L’exploitation du  modèle de simulation développé pour la 

prédiction des perturbations conduites permet donc  de tester différents types de filtrage CEM. 

Ce modèle offre la possibilité de calculer les tensions et les courants dans toutes les parties du 

système de conversion, cette caractéristique permet donc de proposer des solutions efficaces 

pour la réduction des perturbations conduites et rayonnées en mode commun. Elle présente 

également l’avantage de pouvoir optimiser le dimensionnement des filtres CEM/EMI
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1.1 Introduction 

La compatibilité électromagnétique des systèmes d’électroniques de puissance devient 

une discipline d'ingénierie et elle devrait être prise en considération au début de leurs 

conceptions. 

Ce chapitre a pour but de présenter et de caractériser dans une démarche « problématique 

CEM en électronique de puissance », l’origine, les chemins et les modes de propagation des 

perturbations électromagnétiques dans une structure d’électronique de puissance. Dans ce 

chapitre, nous décrivons les problèmes CEM dans le domaine de l’électronique de puissance, 

notamment les perturbations conduites et rayonnés. En effet, il en existe en mode commun (MC) 

ou asymétrique et en mode différentiel (MD) ou symétrique,  nous discutons pour cela de la 

source de perturbations et des couplages parasites. Nous présentons ensuite le rôle du RSIL dans 

le cadre de mesures normalisées. Ainsi que les principales normes d’émission qui concernent les 

équipements intégrant des convertisseurs statiques sont présentées. 

 

1.2 La problématique CEM en électronique de puissance 

La prise en compte de la CEM dans la phase de conception des convertisseurs statiques 

est devenue une démarche indispensable.  Elle exige du concepteur des bonnes  compétences en 

vue d'une réalisation commune : l’une concerne le domaine de la conversion statique 

(connaissance des techniques pour accroître le rendement, les performances statiques et 

dynamiques, la compacité) et l’autre,  pour ce qui est du domaine de la CEM (connaissance des 

phénomènes, optimisation des formes d’onde, minimisation des couplages, respect des normes 

CEM, susceptibilité électromagnétique). 

La CEM a pour but de prédire et d’analyser les perturbations électromagnétiques sur une 

gamme de fréquences importante. Selon les modes de couplage, des phénomènes différents 

interviennent et ceci rend la tâche complexe. 

Le domaine d’étude se divise en deux catégories, CEM conduite et CEM rayonnée. Le chemin 

ou canal de propagation est alors matériel ou non. Le domaine fréquentiel couvert par la CEM 

conduite s’étend de 150kHz à 30MHz. Au-delà, le phénomène de propagation est non 

négligeable. La CEM rayonnée prend le pas à partir de 30MHz jusqu’à 1GHz pour l’électronique 

de puissance [6, 9]. 

 

1.3 Réglementation en CEM  

Dans l’étude de la CEM, les exigences sur les limites des perturbations provoquées par un 

équipement d’électronique de puissance sont fixées par des normes bien définies.  
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Au niveau des pays de la Communauté Economique Européenne (CEE), la réglementation en 

CEM est élaborée par les différents Comités Techniques (TC) du Comité Européen de 

Normalisation en Électrotechnique (CENELEC). Elle dit que tous les appareils électriques 

susceptibles de créer des perturbations électromagnétiques, ou dont le fonctionnement est 

susceptible d’être affecté par ces perturbations, ne peuvent être commercialisés dans les pays de 

la CEE que s’ils sont conformes à ces spécifications [16].  

Ces normes sont, au plan international, formulées par le Comité International Spécial des 

Perturbations Radioélectriques (CISPR). Elles sont divisées en deux catégories: la première 

définit les niveaux tolérés d’émission conduite ou rayonnée, et la deuxième définit la 

susceptibilité électromagnétique d’un équipement.  

La définition de ces normes dépend aussi de l’endroit où les systèmes vont travailler, pour cette 

raison les normes incluent trois classes d’appareils: 



Classe A : Pour les appareils destinés à être utilisés en milieu industriel, commercial ou 

d’affaires.  

Classe B : Pour les appareils destinés à être utilisés dans les locaux d’habitation et d’industrie 

légère.  

Classe C : Pour les instruments de test.  

Nous nous limiterons ici à mentionner les normes d’émission qui concernent les équipements 

intégrant des convertisseurs statiques. Le Tableau 1.1 présente les références et domaines 

d’applications des principales normes européennes [33]: 

 

Standards Européens Domaine d’application Equivalent international 

EN 55011 Limites et méthodes de mesure des 

perturbations électromagnétiques des 

appareils industriels, scientifiques et 

médicaux à fréquence radioélectrique 

CISPR 11 

EN 55013 Limites et méthodes de mesure des 

perturbations électromagnétiques des 

récepteurs de radiodiffusion 

CISPR 13 

EN 55014 Limites et méthodes de mesure des 

perturbations électromagnétiques des 

appareils électrodomestiques et des 

outils portatifs relatives aux 

CISPR 14 
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fréquences radioélectriques 

EN 55015 Limites et méthodes de mesure des 

perturbations électromagnétiques des 

appareils à fluorescence et des 

luminaires relatives aux fréquences 

radioélectriques 

CISPR 15 

EN 55022 Limites et méthodes de mesure des 

perturbations radioélectriques des 

appareils à traitement de 

l’information 

CISPR 22 

EN 61000-1 Définitions des perturbations 

harmoniques, sous-harmoniques et du 

scintillement 

IEC 61000-1 

EN 61000-2 Perturbations harmoniques 

provoquées par les équipements 

électrodomestiques et similaires 

IEC 61000-2 

DO 160-D Limites et méthodes de mesure des 

perturbations électromagnétiques des 

appareils électriques/électroniques 

embarqués sur l’avion à fréquence 

radioélectrique 

 

Tableau1- 1: Les normes requises pour les convertisseurs statiques 
 

Les limites des perturbations sont généralement exprimées en dBμV ou en dBμA, en 

fonction de la fréquence, en valeur crête, valeur quasi- crête ou valeur moyenne. 

On distingue deux gammes de fréquence pour l'étude de  perturbations électromagnétiques. Les 

perturbations  conduites sont étudiées entre 150kHz et 30MHz, alors que les  perturbations 

rayonnées entre 30MHz et 1GHz (EN 55022 par exemple). 

 

1.4 Identification des sources de perturbations dans les systèmes de conversion de 

puissance 

Les courants et les tensions de commutation rapide des interrupteurs (IGBT, 

MOSFET,…)  sont généralement la principale source d’émissions électromagnétiques (EM). 
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Les principales sources elles-mêmes, par exemple les interrupteurs ne font pas de bonnes 

antennes. La superficie des surfaces attachées au composant et les câbles qui y sont connectés 

déterminerait l'effet des interférences électriomagnétiques EMI [17]. Les grandes surfaces, par 

exemple les dissipateurs thermiques (les radiateurs), présentent de bonnes sources de champ 

électrique tandis que les grandes boucles de câbles font de bonnes sources de champ magnétique.  

Les sources potentielles d'émissions sont les vitesses de commutation élevées (dv/dt et 

di/dt) dans les commutateurs de puissance, à savoir MOSFET et IGBT utilisés dans les 

convertisseurs de puissance.  

Les IGBT modernes peuvent avoir un dv/dt plus de 5000V/μs et les niveaux crêtes d'intensité 

d'émission attein à  140dBμV/m. La fréquence de commutation, fs de l’ IGBT moderne est de 

plus de 120 kHz et le spectre de fréquence des émissions de l’IGBT se propage de la fréquence 

fs à la hausse ordre des harmoniques d’ordre fs [18−23]. 

Le bruit des convertisseurs de puissance se propage à d'autres équippement grâce à des 

couplages de champs électromagnétiques et des liasons à basse impédance qui dépendent 

fortement des capacités et des inductances parasitics. 

Les systèmes d'entraînement des moteurs électriques (entraînement à vitesse variable) sont 

également des sources potentielles d'émissions EMI. Le haut dv/dt, résultant de la conversion de 

puissance dans les systèmes d'entraînement, provoquent des courants élevés qui sont injectés 

dans les enroulements du moteur, ce qui provoque des résonances parasites dans la gamme des 

MHz (5-50 MHz) [22]. 

Le bruit basse fréquence peut également provenir des variations de courants  dans les moteurs à 

courant continu, mais les niveaux d'intensité des émissions peuvent être négligeables par rapport 

aux émissions provenant des convertisseurs de puissance. 

Pour une caractérisation plus claire, les sources EMI potentiels peuvent être regroupées 

dans les gammes de fréquences suivantes: 

1. Bande1: de quelques hertz à quelques kHz : le  champ magnétique à basse fréquence est 

principalement est digne d'intérêt à prendre en considération. Les sources potentielles sont : les 

supercondensateurs, les convertisseurs en électroniques de puissance (CEP) de commutation 

IGBT, les radiateurs, les câbles haute tension (HT), le système de mise à la terre (châssis, châssis 

du convetisseur et charge, conducteur de terre). 

2. Bande 2: de quelques kHz à quelques centaines de kHz: le champ magnétique à basse 

fréquence qui devrait prendre en considération. Les sources potentielles comprennent les CEP, 

moteurs électriques, câbles HT, 
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3. Bande 3: de  quelques centaines de kHz à la gamme de mégahertz (émissions par conduction). 

Les sources potentieles comprennent  les  CEP, les moteurs électriques , les radiateurs, les 

faisceaux de câbles, boîtiers métalliques et systèmes de mise à la terre. 

4. Bande 4: à partir de la plage du MHz à quelques GHz (émissions rayonnées). Les sources 

potentielles comprennent  les CEP, les connecteur de bus, les câbles de liaison, les radiateurs 

comprennent des faisceaux de câbles, les boîtiers métalliques et le système de mise à la terre. 

La première étape pour la caractérisation CEM d’un système de conversion de puissance 

est basée sur les mesures. Les mesures du système complet ne ferait que mettre en évidence 

l'existence de problèmes d’interférence électromagnétique (EMI), alors que les mesures au 

niveau chaque composant, ou des mesures au niveau des sous-systèmes, permettent une meilleur  

identification des interférences électromagnétiques [17]. Les mesures au niveau des composants 

et sous-systèmes sont relativement plus simples et moins compliquées à comprendre. 

Il est donc intéressant de construire des modèles précises, qui pourraient aider à étudier les 

caractéristiques CEM de chaque composant ou sous-systèmes constituant le système de 

conversion. 

 

1.5  Analyse de la  source de perturbations électromagnétiques 

Pour comprendre l’origine des perturbations électromagnétiques dans une structure de 

conversion d’électronique de puissance, la Figure 1-1.a présente un schéma simplifié d’un 

hacheur série, celui-ci est choisi comme exemple pour la caractérisation CEM de convertisseur. 

Ce convertisseur est composé de semi conducteurs utilisés en commutation. Ils basculent 

brusquement entre les états ouvert et fermé de façon naturelle ou commandée. Ces changements 

d’état génèrent des variations rapides de tension (dv/dt) et de courant (di/dt). Ces variations sont 

capables de produire des perturbations à haute fréquence.  

Commençons d’abord par analyser le comportement spectral des formes d’ondes en électronique 

de puissance [24−26], la Figure 1-1.b présente la forme d’onde de tension de sortie du hacheur, 

assimilée à un signal trapézoïdal de période T et d’amplitude A. On appelle tr le temps de montée 

et tf le temps de descente du trapèze dissymétrique (avec tr ≠ tf). 
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                    (a)                                                                 (b) 

Fig. 1- 1 (a): Source de PEM dans les convertisseurs statiques, 
                                                (b): La forme d’onde trapézoïdale engendrée par les convertisseurs 

 

L’expression du module de la Transformée de Fourier du signal trapézoïdal est donnée par la 

relation (1.1) en posant tr = r.T et tf = f.T [32]. Son évolution en fonction de la fréquence est 

donnée à la Figure I.2.  
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Fig. 1- 2: Le spectre d’onde trapézoïdale engendrée par les convertisseurs 

 

Le spectre de la Figure 1-2 montre la gamme spectrale d’un signal trapézoïdal issu d’une 

commutation d’un interrupteur de puissance. 

L’enveloppe du spectre de ce signal peut être divisée en deux parties : 

 Pour les fréquences inférieures à la fréquence de coupure fc = 1/π.tr, le spectre est décroit avec 

une pente à −20dB/dec, au-delà de cette fréquence, il décroit avec une pente à −40dB/dec. Cette 

étude simplifiée permet donc de comprendre que les formes d’ondes générées par un 

convertisseur statique sont des perturbations dont le spectre commence à la fréquence de 

découpage et s’étend sur une large bande de fréquence (pour le cas d’un hacheur). De plus, la 

fréquence de coupure (fc) dépend directement de la raideur des variations des tensions et 

courants. Or, une diminution des temps de commutation des interrupteurs de puissance permet de 
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réduire les pertes par commutation. Par conséquent, cette caractérisation offre aux fabricants de 

composants semi conducteurs la possibilité de proposer des composants de plus en plus rapides, 

qui génèrent des PEM sur une large  bande de fréquence. 

On distingue deux formes de perturbations: les perturbations dites conduites et celles dites 

rayonnées comme le montre la Figure 1-3. Les signaux parasites émis par la source sont 

propagés vers la source d'énergie (ou vers la charge) qui est désignée par le terme de « victime ». 

Deux cas peuvent alors se présenter : 

- Si la source et la victime sont éloignées et sans liaison galvanique, la perturbation est transmise 

par une onde électromagnétique, on parle de perturbations rayonnées.  

- Si la source et la victime sont voisins avec ou sans liaison galvanique, le couplage est dit 

proche et il peut être de nature capacitive, inductive ou résistive,  ce type de perturbations est 

donc appelé perturbations conduites. Elles se propagent vers la source d’énergie et vers la 

charge par l’intermédiaire des câbles et des lignes d’alimentation selon deux modes : mode 

différentiel et mode commun. 

 

Fig. 1- 3: Modes de couplage de perturbations électromagnétiques 
 

Un problème de perturbation électromagnétique est plus intéressent à analyser dans le 

domaine fréquentiel que dans le domaine temporel. Dans le domaine fréquentiel on peut 

observer plus facilement les bandes de fréquences dans lesquelles la cellule de commutation 

génère de fortes perturbations électromagnétiques. Ainsi, des solutions peuvent être proposées 

afin de réduire ces perturbations. Par ailleurs l’analyse fréquentielle est aussi utilisée au niveau 

normatif. 

Quelques travaux précédemment réalisés modélisent les sources de perturbations et 

montrent une influence des facteurs suivants dans les cellules de commutation [27]:  

 Le temps de commutation τ: le temps de commutation est un facteur important dans le 

mécanisme de génération de perturbations car il contrôle les « dv/dt » et les « di/dt ». La 

diminution de la vitesse de commutation diminue les perturbations conduites mais crée 

des pertes de commutation supplémentaires.  

Equipement n°2 Equipement n°1 

Source Victime 

Perturbations 
conduites 

Perturbations 
rayonnées 
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 La fréquence de commutation f0 : l’augmentation de la fréquence de commutation se 

traduit par une translation du spectre à hautes fréquences. Pour avoir une réduction des 

perturbations conduites il est préférable lorsque c’est possible de choisir la valeur la plus 

faible pour cette fréquence.  

 Composants parasites de la cellule de commutation : dans la cellule de commutation, il 

existe des éléments parasites comme les inductances de câblage, les capacités propres de 

semiconducteurs et les capacités entre pistes et plan de référence, qui modifient le 

fonctionnement électrique du convertisseur créant des répercussions sur le spectre. 

  

1. 6 CEM conduite 

La Figure 1-4 présente les différents chemins que peuvent emprunter les courants HF 

entre deux équipements dans le cas typique de liaison électrique monophasée. Sur cette figure, 

on distingue deux modes de propagation des PEM conduites [16]: 

• soit elles se propagent par une phase et reviennent par une autre, ce sont des perturbations de 

mode différentiel (MD) défini, d’après les notations de la Figure 1-4 par : 

IMD = (I1 − I2)/2                                                                                                                          (1.2) 

• soit elles se propagent par l’ensemble des phases et reviennent par la masse, ce sont des 

perturbations de mode commun (MC) défini, d’après les notations de la Figure 1-4 par : 

IMC = I1 + I2                                                                                                                                (1.3) 

 

Fig. 1- 4: Modes de propagation des courants de PEM (mode commun et de mode différentiel) 
 

 

1.6.1 Les moyens de mesure des perturbations conduites 

Le domaine de la CEM est réglementé par des normes bien définies. Elles fixent, entre 

autre, les niveaux des perturbations émises acceptables dans un environnement 

électromagnétique. Ces niveaux s’appliquent à la fois sur les perturbations conduites et sur les 

perturbations rayonnées. Pour  quantifier les perturbations électromagnétiques conduites, il est 

nécessaire de disposer  des moyens de mesure capables d'identifier leur niveau d'émissions. Les 

différents dispositifs expérimentaux et appareils qui permettent de réaliser des mesures de 

I1 

I2 Mode différentiel  

Mode commun 

Équipement n°2  Équipement n°1  
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perturbation conduites sont : le Réseau Stabilise d’Impédance de Ligne (RSIL), les sondes de 

tension et de courant, l’analyseur de spectre et l’oscilloscope. 

 

1.6.2 Rôle du RSIL dans le cadre de mesures normalisées 

Le RSIL permet de fixer l’impédance vue par le dispositif sous test par une impédance 

normalisée par le Comite International Spécial des Perturbations Radioélectriques (CISPR). La 

norme définit les limites de variation de cette impédance, mesurée entre une borne de sortie et la 

masse dans la gamme de fréquence [10kHz – 100MHz] comme le montre la Figure 1-5.b. Le 

schéma équivalent du RSIL est donné Figure 1-5.a [28]. L’impédance de fermeture, composée 

de R et  C3, qu’il présente aux courants conduits, réalise une fonction passe-haut et permet la 

mesure des courants perturbateurs sans utiliser de capteur de courant. Dans notre étude, nous 

serons amenés à mesurer les courants conduits sur le câble de puissance, nous utiliserons par 

conséquent le RSIL pour son impédance normalisée et sa fonction filtrage.  

Par ailleurs, le RSIL possède un filtre, constitue des inductances et capacités  L1, C1 et  L2, C2, 

qui permet d’isoler le dispositif sous test du reste du réseau dans lequel peuvent exister des 

perturbations conduites. Il doit également transmettre la puissance fournie par le réseau avec un 

écart de tension admis de 5% maximum. 

 
Fig. 1- 5. (a) : Schéma équivalent du  Réseau Stabilisé d’Impédance de Ligne (RSIL) 
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Fig. 1-5. (b): Variation de l’impédance  du  RSIL en fonction de la fréquence 

 

Pour le diagnostic des problèmes des émissions conduites dans les études CEM, il est 

nécessaire de distinguer le mode commun (MC) du mode différentiel (MD). Cette distinction 

permet de connaître les différents composants affectés par le bruit en MC et en MD. Ainsi, nous 

pouvons utiliser différentes techniques pour diminuer l’influence des perturbations conduites 

comme par exemple modifier les chemins de perturbations, créer des filtres internes ou externes 

dans la structure de puissance et aussi réduire les capacités parasites intrinsèques au routage.  

Les mesures sont faites dans les résistances R et R' du RSIL (Figure 1-5). Les tensions  de MC et 

de MD sont calculées avec les relations suivantes : 

 

                                                                                                 (1.4)
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(1.5) 

L’application de deux équations (1.4) et (1.5)  doit se faire avec beaucoup de soin. Par 

exemple, si les deux tensions mesurées dans le RSIL V+ et V- sont prises séparément, les 

informations de la phase des tensions VMD et VMC sont perdues. Donc le choix d’une mesure 

simultanée à l’oscilloscope s’impose.  

L’amplitude et la phase du bruit sont prédites par la  mesure dans le domaine temporel, le choix 

de l’oscilloscope doit se faire en fonction de la fréquence maximale d’étude.  

La période d’échantillonnage du signal doit être bien choisie pour ne pas perdre les informations 

des harmoniques du signal.  

Les mesures de MC et MD dans le domaine fréquentiel sont effectuées avec l’analyseur de 

spectre, pour ce faire, il est nécessaire d’additionner des appareils externes adaptés qui 
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permettent de séparer le MC et le MD comme par exemple une pince de courant avant de réaliser 

la mesure.  

Les limites de perturbations mesurées au niveau du RSIL sont généralement données sur une 

échelle logarithmique en (dBμV ou dBμA) en fonction de la fréquence, en valeur crête, valeur 

quasi crête ou valeur moyenne. Cette échelle sera utilisée pour toutes les représentations 

spectrales. 









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610

)(
log20)(

VU
VdBU 

                                                                                                                          

(1.6) 

Les spécifications des normes relatives aux perturbations conduites dans la bande de 

fréquence (150kHz-30MHz) se divisent en deux catégories.  

La Figure 1-6 montre un exemple de gabarit de la norme CISPR 11 pour des appareils de classe 

A et la norme CISPR 22, pour des appareils de classe B [25]. 

La norme dite classe A, définit le niveau d'émission pour des appareils destinés au secteur 

industriel. Tandis que la norme dite classe B, et certainement reliée au secteur domestique et 

hospitalier.  

 

Fig. 1- 6: Limites de tension de PEM selon les normes : CISPR 11/EN 55011 et CISPR 22/EN 55022 
 

 

1.6.3 Séparation des perturbations de mode commun et de mode différentiel 

Dans un convertisseur d’électronique de puissance, les cellules de commutation génèrent 

des perturbations conduites à la fois en MC ainsi qu’en MD. Lorsqu’on ne s’intéresse qu’à la 

mesure d’un type de perturbation soit en MC, soit en MD, la séparation de ces deux modes est 

indispensable. 

Les courants de perturbations conduites mesurées avec un RSIL sont la somme des deux modes : 

MC et MD. C’est la raison pour laquelle la réalisation d’un tel modèle de séparation devient 
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importante. Enfin, avec ce modèle, on pourra également savoir quelle émission conduite est la 

dominante dans le système [29]. 

La séparation simple de MC et MD est symbolisée par la  Figure 1-7 : 

 

 

Fig. 1- 7: Modèle de séparation des perturbations en MC et en MD 
 

Avec la loi des mailles, on obtient les expressions utiles suivantes : 
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1.7 CEM rayonnée 

L’étude du rayonnement électromagnétique des systèmes de conversion en électronique 

de puissance constitue aujourd’hui un terrain d’investigations très vaste. Cette étude couvre 

l’observation des phénomènes, les techniques de réduction des perturbations, la caractérisation 

des sources ou encore la modélisation du champ rayonné.  

 

1.7.1 Les sources de rayonnement 

Les courants de haute fréquence (HF) constituent la principale source du rayonnement 

électromagnétique dans une structure d’électronique de puissance. Les chemins de propagation 

de ces courants sont les connections de divers composants et routages de la structure, mais aussi 

les éléments parasites des composants passifs et des semiconducteurs qui permettent des 
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recyclages de courants HF. Par ailleurs, dans l’association du convertisseur avec un câble 

d’alimentation, la source principale de rayonnement n’est pas le convertisseur mais le câble [30]. 

La variation de potentiel génère le mode commun et excite le câble qui rayonne alors fortement 

en champ électrique (Figure 1-8). 

 

Fig. 1- 8: Aspect du champ électromagnétique dans une association convertisseur câble 
 

 

1.7.2 Mesure des perturbations rayonnées 

Les mesures de perturbations en mode rayonné sont effectuées sur le champ électrique E et 

le champ magnétique H avec différents types d’antennes. Deux zones de mesures sont définies : 

- Les mesures en champ proche, pour lesquelles 
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Il suffit par conséquent de mesurer une seule des composantes du champ. 

La distance de mesure définie dans la norme DO160E est de 1m. Les mesures seront donc 

considérées comme des mesures en champ proches jusqu’a 50MHz. 

Les mesures peuvent être réalisées dans des enceintes dont les propriétés électromagnétiques 

varient selon la bande de fréquences considérée. Dans la suite, nous décrivons plus 

particulièrement la chambre anéchoïque qui est la principale enceinte dont laquelle nous avons 

effectués les mesures. 

 

Plan de masse

imd
imc 

Convertisseur 
B

B 

Câble 
E 



Chapitre 1 : La CEM en Électronique de Puissance 
 

 
34 

 

1.7.3 La chambre anéchoïque 

La chambre anéchoïque est une enceinte métallique recouverte de matériaux absorbants 

(Figure 1-9). Le blindage métallique réalise la fonction cage de Faraday et protège ainsi 

l’équipement de l’environnement extérieur. Seul, le blindage provoquerait des réflexions d’ondes 

et la chambre se comporterait comme une cavité résonante. Les matériaux absorbants recréent 

des conditions de propagation proche de l’espace libre. Les absorbants sont en général composes 

d’une couche de ferrite (action sur les composantes Basse Fréquence BF) recouverte de 

pyramides de mousse polyuréthane chargée de fines particules d’un matériau conducteur (action 

sur les composantes Haute Fréquence HF). Le sol peut être recouvert de matériaux absorbants ; 

s’il ne l’est pas la chambre est dite semi-anéchoïque. 

  

 

Fig. 1- 9: Chambre anéchoïque blindée 
 

La chambre anéchoïque (centre d’essais CEM) du laboratoire Ampère situé à l’école centrale de 

Lyon, et illustrée par la Figure I.10, est une cage de Faraday de longueur : 7,50 m, de  

profondeur : 4, 95m  et de  hauteur : 3,10m avec Anéchoïsation (propriétés anéchoïques) dues 

aux  hybridations de tuiles de ferrite et de mousse stratifiées  imprégnées de carbone. Ces 

couches absorbantes sont obtenues pour une bande de fréquences allant jusqu’a 18GHz.  
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1.8 Modélisation CEM en électronique de puissance  

1.8.1 Modélisation des perturbations conduites	

La modélisation CEM a pour but de se rapprocher de manière la plus réaliste possible du 

spectre des signaux perturbateurs, qui apparaissent essentiellement durant les phases de 

commutation des interrupteurs de puissance générant de forts « dv/dt » et « di/dt » [27].  

La représentation d’une structure en CEM, de type circuit ou de type mathématique, correspond 

à l’ensemble des différents modèles de composants qui la constituent. Pour l’étude CEM des 

convertisseurs statiques, deux méthodes de prédiction des perturbations conduites sont utilisées: 

la méthode de simulation temporelle, dite aussi méthode indirecte et la méthode de simulation 

fréquentiel, dite aussi méthode directe [31]. 

Dans la méthode indirecte, le spectre est issu d’une simulation temporelle alors que la 

méthode directe est basée sur l’estimation du spectre directement dans le domaine fréquentiel.  

 

1.8.1.1 Méthode indirecte (Simulation temporelle) 

Le but de cette méthode est de simuler le comportement des formes d’ondes d’un 

convertisseur statique dans le domaine temporel suivi d’une analyse fréquentielle des signaux 

simulés. L’analyse fréquentielle n’est déterminée qu’une fois le calcul temporel effectué. Après 

avoir réalisé les FFT des signaux perturbateurs, on compare le spectre obtenu avec les 

spécifications normatives [27].  

La simulation temporelle consiste à analyser les régimes transitoires engendrés par les 

commutations et ainsi avoir une vision du comportement de la structure d’électronique de 

puissance. La simulation temporelle permet également de traiter les non-linéarités des 

composants tels que la saturation des circuits magnétiques, ou les variations avec la tension des 

capacités des composants semiconducteurs. La finesse des résultats dépend de la précision des 

modèles implémentés dans le simulateur et aussi du pas de simulation.  

En général, l’inconvénient dans les circuits d’électronique de puissance est que le temps de 

calcul devient élevé car les équations qui décrivent le comportement des semiconducteurs lors de 

la commutation présentent des non-linéarités. De plus, la complexité des relations utilisées peut 

donner des instabilités numériques qui peuvent bloquer la simulation.  

Les logiciels qui intègrent les algorithmes des solutions de systèmes non-linéaires sont par 

exemple SPICE, SABER.  

Le comportement fréquentiel des signaux perturbateurs est calculé par des algorithmes de 

Transformations de Fourier Rapide (FFT). Pour avoir des résultats cohérents dans le domaine 
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fréquentiel, le nombre d’échantillons (points de calcul) doit être assez important et les signaux 

doivent avoir atteint le régime permanent [27, 32].  

Quelques étapes à respecter pour minimiser les erreurs lors du calcul du spectre sont présentées 

ci-après:  

 Le pas de simulation Δt doit être choisi en respectant le théorème de Nyquist-Shannon 

relatif à l’échantillonnage (par exemple pour couvrir une plage d’étude de 100 MHz le 

pas de simulation doit être inférieur à 5 ns).  

)(2

1

max étude

étude

TFE

T
t




                                                                                                                           

(1.11)

 
Où :  

- E (x) est la partie entière de x  

- Tétude = N*T (avec T = la période du signal et N = le nombre de périodes d’étude)  

- Fmax = La fréquence maximale du spectre.  

Le pas de la simulation Δt doit être plus petit que la plus petite constante de temps du 

système électrique étudié.  

La période du signal correspond à celle utilisée pour le découplage. 

 Le signal temporel (Tétude) choisi pour réaliser la FFT doit correspondre à un multiple 

entier de la période réelle du signal considéré (Figure 1-10). Sinon des harmoniques 

supplémentaires peuvent apparaitre.  

 

Fig. 1- 10: Comportement d’un signal issu de la simulation temporelle 
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Une autre approche consiste à représenter les phases de commutation par des sections d’ondes 

trapézoïdales avec des intervalles de temps successifs identifiés par les mesures [27, 33], cette 

méthode permet la reconstruction des phases de commutations mais les résultats en CEM sont 

limités à cause des pertes d’informations en hautes fréquences. 

 

1.8.1.2 Méthode directe (Calcul fréquentiel) 

Le but de cette méthode est de déterminer  le spectre des signaux perturbateurs 

directement dans le domaine fréquentiel. Cette méthode présente l’avantage de diminution du 

temps de calcul,  par rapport à la simulation temporelle, mais la mise en équation des sources de 

perturbations peut devenir complexe [27]. Par exemple pour une structure donnée il faut 

connaître les principaux mécanismes de génération de perturbations et aussi les chemins de 

propagation de ces perturbations. 

Pour travailler dans le domaine fréquentiel, une linéarisation de fonctionnement du 

convertisseur doit être faite. Cette linéarisation implique de substituer la cellule de commutation 

par des générateurs de tensions et ou de courants équivalents. Dans cette méthode on introduit 

aussi la notion de modélisation des sources de perturbations [33].  

Cette méthode est totalement basée sur une démarche « source- chemin- victime ». Elle consiste 

à décomposer les sources de perturbations et les chemins de perturbations. Chaque mode de 

propagation est remplacé pour une source équivalente, en général, le mode commun par une 

source de tension et le mode différentiel par une source de courant.  

 

1.8.2 Modélisation des perturbations rayonnées 

La modélisation et simulation des perturbations rayonnées constitue la première  phase 

dans la conception des systèmes de conversion en électronique de puissance. En effet, le modèle 

de rayonnement peut se limiter au convertisseur ou alors comprendre la chaîne complète avec les 

câbles et la charge. L’étude peut porter alors sur les emission en champ proche ou en champ 

lointain, où les méthodes proposées doivent prendre en compte toutes les contraintes de 

mdélisation. Donc, l'approche de modélisation doit être adaptée avec des géométries complexes. 

 Un outil de simulation semble indispensable, plusieurs approches de calcul numérique et 

analytique sont connues. Les plus courantes sont présentées dans les paragraphes suivantes.  

 

1.8.2.1  Outils basés sur la résolution exacte des équations (méthodes numériques) 

Les méthodes numériques dans la  CEM en électronique de puissance jouent un rôle 

essentiel dans la caractérisation et la compréhension des émissions électromagnétiques générées 
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par les systèmes de conversion de puisance. Ces techniques numériques sont applicables à la 

majorité des problèmes d'ingénierie, mais les principaux inconvénients sont liés à la limite de 

l'approximation dans le modèle lui-même, l'espace et le temps de discrétisation. De plus, les 

critères de précision, la stabilité, et la convergence ne sont pas toujours simples et clairs à établir 

[34]. 

Les logiciels de calcul  permettent principalement de déterminer l’évolution du champ 

électromagnétique dans l’environnement et les courants induits sur la surface d’un objet à 

étudier. Le principe est basé sur  la  résolution des équations de Maxwell en maillant l’espace à 

considérer. Ces outils sont généralement appelés méthodes tridimensionnelles ou 3D. Deux types 

de méthode existent pour la résolution « exacte » des équations de Maxwell, elles servent à 

résoudre exactement les expressions des équations différentielles d’origine [34].  

La méthode dite « intégrale » est utilisée par la méthode des moments (MoM), car elle résout les 

équations de Maxwell sous leur forme intégrale, elle ne nécessite généralement pas de mailler le 

volume de calcul total mais seulement les structures filaires et les surfaces.  

Les méthodes dites différentielles résolvent les équations aux dérivées partielles (« FDTD 

« Finite Difference Time Domain », TLM « Transmission Line Matrix »  et FEM « Finite 

Elements Method »). Ce sont des méthodes dites volumiques car elles travaillent généralement 

sur un volume englobant l’objet à traiter et fermé par des frontières absorbantes simulant 

l’espace libre. 

La FEM est une méthode fréquentielle très utilisée pour l'analyse des géométries complexes. 

Cependant, les ressources mémoires et calculatoires croissent de façon exponentielle avec la 

complexité des géométries à étudier.  

Les méthodes TLM  et FDTD sont deux méthodes temporelles, elles sont très intéressantes 

lorsque l'on effectue des simulations pour des réponses large bande, puisque elles donnent toutes 

les informations par un seul passage temporel.  

 

1.8.2.2  Outils basés sur des résolutions approchées des équations (méthodes analytiques) 

Les méthodes analytiques sont basées sur les équations de Maxwell à l’aide des 

hypothèses simplificatrices en hautes fréquences [34]. Ces méthodes fournissent des solutions 

approximatives, mais, elles sont limités à une faible gamme d'applications, principalement liée à 

des problèmes adéquats avec des géométries simples. Il n'y a pas de nombreux problèmes 

pratiques d'ingénierie qui peuvent être traitées en utilisant ces techniques d'analyse. D’autres 

formulations approchées proviennent d’une assimilation des résolutions à la théorie des lignes ou 

aux circuits électriques. [24, 25]. 
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1.9 Conclusion  

La caractérisation des perturbations électromagnétiques  (PEM) dans un environnement 

intégrant les converisseurs en électronique de puissance  est tout à fait un défi pour cet 

environnement (Automobile, Aéronautique, Centrales photovoltaiques,…). Cela peut permettre  

de créer  des modèles de simulation qui peuvent aider à prédire et contrôler les problèmes de 

CEM en électronique puissance au début de la conception et avant même que les prototypes ne 

soient construits. 

La caractérisation des  composantes et sous-systèmes du système de conversion complet avec 

tous les détails est assez complexe à analyser et divers phénomènes  physiques fondamentaux 

impliqués dans la problèmatique  CEM peuvent être cachés. 

La caractérisation et la modélisation  fine du système complet nécessite  beaucoup de ressources 

informatiques et prennent du temps. Une approche préférable est d'analyser d'abord les émissions 

au niveau des composants à l'aide de modèles de composants  CEM, et éventuellement construire 

des modèles de sous-système par l'assemblage de différents modèles de composants.
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2.1 Introduction  

La modélisation CEM des systèmes de conversion d’électronique de puissance s’effectue 

souvent avec un simulateur de type « circuit » (ex. PSpice, Saber, Simplorer, Matlab…) [27 ] . 

De nombreux modèles de composants ou de circuits électriques existent et sont développés par 

les grands fabricants de composants actifs et passifs dans ces environnements de simulation. Par 

conséquent, ces outils permettent aussi de simuler les courants et les tensions de mode commun 

ou de mode différentiel non seulement en temporel mais aussi en fréquentiel [30].  

Dans ce chapitre, nous présentons les modèles de différents éléments de la chaîne de 

conversion DC/DC, ces élements seront étudiés dans les domaines temporel et fréquentiel et 

simulés en utilisant le Matlab Simulink [35]. Étant donné que le convertisseur étudié est doté 

d’un nouveau MOSFET en SiC qui fonctionne à une vitesse de commutation très élevée et que 

les modèles SPICE des interrupteurs de puissance dans la bibliothèque Simscape de Matlab 

Simulink ne sont pas convenables à cette simulation, car les effets CEM ne sont pas pris en 

compte. Afin de remédier à ce problème, un modèle équivalent du converisseur utilisant une 

source équivalente est proposé pour remplacer les modèles SPICE des interrupteurs de 

puissance. Ainsi, la source de perturbation électromagnétique (PEM) est mise en place en  

combinant la mesure avec la simulation. 

Le système étudié est composé de l’association d’un hacheur série  alimenté par une source de 

tension continue associée au RSIL, d’un câble non blindé de deux conducteurs et d’une charge 

RL. Le modèle est simulée temporellement sur le MATLAB/Simulink puis le spectre est déduit 

d’une transformée de Fourier. Une fois la modélisation réalisée, les résultats de simulation sont 

comparés aux mesures sur la bande passante 150 kHz-30 MHz. 

 

2.2 Calcul des éléments parasites  

2.2.1 Modélisation du convertisseur 

Le convertisseur étudié est un hacheur série alimentant une charge RL (Figure 2-1). La 

modélisation du convertisseur comprend l’ensemble constitué de composants semi-conducteurs, 

le condensateur de découplage,  le routage, qui est représenté sur la Figure 2-1  par les 

impédances parasites inductives ZpL1, ZpL2, ZpL3, ZpL4, ZpL5 ainsi que les couplages entre les 

pistes et le plan de masse qui non pas représentés, et enfin , l’impédance parasite capacitive ZpC. 

La fréquence de commutation du mosfet est de 20kHz.  

Cette partie présente la modélisation des éléments parasites de différents composants de 

l’association convertisseur-charge.  



Chapitre 2 : Modélisation CEM d’un Système de Conversion en Électronique de Puissance  

 
42 

 

La modélisation des circuits imprimés (PCB) du convertisseur consiste à déterminer les schémas 

électriques équivalents de la connectique en HF. Pour déterminer ces schémas électriques, 

plusieurs méthodes sont envisager: la mesure, le calcul analytique ou la résolution numérique. La 

mesure permet de déterminer précisément les modèles, à condition de soigner le dispositif 

expérimental. Le calcul analytique, quant à lui, ne permet de résoudre que des géométries 

simples [36]. La résolution numérique, permet de résoudre des structures complexes, et de tenir 

compte plusieurs phénomènes physiques. Il est possible d’identifier deux méthodes numériques 

plus utilisés pour le calcul des éléments parasites des PCBs : la méthode des éléments finis 

(FEM) et la méthode Partial Element Equivalent Circuit (PEEC) [37]. 

Une modélisation par éléments finis du système peut permettre l’extraction des composants 

parasites [38]. Cette méthode est intéressante car elle permet de représenter des géométries 

complexes et de prendre en comptes tous les phénomènes physiques. Mais, elle demande une 

connaissance fine du système, et de chacun de ses composants. En outre, les temps de calcul sont 

très importants pour la simulation des géométries complexes. 

La méthode PEEC est une alternative à la méthode des éléments finis introduite dans les années 

1970 [37]. Elle est basée sur une discrétisation spatiale des conducteurs puis une représentation 

par éléments équivalents entre les noeuds de l’espace discrétisé. On peut distinguer deux types 

de discrétisation des conducteurs : si le conducteur est linéaire, il est discrétisé dans le sens de la 

longueur, s’il est plan, il est discrétisé selon deux directions. Cette méthode est intéressante, car 

moins gourmande en temps de calcul que la méthode éléments finis. Elle permet également une 

modélisation de géométries complexes [27]. 

 

Fig.2- 1: Modèle global du système de conversion étudié avec les impédances parasites 
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2.2.1.1 Modélisation des composants semiconducteurs de puissance 

La modélisation CEM des composants  semiconducteurs est une démarche nécessaire 

pour l’évaluation des perturbations électromagnétiques (PEM). En effet,  les composants  

semiconducteurs  doivent être modélisés avec une bonne précision, car ils influent sur les formes 

d’ondes de commutation et sont également des éléments des chemins de propagation. 

De manière évidente, les modèles SPICE des composants intégrés dans le logiciel de simulation 

(MATLAB, PSPICE)  vont grandement influencer les niveaux de perturbations 

électromagnétiques émis par le système [39], d’une part par les formes d’ondes de commutations 

et d’autre part par leurs impédances internes. En effet, lorsque le composant est passant, la valeur 

de sa résistance influe sur l’amortissement des PEM qui le traversent et lorsqu’il est bloqué, la 

valeur de la capacité présentée à ses bornes influe sur les fréquences de résonance des chemins 

de propagation. Donc, il nous faut un modèle capable de représenter correctement les 

commutations et les impédances des composants. Cependant, les modèles SPICE des 

composants que nous utilisons ne sont pas toujours disponibles. 

La solution est donc de proposer un modèle équivalent  de la source de  perturbations 

électromagnétiques. Ainsi, la source PEM est mise en place en  combinant la mesure et la 

simulation.  Afin de tenir compte des effets CEM en haute fréquence des semiconducteurs, le 

modèle du  MOSFET présenté dans la Figure 2-1 est remplacé  par  la tension drain-source (Vds) 

mesurée au borne de ce MOSFET dans le domaine temporel,  cette tension est introduite dans le 

modèle de simulation en tant que la source d’origine des perturbations électromagnétiques. Par 

conséquent, la tension VDC dans le modèle global du système de conversion présenté dans la 

Figure 2-1 est enlevée du modèle de simulation.  

 

2.2.1.2 Prédiction des capacités parasites  

 La caractérisation des capacités parasites est d’une grande importance puisqu’elles 

offrent un chemin privilégié aux courants parasites en mode commun mais aussi en mode 

différentiel. Les perturbations en mode commun sont liées aux capacités parasites entres pistes et 

plan de masse.  

Pour le calcul des capacités parasites dans un circuit imprimé, il existe de nombreuses 

formulations analytiques, destinées principalement aux lignes micro-ruban [40−43]. Certaines 

formulations tiennent compte l’effets d’extrémité [40] et d’autres pas [41].  

Quatre capacités de couplage entre pistes et quatre capacités entre pistes et plan de masse sont 

identifiées dans le circuit imprimé de notre convertisseur étudié, le circuit est présenté   dans la 

Figure 2-2. On considère le couplage capacitif au travers d’un composant ‘‘localisé’’ car les 
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dimensions du circuit imprimé sont inférieures à la longueur d’onde de la frequence maximale 

d’intérêt (30MHz →λ= 10m). 

Les valeurs de capacités parasites dépendent de la géométrie physique de la structure. La 

Figure 2-2 présente  la géométrie du circuit imprimé du convertisseur étudié, cette géométrie est 

simple, donc les formules analytiques peuvent utilisées  pour la prédiction des capacités parasites 

dans le circuit.  

La Figure suivante présente le circuit imprimé du converisseur étudié avec les paramètres et 

imédances parasites qui seront considérés dans le modèle de simulation développé. 

 
Fig.2- 2: Géométrie du circuit: (a) capacités parasites entre pistes et plan de masse  

                      (b) Capacités parasites entre pistes  
 

La formulation de Sakurai et Tamaru [40] est utilisée pour calculer les valeurs des capacités 
parasites entre pistes et plan de masse : 
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Pour calculer les valeurs des capacités parasites entre pistes, les équations empiriques sont 
utilisés [44]: 
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Où :  

W : Largeur de piste  

L : Longueur de piste  

S : La distance entre deux pistes 

h : Epaisseur de diélectrique = 1.56mm  

t : Epaisseur de la piste = 35μm  

ε : Permittivité du diélectrique : εr = 4.7 et ε0 = 8.85419*10-12 F/m 

 

2.2.1.3 Prédétermination des résistances, des inductances et des mutuelles 

 Le circuit du système étudié est présenté dans la Figure 2-1. Chaque piste est modélisée 

par une inductance et une résistance. Les couplages inductifs entre les pistes sont pris en compte 

ainsi que les effets de peau (définis comme la concentration du courant vers la surface extérieure 

d’un conducteur).  

La modélisation des aspects résistifs et inductifs des pistes d’un circuit imprimé a été faite en 

utilisant le réseau R-L en échelle pour la prise en compte des évolutions fréquentielles de R, L 

due à l’effet de peau [45]. Un aperçu détaillé sur la modélisation par le réseau R-L en échelle 

sera présenté dans le paragraphe qui aborde la modélisation des câbles en haute fréquence. Au 

début, nous calculons  les valeurs des  inductances et résistances en base fréquence (500KHz) en 

utilisant des formules analytiques [46]. Puis, le réseau RL en échelle (cellule élémentaire) est 

utilisé pour modéliser la dépendance en  fréquence des  paramètres  par le  raison de l'effet de 

peau [46, 47]. 

 De nombreuses formulations analytiques sont développées pour le calcul des inductances 

et des mutuelles [48−51]. Les équations empiriques qui sont déduites à partir des résultats de 

simulation numériques sont utilisées pour le calcul des effets d'induction [44, 51]. Les valeurs 

des inductances qui sont représentées sur la Figure 2-1 sont calculées par la formule suivante: 
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Et les valeurs des inductances mutuelles parasites sont calculées par la formule suivante: 
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Où: Lp et Lm en (H / m), S est l'espacement entre les pistes. 

L’épaisseur de peau est déterminée en utilisant la relation suivante: 
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(2.6) 

La résistance de la piste est donc exprimée par: 
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Avec la prise en compte de la dépendance en fréquence due à l'effet de peau, la résistance de la 

piste  peut être ré-exprimée par la formule suivante: 
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2.2.1.4 Condensateur  de découplage 

Dans les circuits de commutations rapides, les condensateurs de découplage sont utilisés 

pour  diminuer l’impédance équivalente du bus continu, ce qui permet de réduire la boucle de 

circulation de courant transitoire qui est généré lors de la commutation de semi-conducteurs 

(Figure 2-1). Les condensateurs de découplage sont également utilisés à la stabilisation de la 

tension à l’entrée du convertisseur.  

Dans le convertisseur étudié, un condensateur céramique C est utilisé, la mesure de l’impédance 

de ce condensateur a été réalisée avec  un ’impédancemètre numérique. 

Le résultat de mesure nous a permis de modéliser le comportement en fréquence de ce 

condensateur  comme un circuit R-L-C en série (Figure 2-3). 

 

 

Fig.2- 3: Modèle électrique du condensateur de découplage 
 

2.2.2 Modélisation des câbles d’énergie  

Le câble étudié est composé de deux conducteurs de section 1,5mm². Nous avons choisi 

d’utiliser un modèle en L afin de tenir compte de la structure du câble (Figure 2-4). Chaque 

conducteur sera modélisé par une résistance et une inductance linéiques. Nous disposerons une 

capacité entre les deux conducteurs afin de tenir compte du couplage capacitif. Le modèle d’une 

cellule de notre câble sera donc de la forme du schéma présenté par la Figure 2-4. 
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Fig.2- 4: Modèle d’une cellule de câble 
 

2.2.2.1  Détermination des paramètres linéiques en basse fréquence 

a. Résistance linéique 

Afin de déterminer les paramètres linéiques du câble et leur évolution en fonction de la 

fréquence, dans une première étape, les formulations analytiques sont utilisées pour la 

détermination des paramètres linéiques du câble bifilaire en basse fréquence. 

Le câble est composé de deux conducteurs rectilignes, parallèles et supposés de longueur infinie 

(afin de ne pas prendre en compte les effets de bord). Les deux conducteurs ont un rayon « r » et 

la distance entre leurs centres est « D » (Figure 2-5). Chaque conducteur est parcouru par un 

courant I, l’un dans le sens aller, l’autre dans le sens retour. 

                   

Fig.2- 5. (a) : Ligne bifilaire                                              (b) : effet pelliculaire 
 

Le calcul de la résistance est effectué à partir de la résistivité du matériau ; l’inductance 

est déterminée à partir du calcul du champ magnétique, la capacité à partir du champ électrique, 

et la conductance à partir de l’énergie dissipée dans l’isolant [46]. 

Pour le calcul de la résistance, il est nécessaire de prendre en compte le phénomène de l’effet de 

peau  ou « effet pelliculaire ». Le courant n’est alors plus uniforme dans la section de conducteur 

considérée. On détermine l’épaisseur de peau δ en utilisant la relation (2.8). L’apparition de 

l’effet de peau dans les conducteurs du câble va entraîner l’augmentation de la résistance 

linéique en fonction de la fréquence.   
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(2.9) 

Avec : 

μ : perméabilité magnétique du milieu 

σ : conductivité électrique du matériau 

f : fréquence 

La résistance par unité de longueur (en Ω/m) de chaque conducteur de conductivité σ, à la 

fréquence f, est approximée par la relation : 
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b. Inductance linéique 

Soit la ligne bifilaire décrite sur la Figure 2-4 parcourue par un courant I. L’inductance 

d’un conducteur est définie comme la somme de l’inductance interne et de l’inductance externe 

[46]. 

L’inductance par unité de longueur (en H/m) de chaque conducteur de conductivité σ, à la 

fréquence f, est approximée par la relation [45] : 
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c. Capacité linéique 

Les capacités par unité de longueur (en F/m) de chaque conducteur de conductivité σ, à la 

fréquence f, sont approximées par les relations [46] : 
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Où: 

D : La distance entre les deux conducteurs 

h : La hauteur de chaque conducteur par rapport au plan de masse 

r : Le rayon de chaque conducteur 

 

2.2.2.2  Modélisation de l’évolution des paramètres linéiques en fonction de la fréquence 

Le bute de cette modélisation est de proposer un modèle de type circuit pour le câble 

d’alimentation, afin de réaliser des simulations dans les domaines temporel et fréquentiel. 

La solution adoptée est un modèle à constantes localisées qui utilise plusieurs cellules 

élémentaires cascadées. Chaque tronçon de 1 mètre de câble est décomposé en un nombre entier 

de cellules élémentaires. Plus le nombre de cellules est important, plus la modélisation peut être 

fine.  
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2.2.2.3  Modélisation de l’évolution de la résistance R et de l’inductance L 

Différentes méthodes permettant de modéliser l’évolution des paramètres avec la 

fréquence peuvent être utilisées (réseaux en échelle [46, 47]. L’évolution de l’impédance 

longitudinale (R et L) d’un conducteur en fonction de la fréquence est modélisée à l’aide du 

réseau RL en échelle (Figure 2-6.a). 

Les valeurs de ce réseau ont été déterminées par un solveur qui permet de calculer les 

valeurs des éléments pour ajuster les variations de l’impédance du réseau à partir de la courbe de 

référence issus de formulations analytiques. 

Les comparaisons entre les grandeurs issues des formules analytiques et celles modélisées sont 

données par la Figure 2-6.b. 

Sachant que la distance entre les deux conducteurs est suffisamment grande, et que  les deux 

conducteurs sont séparées par un isolant (l'air) qui empêche le courant de circuler,  l’effet  des 

pertes diélectriques qui apparaissent entre ces deux conducteurs est considéré  comme 

négligeable. 

 

 

 

Fig.2- 6.  (a) : Réseaux R-L en échelle (cellule élémentaire) modélisant l’évolution de la résistance et 
l’inductance avec la fréquence 

 

2

-1

1

+1

95.04e-12

553e-12

43.52e-12

42.9e-9

3.64e-3

2.54e-8

174e-12
1.94e-3

1.83e-3

1.68e-9

0.45e-3

 9.44e-3

 4.33e-3

 13.9e-3

10
4

10
5

10
6

10
7

10
8

0

0.005

0.01

0.015

0.02

0.025

0.03

fréquence ( Hz )

R
és

is
ta

nc
e 

( 
oh

m
s 

)

 

 

Formulation Analytique

R-L network

R(f) 

L(f) 



Chapitre 2 : Modélisation CEM d’un Système de Conversion en Électronique de Puissance  

 
50 

 

Fig. 2-6. (b): Resistance d’une cellule élémentaire: évolution de la résistance en fonction de la 
fréquence 

 
 

2.2.3 Modélisation de la charge RL 

La charge est une résistance en série avec une inductance à air (Figure 2-9). L’impédance 

mesurée entre les bornes de la charge présente de nombreuses résonances (Figure 2-7.b) de part 

sa technologie de fabrication. D’après la mesure réalisée au niveau du laboratoire, nous pouvons 

alors proposer un modèle capable de représenter le comportement  de la charge sur une plage 

plus importante de fréquences allant jusqu'à 30MHz. Le schéma équivalent de ce modèle est 

présenté dans la Figure 2-7.a, ce modèle possède trois bornes  (A, B et le plan de masse) [27]. 

Ce schéma équivalent est constitué de cellules résonantes dont le nombre évolue en fonction du 

nombre de résonances (Figure 2-7.a). Les couplages capacitifs entre les enroulements et le 

châssis sont également représentés par deux capacités Cp1 et Cp2. L'ensemble des résistances 

permet de modéliser globalement les pertes dans la charge et de déduire les niveaux des pics de 

résonance. 

 

Fig.2- 7. (a): Modèle équivalant de la charge pour la simulation en domaine temporelle 
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Fig. 2-7. (b): Charge simulée: impédance  prédéterminée entre les bornes A et B  

 

2.2.4 Modélisation du RSIL (réseau stabilisateur d’impédance de ligne) 

Pour réaliser des mesures normalisées de perturbations conduites, on utilise un RSIL. Son 

rôle est d’isoler le convertisseur du réseau sur lequel peuvent exister des perturbations en MC et 

MD, et d’imposer une impédance interne du réseau vue par le convertisseur sur la plage de 

fréquence normative de 150kHz – 30MHz.  

Cette impédance est normalisée par le CISPR [5]. La norme définit les limites de variation de 

cette impédance, mesurée entre une borne de la sortie et la masse dans la gamme de fréquence de 

10kHz-100MHz.  

Même si cet équipement standard est habituellement considéré comme parfait, chaque 

composant a été mesuré et un modèle de circuit équivalent a été développé à partir des mesures 

en utilisant un impédancemètre. La Figure 2-8.a, présente un modèle complet pour le RSIL ainsi 

que les valeurs des composants [33]. 
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Fig.2- 8. (a) : Modèle  complet de simulation du RSIL monophasé 
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Fig. 2-8. (b) : Impédance du RSIL simulée : évolution de l’impédance du RSIL  avec la 
fréquence 

 

Le résultat de simulation du modèle montre que l’impédance du RSIL simulée est conforme à la 

norme de la  CISPR, elle prendra sa valeur stable (50Ω) dans  la plage de fréquence 150 KHz-

100MHz. 

 

2.3 Etude expérimentale 

2.3.1 Présentation du banc expérimental 

Afin de vérifier la validité de notre modèle, un banc d'essai expérimental a été réalisé 

comme le montre dans la Figure 2-9. Les mesures de perturbations conduites sont effectuées 

dans la chambre anéchoïque située dans le laboratoire Ampère.  
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- Rapport cyclique du MOSFET en Si: D = 0.5,  

- Temps de montée ( tr) = temps descente (tf ) = 2.5ns. 

- Câble non blindé de longueur : l = 1.2m.  

Le signal de commande est généré par un générateur de signal Tektronix AFG3252.  

 
Fig.2- 11: Représentation schématique de la configuration de prédiction des perturbations conduites   

 

La tension de mode commun mesurée et modélisée est calculée par: 

 VCM = (VpLISN + VnLISN)/2                                                                                                      (2.14) 

Et la tension de mode différentiel par : 

VDM = (VpLISN - VnLISN)                                                                                                           (2.15) 

Où: VpLISN  et  VnLISN  sont les tensions mesurées respectivement à chaque borne du RSIL. 

Une présentation  de la corrélation entre la tension drain-source et la tension de MC et de MD est 

réalisée. La tension drain-Source est mesurée directement aux bornes du MOSFET avec des 

sondes différentielles (LeCroyADP305). Les Figures 2-12, 2-13 et 2-14 montrent les formes 

d’ondes à l’ouverture et à la fermeture du MOSFET.  
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Fig.2- 12: Corrélation entre la tension drain-source et la tension MC mesurée 
 

   

 

Fig.2- 13: Corrélation entre la tension drain-source et la tension MD mesurée  
 

Le courant de perturbation de  mode commun est mesuré en utilisant la sonde de courant 

(Tectronics-TCPA 300, 100 MHz) comme le montre la Figure 2-10 avec son amplificateur 
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(Tektronix-TCP A300-AC / DC) et l'oscilloscope (LeCroy ADP305). Ce courant est la cause 

principale du rayonnement du champ électromagnétique. 

Le courant de mode commun modélisé est calculé par: 

IMC = (Ip + In)                                                                                                                           (2.16) 

 

Où Ip et In sont les courants circulant respectivement dans les conducteurs « positif » et 

« négatif » entre le convertisseur continu-continu et le réseau fictif (RSIL). 

 

 

 

Fig.2- 14: Corrélation entre  de la tension drain-source et le courant MC mesurées  
 

2.4 Validation de la simulation du modèle  

Le modèle complet du système de conversion qui comprend tous les éléments passifs et 

actifs de la cellule de commutation, le câble, la charge et le RSIL est simulé en utilisant 

MATLAB / Simulink. Pour valider l’ensemble du modèle, des mesures en temporel ont été 

réalisées avec l’oscilloscope (LeCroy HRO 66Zi codage de l’amplitude sur 12 bits) et comparées 

avec les résultats obtenus avec le modèle (une FFT est réalisée après rééchantillonnage des 

signaux temporels). Des comparaisons des tensions et courant ont été réalisées : 

La Figure 2-15  montre  une comparaison entre tensions mesurées et modélisées prédites au 

niveau de la borne positive du RSIL.  
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Fig.2- 15: Comparaison des tensions mesurées et simulées au niveau de la  borne positive du RSIL 
 

La Figure 2-16 montre une comparaison entre les courants de perturbation mesurés et 

modélisés circulant à travers le conducteur positif entre le convertisseur et le réseau fictif (RSIL). 

 

Fig.2- 16: Comparaison des courants mesurés et simulés dans le conducteur positif 
 

La Figure 2-17 montre une comparaison entre la tension de mode différentielle mesurée 

et modélisée. 

 

Fig.2- 17: Comparaison de la tension de mode différentielle mesurée et modélisée  
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La Figure 2-18 montre une comparaison en domaine temporelle entre les courants de 

mode commun mesuré et modélisé circulant dans le câble entre le convertisseur et le RSIL. 

 

 

 

Fig.2- 18: Comparaison du courant de mode commun mesuré et modélisé  
 

D’une manière générale,  nous constatons que les résultats du modèle développé montrent 

un bon accord avec les mesures.  De légères différences existent dans l’amplitude des 

oscillations par rapport aux mesures. 

Les résultats en fréquentiel sont alors obtenus à l’aide de la fonction FFT. 

 

Fig.2- 19: Spectre du courant de mode commun 
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Fig.2- 20: Spectre de la tension  de mode commun 
 

  

 

Fig.2- 21: Spectre de la tension  de mode différentiel 

10
5

30

40

50

60

70

 
10

6.65
10

6.67
10

6.69

20

40

60

 

 

10
4

10
5

10
6

10
7

10

20

30

40

50

60

70

80

90

Fréquence ( Hz )

V
M

C
 [

 d
B

µ
V

 ]

 

 
Modèle Mesure

10
6.95

10
6.96

30

40

50

60

 

 

10
4

10
5

10
6

10
7

20

40

60

80

100

120

fréquence( Hz )

V
M

D
 [

 d
B

µ
V

 ]

 

 

Mesure

Modèle



Chapitre 2 : Modélisation CEM d’un Système de Conversion en Électronique de Puissance  

 
61 

 

D’après les comparaisons ci-dessus, nous observons une bonne concordance entre la 

mesure et le modèle  jusqu’à environ 1MHz. Dans la gamme de fréquence (1MHz – 30MHz), la 

concordance reste encore acceptable, notamment  entre 10MHz et 30MHz. Dans la gamme 

(1MHz – 10MHz), il y un écart entre la mesure et le calcul d’environ 10 dB. Cet écart peut 

s’expliquer par le transfert de mode (MD→MC) qui peut exister dans cette gamme de fréquence 

[52]. En effet, le transfert de mode du courant de mode différentiel vers le courant de mode 

commun est  notamment causé par les dissymétries structurelles.  Dans notre cas d’étude 

expérimental,  il est souvent causé par les déséquilibres dans le câble. 

 L’écart entre la mesure et le modèle et  éventuellement du à  d’autres effets tel que : 

- le manque de précision dans la caractérisation des effets parasites,  

- les effets parasites qui ne sont pas pris en compte dans le modèle (effet de proximité). 

- manque de précision  du modèle de la diode.  

 

 

2.5 Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons développé un outil de simulation en vue d’une étude de 

modélisation  CEM en électronique de puissance. Nous avons proposé des méthodes de 

modélisation des différents composants utilisés dans un système de conversion dc-dc tels que le 

convertisseur, le câble d’énergie, le RSIL et la charge. A cet effet, il était nécessaire de proposer 

des modèles HF permettant de prendre en compte les différents phénomènes parasites dans le 

système complet et d’obtenir des précisions et des temps de simulation acceptables. Par 

conséquent, la source de perturbation (le MOSFET) a été mise en place en combinant la mesure 

avec la simulation, le modèle du  MOSFET a été remplacé par la tension drain-source (Vds) 

mesurée au borne du MOSFET dans le domaine temporel, cette tension est introduite dans le 

modèle de simulation en tant que source de tension de perturbation afin de tenir compte des 

effets CEM en haute fréquence des semiconducteurs. La mesure de la tension Vds est simple à 

réalisé et ne nécessite pas l’utilisation des instruments sophistiqués et onéreux. 

En outre, le modèle des composants passifs (capacités de découplage, RSIL et charge) est 

basé sur des mesures effectuées au sein du laboratoire Ampère. Les valeurs de chaque élément 

du circuit électrique de ce modèle équivalent ont été optimisées par des algorithmes  développés 

par des chercheurs au sein du laboratoire. Le modèle  du câble et des pistes du routage est obtenu 

de manière prédictive : les éléments résistifs, inductifs et de couplages de ces éléments sont pris 

en compte avec des méthodes analytiques.  Les couplages capacitifs du routage du PCB ont été 

calculés à partir de la relation de Sakurai et Tamaru et ont été et confirmés par des mesures. 
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La comparaison avec la mesure montre que ce  modèle donne  de bons résultats pour la 

prédiction des perturbations en MC et en MD jusqu’à une fréquence de 30MHz. Ce modèle peut 

être utilisé dans la conception de filtres CEM dans leur phase de développement. Sa capacité de 

calculer les tensions et les courants dans toutes les parties du système de conversion permet aussi 

de proposer des solutions efficaces en vue de réduire les perturbations conduites et rayonnées. 
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3.1 Introduction 

Dans ce chapitre, nous présentons l'étude du champ électromagnétique proche rayonné 

par les câbles d'alimentation d'un convertisseur alimentant une charge RL. Le rayonnement 

proche de ces  câbles est déterminé à partir des courants de perturbation conduite circulant dans 

les câbles. 

L'importance de la distinction entre les courants de mode commun et de mode différentiel 

devient évidente lorsque les émissions rayonnées de chaque type de courant est étudiée. 

La méthode de différence finie dans le domaine temporel FDTD  (Finite-Difference 

Time-Domain méthod) est utilisée pour déterminer le rayonnement électromagnétique créé par le 

courant de  mode commun (MC) et celui créé  par le courant de mode différentiel (MD). 

Des conditions absorbantes de type PML (Perfectly Matched Layer) ont été adoptées pour 

délimiter l’espace de calcul et simuler un espace ouvert infini autour de la structure.  

Par ailleurs, la méthode FDTD dans sa formulation de base ne considère pas les éléments 

localisés linéaires ni le formalisme des fils minces dans l’espace de calcul. Pour y remédier, les 

équations de Maxwell ont été modifiées de telle sorte à élargir la méthode aux éléments localisés 

et fils minces.  

Pour la quantification du champ rayonné par les câbles, les tensions MC   et MD  résultants de la 

mesure expérimentale (modèle de simulation présenté au chapitre II) sont introduites  dans 

l'algorithme FDTD comme sources de perturbations de tension. Ces tensions provoquent  la 

génération de courants de MC et MC circulant dans les câbles. Enfin,  les modèles de 

rayonnement de chaque mode de courant sont développés pour la modélisation du champ proche 

en utilisant la méthode FDTD. Les résultats issus de la simulation du champ proche produit par 

les deux modes sont évalués et comparées avec les résultats expérimentaux 

 

3.2 Présentation de la méthode FDTD 

La méthode des différences finies ou FDTD appliquée aux équations de Maxwell permet 

la modélisation, grâce à une formulation exacte, des phénomènes de propagation et 

d’interactions des ondes électromagnétiques au sein d’un milieu quelconque. Les équations de 

base sont très simples et vérifient les formes dérivées et intégrales des équations de Maxwell [53, 

54]. Ceci la rend très accessible et compréhensible. 

La résolution des équations est effectuée dans le domaine temporel, ce qui permet d’appréhender 

visuellement la propagation d’une onde électromagnétique dans un milieu structuré. Ceci rend 

cette méthode pédagogique pour l’utilisateur qui peut réaliser de véritables expériences 

numériques et développer une compréhension intuitive des processus de propagation [54]. 
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La simplicité des équations qui composent le cœur de l’algorithme de résolution, les nombreuses 

sources (ondes planes, modes guidés, dipôles oscillants, impulsions ou harmoniques) et 

conditions aux limites possibles permettent à l’utilisateur de pouvoir traiter un très grand nombre 

de problèmes, notamment le rayonnement des câbles qui est l’objet de notre travail. 

Cette méthode temporelle n’est en effet pas seulement pédagogique. Le calcul de toutes les 

composantes de champs à tous les instants et sur tout le domaine de calcul permet d’obtenir de 

nombreuses informations précises, notamment grâce à l’utilisation de la transformée de Fourier. 

On peut ainsi, à partir de la propagation d’une seule impulsion temporelle, obtenir des spectres 

en fréquence en divers points de la structure ainsi que des cartes de champs harmoniques. 

 

3.2.1 Equations de Maxwell en 3D au sens des différences finies dans le domaine temporel 

La propagation des ondes électromagnétiques dans chaque type de milieu est décrite par 

les équations de Maxwell. Nous considérerons le cas général d’un milieu homogène et qui 

présente des pertes électriques et magnétique. Dès lors, les équations différentielles de Maxwell-

Faraday et de Maxwell-Ampère sont définies dans le domaine temporel par [53] :                                                     
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Lorsque ces équations sont projetées suivant les directions x, y et z, nous obtenons les équations 

suivantes (3- 3 à 3- 8) 
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Nous avons donc 6 équations différentielles couplées. 

Avec : 


 EJc .

        
,   


 ED .

  
,
     


 HB .

     

E : Champ électrique (V/m) 
H : Champ magnétique (A/m) 
D : Induction électrique (C/m²) 
B : Induction magnétique (T) 

’ : La résistivité magnétique équivalente « equivalent magnetic resistivity » (Ω/m) 
Jc : Densité de courant électrique  (A/m2) 
µ: Perméabilité magnétique (H/m)   

: Conductivité électrique (S/m) 

 : Permittivité diélectrique (F/m)   
 
 

3.2.2 Réduction à deux dimensions (2D) 

Pour la modélisation en deux dimensions,  le système d’équations précédent est découplé 

en deux sous systèmes indépendants. L’un fait intervenir les composantes du champ magnétique 

(Hx, Hy) et la composante du champ électrique Ez normale au plan, ce sous système définit le 

mode TM (Transverse Magnetic :éq: (3. 9), (3. 10) et (3. 11)). Le deuxième sous système qui 

définit le mode TE (Transverse Electric: éq : (3. 12), (3. 13) et  (3. 14)) fait intervenir les 

composantes du champ électrique (Ex, Ey) et la composante du champ magnétique Hz normale 

au plan. 

 Le système se réduit alors à deux dimensions, et les équations sont récrites comme suit : 
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3.2.3 Principe des différences finies centrées  

Prenons f(x), une fonction continue et dérivable, une approximation pour la dérivée de 

f(x) au point x0, peut être obtenue en se basant sur le développement en série de Taylor [54]. Le 

développement en série de Taylor de la différenciation à droite est donné par : 

...)(
48

)(
8

)(
2

)()
2

( 0

3

0

2

000  xf
h

xf
h

xf
h

xf
h

xf                                                 (3.15)                  

À gauche, il est donnée par : 
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Maintenant, on soustrait ces deux équations (3. 15), (3.16)  et on divise le résultat par h, ce qui 

nous donne le résultat suivant : 
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Cette approximation de la dérivée est appelée « approximation centrée ». Où:                        

θ(h2): représente l’erreur d’ordre 2 commise. Le maintien des critères de convergence et de 

dispersion rend cette erreur très faible voire négligeable et n’influe pas sur les résultats de 

l’approximation [53].  

Les résultats issus de cette approximation sont plus précis en comparaison avec ceux dites droite 

ou gauche, dont les formules (3.18) et (3.19)  sont écrites respectivement comme suit: 

 

)(
)()(

)( 00
0 h

h

xfhxf
xf 


                                                                                       (3.18)                   

)(
)()(

)( 00
0 h

h

hxfxf
xf 


                                                                                       (3.19)                    

Par conséquent, nous utiliserons l’approximation centrée dans notre étude pour discrétiser les 

dérivées partielles, spatiales et temporelles présentes dans les équations de Maxwell. 



Chapitre 3 : Étude du Rayonnement des Câbles de Puissance par la Méthode FDTD  
 

 
68 

 

On calcule la dérivée centrée d’une fonction (Figure 3-1) au centre d’un intervalle en se basant 

sur les valeurs de la fonction aux extrémités [43, 54]. 

 

 

(x0 -h/2) x0  (x0 +h/2) 

f(x0) 

f(x0+h/2) 

f(x0 -h/2) 

Approximation 
 de différence  

Dérivé  

 

Fig.3- 1: Point d’évaluation du calcul de la dérivée centrée 
 

Par conséquent, les six équations de Maxwell seront exprimées sur chaque intervalle à partir de 

cette approximation. 

 

3.2.4 L'algorithme de Kane Yee 

La discrétisation du système d’équations différentielles est réalisée selon la méthode de 

Yee [55]. Le domaine de calcul en trois dimensions est composé d’un maillage régulier en 

cellules élémentaires parallélépipédiques. Un point (i, j, k) de la matrice de calcul est déterminé 

par ses coordonnées rectangulaires (iΔx, jΔy, kΔz).  

Δx, Δy et Δz représentent les pas de discrétisations spatiales selon les axes Ox, Oy et Oz.  

La Figure 3-2 représente le positionnement des points de calcul sur une cellule élémentaire. Les 

composantes de E sont tangentielles au milieu de chaque arête, alors que les composantes de H 

sont normales au centre de chaque face. Par ailleurs, le champ H est calculé à un demi-pas de 

temps (0.5.∆t) avant le champ E. 
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Les dérivées partielles d’une fonction quelconque Fn (i, j, k) = F (iΔx, jΔy, kΔz, nΔt) où nΔt 

représente le nième pas temporel, s’écrivent alors comme suit [53]: 
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Fig.3- 2: Cellule unitaire en coordonnées cartésiennes d’après Yee [55] 
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Le système d’équations discrétisées obtenu par application de ce modèle au système (3.3) à (3.8) 

permet de modéliser la propagation du champ électromagnétique sur la grille de calcul. 

Les équations aux différences finies du champ magnétique sont : 
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Les équations aux différences finies du champ électrique sont : 
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Avec : 
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3.2.5 Sources d'excitation 

On peut classer les différentes sources d'excitation disponibles pour la méthode FDTD 

comme suit : 

- Les sources de tension : Elles sont généralement utilisées pour l'alimentation ponctuelle de 

structures. Les générateurs de tension les plus utilisés pour la FDTD sont ceux de Piket-May et 

Taflove [56], et Luebbers et Langdon [57]. 

-  Les sources de courant : Elles sont principalement utilisées pour alimenter les câbles ou  les 

pistes du circuit imprimé. La source de courant parfaite (sans résistance en parallèle) est 

transparente aux ondes réfléchies, elle ne doit pas perturber les ondes qui la traversent. C'est le 

cas par exemple du modèle de source de courant proposé par Zhao et Al. [58].  

 

3.2.6 Contraintes numériques de la méthode 

3.2.6.1 Critère de convergence (Stabilité)  

La convergence du processus numérique est assurée si la vitesse de propagation d’une 

onde électromagnétique dans la grille est bornée, l’onde électromagnétique  doit circuler à une 

vitesse inférieure à la vitesse physique maximale autorisée réellement par le milieu. La 

contrainte initiale de convergence consiste à s’assurer que la valeur absolue du rapport du champ 

à deux instants successifs est inférieure à 1[59]. L’application de cette contrainte, aux opérateurs 

de dérivées discrétisés au sens des différences finies mène directement aux relations entre les pas 

de discrétisation temporel et spatial assurant la convergence de l’ensemble du schéma numérique 

(Taflove, 1995) [53]. 

En une dimension (1D), la contrainte sur les paramètres de discrétisation dx et dt prend la 

forme suivante : 
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xtc .max                                                                                                                             (3.32) 

À 2 et 3 dimensions, le principe est le même mais la contrainte prend une allure différente à 

cause de la constatation suivante : la distance minimum qu’a à parcourir l’information entre deux 

plans successifs dans un maillage 2D (et à fortiori 3D) est plus petite que Δx, en fait 2/x  , (

3/x  pour une maille cubique). 

D’un point de vue général l’expression de la condition de stabilité en 3D pour un 

maillage orthogonal et anisotrope est la suivante [53]:            
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3.2.6.2 Dispersion numérique 

Lorsqu’un signal électromagnétique se propage dans un domaine de calcul maillé par les 

différences finies, il subit des transformations (distorsion, atténuation) dues, entre autres, aux 

effets dispersifs du maillage. Ces effets sont dus à la discrétisation qui donne une représentation 

approchée des signaux, mais aussi, et surtout, aux précisions des formulations utilisées pour 

approcher les dérivés partiels [59]. En d’autres termes, cette dispersion dépend, d’une part, de la 

taille de la cellule Δx, Δy et Δz par rapport à la plus petite longueur d’onde présente dans le 

spectre d’analyse, et d’autre part, de l’ordre de l’erreur commise lors de l’évaluation des dérivées 

partielles qui figurent dans les équations de Maxwell. 

Pour quantifier la dispersion numérique de l’algorithme F.D.T.D, Taflove dans son livre [53] a 

fait une étude sur les deux paramètres physiques : la vitesse de phase Vϕ et la vitesse de groupe 

Vg qui sont définies respectivement comme suit : 
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Où  ω (rad/s) : pulsation du signal 
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  Avec : ]2,0[],,0[    
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A la différence de la vitesse de phase qui est la vitesse d’un front d’onde 

monochromatique, la vitesse de groupe est la vitesse d’une impulsion riche en fréquences. Elle 

tient compte à la fois de la dispersion sur le vecteur d’onde (anisotropie due au maillage), et de la 

dispersion fréquentielle. 

En résumé, en choisissant une valeur d’incrément spatial inférieur ou égale à la valeur 10/  (

10/,  zetyx ), il paraît juste de dire que le phénomène de dispersion est négligeable. 

 

3.2.6.3 Conditions d’absorption aux limites (ABC) 

La définition d’un domaine fini de discrétisation est en contradiction avec la situation 

réelle, il est donc nécessaire de trouver un artifice pour simuler la continuité de la propagation 

hors des limites du maillage [59]. 

Nous utilisons des couches absorbantes aux limites de l'espace modélisé pour simuler un 

espace sans bords. Il s'agit d'atténuer au maximum les ondes qui devraient sortir du modèle mais 

qui vont se réfléchir après la dernière couche de cellules du modèle. Nous utiliserons des 

couches de type PML, un concept introduit par Berenger [60].  

Il s'agit en fait d'un milieu anisotrope absorbant qui a la même impédance   (



Z  ) 

que le milieu environnant. Nous allons donc introduire des paramètres anisotropes jouant des 

rôles analogues à ceux des paramètres réels :  , 
  et   fictifs et sans dimension (cette 

notation permet de suivre intuitivement le rôle de ces paramètres).  Ces tenseurs diagonaux sont 

définis ci-après [60] :  
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Comme il faut que l'impédance du milieu fictif ne change pas, nous devons avoir : 

1 







Z                                                                                                                          (3.38) 

Pour cela nous allons fixer : ],,[ zyxm : 

1 mm     (m = x, y ou  z) 

00 



 

 mm                                                                                                                                 

(3.39)    

Le principe d’introduire les PML est basé sur  la définition d’impédance d’onde 

électromagnétique [59]. Dans le vide, une onde plane à incidence normale sur un milieu de 

conductivité électrique σm et de conductivité magnétique équivalente σ*m, ne conduit à aucune 

réflexion si la condition (3-39) est satisfaite. 

Cependant pour une incidence quelconque, cela n’est plus vrai. On contourne le problème en 

décomposant les champs suivant les axes principaux, ce qui permet de définir des champs 

constamment normaux aux bords, et ce quelque soit l’angle d’incidence initial. La 

décomposition s’accompagne de la définition de conductivités « virtuelles » pour chacune de ces 

« sous composantes ». Le matériau absorbant est ainsi défini par une certaine épaisseur (nombre 

de mailles npml) et est délimité par un conducteur parfait où les champs électriques sont 

constamment nuls. L’atténuation se fait progressivement pendant le double parcours dans le 

matériau absorbant. L’implémentation des PML est spécifique à chaque direction, ainsi dans le 

cas 2D en mode TE, les équations de propagation sont modifiées en définissant des conductivités 

électriques et magnétiques spécifiques pour chacune des sous composantes telles que [59]: 
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                                                                                         (3.40) 

Le choix des quadruplés ),,,( xyxy   , pour chaque direction, en respectant 

l’équation (3.40), permet ainsi d’annuler les réflexions sur chaque bord du domaine. Sachant que 

si elles sont toutes nulles on retrouverait les équations de propagation dans le vide. 
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L’idée développée dans notre algorithme de calcul est de remplacer ces expressions complexes 

par des fonctions de même tendance et facile à introduire dans l’algorithme, sachant que le 

principe des PML est d’atténuer le signal pendant son double parcours dans couche PML (celle 

ci étant terminé par un conducteur parfait, où les champs électriques sont annulés) [59]. Ce sont 

donc ces conditions absorbantes, assorties de ces simplifications, qui sont utilisées dans notre 

code de calcul développé. 

 

3.3 Modélisation des fils minces par la méthode FDTD 

Un fil mince signifie, un fil dont le rayon est plus petit  qu'un pas de discrétisation 

spatiale (cellule unitaire) utilisé dans la simulation FDTD. L'approche la plus simple pour inclure 

des fils métalliques dans le modèle FDTD est de modéliser le fil comme un conducteur parfait 

« Perfect Electric Conductor (PEC) ». Dans cette approche, tous les composantes tangentielles 

du champ électrique correspondant sur l'axe de fil métallique sont fixées de façon permanente à 

zéro. 

Pour inclure le formalisme exact de fil mince dans le modèle FDTD, la solution consiste 

à corriger à la fois les composantes  du champ électrique et celles du champ magnétique 

adjacents du fil en fonction de son rayon. La correction des champs est effectuée en modifiant de 

façon équivalente la permittivité et de la perméabilité des cellules adjacentes [62, 63]. 

La Figure. (3-3.a) montre un fil métallique placé dans la direction y, et la permittivité 

diélectrique et la perméabilité magnétique de l'espace sont ε et μ. 

La Figure. (3-3.b) montre la section transversale du fil métallique avec les champs électrique et 

magnétique adjacents. Dans la méthode FDTD, un fil est représenté  avec les champs électriques 

le long de l’axe du fil métallique nuls. 
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Fig.3- 3: Configuration des composantes du  champ électrique et du magnétique adjacents d’un fil mince 
dans le modèle FDTD 

 

Par conséquent, les équations de l’algorithme FDTD (3.22) - (3.27) doivent être reformulées 

pour tenir compte du modèle de fil mince, les  composantes du champ électrique autour de 

chaque fil mince sont calculées selon la permittivité modifiée ε’ [63] : 

 .m                                                                                                                                    (3.41) 

Les composantes du champ magnétique autour de chaque fil mince sont calculées selon la 

perméabilité modifiée μ’ [63] : 
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(3.42) 
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3.4 Modélisation des éléments localisés linéaires par la méthode FDTD 

Dans cette partie, nous traiterons l’insertion des éléments localisés linéaires dans un 

maillage FDTD. La modélisation d’un générateur de tension avec résistance interne sera 

également abordée. Nous considérerons dans cette étude que l’élément localisé occupe une seule 

maille.  

La méthode FDTD traduit une discrétisation spatio-temporelle des équations de Maxwell, elle 

prend en compte tous les phénomènes électromagnétiques (propagation, réflexion, diffraction, 
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couplage,…) dans un circuit électronique. Cependant, sa formulation de base ne peut pas intégrer 

des éléments localisés (composantes actifs et passifs) dans le volume de calcul. En effet, la 

FDTD est basée sur un calcul itératif des composantes du champ électrique E et du champ 

magnétique H, alors que les éléments localisés linéaires ou non linéaires sont modélisés par des 

équations électriques de type tension-courant (V- I) [64]. Notre but est de rendre cette méthode 

conforme à la modélisation des éléments localisés. 

Pour insérer un élément localisé linéaire (résistance, capacité, inductance, ou générateur de 

tension)  dans la grille FDTD, la solution est donc consiste à introduire une modification 

directement sur les équations FDTD. La formulation FDTD étendue a été rapportée initialement 

par Piket-Peut and.al (1994) [65]. Ainsi,   seule la composante du champ électrique  E 

correspondant à la direction de l’élément localisé  doit être modifié pour tenir compte de la 

présence d'une densité de courant électrique en raison de cet élément localisé (Figure 3-4) [64, 

65, 66]. 

 

Fig.3- 4: Insertion des éléments localisés linéaires (Résistance, Capacité, Inductance et Générateur de 
tension) dans la grille FDTD 

 

Le point de départ est l’équation de Maxwell-Ampère, le principe consiste à ajouter un 

terme de densité de courant JL avec les densités de courant de déplacement et de conduction dans 

le terme à gauche de l’équation (3.2). JL étant le courant qui circule à travers l’élément localisé 

[64]. 
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           Les termes de courant JC et JL sont calculés aux instants n+1/2, tandis que les 

composantes du champ électrique sont calculées aux instants n. Pour éviter que l’algorithme ne 

diverge, il faut effectuer des moyennes temporelles sur les courants. Commençons tout d’abord 

par la densité de courant de conduction. L’élément localisé est orienté suivant l’axe z [65]. 
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La relation entre la densité de courant JL et le courant de l’élément localisé IL est donnée par 

l’équation (3-46). 
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La discrétisation de l’équation (3-44) donne :        
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Pour simplifier les équations, nous supposerons que l’élément localisé se situe en espace libre (ε 

= ε0, σ = 0). L’équation (3.47) devient:        
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a. Résistance 

Considérons une résistance R en espace libre (Figure 3-5). Le courant électrique Iz qui 

circule dans R est donné par (3.49) [65]. 
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Fig.3- 5: Insertion d’une résistance localisée dans une grille FDTD 
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Remplacer (3.54) dans (3-53) donne l’équation (3.50). 
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b. Générateur de tension avec résistance interne 

Pour une source de tension VS munie d’une résistance interne RS (figure 3-4), le courant 

électrique s’écrit [65]: 
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L’équation FDTD qui modélise le générateur de tension (Vs, Rs) est donnée par (3.52). 
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(3.52) 

 

c. Capacité localisée 

Le courant qui traverse une capacité C s’exprime comme suit [65]: 
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Remplacer (3.53) dans l’équation (3.48) donne (3.54). 
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d. Inductance localisée 

Le courant qui circule à travers une inductance L est donné par (3.55) [65]. 
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L’équation FDTD qui régit l’inductance localisée L est donnée par (3.56). 
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3.5 Modélisation du rayonnement des câbles par la méthode FDTD 

3.5.1 Elaboration  des modèles équivalents de rayonnement  

D'une manière générale, il est assez difficile de modéliser des dispositifs électroniques de 

puissance  complexes en utilisant les équations de Maxwell pour évaluer les champs 

électromagnétiques rayonnés par ces structures. Cependant, des géométries simples peuvent être 

modélisées pour fournir des évaluations aux champs électromagnétiques rayonnés par les 

courants de mode commun et de mode différentiel. Ce paragraphe présentera ces modèles 

d’évaluations. 

En se basant sur la  représentation schématique de la configuration pour la 

prédétermination des perturbations conduites, qui a été décrit au chapitre 2. La simplification de 

ce modèle peut  utiliser pour la modélisation  du rayonnement électromagnétique par le câble en 

utilisant la méthode FDTD [67]. Ainsi un circuit équivalent du modèle simplifié est représenté 

par la Figure 3-6.  Dans ce modèle, on considère que le câble est parfaitement conducteur et  on 

néglige les capacités et les inductances parasites dans le câble. 

Le RSIL en entrée ferme le circuit des courants de mode commun et de mode différentiel. 

 Nous pouvons déduire facilement la valeur de l’impédance de mode commun et de mode 

différentiel du RSIL : 
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Fig.3- 6: Modèle équivalent pour la séparation du mode de rayonnement de câble 
 

3.5.2 Modèle de rayonnement en mode commun 

Le modèle équivalent du rayonnement en mode commun peut être représenté par le 

schéma de la Figure 3-7 [67]. 

 

 

 

Fig.3- 7: Configuration schématique du modèle équivalent du rayonnement en mode commun 
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de masse.  Ainsi, seul le courant de mode commun existe, il circule dans le câble d’alimentation  

entre le convertisseur et le RSIL. La source de perturbation est donc la tension de mode commun 

engendrée  par le hacheur et mesurée aux bornes du RSIL (VZMC RSIL), et l’impédance terminale 

est l’impédance de mode commun du RSIL (ZMC RSIL= 25Ω). 

Le courant de mode commun (ICM) est la source de perturbations rayonnées. Il peut être calculé à 

partir de la connaissance de la tension de mode commun mesurée ou simulée et l'impédance de 

mode commun du RSIL.  

RSILMC

MC
MC Z

V
I 

                                                                                                                   

(3.57) 

 

Pour  valider notre modèle de simulation FDTD, le résultat de la comparaison entre le 

courant de mode commun mesuré et celui calculé est présenté sur la Figure 3- 8. 
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( b ) 

Fig.3- 8: Comparaison du courant MC mesuré et calculé: (a) domaine temporel,  (b) domaine fréquentiel 
 

La comparaison des signaux temporels montre un bon accord entre la mesure et le calcul 

du  courant MC circulant dans le RSIL. Cependant, le modèle présente des différences dans 

l’amplitude des oscillations par rapport aux mesures. 

Cette concordance est confirmée dans le spectre fréquentiel présenté par la Figure 3-8 (b). 

D’après ce résultat, nous obtenons un bon accord entre le courant MC calculée et mesurée dans 

la gamme de fréquences: 150 kHz à 100 MHz, où cette gamme de fréquence correspond à la 

stabilisation de l'impédance du RSIL selon la norme CISPR 16-1 [5]. 

 Cependant,  dans la gamme de fréquences 15 MHz à 100 MHz, un écart de 10dB entre la 

mesure et le calcul est observé, cet écart est dû essentiellement aux effets parasites dans le câble 

(inductances et capacités parasites) qui sont effectivement  considérables dans cette gamme de 

fréquence et qui ne sont pas prises en compte dans ce modèle. 

Dans la gamme de fréquences 10 kHz à 150 kHz, la différence d’amplitude entre les résultats est 

due à la non-stabilisation de l'impédance de RSIL (RRSIL ≠ 50 Ω). 

Les paramètres de simulation pour la configuration du modèle de rayonnement en MC sont : 

- De câble non blindé a une longueur de L = 1.2 m, 

- Le rayon équivalent du câble est r = 1.5 mm, 

- La hauteur du câble par rapport au plan de masse est h = 12 cm, 

Pour éviter la dispersion numérique, les cellules cubiques pour le maillage ont une discrétisation 

spatiale de   Δs = λ0/50, ce qui donne un pas de discrétisation temporelle de Δt = Δs/2c0, où : λ0 

est la longueur d'onde minimale, et c0  la célérité de la lumière dans le vide. Où : λ0 = c0/fmax ,    

fmax  est la fréquence maximale de calcul. 

Dans la majorité des normes d’émission de champ électromagnétique, les gabarits de champ sont 
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particulier de la norme DO-160E [67], le gabarit fixe la valeur maximale du champ électrique 

dans la bande de fréquence 2 MHz à 6 GHz, qui correspond en partie a notre domaine d’étude 

(20kHz – 100MHz). Donc la fréquence maximale de calcul est fixée à 100 MHz, ce qui donne 

une longueur d'onde minimale λ0 = 3m et un pas de discrétisation spatiale de   Δs = 6cm, ce qui 

est convenable pour optimiser notre code de calcul. Cependant, les mesures et les simulations en 

temporel ont été réalisées avec un temps  d'échantillonnage de Δt = 0.5ns, ce qui pose un 

problème pour la stabilité (critère de convergence) de notre code de calcul qui doit respecter la 

condition de stabilité : Δt = Δs/2c0. 

Afin de remédier à ce problème, la technique de  rééchantillonnage des signaux temporels est 

une solution sollicitée.  Cette technique consiste à tenir la source d'excitation sur une période de 

commutation qui couvre les phénomènes transitoires de commutation du convertisseur 

(ouverture et fermeture de l’interrupteur t = 40 μs, ce  qui donne: n = 80000 itération de pas de 

temps,  avec : t = n. Δt). 

Pour maintenir le critère de stabilité de la méthode FDTD, un  ré-échantillonnage des données 

est nécessaire. Avec le ré-échantillonnage de la source d'excitation dans le domaine temporel, en 

utilisant le MATLAB comme représenté sur la Figure 3-9, un nouveau  pas de discrétisation 

temporelle Δt = 0.1ns est obtenu, ce qui donne Δs = 6cm et n = 400000 itérations de pas de 

temps pour une exécution de notre code de simulation FDTD,  la fréquence de calcul maximale 

(fmax) peut atteindre  100 MHz. 

 

Fig.3- 9: Evolution de la source d’excitation (VMC) rééchantillonné dans le domaine temporelle à 
l’ouverture et à la fermeture du MOSFET 

 

Le spectre fréquentiel de la source d'excitation rééchantillonné est représenté par la courbe en 

pointillés sur la Figure 3-10. Cette courbe illustre l'enveloppe de la tension de MC mesurée. 
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Fig.3- 10: Comparaison du spectre fréquentiel de la source d'excitation (VMC) mesurée sur quatre périodes 
et celle ré-échantillonnée 

 
 

3.5.3 Modèle de rayonnement en mode différentiel 

Le modèle équivalent du rayonnement en mode différentiel est représenté par le schéma 

de la Figure 3- 11 [67]. 

 

Fig.3- 11: Configuration schématique du modèle équivalent du rayonnement en mode différentiel 
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entièrement isolés du plan de masse. Dans cette configuration, seul le courant de mode 

différentiel existe. La source de perturbation  est la tension de mode différentiel  engendrée  par 

le convertisseur avec une résistance interne Rs, la valeur de cette résistance doit être très petite 

pour éviter des pertes supplémentaires, dans notre cas d’étude, cette valeur est fixée à 0.1Ω. 

L'impédance terminale  est l'impédance de MD du RSIL (ZMD_RSIL ) qui est égale à 100Ω.  
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Afin de simuler le modèle numérique de rayonnement en  mode différentiel, la même procédure 

pour la détermination de la source d'excitation est adoptée comme dans le cas du modèle de 

rayonnement en mode commun. 

Après le ré-échantillonnage, la source d'excitation(VMD)  dans le domaine temporel est 

représentée dans la Figure 3- 12, son spectre fréquentiel est représenté par la courbe pointillée 

sur la Figure 3- 13. 

 

Fig.3- 12: Evolution de la source d’excitation (VMD) rééchantillonnée dans le domaine temporelle à 
l’ouverture et fermeture du MOSFET 

 

 

Fig.3- 13: Comparaison du spectre fréquentiel de la source d'excitation (VMD) mesurée sur quatre périodes 
et celle ré-échantillonnée 
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Pour éviter l’utilisation d’un amplificateur, nous utilisons l’antenne magnétique EMV, dont le 

diamètre, plus important, permet d’être plus sensible aux niveaux de champ magnétique, et on 

place la sonde du champ magnétique à une distance proche de l'élément rayonnant.  

Le champ magnétique proche  a été mesuré en plaçant la sonde à 0,3 m au-dessus du câble et au  

milieu  des conducteurs,    et en connectant la sonde à l'oscilloscope afin d'acquérir la forme 

d'onde en domaine temporel de la tension qui est induite par la variation temporelle de 

l'induction magnétique selon la loi de faraday : Vin = 2.π. f. B. A,  où : B est l’induction 

magnétique, f  la fréquence et A est la section  traversée par le flux magnétique. 

 Cette tension induite  est proportionnelle au taux de variation du flux magnétique à travers la 

surface de la boucle. 

La mesure du champ magnétique H  est obtenue par l’introduction du  facteur de correction de la 

sonde qui dépend de la fréquence.  Ce facteur est introduit dans l'analyse du spectre fréquentiel 

de la tension induite en utilisant une FFT de sa représentation temporelle mesuré. 

Le champ magnétique mesuré  est donc, obtenu par la formule suivante : 

 

                                                                                (3.58) 

Où: Fa est le facteur de la sonde du champ magnétique donné par le fabriquant. 

 

3.6.3  Résultats de mesure et validation 

Les résultats de mesure et de modèles de simulation FDTD, seront présentés dans cette 

partie, puis ils seront comparés afin de valider nos modèles de simulation. Le champ magnétique 

mesuré est  correspond aux courants de mode différentiel et de mode commun. Alors, pour 

valider notre approche de simulation, nous devons calculer le champ électromagnétique total dû 

à la superposition de deux modes de rayonnement MC et MD.  Pour ce faire, la détermination du 

champ électromagnétique total en utilisant la méthode FDTD,  est obtenu par la sommation en 

domaine temporel du champ dû au mode commun et celui dû au mode différentiel, toute en 

respectant la phase, c'est-à-dire, les sources d’excitations VMC et VMD  sont mesurées 

simultanément [67]:  

Le champ magnétique total HTotal rayonné par le câble est déduit comme suit  

HTotal (t)  =  HMC (t) +  HMD (t)                                                                                                 (3.59) 

Le champ électrique total ETotal rayonné par le câble est déduit comme suit : 

ETotal (t)  =  EMC (t) + EMD(t)                                                                                                     (3.60) 
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Nous nous intéressons aux composantes du champ les plus importantes qui sont pour ce 

système, la composante suivant l’axe x du champ magnétique (Hx) et la composante suivant 

l’axe z du champ électrique (Ez). 

Tous les résultats présentés dans cette étude  ont été obtenus lors de l’ouverture et fermeture  du 

Mosfet, car c'est le moment de la période où les champs rayonnés sont les plus importants. 

La Figure 3-15 montre la comparaison dans les domaines temporel et fréquentiel  de la 

composante du champ magnétique proche Hx due au mode commun et au mode différentiel 

simulée par la méthode FDTD et prédéterminé  à 30 cm au-dessus des conducteurs. 

 

(a) 

 

(b) 

Fig.3- 15: Comparaison de la composante du champ magnétique Hx résultant de la simulation FDTD : 
(a) domaine temporel,  

  (b) domaine fréquentiel 
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La Figure.3-16 montre la comparaison du spectre fréquentiel de la composante du champ 

magnétique proche Hx  mesurée et celle simulée par la méthode FDTD et prédéterminée  à 30 

cm au-dessus des conducteurs. 

 

 

Fig.3- 16: Comparaison du spectre fréquentiel de la composante du champ magnétique proche Hx  
mesurée et celle simulée par la méthode FDTD 
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(b) 

Fig.3- 17: Comparaison de la composante du champ magnétique Hz résultant de la simulation FDTD :  
(a) domaine temporel,   

  (b) domaine fréquentiel 
 

La Figure 3-18 montre la comparaison du spectre fréquentiel de la composante du champ 

magnétique proche Hz  mesurée et celle simulée par la méthode FDTD et prédéterminées  à 30 

cm au-dessus des conducteurs. 

 

 

Fig.3- 18: Comparaison du spectre fréquentiel de la composante du champ magnétique proche Hz  
mesurée et celle simulée par la méthode FDTD 
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10
4

10
5

10
6

10
7

-20

0

20

40

60

80

Fréquence ( Hz )

H
z 

[ 
dB

µ
A

 /
 m

 ]

 

 
MC MD Totale

10
4

10
5

10
6

10
7

-20

0

20

40

60

80

Fréquence ( Hz )

H
z 

[d
B

µ
A

 /
m

 ]

 

 

MD

Mesuré

MC

Totale



Chapitre 3 : Étude du Rayonnement des Câbles de Puissance par la Méthode FDTD  
 

 
92 

 

parasites dans le câble (inductances et capacités parasites) qui sont effectivement  considérables 

dans cette gamme de fréquence et qui ne sont pas prise en compte dans notre code de calcul 

FDTD. Sachant que  nos modèles de simulation par la méthode FDTD sont  basés sur 

l’hypothèse que tous les courants de mode commun sont essentiellement dus à une source de 

tension de mode commun ; il faut toutefois s’interroger sur d’éventuels transferts de mode 

(MD→ MC) qui pourraient rendre le modèle moins pertinent. En effet, le transfert de mode du 

courant de mode différentiel vers le courant de mode commun peut exister, notamment si le 

système contient des dissymétries structurelles. Dans notre cas d’étude, il est donc nécessaire de 

comprendre que ce transfert de mode résulte essentiellement à des déséquilibres dans le câble. 

Malgré ce petit écart, nous trouvons une assez bonne correspondance entre les mesures et les 

simulations, ce qui valide nos modèles FDTD développés. Ainsi,  ce code de calcul FDTD  peut 

donc être utilisé pour la simulation du champ électrique rayonné par le câble d’alimentation 

comme nous l'avons développé dans  les paragraphes précédents. 

Le résultat de comparaison dans les domaines temporel et fréquentiel  obtenu par le modèle 

FDTD de la composante verticale du champ électrique Ez due au mode commun et au mode 

différentiel  déterminée à 1 m au dessus du câble  est fourni à la Figure 3-19. 
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(b) 

Fig.3- 19: Comparaison de la composante du champ électrique Ez résultant de la simulation FDTD :  
(a) domaine temporel,   

  (b) domaine fréquentiel 
 

La Figure 3-19.b présente l’évolution du  champ électrique de 10kHz à 100MHz 

déterminé a une position de 1m. Nous pouvons constater que le niveau du champ électrique ne 

respecte pas le gabarit fixé par la norme aéronautique civile DO-160E [68], tracé en noir sur la 

Figure 3-19 est également noté que le plus grand niveau du champ électrique qui dépasse le 

gabarit de  la norme se trouve dans la zone de bruit de commutation situé dans la gamme de 

fréquences entre 1 MHz et 10 MHz,  ce qui nécessite un filtrage puissant à mettre en place pour 

limiter ce dépassement. Au-delà de 10MHz, le niveau de bruit chute en raison de la chute 

intrinsèque du niveau de la source de perturbation. 

A partir des résultats obtenus par la comparaison de rayonnement de deux modes MC et 

MD,  (Figure 3-15,  3-17,  3-19 et 3-20), nous pouvons constater  que le mode de rayonnement 

dominant pour le champ magnétique et pour le champ électrique  est celui due au courant de 

mode commun. Nous pouvons donc dire que, c’est principalement les perturbations conduites de 

mode commun (MC) qui contribuent au rayonnement des câbles de puissance.  

L'analyse du spectre du champ électrique rayonné montre distinctement plusieurs pics 

dans différentes gammes de fréquences. Les harmoniques obtenus pour les fréquences 

inférieures à 150 kHz ne seront pas considérées lors des interprétations. 

Dans la bande de 150 kHz à quelques MHz nous trouvons les harmoniques liés au découpage et 

donc à l'évolution des grandeurs électriques du circuit. Ces harmoniques dépendent des 

conditions de charge [69]. L'amplitude maximale est de 65dBμ V/m (soit 0.25 V/m), elle est 

obtenue pour la fréquence de 150 KHz. Pour des fréquences supérieures à 5MHz, apparaissent 

des harmoniques liés aux transitoires de commutation. Ces dernières dépendent essentiellement 
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de la nature intrinsèque des interrupteurs, de leur commande et des composants parasites 

associées aux composants passifs et de câblage (nature intrinsèque de la source). En effet, dans 

les deux cas de mode de rayonnement (MC et MD), le champ électrique est une image de la 

tension Drain-Source du Mosfet. 

D’une manière générale, le rayonnement en mode commun est tenu comme la source 

principale du rayonnement des câbles d’alimentation en électronique de puissance. 

Des travaux de  recherches basés sur des calculs analytiques  ont  montré  que ceci est vrai pour 

des fréquences inférieures à quelques centaines de MHz, où effectivement le mode d’émission 

prépondérant est le rayonnement en mode commun. Par contre, pour des fréquences approchant 

le domaine des GHz, cette tendance peut s’inverser et le rayonnement en mode différentiel peut 

devenir aussi important, sinon plus important, que celui en mode commun [70].  

Ceci est montré à la Figure 3-19 ou l’on représente la comparaison du champ électrique dû aux 

deux modes sur une  bande de fréquence allant jusqu'à 100MHz. On peut voir que pour des 

basses fréquences, c’est le rayonnement en mode commun qui est prépondérant. En particulier, 

celui-ci est 60 fois plus important que le rayonnement en mode différentiel à 10 MHz et 15MHz. 

En revanche, on peut remarquer qu’à partir de 15 MHz, le rayonnement en mode différentiel 

commence à augmenter et devient proche au rayonnement en mode commun à 90MHz. Cette 

conséquence peut soutenir des travaux de recherche basés sur des calculs analytique du champ 

électrique [70],  et qui ont montré que le rayonnement en MD est dépende au courant IMD, à la 

surface de la boucle A, et au carré de la fréquence f, le rayonnement en MC  est dépende au 

courant IMC, à la longueur du câble l, et à la fréquence f.  

 

3.7 Conclusion sur l’utilité de la méthode FDTD en électronique de puissance 

  Il est important de comprendre que la méthode FDTD est coûteuse en termes de temps de 

calcul. Toutefois,  les ressources informatiques continuent à s’améliorer et les tendances dans 

l'électronique de puissance vont à la conception des convertisseurs de puissance avec des 

fréquences de commutation et densités de puissance élevées afin de réduire la taille et le poids 

total de l'équipement [71]. La tendance vers l’utilisation des  fréquences de commutation élevées, 

rendre la méthode FDTD moins coûteuse en termes de temps de calcul, ainsi, un outil plus 

efficace pour l’étude des  émissions rayonnées par les câbles des systèmes de conversion en 

électroniques de puissance. 

Pour expliquer cette constatation, nous considérons le Tableau suivant, qui montre la 

corrélation entre la fréquence de commutation (fs) et le nombre de pas de temps (n) pour une 
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exécution de simulation FDTD de nos modèles étudiés précédemment avec les mêmes 

conditions de simulation [67]. 

 

fréquences de commutation (fs) nombres de pas de temps (n) 

20 KHz 500000 

150 KHz 66667 

300 KHz 33333 

1 MHz 10000 

3 MHz 3333 

Tableau 3- 1: Relation entre la fréquence de commutation et le nombre de pas de temps de simulation de 
nos modèles FDTD 

 

Les résultats sont obtenus par la formule suivante : 

tfs
n




.

1
                                                                                                                               (3.61) 

Avec : ∆t = 0.1ns. 

∆t est le pas de discrétisation temporel, 

fs est la fréquence de commutation, 

n est le nombres de pas de temps. 

Nous constatons que lorsque la fréquence de commutation est élevée, le nombre de pas te 

temps de calcul diminue, par conséquent, la diminution du temps de calcul par la méthode 

FDTD.  

Dans le cas de notre étude, la fréquence de commutation est de 20 KHz, le pas temporel 

∆t = 0.1ns, ce qui donne un nombre d’itérations n = 500000 pour une exécution de notre code de 

simulation FDTD. Dans ces conditions, le temps de calcul est environ 5 Heurs, sur une station de 

travail HP: Intel® Xeon® Processor E5-2660 v2 10 Cores de 2.20GHz et  la RAM de 24GB. 

 

3.8  Conclusion 

Dans la première partie de ce chapitre, nous avons présenté  le modèle de rayonnement 

des câbles en mode commun et celui en mode différentiel.  

Les prédictions du champ électromagnétique obtenues à partir des modèles FDTD ont été 

validées sur un banc d’essai adéquat. Les résultats issus de la simulation numérique et de la 

mesure ont montré une bonne cohérence sur l’ensemble de la bande de fréquence de 150kHz à 

15MHz pour le champ magnétique. Il apparaît clairement que le champ électromagnétique 

rayonné par les câbles d’alimentation des convertisseurs de puissance  est dépendant du mode 
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commun généré. Cette observation signifie que la réduction du rayonnement est possible par une 

maîtrise des boucles des courants de mode commun (réduction du courant de mode commun). 

Or, les chemins de propagation des courants de mode commun sont nettement moins bien connus 

que ceux de mode différentiel. En effet, ces courants se rebouclent via des capacités parasites et 

toutes les structures conductrices présentes. En ce sens, la surface de ces boucles peut devenir 

très importante, notamment si l’on considère l’association convertisseur câble machine. 

L’association peut être vue encore une fois comme une antenne. Le convertisseur joue alors le 

rôle de générateur et le câble celui de l’antenne. L’impact des modes différentiel et commun sur 

le champ rayonné d’une association a été quantifié.  
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4.1  Introduction 

Dans une association convertisseur machine, les câbles de puissance sont un élément 

essentiel. Comme nous avons vu dans les chapitres précédents, les câbles reliant le convertisseur 

et la charge véhiculent l’énergie électrique sous une forme qui présente de fortes variations de 

tensions et de courants. Ces dernières engendrent alors sur ces câbles des perturbations 

électromagnétiques conduites et/ou rayonnées susceptibles de créer des dysfonctionnements dans 

les équipements environnants, notamment l’électronique embarquée. C’est pourquoi la réduction 

de ces perturbations est une préoccupation majeure. Pour ce faire, il faut soit modifier la 

structure du convertisseur, soit ajouter des filtres ou de blindage. 

Dans ce dernier chapitre, nous présentons une solution efficace pour la réduction des 

perturbations conduites et rayonnées liées au courant de mode commun. Nous focalisons notre 

travail sur les filtres passifs CEM/RF de mode commun dont l'utilisation est aujourd'hui 

indispensable dans les convertisseurs statiques. 

Une première nécessité est de connaître les niveaux d’émissions des câbles liés aux 

convertisseurs statiques dès leur élaboration. Il est établi que les éléments parasites du routage et 

les sources d’excitation doivent être entièrement connus afin de prédire la signature CEM du 

convertisseur. 

Nous voulons utiliser   un filtrage agissant sur une bande large allant de 150kHz à 100MHz. Pour 

ce faire, un modèle basé sur la combinaison de la simulation et la mesure pour la prédiction des 

courants de mode commun sera proposé et validé, nous proposerons ensuite  une technique de 

filtrage agissant sur une bande de fréquence très large pour réduire le rayonnement 

électromagnétique dû au courant de mode commun [72]. Etant donné la rapidité de ce modèle 

pour tester les filtres CEM, deux types de filtres CEM seront comparés, analysés et 

éventuellement combinés. 

 

4.2  Méthodes de réduction de PEM 

Le rayonnement électromagnétique dans les convertisseurs de puissance  est lié au 

courant (l’intensité et la fréquence du courant), à la surface des boucles et à la longueur des 

câbles de l’ensemble convertisseur-charge. 

L'intensité du courant est liée aux fronts de tension commutée. Il est donc possible de diminuer 

l'impact du mode commun en réduisant la vitesse de commutation. Mais ceci mène à une 

augmentation des pertes thermiques [73].  

On peut aussi réduire le rayonnement dû au mode commun par l’action sur le câble, en 

diminuant sa longueur, mais ce paramètre n’est pas une donnée accessible pour le concepteur. En 
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effet, la longueur du câble est soumise au type d’application et à la configuration de l’installation 

du client. Cependant, des préconisations peuvent être fournies. Le blindage est donc plutôt 

réservé aux câbles [74]. Malheureusement là encore, le coût est plus important, en outre, le 

blindage a pour effet d'augmenter fortement les couplages capacitifs à la terre et de ce fait le 

niveau des perturbations conduites. 

Un autre axe de recherche consiste à démontrer que des techniques de filtrage CEM peuvent 

efficacement réduire la pollution conduite et rayonnée d'un convertisseur statique. C'est sur cet 

aspect que porte l'étude qui va suivre. 

 

4.3  Dimensionnement des filtres CEM 

Afin de réduire les  interférences électromagnétiques dans les systèmes d'électronique de 

puissance, et de tenir la norme DO160 power lines en entrée et en sortie du convertisseur, les  

filtres CEM offrent des solutions efficaces. Le comportement en haute fréquence de ces filtres 

est  fortement dépendant des  éléments parasites des composants passifs le constituant. 

L’ajout d'un élément présentant une forte impédance entre le convertisseur et la source et/ou 

entre le convertisseur et la charge est une technique sollicitée. L’utilisation des inductances 

classiques ne donne pas une solution efficace car elles seraient dimensionnées surtout par le 

courant de mode différentiel (courant d’alimentation) qui a une amplitude beaucoup plus grande 

par rapport au courant de mode commun. Cela conduit donc, à accroitre la masse de fer de 

l’inductance. Pour remédier à ce problème, la solution la plus adéquate  serait de remplacer 

l’inductance classique par une inductance de mode commun, cette technique permet  d’ajouter 

l’impédance nécessaire au filtrage de ces deux modes de courants [75]. 

Comme on voudrait un filtrage agissant sur une bande large allant de 150kHz à 100MHz, le 

choix du matériau magnétique d’une telle inductance est très important car il va déterminer la 

tenue en perméabilité de l’inductance. De plus la taille de la section du noyau ferromagnétique 

va déterminer la valeur de champ atteint pour un courant de mode commun donné. Ce champ ne 

doit pas dépasser le champ de saturation de ce matériau. Enfin, plus le nombre de spires est 

élevé, plus la valeur de capacités parasites entre les brins de cuivre sera forte et plus l’impédance 

de l’inductance chutera rapidement, le dimensionnement n’est donc pas évident. 

Afin de dimensionner correctement ce filtre CEM, les industriels s'appuient souvent sur une 

démarche a posteriori qui consiste à dimensionner le filtre d'une manière basée sur  la mesure des 

perturbations conduites engendrées par le système [75]. Notre objectif est d'adopter une 

démarche appropriée pour le test et le dimensionnement des filtres CEM à partir de la 

modélisation CEM de toute la chaine de conversion puissance. 
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4.4  Inductance de mode commun    

4.4.1  Modélisation de l’inductance de mode commun 

Les inductances de mode commun constituent l'organe essentiel du système de filtrage 

d'un équipement électrique sur la plage des radiofréquences (N55011: 150 kHz – 30 MHz). 

Toutefois leur dimensionnement est complexe. En effet, la quantification des courants de mode 

commun est difficile, et entièrement dépende aux chemins de propagation au sein du 

convertisseur dont l'inductance de mode commun fait partie.  

L’inductance de mode commun a pour but d'insérer sur le chemin des courants de mode commun 

une forte impédance sans affecter le fonctionnement de l'équipement. Toutefois, leur plage de 

fonctionnement ainsi que leur efficacité sont limitées par l'ensemble des éléments parasites qui 

les constituent intrinsèquement. A partir de l’identification des différents couplages 

électrostatiques et magnétiques, il est possible de développer un modèle électrique équivalent 

permettant de reproduire le comportement en fréquence de ces composants bobinés [75]. De 

plus, suivant les matériaux magnétiques utilisés, les effets électromagnétiques parasites diffèrent. 

Les schémas ci-dessous présentent les principaux éléments parasites intrinsèques aux circuits 

magnétiques ferrites de haute perméabilité (Figure 4-1). Le modèle électrique équivalent (Figure 

4-2) met en évidence les couplages électrostatiques responsables de la dégradation des 

performances en fréquence [76]. 

Nous pouvons remarquer que le nombre de paramètres de ces modèles est relativement 

important. Certains d'entre eux sont difficiles à estimer et ne présentent pas une réelle influence 

sur la gamme de fréquence qui nous intéresse. Prenons comme exemple les couplages inter-

enroulements modélisés par les capacités Cp1 et Cp2. Ces éléments dépendent directement de la 

technique de bobinage (demi-lune, deux fils en main…). Ils sont généralement de faible valeur 

(~ pF) et n'interviennent, de ce fait, que sur des plages de fréquences élevées (~ 100 MHz). Par 

contre, les effets capacitifs et résistifs internes au noyau magnétique (Cc et Rc) ne sont pas 

négligeables [76, 77]. En effet, les noyaux ferrites présentent de très fortes permittivités relatives 

( εr ≈ 105 ), ce qui rend le matériau fortement capacitif. 

 

Fig.4- 1: Structure d'une inductance de mode commun 
 

Enroulements Noyau 
ferromagnétique 
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Fig.4- 2: Circuit équivalent  haute fréquence  de l’inductance de mode commun 
 

Avec : 

Cp1 et Cp2 : représentent les capacités parasites inter-enroulements, 

Cc1 et Cc2 : représentent les effets capacitifs internes au noyau ferromagnétique,  

Rc1 et Rc2 : représentent les effets résistifs internes au noyau ferromagnétique, 

r1 et r2 : représentent les pertes de cuivre dans l’enroulement, 

L1, L2 : représentent l’inductance mutuelle entre les deux enroulements,  

RW1 et  RW2 : représentent les pertes magnétiques dans le noyau, 

CW1 et CW2 : représentent les capacités parasites inter-spires. 

  

4.4.2  Matériaux magnétiques utilisés 

Les matériaux magnétiques utilisés pour le filtrage de mode commun possèdent de fortes 

perméabilités et des inductions à saturation élevées. Ces matériaux se divisent en deux familles 

distinctes. La première, la plus classique, regroupe les matériaux à base de ferrite haute 

perméabilité. La deuxième, associée à des matériaux plus récents, est constituée par des alliages 

nanocristallisés [76, 78]. Ces deux types de matériaux concurrentiels possèdent des 

caractéristiques très différentes. 

Pour la quasi- totalité des matériaux magnétiques, la perméabilité chute rapidement à partir de 

certain seuil de fréquence, cette variation est induite par la résonance magnétique. 

Plus la perméabilité est élevée plus la résonance magnétique se manifeste en basse fréquence. De 

ce fait, le choix d'un matériau magnétique est avant tout fixé par la gamme de fréquences dans 

laquelle il est utilisé  comme le montre dans le Tableau 4-1 [76, 78]. 
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Perméabilité relative μr Ferrite Fréquence 

1000 →20000 Mn-Zn DC → 1 MHz 

10 → 1000 Ni-Zn 1 MHz →500MHz 

Tableau 4- 1: Plage d'utilisation des ferrites 
 

4.4.3  Modèle simple de l’inductance de mode commun 

La plupart des études sur les filtres CEM sont basées sur des modèles extrêmement 

simples,  ces modèles sont souvent rencontrés  dans la "littérature classique", puisqu'ils 

supposent un couplage parfait entre les enroulements et ne prennent généralement pas en compte 

certains éléments parasites. Ceci offre  l'avantage de simuler approximativement le 

comportement du filtre avec un minimum d'éléments parasites [77]. En supposant que le 

composant soit testé dans des conditions pour lesquelles le matériau est non saturé, son 

comportement diffère notablement de celui d'un composant idéal. La courbe d'impédance 

présentée ci-dessous (Figure 4-3) montre ce dernier point. En basse fréquence, l’impédance 

d’enroulement mesurée présente un comportement inductif, cependant en haute fréquence, son 

comportement tend à devenir capacitif avant de changer de phase à nouveau. 

 

Fig.4- 3: Module de l'impédance d'un enroulement en fonction de la fréquence 
 

Ces constatations permettent d’aboutir au schéma présenté ci-dessous moins complexe que celui 

présenté sur la Figure 4-4. Ce modèle tient compte d'un certains nombre de phénomènes, tels que 

les couplages capacitifs interspires (C1,2), ainsi qu'une représentation des pertes dans les 

enroulements et dans le circuit magnétique (r1,2 R1,2). De plus, le terme L12 correspondant à la 

mutuelle inductance entre les deux enroulements nous permet de définir les inductances de 

fuites. 
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Fig.4- 4: Modèle simplifié de l’inductance de mode commun 
 

 

4.5 Configuration du modèle de simulation avec filtrage CEM 

Le système étudié, déjà vu auparavant, est un  convertisseur abaisseur (hacheur série) 

alimentant une charge RL, Le modèle d’insertion des filtres CEM  peut se mettre très 

simplement sous la forme de la Figure 4-5 [72]. Il se compose essentiellement  de l’association 

du l’hacheur  alimenté par une  source de tension continue associée au RSIL, du câble non blindé 

de deux conducteurs, de filtre d’entrée  (inductance MC), de filtre RF, et de la charge RL. 

Dans cette configuration, les simulations  sont réalisées avec isolation de  la charge du 

plan de masse afin d'empêcher le courant de mode commun de circuler dans celle-ci., Dans ce 

cas, l'impédance en mode commun de la charge devient très élevée (ZCM charge ≈ 4508 Ω à 100 

MHz). Le  modèle  équivalent de la charge en mode commun est représenté par la Figure 4-6, 

son impédance MC en fonction de la fréquence est représentée dans la Figure 4-7. Ainsi  le 

courant de mode commun circule seulement entre le convertisseur et le RSIL  comme le montre 

la Figure 4-5. 

 

Fig.4- 5: Représentation schématique du modèle théorique d'insertion des filtres CEM 
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Fig.4- 6: Modèle équivalent de la charge en mode commun 
 
 

 

Fig.4- 7: Évolution de l’impédance MC  de la charge avec la fréquence 
 

 

4.5 .1 Modèle haute fréquence basé sur la combinaison de la mesure et la simulation 

Afin de pouvoir effectuer des essais en haute fréquence avec des filtres différents, notre 

idée a donc été de créer un modèle basé sur une combinaison de la mesure avec la simulation 

[72].  Le modèle de démonstration  proposé est présenté par la Figure 4-8. 

Dans cette configuration, en prenant en considération le fait que le courant MC circule seulement 

entre le convertisseur et le RSIL,  comme nous avons montré précédemment, la charge est donc 

retirée du modèle. Ainsi, ce dernier est constitué de l’association d’une source de tension en 

mode commun (Vmc) issue de la mesure, du modèle en MC de câble, du modèle en MC de 

l’RSIL, ainsi que le modèle en MC de deux filtres CEM (filtre d’entrée et filtre RF). 
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 Fig.4- 8: Modèle de la combinaison  de la  mesure avec la simulation pour le test des filtres CEM 
en haute fréquence 

 

4.5 .1.1 Validation du modèle de simulation 

Les conditions de fonctionnement de cette configuration sont les mêmes que celles 

décrites au chapitre 2.  

Afin de valider notre modèle développé, il est nécessaire d’établir une comparaison entre 

le courant MC mesuré et celui issu du modèle. Le courant MC peut être simulé  à partir de la 

connaissance de la tension de mode commun mesurée aux  bornes du RSIL en isolant la charge 

du plan de masse, l'impédance en  MC du câble et  l'impédance en MC de l'RSIL comme le 

montre la Figure 4-9.  La mesure du courant  MC a également  été effectuée en isolant la charge 

du plan de masse. Le résultat de la comparaison dans le  domaine fréquentiel  entre le courant de 

mode commun mesuré par la sonde de courant (Tektronix TCPA300, 100MHz) et celui modélisé 

sans insertion des  filtres CEM est présenté par la Figure 4-10.   
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Fig.4- 9: Modèle pour la préditermination du courant de mode commun 
 
 

 

Fig.4- 10: Comparaison des spectres du courant MC simulé et mesuré   
 

Le résultat de comparaison montre un très bon accord entre le courant MC simulé et celui 

mesuré dans la gamme de fréquences: 150kHz à 15MHz. Dans la gamme de fréquences: 15 à 
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provenir d’un manque de précision dans la modélisation du câble  en haute fréquence, sachant 

que le calcul des effets parasites de notre modèle développé  est basé sur des formules  

analytiques. En outre, ces formules  présentent une erreur de 4% par rapport aux mesures [27]. 
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Le choix des filtres CEM est très important car il détermine la tenue en atténuation des 

perturbations de mode commun sans dégradation des performances de filtrage en mode 

différentiel [72]. Notons que,  la réduction du  volume, du poids et du coût de filtre CEM  sont 

des exigences du marché. L’efficacité du filtre peut être simplement définie en comparant les 

résultats obtenus avec la norme en vigueur, par exemple, MIL-STD-461E (norme militaire), ou 

la norme DO-160D (norme aéronautique). 

Ce filtre de MC peut être inséré à l’entrée du convertisseur ou à sa sortie. Cependant, la 

charge dans l’association convertisseur machine étant inductive, ce filtre est très souvent intégré 

à l’entrée du convertisseur,  là où son insertion est neutre vis-à-vis d’autres équipements 

électriques. Il pourrait également réduire les perturbations dans d’autres parties du système 

d’entraînement (dans le câble ou dans la source d’alimentation) si ses éléments sont de valeurs 

suffisamment grandes. 

Pour le  filtre CEM d’entrée, l’inductance MC de TDK Group Company 

B82726S6123N020 [79], présentée par la Figure 4-11 est choisie pour le test dans le modèle de 

simulation développé.  

 

 

Fig.4- 11: Photo réelle de l’inductance MC 
 

Ce filtre MC a été sélectionné afin de répondre aux critères recommandés suivants : 

- Courant et tension élevés, 

- Fréquence (50/60 Hz), 

- Insérer dans les deux phases de la ligne (moins d’encombrement), 

- Réduire les perturbations en MC dans la plage de fréquence allant de 150KHz jusqu'à 

30MHz. 

- Réduire les perturbations en MD dans la plage de fréquence allant de 150KHz jusqu'à 30 

MHz. 
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- Courant de fuite très faible, 

- Et évidement, volume, poids et coût réduites.  

Les  caractéristiques de cette inductance sont:  

 L = 3,3mH,  

 Imax = 12A,  

 VDC = 750V,  

 Dimension: 55 × 28 mm  et poids de 115 g. 

En raison de l’absence de résonances, cette inductance de mode commun est très simple à 

modéliser, en effet un simple circuit RLC parallèle suffit pour l’approcher jusqu’à 40MHz.  

Le modèle équivalent simplifié de l’inductance MC  est représenté par le schéma du circuit de la 

Figure 4-12 [72], et  l’évolution de son impédance en fonction de la fréquence est représentée sur 

la Figure 4-13. 

Les valeurs des éléments de ce circuit sont : 

 Lmc = 3.3mH, 

 RFE = 12kΩ,  

CW = 23pF. 

RCU = 8.4mΩ. 

 

Fig.4- 12: Schéma simplifié du circuit équivalent de l’inductance MC 
 

Avec :  

Lmc représente l’inductance propre de filtre,  

RFE   représente les pertes magnétiques dans le noyau, 

RCU représente les pertes de cuivre dans l’enroulement,  

CW représente la capacité parasite d'enroulement  (enterspires). 
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Fig.4- 13: Évolution de l’amplitude de l’impédance de l’inductance MC en fonction de la fréquence 
 

La Figure 4-14 présente la comparaison du courant MC sans et avec utilisation de 

l’inductance MC. 

 

Fig.4- 14: Évolution du spectre du courant de mode commun 
 

Sur la Figure 4-14,  nous remarquons que le filtrage par inductance MC est effectivement 

très puissant dans toute la bande 150kHz−30MHz, où l’atténuation peut atteindre 40dB. Il 

permet de respecter la norme DO160-power lines [65].  Au-delà de 30MHz le niveau de bruit est 

proche à la configuration sans filtrage et l’atténuation ne dépasse pas les 10dB. 
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4.5 .1.3 Simulation du modèle avec insertion du filtre RF (Radio Frequency Inductor) 

Le modèle qui montre l’insertion du filtre RF est présenté par la Figure 4-9. 

Notre but est d’avoir un filtrage agissant sur une large bande, allant de 150kHz à 100MHz, mais 

l’inductance MC est dimensionnée pour réduire les perturbations en MC dans la plage de 

fréquence allant de 150KHz jusqu'à 30MHz. Afin de remédier à ce problème, nous rajoutons 

donc une inductance RF (mise à la terre à travers une inductance RF) [72].  Celle-ci est insérée 

entre la masse de terre (plan de référence de masse) et la masse du châssis du convertisseur 

comme représenté sur la Figure 4-5. 

Ainsi, l'inductance  RF empêche le retour du courant de perturbation  en mode commun à des 

fréquences élevées. Par conséquent, elle est dimensionnée en particulier pour le courant de mode 

commun qui est beaucoup plus faible par rapport au courant d'alimentation et le courant MD, 

cette caractéristique permet de réduire le volume et le poids de ce filtre CEM. 

La technique proposée  est plus  adaptée pour les câbles non blindés, sa mise en œuvre est facile.   

L'inductance de la catégorie «  High current HF chokes » et de marque BRC-220U [80] 

représentée sur la Figure 4-15 a été sélectionnée pour le test dans le modèle de simulation 

développé comme une mise à la terre à travers l’inductanceRF. 

 

Fig.4- 15 : Photo réelle de l’inductance RF 
 

Ce filtre RF a été sélectionné afin de répondre aux critères recommandés suivants : 

- Courant élevés, 

- Gamme de fréquences élevée, 

- Dimensionné seulement pour le courant de mode commun, 

- Réduit les perturbations en MC dans la plage de fréquence allant de 500KHz jusqu'à 

100MHz. 

- Courant de fuite très faible, 

- Compensation de l’atténuation des filtres d’entrés en haute fréquence, 

- Volume, poids et coût fortement réduite.  

Les  caractéristiques de cette inductance sont:  

 L = 220 μH,  

 Gamme de fréquences de 0,3 à 200 MHz,  

 Hauteur de 6 mm, diamètre extérieur, ext. Ø = 15mm, diamètre de fil, Ø = 0,07 mm, 
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 Résistance <0.03Ω,  

 Courant max = 5A,  

 Poids de 5g. 

Comme dans le cas de l’inductance MC, ce filtre RF a l’avantage de l’absence de résonances, il 

est donc, très simple à modéliser. En effet le circuit RLC parallèle de la Figure 4-16 suffit pour 

l’approcher jusqu’à 100MHz. Les valeurs de ce circuit RLC sont : 

 Lmc = 220μH, 

 RFE = 730Ω,  

CW = 2,3pF, 

RCU = 25mΩ. 

L’évolution de l’amplitude de  l’impédance  du filtre RF en fonction de la fréquence est 

représentée sur la Figure 4-16. 

 

Fig.4- 16: Évolution de l’amplitude de l’impédance de l’inductance RF  en fonction de la fréquence 
 

La Figure 4-17 présente la comparaison du courant MC sans et avec utilisation de 

l’inductance RF. 
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Fig.4- 17: Évolution du courant de mode commun en fonction de la fréquence 
 

Sur la Figure 4-17,  nous remarquons que le filtrage par inductance RF est effectivement 

très puissant dans toute la bande 300kHz−100MHz, où l'atténuation n'a pas chuté en dessous de 

25 dB et il permet de respecter la norme DO160-power lines.  

 

4.5 .1.4 Comparaison de l’efficacité de deux filtres 

La comparaison de l’évolution de l’amplitude de  l’impédance  de deux filtres CEM en 

fonction de la fréquence est représentée dans la Figure 4-18. 

 

 

Fig.4- 18: Comparaison de l’évolution des amplitudes des impédances de deux filtres CEM 
 

La comparaison de  l’efficacité de l’atténuation de deux filtres est présentée dans  la 

Figure  4-19. 
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Fig.4- 19: Comparaison de l’évolution du courant MC pour les deux filtres CEM 
 

A partir de ces résultats, nous constatons que le niveau du courant de mode commun sans 

utilisation du filtrage ne respecte pas le  gabarit défini par la norme DO-160E [8] (tracé en noir 

sur la Figure 4-19). 

Il est également noté que le niveau le plus élevé des émissions EMI qui dépasse la norme se 

trouve dans la zone de bruit de commutation situé dans la gamme de fréquences de 1 MHz à 10 

MHz. Au-delà, le niveau de bruit diminue en raison de la chute du niveau intrinsèque de la 

source de perturbation. 

Nous constatons également que, la réduction du courant MC en utilisant l’inductance MC  

(CM choke) est en fait très puissante dans toute la bande de 150 KHz-10 MHz. En revanche,  la 

réduction  du courant MC  à l’aide de l’inductance RF est réellement très puissante dans toute la 

bande MHz 6 MHz-100. L’atténuation  des émissions conduites est atteinte jusqu’a 30 dB. Au-

delà de 10 MHz, l'efficacité de l’inductance RF (mise à la terre à travers l’inductance RF)  est 

supérieure à celle de l’inductance MC. Par conséquent, l’inductance RF peut être utilisée comme 

un compensateur de filtres d'entrée en haute fréquence. 
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d'excitation est le courant de mode commun circulant dans le câble entre le convertisseur et le 

RSIL comme le montre dans la Figure 4-20. A partir de ce modèle, seul le champ magnétique 

sera évalué et comparé dans les deux cas : sans et avec utilisation de filtrage [36]. Comme nous 

avons vu dans l’étude du champ magnétique présentée dans le chapitre 3, les gabarits de champ 

électromagnétique dans la plupart des normes sont fournis en champ magnétique en dessous de 

30MHz. En outre,  le modèle développé dans le deuxième chapitre  permet de prédire les  

courants en MC jusqu’a une fréquence de 30MHz. Par conséquent, ce modèle est adapté pour 

cette étude, les deux filtres CEM étudiés précédemment sont insérés séparément dans le modèle 

de simulation. Le courant MC issu de l’insertion de chaque filtre  sera injecté dans le modèle 

FDTD comme une source de perturbation.  

 

 

Fig.4- 20: Modèle équivalent du rayonnement en mode commun 
 

4.6.1.1 Validation du modèle 

La Figure 4-21  présente le résultat de comparaison du spectre du champ magnétique Hx,  

mesuré et ce lui stimulé par la méthode FDTD à 0,2 m au-dessus du câble. 
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Fig.4- 21: Comparaison du spectre de la composante du champ magnétique proche Hx  mesurée et celle 
simulée par la méthode FDTD 

 

La Figure 4.21 montre qu’un bon accord est observé entre le résultat de la mesure et celui 

obtenu en employant le modèle FDTD. Une différence de quelques dB qui apparaissent peut 

résulter de la contribution du mode différentiel (DM) au champ magnétique mesuré. 

 

4.6.2 Modèle de prédiction du courant MC avec l’insertion des filtres CEM  

Dans cette configuration, l’inductance MC est insérée à l’entrée du convertisseur,  les 
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châssis du convertisseur et la charge comme indiqué sur la Figure 4-22 [36]. La seule exigence 

est le choix de la section de fil de la bobine qui doit être bien conçu pour supporter le courant de 

défaut à la terre qui peut survenir quand une ou plusieurs phase (s) est court-circuité à la masse. 

 

Fig.4- 22: Représentation du schéma détaillée du modèle d'insertion des filtres CEM 
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4.6.3 Résultats de simulations 

L’effet du filtrage CEM sur le rayonnement des câbles est prise en compte dans la 

modélisation en utilisant le schéma de la Figure 4-22. 

L’effet de la mise à la terre du convertisseur et de la charge  à travers les inductances RF est 

montré par l'évolution de ses modules d'impédances MC en fonction de la fréquence, avec et 

sans l’utilisation de la mise à la terre inductive.  

La Figure 4.23 présente l’évolution des impédances MC de la charge, du convertisseur, et du 

câble, sans avec utilisation de mise à la terre à travers les inductances RF.  

                                 

Fig.4- 23: Évolution de l’amplitude de l’impédance de la charge  en fonction de la fréquence 
 

A partir de la Figure 4-23, nous constatons qu'au-dessus de 1MHz, les modules 

d'impédances de MC du convertisseur et la charge à l'aide de filtrage RF sont supérieurs à ceux 

sans utilisation de filtrage. Nous notons également que, au-delà de 20MHz, les capacités 

parasites du câble ont un rôle important pour l'écoulement des courants MC, où, ces capacités 

parasites peuvent être réduites si le câble est fixé à une hauteur élevée du plan de masse. 

Comme le câble non blindé est utilisé, où le retour des courants MC se fait uniquement 

par le plan de référence de masse comme représenté à la Figure 4-22. Par conséquent, cette 

technique de filtrage permet de réduire toutes les boucles  de courant MC apparaissent dans la 

représentation schématique.  

La Figure 4-24 présente l’évolution du courant MC issus du modèle de simulation dans 

les deux cas : sans et avec utilisation du filtrage CEM. 
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Fig.4- 24: Évolution du courant de mode commun en fonction de la fréquence 
 

 

La Figure 4-25 présente l’évolution du champ magnétique  évalué par la méthode FDTD dans les 

deux cas : sans et avec utilisation du filtrage CEM. 

 

Fig.4- 25: Évolution du champ magnétique en fonction de la fréquence 
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peut être  aussi utilisée pour la  compensation de l'atténuation des filtres CEM d’entrée et de 

sortie des convertisseurs  à des fréquences élevées. 

 

 

4.7 Conclusion 

Différentes études effectuées par le passé ont déjà montré l’importance des matériaux 

magnétiques d’un filtre CEM sur son fonctionnement. Diverses solutions ont également été 

proposées pour améliorer la réponse en haute fréquence. Mais l’inconvénient majeur de toutes 

ces méthodes est qu’elles ne garantissent pas que le résultat obtenu soit optimal. Les travaux 

réalisés au cours de ce chapitre ont donc pour objectif d’exploiter l’ensemble des caractéristiques 

de différents filtres CEM  dans le but de trouver une solution optimisée de filtrage. Donc, obtenir 

une atténuation élevée des perturbations en mode commun sans dégrader les performances de 

filtrage en mode différentiel. Pour ce faire, un modèle combinant la  mesure et la simulation pour 

la prédiction des courants de mode commun engendrés par le système de conversion a été étudié. 

Le modèle de simulation proposé constitue donc un outil fiable, il permet de réduire fortement 

les temps de simulations pour tester les performances de ce filtrage. Les résultats sont alors 

assurés tant que l’impact des effets  parasites des câbles   reste limité, voire négligeable. 

L’opportunité  du modèle développé nous a permis également d’analyser individuellement 

l’influence de chaque filtre  (inductance MC  et/ou inductance RF) sur l’atténuation des courants 

MC. 

Enfin, la réduction  du niveau des émissions électromagnétiques conduites et rayonnées en 

utilisant la technique de filtrage CEM/RF a été présentée. Les résultats ont montré que les 

niveaux d'émissions conduites et rayonnées peuvent être réduits jusqu'à 30 dB dans la zone de 

bruit de commutation. 
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Conclusion Générale 

Le travail réalisé au cours de cette thèse s’est concentré sur l’étude des perturbations 

conduites et rayonnées  par les systèmes de conversion de puissance. Ce travail entre dans le 

cadre de l’étude CEM (ou compatibilité électromagnétique) des systèmes de conversion 

d’énergie intégrant des convertisseurs en électronique de puissance qui fonctionnent à des 

vitesses de commutation plus élevées. 

Une démarche commune dans la caractérisation CEM conduite et rayonnée  des systèmes de 

conversion de puissance est d'effectuer d'abord un  test  d'interférence électromagnétique  initial 

sur le système complet dans la gamme de fréquence indispensable, suivi par des tests au niveau 

des composants du système, pour localiser plus précisément les sources de perturbation 

électromagnétique (PEM). Une fois que les sources sont identifiées, des efforts sont faits pour 

limiter les émissions, soit en améliorant le blindage, le filtrage, la mise à la Terre ou l'utilisation 

de différents types de câbles et de configurations. 

Dans notre étude le convertisseur utilisé est équipé d’un nouveau composant 

semiconducteur en Carbure de Silicium (MOSFET en SiC) de nouvelle génération utilisant la 

nouvelle technologie en Carbure de Silicium, ce nouveau composant amène des avantages 

comme une vitesse de commutation plus élevée qui permet d’améliorer le rendement et le 

fonctionnement à hautes températures et offre la possibilité de  réduire l’encombrement du 

système de refroidissement.  Mais ces propriétés conduisent à l’apparition de nouveaux 

problèmes CEM. En outre, la réglementation internationale sur la compatibilité 

électromagnétique, impose également des restrictions sur les niveaux d'émissions 

électromagnétiques tolérés.  Il est donc devenu essentiel de prédire ces perturbations afin de 

proposer des solutions de réduction et de garantir le respect des normes CEM. 

Afin d'atteindre les objectifs fixés dans cette thèse, dans un premier temps une étude d’un 

système de conversion d’énergie intégrant un convertisseur dc-dc avec un MOSFET SiC a été 

présentée. Une méthode permettant de prédire les perturbations en CEM a été développée. Cette 

méthode est basée sur le calcul des signaux parasites par la simulation temporelle avec le modèle 

simplifié et précis des composants semiconducteurs. Les commutations de ces interrupteurs de 

puissance constituent la source principale des perturbations électromagnétiques dans un système 

de conversion d’énergie. La précision de l’étude CEM d’un système dépend donc grandement de 

la précision de leur modélisation utilisée. Les sources de perturbation électromagnétique excitent 

les différents chemins de propagation, sur une bande  de fréquence plus ou moins large, en 

fonction de la raideur des fronts de tension et de courant qu’ils génèrent. C’est pourquoi, nous 

avons porté une attention particulière à la modélisation des sources de PEM. Sachant que la 
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modélisation haute fréquence des semiconducteurs est assez complexe,  nous avons proposé une 

méthode basée sur la combinaison de la mesure et la simulation, la tension drain-source (Vds) 

mesurée au borne du MOSFET dans le domaine temporel a remplacé le MOSFET et a été 

introduite dans le modèle en tant que source primaire de perturbation afin de tenir compte des 

effets CEM en haute fréquence des semiconducteurs. La tension Vds mesurée est ensuite utilisée 

dans la simulation pour obtenir une approximation correcte des formes d’ondes de commutation.  

Le modèle du  système de conversion a été simulé avec le logiciel MATLAB/SIMULINK 

dans le domaine temporel, suivie d’une analyse fréquentielle des signaux issus, les résultats 

obtenus  ont été comparés avec différentes mesures comme la tension au niveau des bornes 

positive et négative du RSIL, la tension en MC et en MD, et les courants circulant dans le câble 

de puissance ainsi que le courant en MC. Cette comparaison nous a permis de vérifier que la 

précision de l’approche de simulation est satisfaisante pour la prédiction des perturbations 

conduites générées par le convertisseur d’électronique de puissance. 

Le rayonnement électromagnétique dans ce système de conversion a été étudié en 

utilisant une méthode numérique dite FDTD. Le principe de fonctionnement des convertisseurs 

génère des perturbations électromagnétiques à large étendue spectrale et de grande amplitude. Le 

câble de puissance représente sans aucun doute le vecteur privilégié pour la circulation des 

perturbations conduites ; il constitue par conséquent la principale source de rayonnement de ces 

perturbations. Les différents modes de rayonnement des câbles de puissance dans les conditions 

spécifiques imposées par la norme (DO-160E) ont été étudiés et analysés. Cette étude est basée, 

d'une part, sur le développement des modèles de rayonnement du câble de puissance  par chaque 

mode de courant, et d’autre part, sur la validation expérimentale des résultats numériques sur un 

banc d’essai expérimental.  

Les différents modèles réalisés pour la quantification des perturbations conduites et 

rayonnées ont démontré la possibilité  de prévoir  un ensemble de solutions de filtrage associés. 

En effet, les modèles ont permis de montrer l’importance de l’ajout d’une inductance de mode 

commun et qui  amène  une atténuation du spectre  de 30dB sur une bande de fréquence allant de 

150KHz jusqu’a 30MHz, de même que l’ajout de  l’inductance RF permet une atténuation du 

spectre de 30dB sur une bande fréquence allant de 6MHz jusqu’a 100MHz. Les deux solutions 

combinées ont montré que l'atténuation est meilleure. 

Ainsi, les travaux menés au cours de ce travail  ont conduit à l'élaboration d'un modèle de 

simulation des perturbations conduites et rayonnées dans le domaine temporel,  suivie par une 

analyse fréquentielle des signaux simulés en utilisant la FFT, le comportement fréquentiel des 

signaux perturbateurs est calculé.  Ce modèle de simulation est perçu comme un laboratoire 
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virtuel, il ne nécessite qu’une simple mesure de la tension Vds aux bornes du MOSFET dans le 

domaine temporel. Notons que cette mesure n'a pas besoin de l'utilisation d'une chambre 

anéchoïque  ou des instrumentations CEM très coûteux. Par ailleurs, cette mesure devient non 

nécessaire dans le cas où  on développe un modèle CEM des composants actifs.   

 

Cependant, plusieurs perspectives peuvent être envisagées pour ces travaux. Elles 

peuvent être regroupées suivant les axes ci-dessous: 

- Développement  des modèles CEM des composants semiconducteurs, et ceci peut aider à 

améliorer la simulation du comportement des phénomènes CEM en haute fréquence. 

- Développement des outils de modélisation numérique (Eléments finies, Partial Element 

Equivalent Circuit « PEEC ») capables de simuler le comportement exact des modèles de 

câble, de charge et de convertisseur en fonction de la fréquence.  

- Amélioration de la modélisation des composantes du système de conversion étudié  pour 

prédire les perturbations conduites à des fréquences élevées (au dessus de 30MHz). 

- Réduction du temps de simulation par la méthode FDTD en focalisant l'étude sur les pire 

des cas des émissions rayonnées produites par le courant de commutation de mode 

commun lors de l’ouverture ou  fermeture des interrupteurs. 
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