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Résumeé

Les travaux effectués pendant la these ont principalement porté sur la modélisation
et le calcul du comportement haute-fréquence (HF) des cables électriques. Ces
phénomeénes physiques mis en jeu combinent les effets capacitifs et inductifs ainsi que les
effets de peau et de proximité. Pour prendre en compte de ces comportements dans le
domaine des fréquences élevées, nous utilisons une approche basée sur des circuits
équivalents a base aux parametres linéiques (résistance R, inductance L et capacité C) qui

varient en fonction de la fréquence.

La détermination des éléments du schéma équivalent a été effectuée en résolvant
des problémes d’électrostatique et de magnétoharmonique en utilisant la méthode des
éléments finis. Ensuite, nous avons travaillé sur la méthode des lignes de transport (TLM)
associée a une approche modale pour déterminer les fréquences de résonance du systeme

en prenant en compte les interconnexions aux extrémités du cable.

Nous avons mis en ceuvre la méthode ci-dessus pour plusieurs types de cable
électrique : bifilaire blindé, blindé de 4 conducteurs, AC triphasée et enfin HVDC. Le
comportement HF de ces cables a été étudié en utilisant ’approche développé. Afin de
valider notre approche de déterminer des impédances, nous avons effectué une étude
comparative avec des mesures, disponibles au laboratoire et des résultats issus du logiciel
EMTP (ElectroMagnetic Transient Program). Ce logiciel se base sur des modéles analytiques
pour déterminer ses valeurs des impédances et se limite a des géométries de formes
simples. Les résultats obtenus avec notre approche sont en bonne concordance avec les

résultats expérimentaux et cohérents avec le logiciel EMTP.

Mots clefs : cables électriques, haute fréquence, méthode des éléments finis,
méthode des lignes de transport, modale, effet de peau, effet de proximité,

magnétoharmonique, électrostatique, cable HVDC.



Introduction générale

Introduction générale

Dans le domaine du transport d’énergie électrique, des phénomenes transitoires
peuvent conduire a des surtensions ou des surintensités le long des lignes ou des cables.
Ces phénomenes sont rarement pris en compte dés la démarche de conception. Ainsi,
prenons le cas du parc éolien offshore danois, sa liaison électrique avec le réseau terrestre
est constituée de trois parties : une plateforme transformateur (33kV/150kV), un cable
sous-marin (42 km) et un cable souterrain (la figure 0-1). Des phénomenes transitoires
peuvent provoquer une surtension ou une surintensité et affecter U'intégrité du cable et
pouvant conduire a des dysfonctionnement (Sarabia and Espallargas, 2010). Il est évident
qu’un cable défectueux a des conséquences économiques tres graves car outre la nécessité
de changer le cable (achat et enfouissement), le parc éolien peut demeurer improductif
pendant plusieurs semaines le temps des travaux de réparation. Un second phénomene
bien connu sur les lignes de transport est ’apparition d’une surtension en bout de ligne si
cette derniere est a vide (effet Ferranti). Sur une ligne électrique a 50 Hz cet effet est
sensible pour des distances supérieures a la centaine de kilométres. Pour un cable
souterrain dont la capacité intrinseque est bien plus importante ce phénomeéne apparait

pour des distances bien plus courtes.

| HomsRev2  Rkm . 23km . Sh4km Endrup
l 33KV 150KV | seacable ! ! land! | landcable | 150 kv 400 KV
' ' cablet '

“:n -« Q/—

v

OHL 15 km
Holsted 150 kv § TREE
i m
Lykkegard 150 kv — Q.
Lykkegard 150 KV § o ;:“ ory
D 1S
Kassa | OHL 84 km
N turdsines 400kV
215 MW 7omvar R 5

Figure 0-1 : Schéma globale du systéme éolienne Homs Rev - Danemark (Sarabia and

Espallargas, 2010)

Pour pallier ces défauts de fonctionnement, il faut étre capable de bien représenter

le comportement du systeme sous différents régimes de fonctionnement réglage des
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protections. Cela nécessite le calcul a priori des impédances du cable en circuit ouvert

ou/et fermé en fonction de la fréquence.

Il est donc nécessaire de se doter d’un outil d’investigation qui permet de
déterminer des modeles permettant de prédire le comportement haute fréquence a partir

de la connaissance de la géométrie et des propriétés des matériaux du cable.

La modélisation des cables et lignes électriques sont étudiés depuis plusieurs
décennies (Castellanos and Marti, 1997; Marti, 1988). Mais il reste encore des travaux a
effectuer pour décrire correctement le comportement de ceux-ci. Les géométries de cable
sont souvent complexes. Les propriétés des matériaux, les épaisseurs d'isolation et le
blindage ne sont pas parfaitement connues. En hautes fréquences, il est nécessaire de
prendre en compte les phénoménes électromagnétiques tels que l'effet de peau et 'effet
de proximité. Certains logiciels, tels qu’EMTP, proposent des modéles de cables basés sur
une approche analytique pour déterminer les paramétres de cable (Gustavsen et al.,
2005). Avec cette approche, les phénomenes liés aux courants induits comme U'effet de

peau et les effets de proximité sont souvent idéalisés.

Nous proposons, dans le cadre de cette thése, un modéle de cable basé sur la
résolution de problémes de calcul de champ électromagnétique en utilisant la méthode des
éléments finis. Cette approche permet de modéliser des structures complexes de cable en
prenant compte les caractéristiques des matériaux et des phénomenes comme les effets de

peau et de proximités.

Dans le premier chapitre de la thése, nous décrivons les principaux phénoménes
physiques qui s’opérent au sein d’un cable de transport et que nous souhaitons décrire.
Ensuite, nous présentons les modeles qui sont proposés dans la bibliographie et qui

permettent de décrire le comportement a ’aide de schéma électrique équivalent.

Le second chapitre porte sur le calcul des éléments du schéma électrique du cable
par la méthode des éléments finis. Deux approches sont comparées : le premier consistant
a résoudre deux problemes (électrostatique et magnéto harmonique) et le second se
ramenant a la résolution d’un seul probleme. Pour tenir compte de U'effet de la fréquence
ces résolutions sont effectuées pour différentes fréquences nous permettant de déterminer
les parametres localisés (capacité, résistance et inductance) sous forme matricielle dans le

cas d’un cable a plusieurs conducteurs en fonction de la fréquence.

11
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Dans le troisieme chapitre, la méthode TLM (Transmission Line Model) est appliquée
pour décrire le comportement haute fréquence du cable. Un approche modale permettant
de se ramener au cas canonique (ou une solution analytique est connue) d’un conducteur
référencé par rapport a la terre est mise en ceuvre. Pour valider la méthode proposée, une
comparaison est faite entre les résultats de la simulation et les mesures extraites des

travaux de Y Weens (Weens et al., 2006, 2005) effectués au laboratoire.

Dans le quatrieme chapitre, nous étudions des cables qui posseédent une géométrie
plus complexe et qui sont utilisés dans des applications industrielles telles qu’un cable AC
triphasée et cable HVDC de 4 conducteurs. Ces cables peuvent étre utilisés dans les parcs
éoliens Offshores pour transporter U’énergie produite d’un poste offshore vers un poste

terrestre.

12
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Chapitre 1 : Etat de Uart

1. Etatdelart

Ce chapitre se décompose en trois parties. Les notions générales concernant les
perturbations électromagnétiques induites par des conducteurs seront introduites. La
seconde partie du chapitre sera consacrée a ’étude bibliographique des modeéles existants
des cables. Finalement, nous présentons plusieurs méthodes pour déterminer les
parameétres utilisés dans les modéles de cables. Ce chapitre se termine par une analyse qui
nous permet de retenir le modele et la méthode utilisée par la suite pour modéliser des

cables électriques sur une large bande de fréquence.

1.1 Notion de perturbations électromagnétiques

Comme cela a été précisé, cette thése a pour but établir des modéles permettant
de prédire le comportement haute fréquence des systémes électromagnétiques afin limiter

les perturbations électroMagnétique (CEM).
1.1.1Définitions

Rappelons quelques définitions issues de la littérature

CEM

La CEM est « U’aptitude d’un dispositif, d’un appareil ou d’un systeme électrique ou
électronique, a fonctionner dans son environnement électromagnétique de facon
satisfaisante et sans produire lui-méme des perturbations électromagnétiques intolérables

pour tout ce qui se trouve dans cet environnement » (Cuvillier, 2000).

Perturbation électromagnétique

« Une perturbation électromagnétique peut étre un bruit électromagnétique ou un
signal non désiré ou une modification du milieu de propagation lui-méme » (Cuvillier,
2000; Lardellier, 1996). Pour bien identifier une perturbation électromagnétique il
convient de connaitre sa source, sa puissance, sa durée, son spectre de fréquence et enfin
la nature des grandeurs engendrées. Une fois la perturbation électromagnétique identifiée,

il reste a définir son mode de propagation.

20



Chapitre 1 : Etat de Uart

1.1.2_ Chemins de couplage

Les chemins de couplage sont une présentation synthétique de la propagation des
perturbations électromagnétiques. On remarque sur la Figure 1.1, deux modes de
transmission différente : le rayonnement et la conduction. Les perturbations conduites se
propagent de |’équipement « source » vers le matériel « victime » a travers les impédances
communes (les cables et les masses sont représentés en bleu sur la figure). Il est a noter
que les perturbations peuvent provenir du réseau. Le réseau peut aussi étre victime des

perturbations.

Par rayonnement, du

coffretaucordon secteur/@

Par conduction, &

travers I'impédance

Par rayonnement,
de coffret a coffret

Matériel
. source Périphérigue
Par conduction, &
travers I'impedance
commune du N
secteur ~—
Par rayonnement, de
W cable a céble

commune de terre

Matériel
victime

Perturbation secteur externe

Figure 1.1: Perturbation par rayonnement et par conduction

1.1.3_ Couplages par conduction

Une perturbation conduite engendre en haute fréquence des surintensités ou des
surtensions qui peuvent se propager de deux facons suivant le mode commun et le mode

différentiel.

1.1.3.1 Mode commun

Le courant de mode commun se propage sur tous les conducteurs dans le méme
sens et se reboucle par le blindage ou les circuits de masse via des impédances parasites
principalement des capacités parasites Cp. Dans ce cas, un défaut de fonctionnement peut

intervenir si la tension aux bornes de Cp devient trop importante.
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1; i
: A / \\
Source 1 5 | Victime |
/.. 1 i \
[ mmb— _ s - —t— |
| — Cp = capacité parasite U — Cp I.
Yays ' |
1II II
U = tension de mode commun )
Y . . -—/
1+ 1 -

Figure 1.2: Mode commun

1.1.3.2 Mode différentiel

Dans ce cas, le courant se propage par l'un des conducteurs, puis a travers

’appareil et se referme par un autre conducteur en sens inverse.

1 —
S \
-
Source U| U = tension de mode différentiel : Victime .:l
1

Figure 1.3 Mode différentiel

Dans ce cas, on peut imaginer que le courant peut, aux fréquences de résonance,

étre important car l’'impédance vue de la source peut étre tres faible.

1.1.4 Couplages par rayonnement

Les perturbations électromagnétiques rayonnées sont portées par un champ
électrique E généré par une différence de potentiel et/ou d’'un champ magnétique H

produit par la circulation d’un courant | dans un conducteur.

Les perturbations rayonnées se propagent principalement dans le milieu isolant. La

Figure 1.4 est un exemple de perturbations rayonnées.
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Armaire Cable "puissance”

Matériel
perturbateur

Récepteur
ou
charge

Matériel perturbée

)
S
=/

Matériel

perturbé e /¥§ Matériel perturbé

Cable "bas niveau”

Figure 1.4 Perturbation rayonnées

Selon la nature des perturbations produites, les couplages pourront étre de deux

types : couplage capacitif ou couplage inductif (Delaballe, 2000; Guide technique, 2000)

1.1.4.1 Couplage capacitif

Il existe toujours une capacité non nulle entre deux circuits électriques proches
comme cable, composant, conducteur, masse, ... La Figure 1.5 montre un exemple de
couplage capacitif. En effet, une variation de tension V; va générer un champ électrique
qui induit un courant entre les deux circuits. Dans ces conditions un courant de conduction
apparait sur le second circuit qui engendre une forte tension si ’impédance de ce dernier

est grande.

Cp (capacité parasite)
- - A=
1

paire
coupable

paire
victime

Figure 1.5 Phénomeéne de la diaphonie capacitive(Guide technique, 2000)

Pour réduire ces couplages capacitifs, nous pouvons éloigner le circuit source et le
circuit victime, ou bien protéger les cables victimes par un blindage relié a la masse des

deux cotés.
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1.1.4.2 Couplage inductif

Tout courant i dans un conducteur crée un champ magnétique H vérifiant la

relation suivante pour tout contour fermé C:
{ Hdl =I
c

ou H (A/m) est le champ magnétique.

e=u0.SdH_
dt

~ “cablage uo = 4m.10°7
- victime

Figure 1.6 Phénoméne de la diaphonie inductif (Guide technique, 2000)

Lorsque le champ magnétique varie il peut créer un flux variable dans une boucle
d’un autre conducteur a proximité - cablage victime, il apparait une force électromotrice
induite perturbatrice e. Cet effet s’appelle le phénoméne de diaphonie inductif. Pour
réduire les couplages inductifs, les solutions sont de torsader le cable ou réduire les

surfaces des boucles de cablage.

En résume, le couplage capacitif est provoqué par des conducteurs soumis a des
variations rapides de tension. Le couplage inductif est produit par des conducteurs soumis
a des variations rapides de courant. Ces couplages peuvent étre réduits efficacement par
un blindage relié a une masse aux deux extrémités ou si le cable est de longueur

importante relié a la masse a distance réguliere.

1.2 Comportements des conducteurs

1.2.1_Effets inductif et capacitif

Le principal effet observé dans un cable est son échauffement di aux pertes Joules.
En effet, tout conducteur (mis a part les supra conducteurs ou les phénomenes mis en jeu

sont en partie de nature différente) se comporte comme une résistance qui est donnée par
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le rapport de la tension efficace a ses bornes sur le courant efficace qui le traverse. Cette
approche est vérifiée au premier ordre si on considére que les phénomenes

électrocinétiques (seules les grandeurs électriques E et J sont considérées).

Prenons en compte les effets magnétiques, la présence de densité de courant
électrique engendre nécessairement un champ magnétique et donc une énergie

magnétique. Dans ce cas, le conducteur se comporte aussi comme une inductance.

De méme, si nous considérons les phénomenes électrostatiques, pour cela nous
devons introduire un plan de référence ou le potentiel électrique est considéré constant et
différent du potentiel du conducteur. Dans ces conditions, un champ électrique s’établit
entre le plan de référence et le conducteur. Par conséquent, ce phénomene laisse

apparaitre un effet capacitif.

Les conducteurs se comportent donc comme des circuits R, L, C. Toutefois en basse
tension et pour les fréquences industrielles, ’effet capacitif peut étre négligé. Par contre,
lorsque la fréquence augmente plusieurs autres phénomenes appariassent comme |’effet

de peau de 'effet de proximité et la propagation.

1.2.2 Effet de peau

L’effet de peau ou U’effet pelliculaire est un phénomeéne électromagnétique, qui a
tendance a localiser la densité de courant dans les couches périphériques du conducteur et
cela de maniere de plus en plus marquée au fur et a mesure que la fréquence augmente.
Par conséquent, plus la fréquence augmente, plus la section « réelle » du conducteur est
faible et la résistance du cable croit en fonction de la fréquence (Mugala, 2005; Weens,
2006).

Pour illustrer ces propos nous présentons sur la Figure 1.7 la distribution de la

densité de courant dans un conducteur cylindrique (résultats de simulation numérique).

- 4.61955e+06

3.46467e+06
2.30979e+06

1.15490e+06

n 20.8696

Figure 1.7: Exemple de I’effet de peau, densité du courant J (A/m?)
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Sur cette figure on remarque que la distribution de la densité de courant décroit de
facon exponentielle suivant rayon. La densité de courant dans le conducteur de la Figure

1.7 peut s’exprimer par la relation (1.1).

j=J,e ¢ cos(wt — g) 11

Dans la quelle j : Module de la densité du courant
Jo : Densité du courant de source maximale
r : Rayon du point considéré (Figure 1.8)
d : Epaisseur de peau

o: Pulsation imposée

Figure 1.8: Conducteur de rayon r considéré

Nous trouvons que la densité de courant j devient tres faible a Uintérieur du
conducteur apres une épaisseur de quelques 3. Le développement mathématique appliqué
a un conducteur cylindrique est donné dans (Bel, 2000). L’épaisseur & de peau est donnée

par :

Jr.fou 1.2

Figure 1.9 Epaisseur de peau

Avec: |, o et f sont respectivement la perméabilité, la conductivité et la fréquence

d’excitation du conducteur.
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1.2.3_Cas de plusieurs conducteurs

Lorsqu’au moins deux conducteurs sont présents dans un cable, soit la majorité des
cas rencontrés en pratique, les effets de couplage inductif et capacitif apparaissent. Outre
ces deux phénomenes, il existe aussi l’effet de proximité qui traduit |’apparition de pertes
par effet Joule dans le conducteur qui dépend des courants dans les conducteurs
juxtaposés. Par conséquent, les phénomeénes résistifs, inductifs et capacitifs dépendent

non seulement du conducteur lui-méme mais aussi a l’influence de |’autre conducteur.

1.2.3.1 Effet de proximité

L’effet de proximité est un phénoméne qui apparait lorsque deux conducteurs sont
suffisamment proches. En effet, un courant variable dans un conducteur crée un champ
magnétique variable qui induit des courants de Foucault dans un conducteur placé a
proximité. De ce fait, si un cable possede plusieurs conducteurs, des pertes Joule peuvent

apparaitre dans tous les conducteurs méme si ceux-ci ne sont connectés a une charge.

Trois types d’effet de proximité peuvent étre distingués: les effets de proximité

induit, direct et inverse (Ducluzaux, 1977).

Effet de proximité induit :

C’est un phénomene de couplage mutuel qui apparait lorsqu’un conducteur
parcouru par un courant alternatif induit des courants de circulation dans des conducteurs
non alimentés situés a proximité. Afin d’illustrer ce phénomene nous présentons sur la

Figure 1.10 le résultat d’une simulation numérique qui met en évidence cet effet.

-5.0 1744e+06

3.76308e+06
2.50872e+06
1.25436e+06

2.17181

Figure 1.10: Exemple de ’effet de proximité, densité du courant J (A/m?)

1

2

Sur cette figure, nous observons ’effet de peau dans le conducteur 1 (a gauche) ou
le courant est imposé. Dans l’autre conducteur 2 (a droite), il existe une densité du

courant induite ayant une direction opposée dans la partie proche du conducteur 1
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empéchant le champ créé par ce dernier de pénétrer. Le courant dans le conducteur 2 se

referme alors dans sa partie droite.

Effet de proximité direct :

Ce cas concerne l'influence mutuelle de courants dans des conducteurs proches

parcourus dans le méme sens.
| [] | m | D D

Figure 1.11 : Exemple de ’effet de proximité direct (Ducluzaux, 1977)

Dans la Figure 1.11, nous trouvons trois états d’un conducteur massif : a- U’état
initial, la densité de courant se concentre sur la périphérie par effet de peau; b- le
conducteur est coupé en deux par une fine zone isolante : la répartition du courant ne
change pratiquement pas ; c- les deux parties de conducteur sont éloignés, la répartition
du champ magnétique se modifie alors, la densité de courant se concentre alors aussi sur
les faces opposées. Sur la Figure 1.12 nous avons repris le cas présenté précédemment en

appliquant deux courants identiques dans le méme sens dans les deux conducteurs.

-6.55839e+06
4.91880e+06
3.27920e+06
1.63961e+06
n 12.0315 1 2

Figure 1.12: Exemple de ’effet de proximité direct, densité du courant J (A/m?)

Effet de proximité inverse :

Ce cas est proche du cas précédent mais les conducteurs sont parcourus par des

courants en sens inverse.
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- 8.71824e+06

6.53868e+06
4.35912e+06

2.17956e+06

n 1.03284

1 2

Figure 1.13: Exemple de ’effet de proximité inverse, densité du courant J (A/m?)

Un exemple de phénomene de proximité inverse est présenté sur la Figure 1.13.
Dans ce cas, la densité de courant sur les faces en regard augmente contrairement au cas

précédent ou les conducteurs sont alimentés dans le méme sens.

1.2.4 Propagation

Si la longueur du conducteur est proche ou supérieure a la longueur d’onde de la
grandeur électrique qui le sollicite, la propagation d’onde doit étre prise en compte. Si on
considére un phénomeéne électrique a 50kHz, la longueur d’onde est de 6km. Ces longueurs
de cables et des fréquences dans cette gamme peuvent étre rencontrées en particulier
dans le cas de production décentralisée d’énergie électrique ou des convertisseurs
statiques sont mis en ceuvre. La modélisation de ce phénoméne de propagation sera

détaillée par la suite.

1.3 Modeles des cables d’énergie

Nous venons de présenter les différents phénomenes physiques qui se cotoient dans
un cable. Reste a définir un modele qui permet de prendre en compte ’ensemble de ces
phénomenes. Mais avant d’étudier un modele « complet » il convient de présenter les
différents modeles utilisés selon leurs applications. Mais commencons par les plus simples

que sont les modeles basés sur des circuits équivalents.

1.3.1 Modeéles circuits d’'un conducteur

Les modeles circuit les plus simples consistent a négliger les effets mutuels entre

conducteurs et peuvent étre représentés par un circuit électrique. Si la longueur du cable
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est faible devant la longueur d’onde, une résistance associée a une inductance peut suffire
pour décrire le comportement. Toutefois pour les longues lignes un modéle a constantes

localisées prenant en compte les effets capacitifs convient mieux.

1.3.1.1 Modele a constantes localisées (IT Nominal)

Comme son nom l’indique ce modéle, constitué d’éléments constants R, L et C, ne

permet pas de prendre en compte U'effet de peau et U'effet de proximité.

-
o

Figure 1.14. Segment d’une ligne sous nominal pi modéle

Ce modele simple ne laisse que apparaitre d’une seule fréquence de résonance
alors qu’il en existe une multitude (Da Silva, 2011). Par conséquent, ce modele est trop
imprécis pour I’étude en régime transitoire, mais il est couramment utilisé pour des calculs

de transit de d’énergie au sein des réseaux en régime permanent sinusoidal.

1.3.1.2 Modele a constantes cascadés

Ce modeéle comprend plusieurs cellules en =, et fait apparaitre par conséquent
plusieurs fréquences de résonance. Mais la résistance est toujours constante et ne permet
de prendre U'effet de peau. Les effets de couplage sont encore une fois négligés dont les
effets de proximité. Toutefois, il a été proposé dans (Weens, 2006) une solution pour
prendre en compte ’effet de peau consistant a placer en paralléle des impédances R,L
comme présenté dans la Figure 1.16. L’inconvénient de ce modéle est la détermination du

choix du nombre de cellules et la complexification du circuit.

il R/N L/N R/N L/N R/N L/N R/N L/N i

u T % CIN % u

Figure 1.15. Segment d’une ligne
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R4

R3 I—3
MM
R2 I—2
MM

R]_ I—1
MM

Figure 1.16. Réseau R-L en échelle

1.3.1.3 Modele a constantes réparties (I1 exact)

Généralement pour établir ce modéle, on considere un conducteur avec un
potentiel de référence. Les relations entre les courants et les tensions sont facilement

obtenues si on considére sur une longueur infinitésimale Ax de la ligne.

ia i(x) i(X+AX)

—-

— — — — — — ————
Z.AX
Ug Y. AX

u()t "' "'T u(x+Ax) | Yo

— s — —

rj X X+AX
Figure 1.17 Ligne longue avec parameétres distribuées.

On peut alors réduire le modele a une structure en n a constantes localisées nommé
aussi TLM (Transmission Line Model).

Figure 1.18 Représentation en IT d’un modeéle d’une ligne

La distribution de "impédance Z’ et de ’admittance Y’ de la ligne sont obtenues en

multipliant des valeurs localisées Z et Y par des coefficients dépendant de la longueur de
la ligne et de "impédance linéique Z et ’admittance linéique Y :
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, sinh(Al)
Z'=27. 1.3
A
, tanh(@
Y.y "2° 1.4
2 2 A '
2

Dans laquelle :
e Z(Q/m) : Impédance linéique, Z = R(w)+ joL(o) ;

e Y(@/Qm) : Admittance linéique, Y =G(w)+ joC() ;

e j : Constante de propagation d’onde, g=.Z(0)Y(o) ;

e I(m) : longueur de la ligne.

De plus on peut definir Z. 'impédance caractéristique de ligne égale a \/;

Ce modele est précis pour représenter des lignes pour une seule fréquence ou les
effets mutuels sont négligeables. Toutefois, il est possible d’étendre ces modéles pour
prendre en compte les interactions entre conducteurs comme nous allons le voir par la

suite.

1.3.2_Modele matriciel et Approches Modales

Dans un systeme de plusieurs conducteurs, il existe comme nous l’avons vu des
interactions (ou influences) mutuelles (inductives, capacitives et de proximité). Ces effets
mutuels sont pris en compte en considérant des impédances et admittances qui sont des
matrices [R], [L] et [C]. Les couplages sont alors représentés par les termes non-diagonaux

non nuls. La Figure 1.19 présente un cas avec deux conducteurs.
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R

b

/Z

Figure 1.19: Circuit équivalent d’un systéme de deux conducteurs

Dans cette figure :  Ry; et Ry, : résistances propres des conducteurs

Li; et Ly, : inductances propres des conducteurs

R, et Ly : résistances et inductances mutuelles entre deux
conducteurs

Cyo et Cy : capacité de chaque conducteur par rapport a la référence.
Ces capacités sont aussi appelées capacité nodales

Cy2 : capacité entre deux conducteurs.

Les matrices [R], [L] et [C] ont alors les expressions suivantes :

[R]{Rn Rlz][L]{LM le}et[c]:[cn Clz}
R21 R22 ’ I‘21 L22 CZl C22

La prise en compte de la propagation dans ces modéles matriciels ne peut pas
s’effectuer directement, nous devons appliquer une méthode modale afin de découpler les
différents conducteurs. En effet, les matrices impédance [Z] et l'admittance [Y] obtenues
aisément a partir des matrices [R], [L] et [C] sont couplées par les lois de Kirchhoff. Pour
appliquer la TLM, il est nécessaire alors de changer de base de maniére a diagonaliser les
matrices impédance Z et admittance Y. Dans cette nouvelle base les tensions et les
courants n’ont plus nécessairement d’interprétation physique. Pour cela il est nécessaire
de résoudre un probléeme aux valeurs propres afin de déterminer les coefficients des

matrices orthogonales Q; et Q, telles que:

Y. Z,.=Q 1 (YZ)Q,
Z. Y, =Q.1.(ZY)Q,

Avec Z, et Y., les matrices d’impédance et d’admittance diagonales. Cette approche sera

un peu plus détaillée dans le chapitre 3.
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Nous allons maintenant présenter les différents modéles permettant d’obtenir les
matrices Z et Y sur laquelle on appliquera une approche modale. Comme ces modéles
nécessitent une résolution d’un probleme aux valeurs propres, ils sont plus difficiles a

mettre en ceuvre que les modeles sans couplage.

Remarque : Si ’on souhaite conserver I’approche circuit on peut utiliser un modele
cascadé par conducteur et relier ces modeles par les résistances et inductances mutuelles
et la capacité modale. Il s’avére que ce modele devient lourd a simuler car le nombre de

composants (donc d’inconnues) est tres important.

1.3.2.1 Modele a parametres constants répartis (CP

model)

Ce modéle reprend le modele a constantes réparties mais dans le cas d‘une
approche matricielle (Dommel, 1969) (Abe et al., 1998) ... Toutefois, les matrices [R], [L]
et [C] sont considérées constantes et la conductance [G] est négligée. La matrice de
transformation modale [Q] est supposée constante et réelle. Par conséquent, le modele est
valable pour la seule fréquence a laquelle les parameétres des matrices [R], [L] et [C] ont
été déterminés. Ce modele est mieux adapté, par contre comme les matrices [R], [L] et
[C] dépendent de la fréquence, ce modéle sera moins précis dans le cas d’un balayage en

fréquence.

1.3.2.2 Modeles a parametres dépendants de la fréquence

(FD et/ou FDQ model)

Dans de cas, on reprend le modele précédent en y ajoutant les variations en
fonction de la fréquence due a U’effet de peau et de proximité qui dépendent fortement
de la fréquence. Par conséquence, les matrices [Z] et [Y] dépendent de la fréquence.
Néanmoins les matrices de transformation modale [Q] peuvent étre considérées constantes
(Marti, 1982) ou pas (Marti, 1988). Si on les considere constantes, seul un calcul est
effectué pour déterminer le modele de cable. Dans ce cas il s’agit du modele nommé
modele FD (Frequency Dependencies). Dans le cas contraire, les matrices [Q] doivent étre
évaluées pour plusieurs fréquences, on appelle ce modele FDQ. Il est évident que le
modéle FDQ est plus précis car il est valable a toutes les fréquences. Toutefois
’inconvénient de ce modéle est qu’il demande un temps de calcul supplémentaire par
rapport au modele FD ligne (Marti, 1993). Il existe un autre inconvénient il s’agit des

matrices mal conditionnées que l’on peut obtenir a certaines fréquences. Cela induit
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notamment de bruits numériques dans les réponses fréquentielles. Pour pallier cet

inconvénient des méthodes de lissage (Fitting) doivent étre mises en ceuvre.

1.3.2.3 Wide-band modele

Il s’agit du modele le plus abouti et peut étre considéré comme un modele
universel. Ce dernier a été développé par Morched, Gustavsen et Tartibi en 1999 (Kocar et
al., 2010; Morched et al., 1999). Ce modele reprend le modéle FD en y ajoutant des

méthodes de Fitting afin d’éliminer les bruits numériques.

Les lignes et cables peuvent étre représentés par deux matrices : la matrice de
propagation H et l’admittance caractéristique Y. (les liens entre Y, Z et Y seront détaillés
dans le chapitre 3). Elles dépendent de la fréquence et peuvent étre calculées comme des

fonctions discrétes dans le domaine fréquentiel.

Le modéle Wide band est basé sur la mise ceuvre du fitting de H et Y. avec des
fonctions rationnelles. En général, la matrice d’admittance caractéristique Y. est plus lisse
que la matrice de propagation H. Toutefois elles nécessitent toutes les deux un lissage a

effectuer a ’aide d’approximation (Morched et al., 1999).

1.3.3 Synthese sur les modéeles de cibles

Nous venons de présenter des modeles des cables d’énergie dans le domaine
fréquentiel. Une fois les réponses fréquentielles obtenues, nous pouvons également
obtenir des réponses temporelles en utilisant l’algorithme de transformation inverse
Fourier (James, 2011; Osgood, 2009).

Afin de synthétiser les modéles de cables, nous proposons la classification dans le
Tableau 1-1. Dans ce tableau, le FD modéle et le WB modeéle sont les deux meilleurs
modeles pour modéliser les cables ou des lignes. Entre ces deux, en utilisant la technique
de raccordement (fitting), le modele WB donne une stabilité numérique meilleure que le
modele FD mais les calculs sont plus difficiles a mettre en ceuvre. C’est la raison pour

laquelle, nous choisissions le modele FD pour la suite.

Reste a déterminer maintenant les parametres du modele, c’est-a-dire les

coefficients des matrices [Z] et [Y] en fonction de la fréquence.
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Tableau 1-1 Comparaison des modéles de céable

Modeéle Z(f) Propagation Modal Fitting Etudes &
Applications
Constantes Power flow
Non Non Non Non
localisées Lignes courtes
Constantes Transitoires
Non Oui Non Non
cascadées logiciels circuit
Constantes Power flow
Non Oui Oui Non
Distribuées Lignes longues
Power flow
CP modéle Non Oui Oui Non R
Cable long
FD modéle Oui Ovui Ovui Non Transitoire
WB modeéle Oui Ovui Ovui Ovui Transitoire

1.4 Méthodes d’identification des impédances en
fonction de la fréquence

Pour déterminer les impédances, deux facons de procéder existent : les méthodes
analytiques et les méthodes numériques. Les méthodes analytiques s’appliquent a des
conducteurs de formes simples (cylindrique ou parallélépipédique). Elles sont rapides et
simples a mettre en ceuvre. Par contre les méthodes numériques peuvent traiter des
conducteurs de formes quelconques mais elles peuvent s’avérer aussi plus difficile a

mettre en ceuvre.

1.4.1_ Méthodes analytiques

Dans cette partie nous allons présenter quelques méthodes analytiques employées

pour calculer les valeurs des résistances, des inductances et des capacités

1.4.1.1 Calcul des résistances

La formulation de base pour calculer la résistance d’un cable ou d’une ligne de

transmission en courant continu est :

R.=p— 1.5
c PS
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dans laquelle : R. (Q) : résistance en courant continu,
p(Q.m) - résistivité du matériau a la température d’utilisation,
I(m): longueur du conducteur,

S(mz):section du conducteur.

Pour prendre en compte U'effet de peau dans le cas alternatif sinusoidal, il suffit
d’introduire la modification la section apparente du conducteur en fonction de la formule

de ’épaisseur de peau 5 (Weens, 2006) :

R=p

2

, 1 16
ar’—r————
Voo f

Vous trouverez en annexe d’autres méthodes pour calculer les résistances en
fonction de la fréquence. Toutefois il est difficile de quantifier ’effet de proximité par des

approches analytiques.

1.4.1.2 Calcul des inductances linéiques :

La formulation de base pour déterminer Uinductance propre linéique des

conducteurs (Johannet and Dalle, 1979) est donnée par la relation suivante:

L= [0,5 +2.In ij j.lO“‘ 1.7

C

Avec d.(m) : Diamétre des conducteurs

s,, =Nd,d,...d, (m) :Coefficient;

d,,d,,.. : Distances entre chaque paire de conducteurs ;

N :Nombre de conducteurs du faisceau.
* Toujours dans le cas de cable unipolaire, l’inductance mutuelle entre I’ame et la

gaine ou l’écran vaut (Schwab, 1980) :

M = 0,2.In(2'jm j.lO‘?’ 18

dans laquelle : d(cm) : Diamétre moyen de la gaine ou de [’écran
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M (H /km) : Inductance mutuelle

L’inductance propre linéique est donnée par deux expressions en suivant les modes

de connexion des gaines ou des écrans :

- Si les gaines sont liées entre elles et mises a la terre aux deux extrémités de la

liaison, on obtient l’expression suivante:

M
Lok R, Y 1.9
S| +1 '
M.w
- Si les gaines sont liées entre elles et mises a la terre a une seule extrémité de la
liaison :
L, =L 1.10
dans la quelle : L, (H /km) :Inductance propre linéique d’un conducteur,

R, (Q2/km) :Résistance linéique de la gaine

1.4.1.3 Calcul des capacitances linéiques

- Dans le cas du cable unipolaire, la capacité linéique C, (en uF /km) entre ’ame

conductrice et l’écran métallique est définie par ’expression suivante (Schwab, 1980) :

£
C,=—"—
r 1.11
18.In| -
r1
avec : I, r,(Cm) :respectivement, rayon de U’dme conductrice et rayon de

’enveloppe isolante.

g, . Permittivité relative de l’enveloppe isolante.

- Dans le cas du cable tripolaire dans l’hypotheése ou chaque conducteur n’a pas

d’écran mais ayant plutot un écran métalligue commune. La capacité linéique C, (en
UF 1Km) entre chaque conducteur et Uécran est donné par une expression

approximative (Schwab, 1980):

s (312 —s?) 1.12
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avec : rn, r2'2 sont respectivement le rayon de l’ame de chaque conducteur et rayon

intérieur de I’écran métallique qui est pris comme potentiel de référence.

1.4.1.4 Calcul des conductances linéiques :

En réalité, lUisolant du cable n’est pas idéal, il existe toujours des pertes

diélectriques W, :

W, =C,.otgsU?.10° 1.13
La conductance linéique G, qui est considérée pour modéliser ces pertes est donnée

par une expression :
G, =C,.0195..10° 1.14
Dans laquelle : W, (W /km) : Pertes diélectriques calculés
G, (1/€.km) :Conductance linéique du cable

tgo : Tangente de ’angle de pertes

U (volt) : Tension entre conducteur et |’écran métallique.

Dans le cadre de cette thése, nous supposerons que les isolants sont parfaits et

ainsi que les conductances sont négligeables.

1.4.2_ Méthodes numériques

Nous allons présenter succinctement différentes méthodes numériques qui
permettent de calculer les coefficients des matrices [R], [L] et [C]. Nous commencons par
la méthode des moments qui est reprise par la méthode PEEC. Ensuite nous développerons

la méthode des éléments finis qui est la méthode numérique que nous disposons.

1.4.2.1 Méthode des moments

La Méthode des Moments (MM) a été introduite la premiére fois en 1968 par Roger
F. Harrington. Le principe de cette technique (Gibson, 2008; Wang, 1990) est de convertir
des équations intégrales en un systéme linéaire qui peut-étre résolu numériquement a
’aide d’un ordinateur.

Cette méthode résout les équations intégrales de Maxwell dans le domaine
fréquentielle. Tout d’abord le probleme est formulé sous une forme intégrodifférentielle.
Ensuite, c’est ’étape de discrétisation : les inconnues sont définies en fonction d’un

nombre fini de fonctions de base choisis. Finalement un produit scalaire est effectué entre
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’équation de U'opérateur et un ensemble de fonctions de pondération choisies pour

obtenir un systéme des équations matricielles.

1.4.2.2 Méthode PEEC

La méthode PEEC (Partial Element Equivalent Circuit), basée sur la formulation
intégrale des équations de Maxwell est proche de la méthode des moments, a été

développée par Ruehli dans des années 1970 (Ruehli, 1974).

Le principe de cette méthode consiste a diviser un conducteur massif parcouru par
un courant non uniforme en un assemblage de brins conducteurs suffisamment fins pour
que le courant de chacun puisse étre considéré comme uniformément reparti sur sa

section.

La discrétisation du conducteur massif en brins élémentaires permet de déterminer
le champ magnétique crée par chacun de ces brins rectangulaires et d’évaluer la matrice

impédance de l’ensemble de ces brins.

Conducteur élémentaire
Conducteur massif discrétisé dans lequel le courant

\ /—\‘ / est supposé uniforme

Figure 1.20: Discrétisation d'un conducteur massif en brins élémentaires (Margueron, 2006)

On peut interpréter la méthode comme la détermination des composants d’un

schéma électrique équivalent de type RLC sur chaque maille.

Chaque brin élémentaire est représenté par sa résistance propre, son inductance
propre et son inductance mutuelle avec tous les autres brins élémentaires qui sont
approchés en calculant numériquement la valeur de leur expression donnée sous forme

intégrale. Cette représentation s’exprimé par une relation matricielle suivante :

VI=[z1[1]

[Z]1=] R |+jo M. 1.15
0

Les termes R; correspondant a les résistances propres des brins, les termes M;

représentent les inductances propres des brins (i=j) et des inductances mutuelles entre les
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uns des autres (i=j). La Figure 1.21 est un exemple d’une discrétisation d’un conducteur

massif en quatre conducteurs élémentaires et son schéma électrique équivalent.

c. Les €léments particls éqmvalents do conductcnr

Figure 1.21: Maillage 1D du conducteur unidirectionnel (TRAN, 2008)

Le schéma équivalent est constitué d’éléments localisés. Les formules pour calculer
ces éléments du schéma sont présentées dans (Clavel, 1996). Le principe de ces calculs se
base sur la loi d’Ohm et sur la circulation du potentiel vecteur le long des conducteurs. La
condition de calcul est que les conducteurs sont dans ’air (c’est-a-dire sans matériaux

magnétiques) et que leur densité de courant est uniforme.
La méthode PEEC posséde les avantages suivants :

e Sur le plan des temps de calcul, la méthode PEEC est plus rapide qu’une
méthode basée sur les Elément Finis. En effet, comme l’air autour de
conducteur n’a pas besoins d’étre discrétisé, le maillage PEEC est plus petit.
Bien que la matrice le systéeme a résoudre soit pleine, le colt pour traiter un
probléeme par la méthode PEEC nécessite moins de temps de calcul que la
MEF.

D’autre part, la méthode PEEC a des limitations:

e Sur le plan de la géométrie, la méthode PEEC ne peut modéliser que les
systéemes de conducteurs complexes 1D et 2D. Dans la modélisation 3D, le
courant se développe selon les trois directions crée une grande matrice

pleine et donc est difficile a mettre en ceuvre (TRAN, 2008). Toutefois les
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travaux récents ont permis de traiter des problemes 3D conséquent
(Kovacevic et al., 2013; Yahyaoui et al., 2010).

e Sur le plan des matériaux, cette méthode n’est valable qu’en absence de
matériaux magnétiques. Donc il est impossible de modéliser les blindages
magnétiques et conducteurs (u, ), qui sont souvent présents dans les
convertisseurs statiques. Toutefois, des travaux récents montrent que cette

restriction peut étre levée (Bui Ngoc, 2012).

1.4.2.3 Méthode des éléments finis

La méthode des éléments finis (MEF) est une technique de résolution numérique des
équations aux dérivées partielles. Cette méthode est puissante, générale, robuste et
largement utilisée dans plusieurs branches scientifiques comme mécanique,

thermodynamique, acoustique, etc...

Figure 1.22: Décomposition d’un élément de structure en élément finis

En réalité la MEF résout la forme faible des équations aux dérivées partielles en

utilisant un maillage qui sert de support aux fonctions d’interpolation.

1.4.2.3.1 Formulation faible

La formulation faible est appelée également formulation variationnelle et peut étre
définie comme suit :
En considérant un opérateur différentiel R (dans notre cas seront les formulations

en potentiels définies dans les parties suivantes) et une fonction f définie sur un domaine

ouvert Q :

- La formulation forte du probleme :

Trouver u définie sur Q vérifiant R(u)= f en tout point de Q.

- La formulation faible du probléme :
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Trouver u définie sur Q vérifiant JR(u)\/zjfvpour toute fonction adaptée v définie
Q Q

surQ).

Cette forme faible est exprimée dans le domaine continu. Dans le cas qui nous intéresse,

la formulation faible conduit a la méme solution que la solution de la formulation forte.

1.4.2.3.2 Méthode de Galerkin

Cette méthode est due a l’ingénieur mathématicien russe Boris Galerkin qui l’a
inventée dans les années 1910. La méthode de Galerkin permet de transformer un

probléme continu, par exemple une équation différentielle, en un probléme discret.

Pour cela reprenons la forme faible décrite au paragraphe précédent.
gf)W(R(u)— f)dQ=0 1.16
avec W est une fonction d’interpolation.

On évalue Uintégrale 1.16 pour les N fonctions d’interpolation de la fonction u.

Finalement on obtient un systeme d’équations a résoudre a N équations et N inconnues.

Dans le domaine électromagnétique, la distribution des champs électriques et des
champs magnétiques est décrite par des équations de Maxwell. Toutefois selon leur nature
les grandeurs recherchées peuvent étre discrétisées sur les nceuds, les arétes, les facettes

et les éléments.

1.5 Conclusion du chapitre

Dans ce chapitre, nous avons présenté l'intérét de développer des modeles de
cables sur une large bande de fréquence. En effet les problemes de CEM et notamment de
perturbations conduites peuvent apparaitre lors de ’association de convertisseurs avec de
cables longs. De nombreux modeéles existants ont été améliorés au fil des années. Nous
pouvons considérer deux grandes familles de modeéles : les modeéles de type circuit
(association d’éléments passifs) que l’on peut intégrer facilement dans des logiciels et les
modeles de type matriciel auxquels sont associés souvent une approche modale pour

prendre en compte le phénomene de propagation a travers le cable.
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2. Modélisation

Dans le premier chapitre, nous avons vu que les caractéristiques électriques des
cables évoluent en fonction de la fréquence. Les valeurs des résistances sont, notamment,
tres sensibles a l’évolution de la fréguence en raison des effets de peau et de proximité.
Par contre bien que les valeurs des inductances varient sensiblement en basse fréquence ;
elles varient assez peu quand la fréquence augmente comme nous le verrons sur les cas

traités par la suite.

Les phénomenes physiques des cables électriques dans le domaine HF comme les
effets de peau et de proximité, sont souvent représentés par un schéma électrique
équivalent avec des parametres constants localisés. Les parametres sont des matrices [R],
[L], [C] du circuit, qui évoluent en fonction de la fréquence. Ces paramétres peuvent étre

obtenus par la résolution des équations de Maxwell par la méthode des éléments finis.

Dans cette thése, pour obtenir les coefficients des matrices [R], [L], [C], nous
utilisons des modeles basés sur les équations de Maxwell en basse fréquence. Pour
résoudre numériquement ces modeles, la méthode des Eléments Finis (MEF) est utilisée.
Deux problémes sont étudiés : probleme électrostatique pour calculer la matrice [C] (la
permittivité des matériaux est supposée réelle, les pertes diélectriques sont négligées) et

probléme magnétoharmonique pour déterminer les matrices [R] et [L] du cable.

Ensuite, plusieurs exemples d’applications sont traités dans diverses configurations

de céables.

Mais avant de présenter la détermination des coefficients des matrices [R], [L], [C],

il convient de présenter les modéles a résoudre.

2.1 Probléme a résoudre

Dans le cas de [’électromagnétisme, nous allons résoudre les équations de Maxwell

avec les lois de comportement en tenant compte des conditions aux limites.

2.1.1 Equations de Maxwell

Les équations de Maxwell forment un systeme d’équations aux dérivées partielles,
qui représentent des phénomenes électromagnétiques (Ida and Bastos, 1997). La forme de

ces quatre équations est :
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rotH =J +8—D 2.1
ot
divB=0 2.2
rotE:—@ 2.3
ot
divli=0 2.4

Dans lesquelles : : le champ électrique (V/m)

: ’induction magnétique (T)

E
B
H : le champ magnétique (A/m)
J : la densité de courant (A/m?)
D

: la densité du champ électrique (C/m?)

On se place dans le cas ou le probleme est supposé linéaire et stationnaire avec des
excitations en régime sinusoidal, les deux équations (2.1) et (2.3) sont réécrites sous la

forme :
rotH =J+ jawD 2.5
rotE = — jowB 2.6
Les champs électromagnétiques sont alors des champs de vecteurs complexes.

Comme nous le verrons par la suite, dans le cas du régime quasi stationnaire, les
courants de déplacement peuvent étre considérés comme négligeable devant les courants

de conduction. L’équation (2.5) devient donc:

rotH =J 2.7

L’équation (2.2) montre que l’induction magnétique B est conservative. L’équation
(2.3) et (2.6) montrent, respectivement, qu’une variation temporelle de [’induction

magnétique B est capable de générer un champ électrique E.

2.1.2 Lois de comportement

Les lois de comportement traduisent la réponse du matériau aux sollicitations
créées par les champs électromagnétiques. En premiere approximation, on peut supposer
les effets magnétiques, électriques et électrostatiques découplés c’est-a-dire que pour les
lois de comportement, l’induction B ne dépend que du champ magnétique H, la densité de
courant J que du champ électrique E et U’induction électrique D ne dépend que E. Par

ailleurs, on va supposer les lois de comportement linéaire et isotrope ce qui dans le cadre
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de Uapplication visée est réaliste. La perméabilité magnétique L (H/m), la permittivité

électrique € (F/m) et la conductivité électrique o (S/m) représentent respectivement le
coefficient de proportionnalité entre ’induction magnétique B et le champ magnétique H,
entre Uinduction électrique D et le champ électrique E, entre la densité du courant

électrique J et le champ électrique E :

B=uH 2.8
D=¢E 2.9
J=0oE 2.10

Il est souvent pratique d’écrire u = u,.u, avec u, la perméabilité magnétique du
vide (41107) et u, la perméabilité relative du matériau. De méme facon, la permittivité
électrique : ¢=¢g,.c,avec g,la permittivité du vide (8,854187.10"* F/m) et ¢, la

permittivité relative.
2.1.3 Conditions aux limites

Afin d’assurer ’unicité de la solution du systéme composé des équations de Maxwell
et des lois de comportement, il est nécessaire d’ajouter des conditions aux limites sur les
champs. La frontiére I" du domaine d’étude peut se décomposer en plusieurs frontiéres sur

lesquelles différentes conditions seront imposées.

Dans le cas de probléme magnétodynamique, il y a quatre conditions différentes

portées respectivement par le champ électrique E, la densité de courant J, le champ
magnétique H et l’induction magnétique B sur les frontieres : I'.,I';,I,,I';du domaine

d’étude ®. Dans ce probléme, le domaine ® comprend un domaine conducteur ®. comme

cela est illustré sur la Figure 2.1. La frontiere T' du domaine @ se compose en deux
frontieres I';,I',, telque: I'=T,; U, et I'; "I, =0. D’autre part, la frontiére I'; du
domaine conducteur @, se décompose en deux frontieres I'.,I'; telles que:

I.=I.ul,etlynI,;=0.
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Ig
Domaine d’étude D
(Boite d’air) ~—+—
I3
Ig 1 r
o J
¢ “\\
Domaine conducteur = | T
E2
Ig
Ik /

Figure 2.1 Domaine d’étude et conditions limites en magnétodynamique (Korecki, 2010)

En définissant le vecteur n comme le vecteur normal a la surface et en supposant
que les conditions aux limites sont homogenes, ces dernieres peuvent étre présentées sous

les formes suivantes:

J.n=0 surl, 2.11
Exn=0surl: 2.12
B.n=0surI; 2.13
Hxn=0surl, 2.14

C’est-a-dire que les composantes normales de la densité du courant J et de

l’induction B sur les frontiéres correspondant a I'; et I'; sont nulles. De méme facon, sur

I et T,, on impose des valeurs nulles aux composantes tangentielles du champ

électrique E et de champ magnétique H.

2.2 Approches de calcul

Dans la suite, nous allons présenter les deux approches qui nous permettent a partir
d’un modeéle numérique basé sur la résolution des équations de Maxwell de déterminer les

coefficients des matrices d’impédances en fonction de la fréquence.

Une premiére approche consiste a effectuer la résolution de deux problémes
(Figure 2.2). Dans un premier temps nous allons traiter un probléme électrostatique afin
de déterminer la matrice de capacité [C]. Ensuite, un probleme magnétoharmonique sera
résolu pour calculer les matrices résistance [R] et inductance [L]. Nous appellerons cette

méthode "approche découplée”.
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Géométries

par plate-forme SALOME

Maillage
‘ parcode_ Carmel3D

Magnetoharmonique Electrostatique
sans charge

Formulation A-p

. Formulation
Formulation T-O ¢

P] ouls W magmatiqua “?""yéla{u'

| |

[R] L] [C]

Figure 2.2 Méthodologie d’approche découplée de calcul

FormulationT

ostatigua

Une seconde approche dite "couplée” consiste a résoudre le probleme
électromagnétique dans son intégrité sans charge. Dans ce cas nous devons calculer
simultanément toutes les grandeurs électromagnétiques en tenant compte des trois lois de

comportement.

2.2.1 Probleme d’électrostatique sans charge

En électrostatique, les domaines a étudier se composent de conducteurs, de
matériaux isolants ainsi que des sources électriques. Les sources électriques imposées

sont : soit une différence de potentiel électrique soit un flux électrique sur les frontiéres.

Dans le cas de |’électrostatique, les équations de Maxwell se raménent a résoudre

un probleme stationnaire qui se réduit a :

rote =0
divD=0 2.15
D=¢cE

La Figure 2.3 donne un exemple de domaine d’étude ® avec des sous-domaines

dans lesquels les permittivités (g, €1, &;) sont supposées constantes.
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.D.
S

Figure 2.3 Domaine d’étude en électrostatique

En électrostatique, une condition sur le champ électrique E s’applique a la

frontiére T et une autre concernant les déplacements électriques D sur la frontiere T, -

avec la relation I'. "I'; =0 et I'. Ul =I". Sur la Figure 2.4, on reprend ’exemple de

la Figure 2.3 avec le cas de deux conducteurs internes au domaine sur lequel on impose

des conditions sur la composante tangentielle du champ E. On a ainsi :

Exn=0surI; 2.16

D.n=0surl, 2.17

® ®°

Figure 2.4 Frontiéres de conditions aux limites de type E et D

A ce systeme d’équations (2.15), il est nécessaire d’ajouter un terme source via les
conditions aux limites comme nous le verrons par la suite. On résout rarement le probléeme

en champs mais en introduisant des potentiels comme nous allons le montrer par la suite.

2.2.1.1  Formulation ¢

Comme le rotationnel de champ électrique est nul, il s’exprime en fonction du

potentiel scalaire électrique ¢ :

E=-grade 2.18

Comme il n’y a pas de charge volumique, on obtient la formulation en potentiel
scalaire suivante :

divegradep =0 2.19

Comme la composante tangentielle de E est nulle sur la surface T, le potentiel

scalaire est constant sur toute surface connexe I'g. Ainsi, on impose alors ces potentiels au
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sens fort. Reprenons U'exemple de la Figure 2.4, nous introduisons des potentiels

électriques sources , définis sur les deux surfaces I'., etl'.,.
Srey ? ¥ S, E1l E2

En décomposant le champ électrique total E=-grade par un champ source Eg=-
grades et un champ inconnu E,=-grade,. Le champ source ¢s, égal aux potentiels fixés sur
la surface I'g, est précalculé. Le champ inconnu ¢, possede alors des conditions aux limites

homogenes sur la frontiere I'e, Nous pouvons écrire:

E=—-gradp=E; +E, =—gradg, —gradg, 2.20
En remplacant cette relation dans U’équation 2.19 a résoudre, nous obtenons la

formulation finale en potentiel scalaire électrique :

divegrade, = —divegrad ey 2.21

2.2.1.2 Formulation T

Comme l’induction électrique est a divergence nulle, elle peut s’exprimer a |’aide

d’un potentiel vecteur électrique T tel que :

D =rotT 2.22
En remplacant (2.22) sur la relation de rotation du champ électrique, nous obtenons

l’équation a résoudre :

rot l rotT =0 2.23
&

A Uaide de cette formulation, il est possible d’imposer un déplacement électrique a
rotationnel nul Dy qui prend en compte le courant au travers des surfaces équipotentielles
sur I'e. Le champ D dérive d’un potentiel vecteur Ts. Le champ D se décompose alors sous

la forme D = Ds+D, et s’écrit alors :

D=Dg +D, =rotTg +rotT, 2.24

Dans laquelle, T, est le potentiel vecteur électrique inconnu qu’on le doit
déterminer.

A partir des équations ci-dessus, la formulation finale en potentiel vecteur

électrique a résoudre est :

rot 1 rotT, =—rot 1 rotTg 2.25
& &

La condition a la limite D.n=0 sur I, devra étre respectée.
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2.2.2 Probleme magnétostatique

Lorsque le domaine D ne comporte pas de matériau conducteur mais seulement des
inducteurs ou la densité de courant J; est supposée connue alors les équations a résoudre
sont tres similaires a celles de I’électrostatique (2.15) surtout si il n’existe pas d’inducteur
bobiné ce qui sera le cas dans ’application que nous visons. Pour la résolution, on met en
en ceuvre usuellement deux formulations en potentiel qui sont la formulation en potentiel
vecteur A ou on exprime l'induction B=rot A et la formulation en potentiel scalaire Q ou

on exprime H=-grad Q (sans la présence d’inducteur).

2.2.3 Probleme magnétoharmonique

Le probleme général magnétoharmonique est présenté sur la Figure 2.5. Dans la
suite nous allons développer les formulations en potentiels qui permettent de résoudre le
probleme dans le cas ou le domaine D est entierement conducteur. Une extension au cas
général ou D contient des parties supposées non conductrices ne pose pas de difficultés
particulieres. Il suffit alors de résoudre un probleme magnétostatique sur D-D, la
continuité des potentiels entre sous domaines est naturellement assurée. Nous supposerons
de plus que le domaine D, est simplement connexe. Les équations aux dérivées partielles a
résoudre sont alors 2.6 et 2.7 avec les lois de comportement 2.8 et 2.10 et les conditions
aux limites 2.12 et 2.14.

Figure 2.5 Probléeme magnétodynamique

2.2.3.1  Formulation A-¢

On fait apparaitre tout d’abord le potentiel vecteur magnétique A et le potentiel
scalaire électrique ¢. Comme la divergence de l'induction magnétique B est nulle, celle-ci

s’exprime en fonction du potentiel vecteur magnétique :

B =rotA 2.26

En le remplacant dans la relation 2.6, nous obtenons :

51



Chapitre 2 : Modélisation

rotE = — jorotA 2.27

A partir de Uéquation (2.26), nous pouvons exprimer le potentiel scalaire
électrique :

E+ joA =—grade 2.28

En décomposant la densité de courant électrique J par un terme source Js et un

terme lié aux courants induits inconnus J;=cE, nous obtenons l’équation a résoudre

suivante:

rotlrotA =Js —o(jowA+gradg) 2.29
H

On peut vérifier que la loi de conservation des courants induits est vérifiée puisque

comme divJ=0 en prenant la divergence de 2.29 on a :

divo(jowA+grade) =0 2.30

2.2.3.2 Formulation T-Q

Nous commencons par définir le potentiel vecteur électrique T et le potentiel
scalaire magnétique Q. Comme la divergence de la densité du courant J, est nulle, elle

peut s’exprimer en fonction du potentiel vecteur magnétique sous la forme :
J=JstJ\=rot Ts+rotT, 2.31
Dans laquelle, le terme source vérifie Jg =rotTy et le terme lié aux courants

induits Ji=rot T,.
En remplacant (2.31) dans la relation (2.7) liant le champ magnétique H et la

densité de courant J, nous obtenons :

rotfH-T;+T)=0 2.32
Ce qui donne H =T, + T —gradQ

L’équation finale a résoudre est obtenue en utilisant I’expression (2.32) de H dans

l’équation (2.6) liant E et B et qui donne :

rote = rotlJ = joH 2.33
(0
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Ce qui nous conduit a l’équation suivante:

rotl(rotTS +10tT) = —jo(Ts + T —gradQ) 2.34
(e}

On vérifie bien en prenant la divergence de |’équation précédente que l’induction

est a divergence nulle.

divu(Tg + T-gradQ?) =0 2.35
Les formulations précédentes ne peuvent pas en général étre résolues
analytiguement et on doit alors faire appel a une méthode numérique. Dans la suite ces

formulations en potentiels seront résolues par la méthode des éléments finis.

2.2.4 Probleme complet

Pour résoudre les équations de Maxwell en régime harmonique sans charge, nous
pouvons utiliser la notion de conductivité complexe. Cela nous permettra de déterminer a
’aide d’une seule résolution des pertes Joules, l’énergie magnétique et |’énergie
électrostatique.

Le principe de cette méthode est de considérer dans un matériau avec une

conductivité complexe dont la partie imaginaire est égale a sa permittivité.

Figure 2.6 Méthode d’utilisant de conductivité complexe
La conductivité complexe o s’écrit sous la forme ¢~ = o + jwe,&,. On résout alors

un probleme magnétoharmonique en introduisant une conductivité complexe. Quand on

calcule le terme suivant Py:

P, =Jo E’dr =[cE’dr + jfwe,e, E*dr 2.36
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La partie réelle de P, correspond aux pertes joules dans le conducteur. La partie
imaginaire de P, divisée par la pulsation est égale a l’énergie électrostatique. Dans ces
conditions, nous pouvons déterminer directement |’énergie électrostatique et donc

reprendre |’approche qui sera présentée en (2.3.1) pour calculer la matrice [C].

2.3 Détermination des matrices d'impédance

Dans cette partie, nous allons présenter la méthode pour déterminer les
coefficients des matrices impédances R, L et C a partir du calcul des énergies obtenus par
les modeles numériques lors d’une approche découplée ou lorsque on consideére le systéme

complet.

Géomeétries

Maillage

W

“y

3 ' &

2 | Magnétoharmonigue Electrostatique Magnétoharmonique -E.

% sans charge Avec G° =0 + jem a
Q

W L
Q

s [R]4 et [L]4 [Cly [R]z, [L]z et [C]: 8

< <

| |

J Comparaison

Conclusion

Figure 2.7: Méthodologie de deux approches de calcul

2.3.1Détermination de la matrice capacité [C]

Le probleme présente n conducteurs fixés a différents potentiels. On désire
calculer les termes C;; de la matrice [C] entre les différents conducteurs. Les termes C;
sont déterminés numériquement a partir du calcul de U’énergie électrostatique présente
dans le domaine et en choisissant de maniére appropriée le potentiel sur chacun des

conducteurs.
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Figure 2.8 Capacitances concernant a conducteur 1

Considérons le cas présenté sur la Figure 2.8 et prenons ’exemple du premier

conducteur, la charge Q; exprime a partir de potentiel de tous les autres conducteurs :
Q= C10(\/1 _Vo)+ C12(\/1 -V, )+ .+ Cyy (Vl -V, )

Q =C,+C,+..+C,)V,-C.V,-..-C_.V, 2.37
Dans laquelle : Cyo est la capacité entre le conducteur 1 et la masse (ou référence),
C,;i représente U'influence du conducteur 1 sur le conducteur i.

Le terme C,,=C,,+C,+..+C,, est la capacité propre du conducteur 1.

L’équation (2.37) devient :

Q=C,V,-C.V,-.-C.V, 2.38
De la méme maniere, nous pouvons obtenir n équations correspondant aux n
conducteurs. En effet si on considere le conducteur jona:
Q;=CjyV, _i:§:¢jciivi 2.39
Signalons que les coefficients C; et Cj; sont égaux rendant la matrice [C] symétrique.

Quant a ’énergie électrostatique, elle vaut :

1
W = E(lel +Q2V2 +"'+ann)

n

1 1
W = 2VU(Co; =GV, == CiVy) + 2V (1O, + oy == CyV,)
+ %Vn (_Cnlvl - Cn2V2 —.t CnnVn)

1 1 1
W= ECllvl2 +§(:22v22 +---+5CnnVn2 —C VY, == CVV, = CoVpVs = =C o Vo Ve 5 4
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A partir de la relation énergétique 2.40 et des n équations de charge-potentiel au-

dessus, le systeme d’équations prend la forme suivante :

Q =C,V,-C.V, —C.V, —..—C,V

In¥n
Qz = _C21V1 + sz-Vz _C23-V3 _"'_CZnVn
2.41
Qn = _Cnlvl _CnZVZ _Cn3v3 _"'+Cnnvn
W :%cnvf +%(:22v22 +...+%c:nnvn2 ~-C VvV, -..-C,VV, -C,V,V, -..-C,, V., V

n-1,nYn-1Yn

Nous allons appliquer séquentiellement des potentiels bien choisis sur les
conducteurs de maniere a pouvoir déterminer de maniere itérative les valeurs de la

matrice capacité [C].

Ainsi, pour calculer la capacité propre C;; on impose V; égale 1V et tous les autres
potentiels a zéro et on détermine U’énergie W. En effet, d’aprés 2.40, on a C;=
2Weiectrostatique- POUr obtenir les capacités Cj; entre deux conducteurs i et j, on impose les
deux potentiels V; et V; égaux a deux valeurs différentes et non nulles (Vi = 1 et Vj = 2 volt
par exemple). Tous les autres potentiels sont imposés a zéro et on calcule ’énergie du

systeme. On a alors :

W.j = 1C..V.2 +£C VZ_C.VV.
i 2 ivi 2 [T

[/ |

CCV2+CVE-2W,

)
. 2.42
. V)V,
La forme de matrice de capacité [C] obtenue :
| Ciy —Cip —Ciy .. =Cyy |
—Cy1 Cpp —Cy ... —Cy,
__Cnl _Cn2 _Cn3 Cnn i
Dans la quelle, les capacités propres C,, = i C; (DaSilva, 2011).

j=1,j#i

56



Chapitre 2 : Modélisation

2.3.2 Détermination des matrices résistances et

inductances

Aprés la résolution des équations en régime magnétoharmonique par
code_Carmel3D a ’aide de deux formulations en potentiel, nous obtenons les pertes Joule,
l’énergie magnétique du systeme ainsi que les tensions aux bornes des conducteurs en
fonction de la fréquence (Henneron, 2004). Dans la suite nous allons montrer comment, a
partir de ces valeurs, nous pouvons déterminer les matrices [R] et [L] en fonction de la
fréquence.

Deux approches peuvent étre mise en ceuvre pour déterminer R et L, a savoir :

- A l’aide de la tension obtenue aux bornes des conducteurs.

- A Uaide de pertes de Joule et d’énergies magnétiques.

Nous allons prendre le cas deux conducteurs pour illustrer |’approche sachant que
cette approche se généralise facilement au cas de n conducteurs.

La méthode proposée utilisant la technique de superposition ne peut donc étre

appliquée que dans le cas linéaire.

2.3.2.1 Détermination des parametres a partir de Ia

tension:

Dans le cas de deux conducteurs, on peut écrire la relation suivante :

|:L_Jl:| _ {;11 ;12}|:|_1} o {L_Jl = ;11-11 +;12-lz 244
U, Ly, Ly, U,=2,1,+2Z,1,

Ou U, et |;désignent la tension et le courant dans le conducteur i. En appliquant

des couples de valeurs du courant (l;, ;) égaux a (1,0), (0,1), (1,-1) et obtenant
numériquement les valeurs de (U;, U;), nous pouvons identifier les matrices des
impédances [Z] en utilisant (2.44).

D’autre part, comme[Z]=[R]+ je[L], les matrices de résistance et d’inductance

seront déterminées en se basant sur des parties réelles et imaginaires de ’impédance:

[R]=Re((Z])

L= m(z) 245
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2.3.2.2  Détermination a partir des pertes de Joule et
I'énergie magnétique :

Les pertes Joules et ’énergie magnétique s’écrivent de la facon suivante :

2 2
PJouIes = |1 'Rll + Iz -Rzz + 2|1|2R12
1 , 1 ) 2.46
Wmag =§-L11|1 +E-L22|2 + L12|1|2
Dans laquelle : Ri1, Ry, Li1, Ly sont respectivement les résistances et les

inductances propres des conducteurs 1 et 2.

Le terme résistif Ry, représente Ueffet de proximité du conducteur 1 sur le
conducteur 2 et réciproquement et le terme Ly, est égal a I’inductance mutuelle.

En appliquant les couples de valeurs des courants pour (I, I;) égaux a (1,0), (0,1),
(1,-1), nous pouvons déterminer les matrices [R], [L] a partir des énergies magnétiques et
les pertes de Joules en utilisant une procédure similaire a celle présentée pour le calcul de
la matrice capacité [C]. On considére alors pour le calcul de [R] les pertes Joules et pour

le calcul de [L] "énergie magnétique.

2.4 Exemples d’application

L’objectif de cette partie est d’identifier les matrices [R], [L], [C] sur plusieurs
géométries de conducteurs. Les problémes de magnétodynamique seront calculés a l’aide
de code_Carmel3D (Bereux, 2010a, 2010b). Par contre, le probleme d’électrostatique sera
résolu par FEMM (Mekeer, 2010).

2.4.1Deux conducteurs paralleles

Ce paragraphe introduit le calcul des paramétres localisés R, L, C d’un systéeme de
deux cables en paralléle. Cette configuration est simple mais elle va permettre de
comparer les deux approches de calcul basées soit sur la résolution de deux problemes
éléments finis (magnétoharmonique et électrostatique) soit sur la résolution d’un seul

probléeme magnétoharmonique avec une conductivité complexe.

2.4.1.1 Présentation du probleme

Le systéeme étudié se compose de deux conducteurs paralleles que l’on supposera
de longueur infinie qui sont plongés dans une boite d’air. Les deux conducteurs possédent

un rayon identique égal a 10 mm, la distance b entre les deux centres est 25 mm. Pour les
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parametres des matériaux, la conductivité du conducteur vaut ¢ = 38 MS/m, on suppose la

perméabilité et permittivité sont constantes sur tout le domaine et égales a celle de 'air

. ’ .

Figure 2.9 Configuration de deux conducteurs en paralléle

c’est-a-dire g et .

Comme le domaine possede deux conducteurs, on cherche maintenant les matrices
[R], [L] et [C] de dimensions 2x2:

[R] — |:R11 R12:| ’ [L] — |:Lll L12:| et [C] — |:C11 C12:|
R21 R22 L21 L22 CZl C:22

dans lesquelles : Ry1, Ry, Ly, Loz, Cq1, Cyy sont respectivement des résistances, des
inductances et des capacités propres au conducteur 1 ou 2 ; Ry = Ryq, Liz = Ly, Cyq = Cyy
représentent les effets mutuelles.

Nous calculerons ces valeurs en fonction de la fréquence avec les deux approches

présentées précédemment: |’approche découplée et I’approche couplée.

2.4.1.2 Maillage du systeme

Afin de s’assurer que les résultats obtenus ne dépendent pas des conditions aux
limites sur le domaine qui sont de type B.n=0, nous devons nous assurer que le volume
d’air de dimension finie entourant les conducteurs est suffisamment grand. Si on note r, le
rayon du cylindre entourant les deux conducteurs, les calculs effectués pour différentes
valeurs de r montrent que les grandeurs globales d’intérét que sont les pertes Joules et
l’énergie magnétique n’évoluent plus dés que l’on prend r= 100b. Nous prendrons donc
cette valeur pour la suite.

Le probléme peut étre limité en 2D car on suppose le cable choisit de longueur
infinie. Pour la modélisation avec code Carmel3D, on considére une section extrudée sur 1

couche d’éléments prismatiques.
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Deux congucteurs

Figure 2.10 Maillage de modéle (a gauche) et de deux conducteurs (a droit)
Une fine tranche du systéeme est modélisée et maillée par une couche de prisme ce

qui revient a traiter un probléme 2D. Le maillage contient 176 218 éléments prismatiques.

2.4.1.3  Résolution par approche découplée

L’approche découplée consiste a effectuer de calcul en magnétoharmonique pour
calculer les matrices [R] et [L] et le second en électrostatique pour déterminer la matrice

capacité [C].

2.4.1.3.1 Calcul R, L en magnétoharmonique

En se basant sur relation de [R] et [L] avec des pertes de Joule et l’énergie
magnétique, nous imposons successivement les valeurs (1,0) et (1,-1) pour les deux

courants (ly, l;). Le signe « - » exprime le sens opposé du courant imposé.

On a reporté dans le Tableau 2-1 pour chaque valeur de fréquence ’évolution de
l’énergie magnétique et des pertes Joules obtenues a partir des deux formulations. On
vérifie bien que les pertes Joules croissent avec la fréquence et que |’énergie magnétique
diminue légérement. On constate un écart entre les deux formulations. On sait que les
deux formulations convergent, quand on diminue la taille des éléments, vers la méme
solution. En conséquence, ’écart entre les deux formulations peut étre interprété comme
une image de Uerreur numérique. On constate que cet écart est faible pour les pertes
Joules a basse fréquence par contre qu’il croit avec la fréquence. En effet, avec
’augmentation de la fréquence les phénomenes de peau et de proximité augmentent. La
densité de courant devient alors de plus en plus inhomogéene dans le conducteur avec une
concentration sur la surface dans l’épaisseur de peau. Cette inhomogénéité est de plus en
plus difficile a évaluer avec le maillage imposé puisqu’il n’y a plus suffisamment
d’éléments dans ’épaisseur de peau pour décrire correctement le phénoméne. On

constate aussi un écart sur l’énergie magnétique dans le cas ou on alimente les deux
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conducteurs. Enfin, cet écart reste du méme ordre de grandeur quand la fréquence

augmente.

Tableau 2-1 Pertes Joules et énergie magnétique obtenues avec les deux formulations (1m de

longueur du cable)

li= 1A, I,= 0A = 1A, I,= -1A
f (kHz) Winag (HJ) Pjoute (HW) Winag (HJ) Poute (W)
A-o T-Q A-o T-Q A-o T-Q A-o T-Q
0,05 0,590 0,595 86,6 86,6 0,228 0,237 173 173
0,5 0,575 0,580 172 170 0,192 0,201 359 359
1 0,570 0,575 242 238 0,177 0,185 514 511
5 0,560 0,565 537 524 0,154 0,163 1190 1160
10 0,555 0,563 762 738 0,148 0,157 1700 1650
25 0,555 0,561 1210 1160 0,143 0,152 2730 2620
50 0,552 0,560 1730 1620 0,140 0,150 3920 3680
100 0,550 0,555 2490 2250 0,138 0,148 5650 5120

Sur la Figure 2.11, la répartition du courant a 50 Hz est affichée. On constate ici
que la densité de courant est homogene dans le conducteur. A 1kHz, on remarque que
effet de peau est présent, c’est a dire que la répartition de la densité de courant
inhomogéne avec des valeurs faibles a lintérieur du conducteur et élevées sur la
périphérie. Par ailleurs, sur les surfaces des conducteurs en vis-a-vis, on note une

concentration plus importante qui correspond a l’effet de proximité

JFIELY_HEAL 636579514, h JFIELY_ZEAL 5.355795-3 14, - \
1517.77 PPN 279,55 09372293 339079 573137 1912 x 132017

om0 297,993 2 2 _ 42,9 2222

Figure 2.11 Distribution de la densité du courant J dans deux conducteurs a f = 50Hz (a
gauche) et f = 1kHz (a droite)

A partir des pertes Joules et de ’énergie magnétique dans les deux configurations
d’alimentation, les coefficients des matrices [R] et [L] ont été calculés. L’évolution des

coefficients en fonction de la fréquence est reportée sur les figures 2.12 et 2.13. On
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constate bien que la résistance R; augmente en fonction de la fréquence (I’effet de peau)
et de méme pour le coefficient mutuel R; (effet de proximité). On constate que la
variation des inductances en fonction de la fréquence est beaucoup plus faible.

Les calculs réalisés par code_Carmel3D sont cohérents pour les deux formulations
en potentiel avec un écart maximal est de 9,6% sur la résistance et de 1,79% pour

’inductance.

——R11- Formulation APhi
Résistance (mQ/m) -B-R11- Formulation TOmega
R12 - Formulation APhi
3 ——R12 - Formulation TOmega
2,5
G
E %x—-—’
g 15 =
E /
7]
3 1
[+
0,5
0 |
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
Fréquence (kHz)

Figure 2.12: Evolution des coefficients [R] en fonction de la fréquence
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—4—L11 -Formulation APhi
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Figure 2.13 Evolution des coefficients [L] en fonction de la fréquence

2.4.1.3.2 Calcul C en électrostatique

Pour déterminer les capacités du cable un probléme électrostatique doit étre
résolu. Dans ce cas, une différence de potentiel électrique (V4-V;) est appliquée entre les

conducteurs afin de calculer le champ électrique et d’en déduire les valeurs des capacités.

Figure 2.14 Capacitances existent du cas de deux conducteurs

Comme les matrices [R] et [L] la taille de la matrice capacité est 2x2 et comporte

uniquement deux termes :

C -C
Cl=| . 2.47
[ ] |:_ ClZ C22

Avec les capacités nodales liées au conducteur 1 et au conducteur 2 :
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{Cll = ClO + C12
sz = Czo + C12

D’autre part, les capacités entre un conducteur et la frontiére (C;o et Cy) peuvent

étre négligées parce que la distance d est supposée infinie. Donc la matrice 2.47 devient :

C, -C
[C] { 12 12} 2.48
- C12 ClZ

HFIELD_REAL 6.365990-314, -
102.296

Figure 2.15 Carte de champ de calcul C obtenue par code_Carmel3D.

A Uaide de ’énergie électrostatique obtenue nous obtenons la capacité Cy; entre
les deux conducteurs.

Tableau 2-2: Capacité électrique calculée

code_Carmel3D FEMM

Formulation ¢ Formulation T
Wetectrostatique (PJ/M) 20,364 20,228 20,220
Ci2 = 2W/U (pF/m) 40,728 40,456 40,444

Les trois valeurs obtenues sont proches. L’écart maximal est de 0,7 %, c’est la
capacité calculée par la formulation ¢ avec code_Carmel3D et celle obtenue par logiciel
FEMM.

2.4.1.4 Résolution par approche couplée

Nous allons résoudre les formulations magnétoharmoniques en utilisant la notion de
conductivité complexe. L’objectif est de déterminer les pertes par effet Joule, l’énergie
magnétique et l’énergie électrostatique en méme temps pour obtenir simultanément R, L
et C. Dans le Tableau 2-3 sont reportées |’évolution de |’énergie magnétique, les pertes

Joules et l’énergie électrostatique pour les deux configurations d’alimentation des
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conducteurs. Les inductances propres, résistances et capacités calculées sont affichées
dans le Tableau 2-4.

Tableau 2-3: Résultats obtenus par la méthode de conductivité complexe (1m de longueur)

11= 1A, 12= 0A, U = 1(V) 11= 1A, 12= -1A, U = 1(V)
f Winag Pioute (MW) Weiec (pJ) Winag Pioute (MW) Weiec (pJ)
(kHz) (W) Réel Im (W) Réel Im
0,05 0,575 86,6 0,128.10° 20,3822 0,233 173 0,128.10° 20,382
1 0,555 239 0,256 20,3822 0,182 510 0,256 20,382
10 0,540 738 0,257 20,4618 0,154 1640 0,257 20,462
100 0,535 2180 0,253 20,1433 0,145 4920 0,255 20,303

Tableau 2-4: Résistances, Inductances et Capacités linéiques calculés en fonction de la

fréquence avec approche couplée des éléments finis.

f (kHz) Ryt (mQ/m) Lyt (MH/m) C (pF/m)
0,05 86,6.10° 1,150 40,764
1 0,239 1,110 40,764
10 0,738 1,080 40,924
100 2,180 1,070 40,287
2.4.1.5 Comparaison et conclusion

Nous reportons dans les tableaux 2-5, 2-6 et 2-7 les valeurs de résistance Ry,

d’inductance L et la capacité C calculées par les deux approches avec la formulation

magnétique.
Tableau 2-5 : Résistance de conducteurs obtenus par deux approches
Ryt (mQ/m)

f (kHz) Approche découplée | Approche couplée Ecart

0,05 86,6.10° 86,6.10° 0%
1 0,238 0,239 0,42 %

10 0,738 0,738 0%
100 2,250 2,180 3,11 %
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Tableau 2-6: Inductance de conducteurs obtenus par deux approches

Lss (MH/m)
f (kHz) Approche découplée | Approche couplée Ecart
0,05 1,19 1,15 3,36 %
1 1,15 1,11 3,47 %
10 1,12 1,08 3,57 %
100 1,11 1,07 3,60 %

Tableau 2-7: Capacité de conducteurs obtenus par deux approches

C (pF/m)
f (kHz) Approche découplée Approche couplée Ecart
0,05 40,764 0,79 %
1 40,764 0,79 %
10 40,456 40,924 1,18 %
100 40,287 0,42 %

Nous remarquons les résultats obtenus présentent un tres faible écart.

Un systeme similaire a été étudié a ’aide d’un modéle analytique développé dans
la these de Alberto Pagnetti (Pagnetti, 2012). On peut constater que les résultats obtenus

sont aussi tres proches.

Néanmoins, l’approche couplée nécessite la résolution d’un seul probleme éléments
finis mais de plus grande taille que dans le cas de l’approche découplée. En effet, comme
’air est considéré comme un milieu diélectrique donc avec une conductivité complexe
équivalente cela conduit a avoir dans cette région des inconnues sur les potentiels scalaire
et vecteur simultanément contrairement au cas de ’approche découplée. Dans la suite

seulement l’approche découplée sera utilisée.

2.4.2 Cable bifilaire blindé

Dans ce paragraphe, nous allons calculer les paramétres localisés R, L, C d’un cable

bifilaire blindé.

2.4.2.1  Géométrie et parametres

Afin de réduire le rayonnement de ce cable, une couche de conductrice (blindage)

de 0,2 mm d’épaisseur a été ajoutée. Ce blindage est constitué du méme matériau que les
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conducteurs (c = 45,94 MS/m). Le rayon du fil conducteur est de 0,5 mm, celui de l’isolant

PVC au tour de conducteur est de 1,25mm et de externe de PVC: 2,9 mm.

PVC

Conducteur

1,65 |
3

Figure 2.16 Configuration du cable bifilaire blindé étudié (unité en mm)

2.4.2.2 Calcul R, L en magnétoharmonique

La Figure 2.17 représente la distribution des courants de Foucault dans ce cable
lorsque les deux courants sont imposés par les fils a 500 kHz dans un sens opposé. Les

effets de peau et de proximité sont bien présentés.

.4.38229e+06

3.28672e+06

1.09557e+06

.’x
0.0749376

Figure 2.17 Densité de courant (A/m?) du cable en f = 500kHz

-2.19115e+06 | ) ( ||

Comme le cable est constitué de deux conducteurs avec une couche de blindage,
les caractéristiques électriques de ce cable sont modélisées en utilisant des matrices [R],
[L], [C] de taille 3x3.

Les Figure 2.18 et 2.19 montrent U’évolution des coefficients des matrices
résistance et d’inductance du cable dans un intervalle de [0,1; 10] MHz. Les quatre valeurs
propres de conducteurs (Rq1, Li1), (R, L2;) et de Uécran (Rs3, Ls3), les valeurs mutuelles

entre deux conducteurs (Ri;, Li2) et entre un conducteur et le blindage (Rs3, L43) sont
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présentées. On peut constater de nouveau que la variation des résistances est plus

importante que la variation des inductances.

=—ip=R11 - APhi =l=R11-TOmega =dr=R12-APhi == R12-TOmega
—te=R13-APhi +R13-Tﬂmega —t=—R33-APhi =—R33-TOmega
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Figure 2.18 : Evolution de résistances en fonction de la fréquence
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Figure 2.19 : Evolution d’inductances en fonction de fréquence
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La valeur de Uinductance propre chute en fonction de la fréquence du fait de

’effet de peau qui reprenne les lignes de champs a l’extérieur du conducteur.

2.4.2.3  Calcul de la matrice C en électrostatique

D’autre part, en résolvant le probléme électrostatique par la méthode des éléments
finis, la capacité Cq, entre deux conducteurs; Cy, Cy entre les conducteurs et le blindage
sont obtenus (tableau 2-8).

Tableau 2-8 Valeurs de capacitances du cable bifilaire blindé

Capacitance Valeur
Ci2 (pF/m) 17,4
Ci0, C0 (pF/m) 136
Matrice de capacitance trouvée est :
1534 -17,4 -136
C=|-17,4 1534 —136| up/m)
-136 -136 272

Dans cette étude, on considere que la distribution des champs électriques dans les

isolants est indépendante de la fréquence. Par conséquent, la capacité des isolants sera
constante.

2.4.2.4 Validations

Nous allons comparer les parameétres obtenus du cable avec des mesures disponibles
faites par Yannick Weens lors de sa these (Weens, 2006).

Tableau 2-9: Cable bifilaire blindé - comparaisons des parameétres de simulation et de mesure

Simulations
f = 500 kHz Formulation Formulation Mesures Ecart (%)
A-o¢ T-Q
Ri1 (MQ/m) 105 104 125 16 %
Lyy (nH/m) 347,5 347,5 260 25,18 %
Ci2 (PF/m) 17,4 17,1 1,72 %
Cio (PF/m) 136 134 1,47 %
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Dans le Tableau 2-9, nous trouvons que la résistance propre de ’ame obtenue par
simulation possede 16 % d’écart avec la mesure et que cet écart est de 25,18% pour
Uinductance Lq;. Ces écarts peuvent s’expliquer en partie par les incertitudes sur les
parametres comme les cotes ou les caractéristiques de matériau. Pour les valeurs de

capacités, on constate par contre une tres bonne concordance.

2.5 Conclusion du chapitre

Dans ce chapitre, une méthode basée sur la résolution numérique des équations de
Maxwell pour déterminer les valeurs des matrices impédances de cable de puissance a été
présentée. Deux approches sont proposées. La premiere dite « découplée » dans laquelle
deux problemes (électrostatique et magnétodynamique) sont résolus indépendamment. La
seconde approche appelée ‘couplée’ résout les équations de Maxwell, a l’aide de la notion
de conductivité complexe dans le domaine fréquentiel, permettant de déterminer

simultanément des valeurs de [R], [L] et [C].

Afin de valider les deux approches, deux applications sont présentées. La premiere
application, tres simple, concerne deux conducteurs paralléles. La seconde application

concerne un cable bifilaire blindé.

Dans le deux cas, il s’avere que les deux méthodes donnent des valeurs [R], [L] et
[C] tres proches. Par contre, bien que séduisante, la seconde méthode engendre des temps
de calcul importants car le nombre d’inconnues est plus grand. En conséquence, par la

suite seulement la méthode découplée sera utilisée.

Il est aussi important a noter que pour les deux applications les calculs ont été
effectués a ’aide des deux formulations : A-¢ et T-Q qui donnent des résultats proches.
L’utilisation des deux formulations permet de controler la qualité des résultats
numériques, en particulier ceux obtenus en fréquence élevée ou les effets de peau et de

proximité conduisent a une concentration des densités de courant.

Toutefois afin de valider completement ’approche nous devons confronter nous
résultats aux mesures en tenant compte de la propagation de ’onde dans le cable. Cela

fera l’objet du chapitre suivant.
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3. Détermination de fréquence de
résonance a l’aide de TLM et analyse
modale

Dans le premier chapitre, nous avons présenté les différents modeles de cables et
les méthodes numériques et analytiques pour déterminer les parameétres de ces modeles.
Le second chapitre était consacré a la mise en ceuvre de la méthode des éléments finis
appliquée a la détermination des paramétres du modéle des cables pour une large bande
de fréquence. Nous obtenons donc, a l’aide de cette procédure, une suite de matrices
d’impédance linéique paramétrées en fréquence. Le but de ce chapitre est de développer
un modele prenant compte les phénomenes de propagation afin de déterminer
Uimpédance du cable et les fréquences de résonance. Cette étude sera effectuée pour

plusieurs modes d’utilisation du cable.

Ce chapitre se décompose en deux parties principales. La premiére partie introduit
une méthodologie basée sur une décomposition modale pour introduire la propagation
(TLM) dans les modeles matriciels des cables (Christopoulos, 2006; De Gersem and Muetze,
2012; De Gersem et al., 2008). Ensuite, nous développerons la notion de matrices de
connexions afin de prendre en compte différents modes d’exploitation du cable. La
derniére partie sera consacrée a la validation de la méthode appliquée a deux cables
d’énergie (un bifilaire blindé et un blindé 4 conducteurs) (Nguyen-Duc et al., 2012; Weens
et al., 2005).

3.1 TLM appliquée a des modeles matriciels

Dans un premier temps, nous allons détailler le modele des télégraphistes
(Transmission Line Method en anglais) déja brievement présenté au premier chapitre. Ce

modeéle est développé a partir d’un schéma électrique a parametres linéiques.

3.1.1Modele des télégraphistes

Prenons un conducteur (Figure 3.1) de longueur finie | et un conducteur (parfait) de
méme de longueur comme référence de potentiel. Une différence de potentiel sinusoidale

u™ de pulsation © est imposée au début de la ligne correspondant la position x=0 et la
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tension de la sortie est u®" a position x=l. On suppose que |’on est en régime stationnaire

et on utilisera dans la suite les notations complexes.

i(X+AX) jou

\j

0 X X+AX

Figure 3.1 Un morceau d’une ligne de transport

L’impédance et ’admittance linéiques de la ligne sont respectivement Z et Y avec

ses valeurs :
Z=R+ ja)L 3.1

Y=G+ jaoC 3.2
avec : R(Q/m) : résistance linéique de la ligne
L(H/m) : inductance linéique de la ligne
G(S/m) : conductance linéique de la ligne par rapport la référence (dans le
cadre de cette these, les valeurs de conductance seront négligées).
C(F/m) : capacité linéique de la ligne par rapport la référence.

La ligne est divisée en un grand nombre de portion de longueur Ax. Nous nous
intéressons a une portion entre la position x et x+Ax. L’impédance et |’admittance sont
alors données par les valeurs de Z.Ax et Y.Ax. A l’aide des lois de Kirchhoff on peut
établir, les relations entre les courants et les tensions entrants et sortants qui sont
respectivement i(x), i(x+Ax), u(x) et u(x+Ax).

Relation de tension :

Ut = 1 ran)-Z-AX + U p) 3.3
u u
Fx+ax) T E(x) — 7] 34
AX &2 (x+4x)
Relation du courant :
i(X) - i(x+Ax) +X-AX-!(X) 3.5

72



Chapitre 3 : Détermination de fréquence de résonance

i(x+Ax) B !(x) Yu
AX =)

Lorsque la longueur unitaire Ax tend vers 0, a partir de (3.4) et (3.6), on obtient

3.6

deux équations différentielles couplées sous la forme suivante:

U9 _ ziew 37
dx

di(x) _
VRl Y.u(x) 3.8

A partir de ces équations, une matrice de propagation peut étre introduite qui
exprime les grandeurs d’entrées (x=0) en fonction des grandeurs de sortie (x=l).

La matrice de propagation est définie par :
vt [ coshpl  —Zgsinh Ay 2
1o || —Y,sinhgl  coshgl || " '
Avec : B - la constante de propagation qui vaut+/ZY |

/Z
Z., - Uimpédance caractéristique qui vaut ?

Ce modele permet de déterminer les valeurs des courants et des tensions en tout
point de la ligne. Toutefois il s’applique a un conducteur seul or un cable d’énergie est
composé de plusieurs conducteurs qui interagissent entre eux. La généralisation de ce type
d’approche passe par U'introduction d’une décomposition modale qui ramene le probleme
original a n conducteurs couplés a un probléme a n sous problémes des télégraphistes

indépendants.

3.1.2Approche modale

Dans un cas simple, la résolution des deux équations (3.7) et (3.8) ne présente pas
de probleme. Cependant, en considérant un cas général comprenant plusieurs

conducteurs, les tensions et les courants peuvent s’écrire sous forme de vecteurs :
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U, (0] 1,00

wool=| 2% . rieor=| 2™

! L,

Elo \\\Clz

P

T

Figure 3.2: Modéle multi-conducteurs ligne de transmission pour le cas de deux

conducteurs et de une référence.

Les impédances et admittance deviennent matricielles :

[Z]1=[R]+ JelL] 3.10

[Y]1=[G]+ jeIC] 311

Par conséquent, pour appliquer la TLM, il est nécessaire d’introduire une approche
modale pour diagonaliser les matrices [Z] et [Y]. Les tensions u et les courants i sont
transformés en des tensions et courants de mode U, in a "aide des matrices [Q.], [Q;] qui
sont les matrices de changement de base. Les matrices d’impédance [Z,] et d’admittance

[Y.] deviennent diagonales.

u,]=[Q,]" [u] 3.12
i, ]=[Q ] i] 313
[Z,]1=1Q,1"[Z11Q] 314

Y 1=[Q1[Y1IQ,] 3.15
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Pour calculer les termes Q, et Q, il est nécessaire de résoudre un probleme aux

valeurs propres ce qui revient a résoudre les deux systémes suivants :

([Z1IY]D[Q1=[Q.1 (£ ][Yn]) 3.16
(V1.2D.[Q1=[Q (Y] [£,]) 3.17

En se basant de deux relations (3.16) et (3.17), nous pouvons déterminer les deux
matrices de transformation Q, et Q:. Ensuite, les valeurs modales de I'impédance et de
'admittance du céble seront obtenues a l'aide de deux équations (3.14) et (3.15). Chaque
tension up, est liée au seul courant iy, par une relation de la forme (3.7) et inversement. On
obtient donc finalement n sous problemes indépendants équivalents au cable seul.

Par conséquent, le modeéle des télégraphistes peut s’appliquer mode par mode et

prend une forme matricielle:
a0 g7 1,000 318
dx

a0 _ 1y 1, (0] 319
dx

3.1.2.1 Matrice de propagation

La matrice de propagation [A,] permet de lier les grandeurs d’entrée (courant et
tensions modales) aux grandeurs de sortie (courants et tensions modales). Pour un cable

qui comprend n conducteurs, la taille de la matrice est 2nx2n et prend la forme suivante.

1 2 k n Mode

4yl 0O .. 0 . 0] °

0 [phy - 0 ... 0 2

405 0 . [yhe - O k
0 0 .. 0 [,

Figure 3.3 Forme détaille de la matrice de propagation du systéme n conducteurs
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Chaque bloc-matrice [Ay]zoreprésente la matrice propagation liée a un mode k
comme cela a été montré dans le cas a un conducteur (cf paragraphe 3.1.1 et relation
3.9):

cosh(B, 1)  —Z. sinh(B,. )

—Yenk Sinh(ﬁm,kl) Cosh(ﬁm’k|) 3.20

Am,k (I) :{

Dans laquelle :

e k est Uordre du mode calculé,

1

Zch,k

o Ych,k : admittance caractéristique, c’est l'inverse de l’impédance

caractéristique Zch,k pour mode Kk,

Zm,k,k
Ym,k,k

avec Z i1 Ymik - qui sont les termes correspondant aux

termes diagonaux de rang k dans la matrice I’impédance modale Z et

[’admittance modale Y,

B« est la constante de propagation d’onde, B =+/Zmik-Ymkk

L est longueur du cable calculé.

Une fois la TLM appliquée, il est nécessaire de revenir a la forme "normale” [A(l)].
Pour cela nous devons construire la matrice de transformation [Qy] en combinant [Q,] et

[Q]. Cette matrice prend la forme suivante :

1 2 k n Mode
Qe 0 o 0 . 07
0 Quly - 0 . 0 | 7
L o 0 .[Qulm . O ‘
0 0 o 0 Q| °

Figure 3.4 Forme détaille de la matrice de transformation

76



Chapitre 3 : Détermination de fréquence de résonance

Dans la représentation matricielle ci-dessus, chaque block-matrice [Qyikl22

correspondant a chaque mode est sous la forme :

Qu,k,k O
[Qui,k] = O Qi’k‘k 3.21

Avec Qu,k,k et Qi'k,k qui sont respectivement les termes diagonaux de rang k dans

les matrices Qu et Qi .

Les termes de la matrice [Q.;] interviennent finalement pour déterminer la matrice A(l) :

[AMD] =[Q,1[A, (N1.IQ,] 3.22

Cette matrice permet déterminer, en tenant compte de la propagation, les
grandeurs électriques (courant et tensions) présentes le long de ligne ou du cable en
fonction des grandeurs d’entrée. Evidemment si on prend "l" égale a la longueur de la ligne
ou du cable, il est possible de déterminer les grandeurs de sortie en fonction des grandeurs
d’entrée. Mais en général, les grandeurs d’entrée ne sont pas parfaitement connues et
dépendent de la charge placée a la sortie du cable. Par conséquent il est nécessaire
d’introduire de nouvelles relations afin modéliser correctement ’ensemble du systeme

électrique composé de la source, du cable et de la charge.

3.1.3Matrice de connexion

Comme il vient d’étre précisé, un cable multiconducteur est soumis a des
contraintes électriques de nature différentes (tensions et/ou courant imposées). De plus,
les conducteurs peuvent étre connectés a leurs extrémités de différentes facons (court-
circuit, circuit ouvert, charge, ...). Sur la Figure 3.5, qui représente un cable bifilaire, il
existe 4 courants et 4 potentiels a déterminer. Or la matrice [A(l)] décrit le comportement
interne du cable, mais ce comportement dépend aussi de la maniére dont sont effectuées
les interconnexions des entrées et des sorties. Il est donc nécessaire d’introduire des

équations supplémentaires pour prendre en compte ces conditions.
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Ni] n
L L
— —s
i B
iy L
T —
ir out
U - ]
f ot
“? Uy

Figure 3.5 Tensions et courants a I’entrée et la sortie d’une ligne bifilaire

Appelons [X"] le vecteur qui comprend l’ensemble de grandeurs électriques
(potentiels et courants) a 'entrée du cable et [X°"] le vecteur qui contient ’ensemble de

grandeurs électriques présentent en sortie.

in [ out
U, up
in -out
1 Iy
[X"]=] - o [X]=| 3.23
in out
u, u,
-in - out
L In LI

Les vecteurs [S™] et [S°] sont définis pour satisfaire les conditions aux deux
extrémités des cables. Ces vecteurs [S] sont de méme taille que [X], soit d’une taille 2n si

le cable comprend n conducteurs.

Reste a établir les relations entre ’ensemble des grandeurs électriques (potentiels
et courants) comprises dans les vecteurs [X"] et [X°'] et les contraintes [S"] et [S™"] &

[’aide de matrices spécifiques dites matrices de connexion [C™] et [C**].

[Cin]Zn*Zn'[Xin]Zn*l :[Sin]Zn*l 3'24
[COUt]zn*zn IX OUt]znﬂ =[S OUt]znﬂ 3.25

Les matrices C" et C°* se composent de constantes (0, 1, -1) qui dépendent de la

connexion des conducteurs aux extrémités.
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3.1.4Résolution du systéeme

Comme nous venons de le préciser, la matrice de propagation lie les grandeurs

d’entrée aux grandeurs de sorties :

[X**]=[AI[X"] 3.26
A partir des systemes matriciels (3.24), (3.25) et (3.26) nous pouvons écrire le

systeme a résoudre suivant :

[ [Ctin] }[X‘”]—[[Smt]j 3.27
[C*].[A] [$°]

Afin de simplifier ’écriture, la matrice de gauche sera notée [B] dont la taille est

2n xn

[B].[X"]=[S] 3.28
La résolution du systéme 3.28 présente une difficulté car la matrice [B] n’est pas

carrée. Pour la rendre carrée et symétrique nous la multiplions a gauche et a droite par

[B]* ce qui revient a effectuer une pseudo inversion :

[x"1=([BI"[B]) '[BI'S] 3.29
Une fois le systéme résolu nous obtenons les valeurs des grandeurs a U’entrée. Nous

pouvons évidemment déterminer les impédances du cable et les fréquences de résonance.

Cette approche peut conduire a une matrice [B]t.[B] mal conditionnée pour
certaines configurations de conducteurs. De ce fait les résultats sur les valeurs
d’impédances sont quelque fois difficiles a obtenir numériquement. Afin d’éviter cet
écueil, il peut étre nécessaire de mettre en ceuvre des méthodes de lissage (FITTING)
(Kocar et al., 2010; Morched et al., 1999) .

3.1.5 Syntheése de 1a méthode

Dans le cadre de la thése, aprés d’avoir déterminé les matrices d’impédances
linéiques des cables en fonction de la fréquence par la méthode FEM (chapitre 2), nous
avons développé un code de calcul pour calculer la réponse en fréquence et ainsi identifier
les fréquences de résonance par méthode TLM. Le code est écrit sous Matlab. Les

différentes étapes sont résumées dans la figure suivante :
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Calcul EF
=déterminer [R](®), [L](®) et [C]
pourdes fréquences déterminées

|

Interpolation linéaire
=> [R](®), [L](o) et [C] pour une bande de fréquence
=>[Z] = [R] + jo[L] et [Y] = jo[C]

|

Transformation sous la forme modale:
Z. .Y

m 7

l

Constante de propagation: b,
Impédance caractéristique: Zy, ,,

|

‘ Matricede propagation—forme modale: A, ‘

|

‘ Retourdans le repére initial: A ‘

!

‘ Appliquerdes conditionsde connections ‘

y

Impédance: £ =

m

|H-||E

Figure 3.6: Etape de calcul de 'impédance du céble pour une bande de fréquence

Dans la suite de ce chapitre, nous allons appliquer cette approche pour calculer les
fréquences de résonance de deux cables : cable bifilaire blindé et cable blindé a 4
conducteurs. Les résultats de simulation seront comparés avec des résultats de mesure
disponibles et également a ceux obtenus par les modele FDQ et Wideband disponibles au

sein du logiciel EMTP. Ces deux modéles ont été présentés au chapitre 1.

3.2 Validation 1 - Cable bifilaire blindé

3.2.1Introduction

La géométrie et les parameétres des matériaux du cable bifilaire blindé étudié ont
été présentés dans le chapitre 2 (cf 2.4.2.1). Nous avons également déterminé les
parametres de ce cable en fonction de la fréquence a l’aide de deux formulations A-¢ et

T-Q a l'aide de la méthode des éléments finis (Figure 2.18 et Figure 2.19).

Dans la suite, nous allons chercher les fréquences de résonance de ce cable de

longueur 10m en mode commun pour deux cas: court-circuit (CC) et circuit ouvert (CO).
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Dans ce cas, nous imposons le méme courant dans les deux conducteurs et le retour

s’effectue par le blindage.

- Out

A b pou
’—] ModeleTLM [_1
prin o du cable bifilaire jou VY K
2 b blindé ’
i > -;11 out
vr iV

Figure 3.7: Configuration étudiée du cable - mode commun : CC et CO

Dans la Figure 3.7, les grandeurs associées aux conducteurs prennent les indices 1
et 2 et Uindice 3 est affecté au blindage. L’interrupteur K permet de modifier la
configuration du cable. En effet, si K est fermé le cable est en court-circuit, sinon le
circuit est ouvert.

Pour ce cable (2 conducteurs et 1 blindage) nous avons 12 grandeurs électriques qui
sont les potentiels et des courants aux deux extrémités du cable soit : (Vq, Va, Vs, i1, iz, i3)"

et (V1, Vo, V3, iy, 1z, i3)°"* comme Uindique la Figure 3.7.

Cependant nous avons imposé une tension aux bornes des deux conducteurs et le
blindage est pris comme référence. De ce fait, les potentiels (Vi, V,, V3)™ sont connues.
Par conséquent, nous avons 9 inconnues. Six équations sont fixées par les comportements
internes du cable et les 3 autres équations seront établies a partir des connexions a la

sortie du cable.

3.2.2 Détermination du systéme a résoudre

Les vecteurs des grandeurs d’entrées et de sorties sont définis comme suit :

Vlm Vlout

ilin ilout

in Vzm out Vont
X1=] | e DX
V3|n VSOUt

_i;n_ _i:;)ut_

Ces deux vecteurs sont liés par la matrice de propagation [A]¢ déterminée suivant

la méthode décrite (3.22) forment la premiére équation matricielle a résoudre.
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[\ 7 out’] \/in]
Vl Vl
sout =in
Il I1
Vout Vin
2 _ 2
S 1 7Y S 3.30
I2 |2
out in
V3 V3
sout =in
| |
L3 L3

Condition a Uentrée :

Ces conditions expriment les grandeurs électriques imposées au cable. Dans ce cas

seuls trois potentiels sont connus soit :

Vlin :Vzin — U
V3in — O

Les matrices de connexions de Uentrée C™ sont déterminées afin de satisfaire

3.31

uniquement les conditions sur les tensions (3.31) :

1.0 0 0 0 Offv,"] [U]
0000O0O0Ofi"| |0
00100 O0Ofv| |U

| 2= 3.32
0000O0O0Ofir] |oO
00001 O0fVr| |0
0000 0 Ofi"| |O]

Les trois courants restent libres et peuvent prendre n’importent quelles valeurs.

Condition a la sortie :

Comme aucune tension et aucun courant ne sont imposés en sortie par conséquent,
le vecteur [S°] est nul.

Par contre nous devons définir deux matrices de connexions selon les états de
Uinterrupteur.

Si K est fermé le cable est en court circuit (CC), la somme des trois courants de
sorties est nulle et toutes les tensions de sorties sont identiques. On obtient donc la

matrice de connexions suivantes:
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1 0 -1 0 0 O]
01 01 0 1
{Vlout :Vzout :V3out _s COM 0 01 0 -10 333
ilout_'_igut_'_i?(,)utzo 01 0 1 0 1
10 0 0 -10
01 0 1 0 1

Si K est ouvert le Circuit Ouvert (CO), les conditions changent. La somme des
courants de sorties dans les deux conducteurs est nulle ainsi que les courant de sortie du
blindage. Les deux tensions de sortie des conducteurs sont identiques et la tension de

sortie du blindage est indéterminée. On en déduit la matrice de connexions suivantes:

1 0 -1 000
0O 0 0 00O
i+ =0 o lo1 0100
e T R 3:34
15 =0 00 0 00O
00 0 0 0 1]
L’équation a résoudre concernant la sortie:
_Vlout_
jou
out
[ OU‘] \i/g’“‘ =[S°“t] 3.35
V3OUt
i

Dans laquelle, la matrice [S OUt]z [0]

Le systeme d’équation matriciel a résoudre est établi en combinant (3.30), (3.32)
et (3.35).

3.2.3Détermination de I'impédance entrée du cable

Les évolutions des impédances de ce cable longueur 10m pour une bande de
fréquence de [0,1; 10] MHz dans les deux cas CC et CO sont présentées sur la Figure 3.8.

Sur cette figure, nous observons des résultats auxquels on pouvait s’attendre. C’est a dire
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que pour les faibles fréquences, en circuit ouvert l’impédance décroit (comportement
capacitif) jusqu’a la premiere fréquence de résonance alors que pour le court circuit
’impédance augmente (comportement inductif) jusqu’a une fréquence d’antirésonance.
Les fréquences de résonance et antirésonance obtenues respectivement en CO et CC sont
strictement identiques. Par la suite, afin de ne pas alourdir ’écriture nous parlerons
uniquement de fréquence de résonance. Revenons sur la Figure 3.8, nous observons qu’une
fois les fréquences de résonance atteintes le comportement du cable s’inverse jusqu’a
atteindre une nouvelle résonance. Ce phénomeéne est corrélé par le fait que a chaque
fréquence de résonance correspond a une inversion de la phase (Figure 3.9). Dans le cas
CC, le cable a un comportement inductif jusqu’au alentour de la résonance puis a un

comportement capacitif entre les deux résonances.

Cable bifilaire blindé 10 m - Module
1000 ¥
- ;
% ya
¥ | Y F o
— o A
100 B = g = 'l
F 4 oy LY & -ﬂ*
—_ . n ¥
E Sy .l |
= 1 e
o - onn® M‘M |
P ...._.l-‘ Nx& 3 n i
3 10 r= e 4 4 '-_ L
= - \o(w
o » u \
E A * . I|
= il 4 3 L
- . |}
1" £
~+A-Phi formulation CC
= T-Omega formulation CC
A-Phi formulation CO
01 « T-Omega formulation CO
1,00E+05 1,00E+06 1,00E+07
Fréquence (Hz)

Figure 3.8: Module de l'impédance du céble bifilaire blindé 10 m dans le cas de court-

circuit (CC) et circuit ouvert (CO)
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Figure 3.9: Phase de l'impédance du cable bifilaire blindé 10 m dans le cas de court-

circuit (CC) et circuit ouvert (CO)

On constate que les deux formulations en potentiel donnent des résultats tres

proches.

Le tableau 3-1 nous permet de nous focaliser sur les résultats obtenus pour les

fréquences de résonance. Les valeurs de fréquence sont identiques, par contre les valeurs

des impé

dances sont légerement différentes du fait des erreurs numériques.

Tableau 3-1: Fréquence de résonance du cable bifilaire 10m obtenues par TLM

Court Circuit Circuit Ouvert
f01 | Z01 | f02 | ZOZ | f01 | Z01 | f02 | ZOZ |
(MHz) (Q) (MHz) (Q) (MHz) (Q) (MHz) (Q)
TLM - A-¢
4,37 885,98 8,83 1,40 4,37 0,82 8,83 516,94
formulation
M - T-Q
] 4,37 923,41 8,83 1,44 4,37 0,80 8,83 505,09
formulation
3.2.1Comparaison avec EMTP
Nous proposons de comparer nos résultats avec les résultats obtenus par les

modeles FDQ et wide band (WB) utilisées dans EMTP. Nous rappelons que le logiciel EMTP

emploie des méthodes analytiques pour déterminer les valeurs de R, L et C.
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3.2.1.1 Détermination d'impédance a I'aide de 'EMTP

La géométrie de cable est succinctement décrite dans le logiciel. En effet, nous
introduisons des paramétres du cable comme le nombre de conducteurs, blindages, les
dimensions des cables, les parametres des matériaux. Ensuite, sont introduits des
parametres de simulation comme les bandes de fréquence étudiées, la géométrie et les
caractéristiques des matériaux du cable, les schémas de configurations (CC, CO par
exemple). A titre d’illustration nous présentons les fenétres de UEMTP pour les modeles
FDQ et WB.

cableZcandBifd

®®®

CABLE DATA

Figure 3.10 : Fenétre EMTP pour simuler le cable bifilaire en CO et CC a ’aide de

modeéle FDQ

Les évolutions de l'impédance du cable issues de EMTP pour les deux configurations
CC et CO sont presentées sur les Figure 3.11 et Figure 3.12. Nous constatons que
globalement le comportement des modeéles est proche de celui que nous avons obtenu par

notre approche basée sur le calcul des matrices d’impédance utilisant un modéle élément

finis.
10*
10
E10
)
o
=
810
=
10" &
B ourt circui
- — Circuit ouvert -
10’1 1 1 |

10° 10° 10"

Fréquence (Hz)

Figure 3.11: Schéma et impédance obtenu avec le FD modéle
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10 E=

10°
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\\
10° \/

F- — Court circuit
1[* — Circuit ouvert

10
10° 10° 10’
Fréquence (Hz)

Figure 3.12: Schéma et impédance obtenu avec wideband modéle

Toutefois, nous observons dans ce tableau que les fréquences de résonance données
par les modéles FD et WB different. Toutefois les écarts entre les valeurs des fréquences
est d’environ 10%. Quant aux valeurs des impédances |’écart est trés important. Si on
compare avec les résultats du Tableau 3-1 obtenus par la méthode des éléments finis on
constate une différence de 10% avec la méthode WB pour la fréquence de résonance.
L’écart devient plus important avec les impédances. Le modele obtenu a partir d’une
approche éléments finis est plus amorti ce qui peut s’expliquer par le fait que la prise ne

compte des courants induits et de proximités est plus fine

Tableau 3-2: Fréquences de résonance du cable bifilaire 10m obtenues par EMTP

Court Circuit Circuit Ouvert
fo1 [ Zo1] fo2 [ Zoa | fo1 | Zoq | foz [ Zoz |
(MHz) | (Q) (MHz) (€) (MHz) () (MHz) (€)
FDQ modele | 5,43 1287 10,96 1,25 5,43 0,96 10,96 966
WB modele 4,72 3925 9,72 3,94 4,71 0,31 9,76 313

3.2.1.2 Comparaison et validation

Dans le cadre de sa thése, Y. Weens a effectué des mesures sur ce cable (Weens,

2006). Nous proposons donc de comparer tous les modeles avec ses mesures. Toutefois,

nous gardons uniquement le modele WB de EMTP. Nous avons donc reporté tous les

résultats dans le Tableau 3-3.
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Tableau 3-3: Comparaison des fréquences de résonance du cable bifilaire 10m obtenues par

simulations et mesures

Court Circuit Circuit Ouvert

for | 1Zo1| | foz | |Zozl | for | 1Zot| | foz | |Zozl

(MHz) Q) (MHz) Q) (MHz) Q) (MHz) Q)
TLM depuis

4,37 | 885,98 | 8,83 1,40 4,37 0,82 8,83 | 516,94
Carmel A - ¢
TLM depuis

4,37 | 923,41 8,83 1,44 4,37 0,80 8,83 | 505,09
Carmel T-Q

Analytique par

472 | 3925 | 9,72 | 3,94 | 472 | 0,31 | 9,71 | 313
EMTP(WBmodel)

Mesure (Weens) 4,40 274 9,14 3,01 4,40 1,76 8,85 175

Ecart MEF/mesure | 0,68% - 3,39% - 0,68% - 0,22%
Ecart
7,27% - 6,35% - 7,27% - 9,72%
EMTP/mesure

D’aprés le tableau de comparaison ci-dessus, nous trouvons que les fréquences de
résonance qui sont calculées par la MEF (2 formulations) et également par la méthode TLM
sont cohérentes avec celles obtenues par la mesure (écart 0,68% pour fo; et 3,39% pour
fiz). La méthode analytique de UEMTP associé aux modeles WB donne une fréguence de
résonance environ 7% plus grande. Quant aux valeurs des impédances pour les fréquences
de résonance, il est difficile de conclure tant les écarts sont importants. Toutefois nous
pouvons émettre quelques hypothéses. Premiérement, ces écarts proviennent d’une
mauvaise évaluation des pertes dans les diélectriques et des pertes Joules pour ces valeurs
de fréquences. Les lois de comportement du cable ont été prises sur catalogue et ne
proviennent pas de mesures. D’une maniere plus générale, les conducteurs sont composés
d’alliage et non de cuivre pur. Les pertes dans les diélectriques sont négligées. Toutefois
des calculs, dans le cas de la méthode TLM, ont été effectués en prenant en compte une
valeur de conductance analytique mais les résultats obtenus étaient quasi identiques par
rapport aux résultats de simulation négligeant les valeurs des conductances. Cela explique
que, dans ce cas, Ueffet de conductance sur les fréquences de résonances est beaucoup
plus faible que celui des matrices R, L, C. La géométrie est aussi simplifiée car seule une

modélisation 2D est faite or les cables sont torsadés.
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Chapitre 3 : Détermination de fréquence de résonance

La méme approche de validation est effectuée sur un cable blindé de 4 conducteurs

Les résultats obtenus sont comparées avec le modele WB de EMTP et les mesures

disponibles (Weens et al., 2005)

3.3.1Introduction

Ce cable se compose de 4 conducteurs et d’une armature métallique, notée

blindage Figure 3.13, pour supporter les contraintes mécaniques. Du PVC fait U'office

d’isolant autour des conducteurs.

PVC
Blindage

Conducteur

Figure 3.13: Géométrie du cable blindé de 4 conducteurs étudié

Les caractéristiques des matériaux du cable sont décrites dans le tableau suivant :

Tableau 3-4: Paramétres donnés du cable blindé de 4 conducteurs

Rayon de conducteur r{ (mm) 0,69
Rayon de l’isolant r, (mm) 1,155
Rayon intérieur de blindage rs (mm) 2,79
Rayon de ’isolant extérieur ry (mm) 3,795
Epaisseur de blindage e (mm) 0,13
Conductivité du conducteur et du|c (MS/m) 46
blindage

Permittivité relative de PVC & 4,4
Perméabilité relative des matériaux T 1
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3.3.2Calcul R, L, C du cible par la MEF

Dans un premier temps, nous avons maillé ce cable sous la plateforme Salomé. La
Figure 3.14 montre les conducteurs et la couche d’armature (couleur rouge) et les couches
PVC autour des conducteurs (couleur orange). La boite d’air n’est pas représentée dans la

figure.

Figure 3.14: Géométrie et maillage du cable blindé de 4 conducteurs

La Figure 3.15 présente la carte de champ du courant induit du cable en imposant
un courant 1A dans une ame et un autre de sens opposé et méme amplitude dans l’ame
placée en diagonale a f = 0,1MHz et 1MHz. Les effets de peau et de proximité sont bien mis

en évidence.

- 1.32184e+06 -4.23826e+06
991381. ‘ a\ 3.17870e+06

660922,

2.11913e+06

330463. \c '/ 1.05957+06
4.49883 -3‘_000290206

Figure 3.15: Distribution du courant en f = 0,1MHz (a gauche) et 1MHz (a droit)

Comme ce cable se compose de 4 ames avec une couche de blindage, les
caractéristiques électriques du cable sont représentées par des matrices [R], [L], [C] de
taille 5x5.
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Pour visualiser plus clairement les comportements en HF et également en BF, les
évolutions ont été présentées a l’aide deux échelles de fréquence: décimale et
logarithmique. Les figures 3.16 et 3.18 présentent l’évolution des valeurs de résistances
propres et inductances propres de ’ame et de blindage dans un intervalle de [1kHz ;
20MHz]. Par contre, les figures 3.17 et 3.19 montrent l’évolution des coefficients mutuels
des matrices résistance et d’inductance du cable. Les valeurs propres de conducteur (R4,
Li;) et de blindage (Rss, Lss). Les valeurs mutuelles entre deux conducteurs coté-a-cote
(Ry2, Ly2), deux conducteurs diagonalement opposés (Ri3, Li3) et entre un conducteur et le

blindage (R;s, Ls) sont présentées.
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—+—R11 - APhi -B-R11-TOmega ~—R55 - APhi —+—R55 - TOmega
700
600 ——
_—
=
— 500 - ——
5 = ——
E 400 - =
p — [ —
E 300 -
o Pl
n T
LY -
o« 200
100 |~
[ ] _ = +
]
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Fréquence (MHz)
——R11 - APhI -=-R11-TOmega ~—R55 - APhi —+—R55 -TOmega
700
600 v,
‘J’
.
500 P
7

w
=
=
h,

_‘\
NS

Resistance [m&¥m)
2
‘\‘%

[o=]
g
AN

o
100 ~
= &5
!_ I I
P—— + = I
0,001 0,01 0,1 1 10
Fréquence (MHz)

Figure 3.16: Evolution des résistances propres du cable blindé de 4 conducteurs en

fonction de la fréquence
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Figure 3.17: Evolution des résistances mutuelles du cable blindé de 4 conducteurs en

fonction de la fréquence
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Figure 3.18: Evolution des inductances propres du cédble blindé de 4 conducteurs en fonction de

la fréquence
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Figure 3.19: Evolution des inductances mutuelles du cable blindé de 4 conducteurs en fonction

de la fréquence

95



Chapitre 3 : Détermination de fréquence de résonance

A titre d’exemple nous présentons les matrices [R] et [L] obtenues a ’aide de la

formulation A-p a f = 1MHz :

125 30,3 21,2 303 11
303 125 303 212 11
R=12,2 303 125 303 11

(mQ/m)
30,3 21,2 30,3 125 11
11 11 11 11 15,2
522 366 349 366 330
366 522 366 349 330
L=1349 366 522 366 330 (nH/m)
366 349 366 522 330
330 330 330 330 329

En regardant les valeurs des coefficients au-dessus, nous trouvons que les termes de
couplage de U'effet de proximité ne sont pas négligeables. Comme la distance entre les
conducteurs 1 et 2 est inférieure a la distance entre les conducteurs 1 et 3 par conséquent
’effet de proximité est plus marqué entre les conducteurs 1 et 2 qu’entre les conducteurs
1 et 3 (la résistance Ry, est supérieure a Ry3). D’autre part les résistances R4 et Ry, sont
identiques car les distances entre les conducteurs 1 et 2 et 1 et 4 sont les mémes.

Finalement ’influence du blindage est le méme pour tous les conducteurs

La méme constatation peut étre faite pour les inductances. Toutefois |’effet
inductif mutuel est beaucoup plus marqué car les valeurs des inductances sont du méme

ordre de grandeurs que les inductances propres.

D’autre part, en résolvant le probléme électrostatique par la méthode des éléments
finis, la capacité C;; entre deux conducteurs cote-a-cote, C;; entre deux conducteurs
disposés en diagonale, C;5 entre un conducteur et un blindage sont présentées dans le
Tableau 3-5.

Tableau 3-5: Valeurs de capacitances du cable blindé de 4 conducteurs

Capacitance Valeur
Cy2 (pF/m) 53,18
Cis (pF/m) 126,25
Ci3 (pF/m) 2,91

Nous remarquons que la valeur de capacité Cy3 et tres inférieure a la capacité Cy,.

Ce dernier peut-étre expliquer car la distance entre deux conducteurs opposées
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(correspondant Cy3) est plus grande que la distance entre deux conducteurs adjacents qui

operent aussi un blindage.

Nous avons obtenu finalement la matrice de capacitance suivante :

2355 5318 -291 -5318 -126,25
~5318 2355 -5318 -291 -12625
C=| -291 -5318 2355 -5318 -126,25| (pF/m)
~5318 -291 -5318 2355 —126,25
~126,25 -126,25 -12625 -126,25 505

3.3.3Etude fréquentielle a I'aide de TLM

Dans la suite, a partir des valeurs obtenues par la méthode EF, nous allons
déterminer les fréquences de résonance de ce cable pour une longueur de 5m par la
méthode TLM. La configuration aux extrémités du cable sont proches du cas précédent. A
savoir que nous allons modéliser le cable en court-circuit (CC) et circuit ouvert (CO) en
mode commun. Dans ces conditions, comme le montre la Figure 3.20, les conducteurs sont
placés en paralléle. Les quatre premiers indices correspondent aux conducteurs et ’indice

5 se réfere au blindage

Vim flm i{mr
—_ e Vrlom'
I
Modele TLM — > ¢ ]'
du cable blindé > ou
V{'H -in d fCIIJE Vl— ‘ K
P e 4 conducteurs 4
o < —<—
Vm l;n Isom Vsom
]

Figure 3.20: Configuration étudiée du cable blindé de 4 conducteurs - mode commun : CC et CO

Comme le systeme se compose de 4 conducteurs et d’un blindage, il y a 20
grandeurs électriques a déterminer aux deux extrémités de la ligne. A ’entrée, nous avons
imposé le méme potentiel sur les 4 conducteurs par rapport au blindage. Il nous reste par
conséquent 15 grandeurs inconnues. Cing relations nous sont données par la configuration

et les 10 autres sont données par la matrice de propagation.
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3.3.4Détermination du systéeme a résoudre

Nous allons procéder comme pour le cable bifilaire blindé. Commencons par définir

les vecteurs des grandeurs d’entrées et de sorties comme suit :

V1m Vlout
ilin ilout
V2|n Vzout
i;n i;)ut
in out
xm= | x|, 236
I3 | et I

V4|n V4out
i‘in iZUt
V5|n Vsout
ién i;)ut

La matrice de propagation [A]1o+10 €st calculée suivant (3.22). Elle est associée a ces

deux vecteurs permet d’établir la premiere équation matricielle a résoudre.

Vlout Vlm
ilout |1m
Vzout V2|n
igut Ién
V out V in
i;m = [A]lo*lO' ijn 3.37
V4out V4|n
iEUt |4I1n
V50ut V5|n
i i;)ut | i |én |

Conditions a U’entrée :

Ces conditions expriment les grandeurs électriques imposées au cable. Tous les
conducteurs sont alimentés avec le méme potentiel U appliqué entre les conducteurs et le

blindage.
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{Vlin =V2m =V3in :V4|n :U .

in
V. =0
Cela se traduit par la détermination des matrices de connexions a l’entrée C™ et du

vecteur S™ pour satisfaire (3.24) et (3.36) :

1 00 0O0O0O0OO0OTO U
0O 0O0O0O0OOOOODO 0
0O 01 0O0O0O0OO0OTQO0OTPO U
0O 0O0O0O0OOOOOQ O 0
_ 0 0O0O0O1O0O0O0OO0OTQO0 : U
[C"]= [S"]= 3.39
O OO O O OO O0 O O0Ofet 0
0O 0O0O0OO0O1O0O0TGO U
0O 0O00O0OOOOODQO 0
0O 0O0O0O0OO0OOOTI1I0Q0 0
0 000 O0O0O0OO0 0] 1 0]
L’équation a résoudre concernant l’entrée s’écrit:
_Vli”_
i
Vv,"
i
] =l 340
I3
A
i
V5in
i |

Conditions a la sortie :

Les conditions de connexions aux extrémités du cable nous permettent de

déterminer C° pour les deux configurations étudiées:
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En court-circuit (K fermé), tous les potentiels a la sortie du cable sont identiques et
la somme de tous les courants est nulle, soit :

out __ysout _ysout __ysout _\yout
{vl O AV AV YA

sout sout sout sout sout __
I+, 4+, +1 =0

10-100000 00
0101 010 1 0 1
00 1 0-102020 0 0
01 01 010 1 0 1
L l0oo 0o o0 1 0-1000
=C" = 3.41
01 01 010 10 1
000000 1 0-10
01 01 010 1 0 1
1000000 O0-10
01 01 010 1 0 1

Par contre en circuit ouvert (K ouvert) le courant de sortie du blindage est nul et sa
tension de sortie est inconnue. Les potentiels a la sortie des conducteurs sont identiques

et la somme des courants sortie des conducteurs est nulle, soit :

|
|
o
o O O O

sout sout sout sout

I+, +1 +1, =0
out __ysout __yyout _yysout
Vo=V =T =Y,
sout
I =0

=>C° = 3.42

O O O B O O O o o o
O O O B O O O O o o
O r O O O O O O o o

O O O O O O oo o o o

O O O B O O O O o o
|

OOOOOH

O O O B O O O O O o

o O O 0o o r O Fr O

O O O O O O o o o
O O O O O o o

L’équation a résoudre concernant la sortie:
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[\ 7 out]
Vl
=out
Il
out
VZ

rout
|2

o] v [so] 243

rout
|3

out
V4

sout
I4

out
V5

sout
I5

Dans laquelle, la matrice [ OUt]= [0]. Le systéeme matriciel a résoudre est établi a

partir (3.37), (3.40), (3.43).

3.3.5_Comparaison et validation

Les résultats issus des modeles TLM et WB pour une bande de fréquence comprise
entre 0,1 et 25 MHz pour les cas CC et CO sont présentés dans les figures suivantes.
Comme précédemment, les résultats présentent la méme Uallure générale mais les
fréquences de résonance et les valeurs maximales des impédances sont sensiblement

différentes.

Sur la Figure 3.22 sur laquelle est présentée |’évolution de la phase en fonction de
la fréquence nous remarquons que le modele WideBand donne des phases supérieures a
90° et par symétries des valeurs inférieures a -90. Ce dépassement non physique (un
modele cable ne possede pas d’éléments actif) est peut étre dii aux méthodes de lissage
utilisées dans le modele WideBand. Finalement, nous avons reporté dans le Tableau 3-6 les
valeurs des fréquences de résonance et les valeurs d’impédance a ces fréquences a afin de
les comparer aux mesures disponibles (Weens et al., 2005). Dans la bande de fréquence

étudiée trois fréquences de résonance sont observées.
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Cable blindé de 4 conducteurs-5 m - Module
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Fréquence (MHz)
Figure 3.21: Amplitude d’impédance du cable blindé de 4 conducteurs 5m obtenues par
code_TLM et EMTP_wideband
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Figure 3.22: Phase d’impédance du cable blindé de 4 conducteurs 5m obtenues par

code_TLM et EMTP_wideband
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Tableau 3-6: Comparaison des fréquences de résonance du cable blindé de 4

conducteurs 5m obtenues par simulations et mesures

Court Circuit Circuit Ouvert
for | Zos| foz | Zoz | for | Zos! foz | Zoz |
(MHz) Q) (MHz) Q) (MHz) Q) (MHz) | (Q)
code_TLM 8,96 | 443,63 | 18,25 0,54 8,96 0,42 18,25 | 245,07

Analytique par EMTP

10,34 | 259,87 | 21,16 7,56 10,34 1,79 21,16 | 61,69
(Wideband model)

Mesure (Weens) 8,83 139 17,80 1,42 8,85 0,94 18,40 | 84,9

Ecart simulation

1,47 % -- 2,52 % -- 1,24 % -- 0,82 %
TLM/Mesure
Ecart analytique 17,10
18,87 % -- 16,84 % -- 15,0 %
EMTP/Mesure %

D’aprés le Tableau 3-6 comparatif, la fréquence de résonance obtenue par la
méthode TLM est trés proche de la mesure car les écarts sont compris entre 0,82 et 2.52%.
Le modeéle de Wideband introduit dans EMTP dont les valeurs de R, L et C sont déterminés
a partir de méthodes analytiques donne des résultats plus éloignés car les écarts sont
compris entre 15 et 18.87%. Quant aux valeurs d’impédances et de fréquences de
résonance ’écart reste tres important pour les mémes raisons présentées auparavant pour

le cable bifilaire blindé au paragraphe 3.2.1.2.

3.4 Conclusion du chapitre

Dans ce chapitre nous avons proposé une méthode pour modéliser un cable
multiconducteur qui prend en compte la propagation de l'onde sur sa longueur, la
variation des parameétres linéiques en fonction de la fréquence et les conditions
d’exploitation du cable. Cette méthode nous a permis de déterminer |’évolution de
’impédance du cable en fonction de la fréquence quand celui-ci est en circuit ouvert ou
en court circuit. Afin de valider ’approche, une étude comparative a été effectuée avec
des mesures disponibles et avec le modele analytique le plus performant introduit dans le
logiciel EMTP. Il s’avere que ’on obtient des fréquences de résonance cohérentes toutefois

les valeurs des impédances aux fréquences de résonance sont assez éloigné des mesures.

103




Chapitre 4 : Applications industrielles

4. Applications industrielles

Dans le dernier chapitre, nous avons appliqué notre approche a deux cables utilisés
pour le transport d’énergie: cable AC triphasée et cable HVDC (continu haute tension). Ces
deux cables possédent une structure plus complexe que celles des cables étudiés au
chapitre précédent par la présence notamment de ’armature qui contribue a la tenue
mécanique du cable. Nous allons dans les deux cas étudier le comportement en fréquence

pour différentes configurations de connexions aux extrémités.

4.1 Cable AC triphasé

Nous allons considérer tout d’abord un cable AC triphasé qui est utilisé pour
alimenter une génératrice immergée. C’est un cable sous-marin d’interface, de type
ombilical basse tension (690V), qui relie électriquement une génératrice a son

convertisseur. Le cable sera utilisé pour une puissance nominale de 1TMVA.

4.1.1Géométrie et parametre du systéeme

Ce cable se compose de trois ames, chaque ame conductrice est constituée de 61
brins en cuivre non isolés. Chaque ame est entourée d’une bande semi-conductrice et d’un
isolant XLPE. Ensuite, il y a le bourrage, la gaine d’étanchéité, ’armature et la gaine

externe indiqué sur la Figure 4.1.
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N s Fe s Epaisseur Diam.étre,
No Description Matériaux nm approx.
mm

1 | Conducteurs de 300mm? g;;g;;??i;ﬂi;?ﬁaz]éavec 61 fils 20.8

2 |Isolant PRS / XTLPE 2.0 25.0

. | Assemblages de 4 Cuivre, cablée classe 2. 7 fils 2.55

” | conducteurs de 4mm? Tsolation PRS / XLPE 0.7 4,01

4 | Fibres optiques 8 Fibres monomodes G652

5 |Bourrages Filins polypropyléne

6 | Gaine d’étanchéite Gaine PEBD 22 59.9

7 | Armure double couche Fils acier zingué 5.0 79.9

8 | Gaine extérieure Gaine PEBD 32 86.3

Figure 4.1: Configuration et paramétres du cable triphasé étudié

Dans le cadre de l’étude, pour éviter la représentation de tous les brins pour un
conducteur, nous assimilerons ’ensemble de brins de cuivre a une section homogeéne.
Cette hypothése est valide dans la mesure ou les brins ne sont pas isolés entre eux et sont
compactés par une gaine isolante contribuant a accroitre les zones de contact. Chaque
conducteur est entouré de couches de semi-conducteurs. Dans le cadre de cette these,
nous supposons que ces couches semi-conductrices qui jouent un role d’isolant seront
modélisées dans le cas du modele magnéto-harmonique par un matériau amagnétique non
conducteur et dans le cas du modéle électrostatique par un matériau diélectrique de

permittivité relative ¢, = 2,4 correspondant a ’isolant XLPE entourant le conducteur.

Par contre, pour ’armature qui est composée de brins de section plus importante,
nous avons considéré deux représentations. Dans la premiere, tous les brins sont
représentés, on suppose que les brins ne sont pas torsadés mais rectiligne pour appliquer
une modélisation 2D (Figure 4.2 gauche). Dans la seconde, une homogénéisation est
effectuée. Il faut signaler que la section de la zone homogéene est égale alors a la surface

totale offerte par les sections des matériaux conducteurs.
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4.1.2 Validation de modele d’armature en brins par

modele d’'armature homosénéisé

DD

Figure 4.2: Deux représentations : a droite en considérant tous les brins de I’armature et a

gauche avec une section homogéne.

Comme il y a 3 conducteurs et une armature conductrice (Figure 4.2), les

parametres linéiques a déterminer s’exprimeront sous une forme matricielle de type 4*4.

La numérotation des différents conducteurs est donnée dans la Figure 4.3. Sur la Figure 4.4

et la Figure 4.5, nous donnons une représentation sous forme de schéma équivalent du

cable ou sont représentés les coefficients des matrices [R] et [L].

X1

(terme propre
de I'ame 1)

x14

(terme mutuel entre
I'ame 1 et 'armature)

Xaa
(terme propre de
I'armature)

Xa3
(terme mutuel entre
deux conducteurs)

Armature

Figure 4.3: Indexation des termes matriciels [R] et [X]

Dans la suite, nous allons considérer les deux représentations de ’armature et

comparer linfluence de cette représentation sur les valeurs des résistances et
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d’inductances. Nous nous focalisons plutot sur la répartition des courants induits, c’est
pourquoi nous considérons seulement le modele magnéto-harmonique. Les calculs sont
effectués avec des conditions différentes de connexion de l’armature dont les extrémités
seront ou non connectées a la terre et cela pour la fréquence f = 1kHz. Les deux
connexions sont données sur la Figure 4.4 et la Figure 4.5 en considérant le schéma
équivalent du cable. Si les deux extrémités du cable ne sont pas reliées a la terre alors le
courant dans Uarmature est nul ce qui n’empéche pas localement la densité d’étre
différente de zéro. Par contre si les deux extrémités du cable sont reliées a la terre alors
le courant traversant l’armature peut étre différent de zéro puisqu’il peut alors se

reboucler par la terre. Dans notre cas la résistance de la terre est supposée nulle.

Ria R23 Las | Los ) | Lia

[ Y'Y 1 ¥ , \
Roa | Loa

Figure 4.4: Circuit équivalent et configuration étudié du cable en imposant l;;mature = 0

Ra1
A AN
R L. I L :
Ras 2 12
I d
Ris M Lis
Ria R23 Ras Lz | Lo ) ‘ Lia
Rza LZa
A
Raa | Laa
Ra La ¥ ¥ ’

lvazo

Figure 4.5: Circuit équivalent et configuration étudié du cable en imposant U,rmature = 0

Nous allons étudier ces deux configurations de liaison de !’armature : un courant
nul (potentiel flottant, la Figure 4.4) et une tension nulle (mis a la terre, la Figure 4.5) sur
’armature. Pour chaque configuration, les calculs ont été effectués pour les deux

représentations proposées (avec les brins et homogénéisés).
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Nous calculons les pertes Joules et l’énergie magnétique qui nous permettent de
déterminer les résistances et les inductances (voir le chapitre 2) a une fréquence
déterminée (ici f= 1kHz) pour les deux représentations de l’armature. On impose un
courant de 1 A dans un conducteur et des courants de 0,5 A dans les deux autres. Les
calculs sont effectués sous un systeme monophasé car il nous permettra d’identifier les

parametres du cable (voir le chapitre 2).

4.1.2.1 Imposition d’'un courant nul sur 'armature

Nous supposons ici que l’armature n’est pas reliée a la terre (Figure 4.4). La
répartition de la densité a une fréquence de 1kHz est présentée (Figure 4.6 et Figure 4.7).
On observe bien U'effet de peau dans les conducteurs et U'effet de proximité dans les
conducteurs et aussi dans ’armature.

On constate que la densité de courant dans l’armature est faible par rapport a celle
dans les ames. Pour les deux représentations de ’armature on constate que la répartition

de la densité de courant est similaire avec le méme ordre de grandeur pour la valeur
maximale.

132670 752 .:...0.0.0.00’.':

o ®

9950.25 995640 @@ b
& o0

6633.50 563760 OO ~ o0

@0
“.. o

o0

3316.75 3318.80 “. o0

® 00
-o. 00454490 -o. 000862287 ...0.}.0 0..:'.

Figure 4.6 : Densité du courant (A/m?) dans les &mes a f = 1kHz - cas l,rmature =0

481472 E __ B 4565 YL L,
361.125 33994 o
240.777 ‘ 229.329 :: .!.!.
120.430 114.665

-0.0826348 -0.000862287

Figure 4.7: Densité du courant (A/m?) dans I’armature a f = 1 kHz - cas lormature = 0
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Les pertes Joules et les énergies magnétiques obtenues sont quasi identiques (écart

< 3 %) pour les deux représentations comme cela est synthétisé dans le tableau 4.1.

Tableau 4-1: Pertes Joules et Energies Magnétiques calculés en f = 1 kHz - cas l,mature = 0

larmature =0, Modele d’armature Modele d’armature Ecart (%)
f =1kHz, l = 1cm homogénéisé avec brins
Pjoutes (W) 4,30757.10° 4,18995.10°® 2,73 %
Winag (J) 1,21436.10” 1,22849.10” 1,15 %

4.1.2.2 Imposition d’'une tension nulle sur 'armature

Dans ce cas, les deux extrémités du cable sont mises a la terre, la configuration
étudiée est présentée dans la Figure 4.5. La répartition de la densité du courant a f = 1kHz

obtenus a été présentée dans la Figure 4.8 et la Figure 4.9.

- 13267.0 - 13275.2 $$$.......::
\ ..o.o
9950.25 9956.40 .... . Y
$ @ %
6633.50 6637.60 z 44
P4 20
o0 'y
3316.75 3318.80 o0 ..’.

©
-0_ 00454502 -0.00105977 ..'..‘.O.o.o.o:.%.’.

Figure 4.8 : Densité du courant (A/m?) dans les 4mes a f = 1kHz - cas U,rmature =0

481473 —_— ——— XYY
361.125 343.995 s o
240.777 ‘ 229.330 9 oo
120.430 114.666
0.0817568 -0. 00105977

Figure 4.9 : Densité du courant (A/m?) dans I’armature a f = 1kHz - cas U,rmature=0

On constate que la répartition du courant du cas des courants imposés est
pratiquement la méme que celle que ’on avait avec la connexion précédente (cf 4.1.2.1).
On constate un accroissement de la valeur de la densité de courant qui a une valeur
maximale 4 fois plus importante. Ce résultat est prévisible puisque les courants induits

peuvent circuler beaucoup plus facilement du fait que ceux-ci peuvent se refermer a

109




Chapitre 4 : Applications industrielles

’extérieur du cable. On constate encore une fois une répartition de la densité du courant

similaire pour les deux représentations de l’armature.

Les résultats dans cette configuration du cable sont présentés dans le Tableau 4-2

suivant :

Tableau 4-2: Pertes Joules et Energies Magnétiques calculés en f = 1 kHz - cas Uarmature = 0

Uarmature =0,

Modele d’armature

Modele d’armature en

Ecart (%)

f =1kHz, l = 1cm homogénéisé brins
Pjoutes (W) 4,30757.10°® 4,18995.10°® 2,73 %
Winag (J) 1,21436.107 1,22849.10” 1,15 %

Nous trouvons bien que les résultats obtenus par deux représentations de
’armature - homogénéisé et en brins - sont encore tres proches. La partie suivante va

comparer plus en détail les pertes Joules et les énergies magnétiques.

4.1.2.3 Comparaison deux configurations imposées

En comparant le deux cas, les cartes de champs et les résultats de calculs du cas
larmature=0 (Figure 4.6, Figure 4.7 et Tableau 4-1) sont identiques avec ceux du cas Uarmature=0
(Figure 4.8, Figure 4.9 et Tableau 4-2). Cela nous indique deux choses. Premierement,
Uinfluence de configuration de U’armature sur les pertes Joules et ’énergie magnétique
est faible. Deuxiemement, le modele du cable avec des brins a été validé par un modéle
équivalent avec une armature homogénéisé (écart de calcul < 3%). Bien entendu, la section
de U’armature homogénéisée devra égaler la somme des sections conductrices de tous les
brins. Dans la partie suivante, nous utiliserons le modéle d’armature homogénéisée qui est

beaucoup plus malléable.

4.1.3Calcul MEF des parametres du cable

Nous allons recherchés les matrices 4*4 des parametres linéiques [R], [L] et [C] pour

représenter le comportement du cable en fonction de la fréquence.
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- 19027.7 - 19032.9

14270.8 14274.7
9513.85 9516.45
4756.93 4758.23
-0.000138345 -a.madsasdcs
A-Phi formulation T-Omega formulation
Figure 4.10: Densité du courant (A/m?) en imposant le courant |, = 1A en f = 5kHz

En suivant le principe de calcul présenté au deuxieme chapitre, nous cherchons les
coefficients des matrices résistance et d’inductances du cable dans un intervalle de
[0,1Hz ; 1MHz]. Pour cela nous simulons plusieurs configurations d’alimentation de cables

dont deux sont présentées dans la suite.

La Figure 4.10 montre la distribution des courants induits en imposant un courant
de 1A dans le conducteur 1 pour les deux formulations en potentiels. La Figure 4.11
présente cette distribution en imposant un courant 1A dans un conducteur |, = 1A et dans
les deux autres conducteurs un courant de I, = I;=-0,5A, a 1kHz. Nous pouvons constater
que le niveau de courant dans ’armature reste faible par rapport au courant dans les
ames. Le ratio entre deux courants maximaux dans [’ame et l’armature est environ 28. On
constate que les résultats obtenus par les deux formulations restent proches ce qui

confirme la précision numérique de notre modele.
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- 13267.0

. 240. 777 ‘

120430 \ /
00826348

A-Phi formulation

- 13268.9

9951.68

s

3317.23

0.00302451

T-Omeqga formulation

Figure 4.11: Densité du courant (A/m?) en imposant I, =1A, |, = I; = -0,5A en f= 1kHz

Les évolutions des parametres des conducteurs (Ry;, Li1) et du blindage (Ras, L)

ainsi que des valeurs mutuelles entre deux conducteurs (Ri2, Li) et entre un conducteur et

le blindage (Ry4, L14) sont présentées dans les Figure 4.12 a Figure 4.15.
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=+—R11 - APhi -=-R11-TOmega =a=R12-APhi ==R12-TOmega
==R14-APhi =2-R14-TOmega ~——R44-APhi —+—R44-TOmega
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Figure 4.12: Evolution des résistances du cable AC triphasée en fonction de la fréquence -

échelle décimale

—+R11 - APhi -B-R11-TOmega ——R12-APhi ==R12-TOmega
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Figure 4.13: Evolution des résistances du cable AC triphasée en fonction de la fréquence -

échelle logarithmique
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=+—L11 - APhi -B-111-TOmega ==112-APhi ==112-TOmega
=t=L14-APhi =0-L14-TOmega —L44-APhi ==L44-TOmega
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Figure 4.14: Evolution des inductances du cable AC triphasée en fonction de la fréquence -
échelle décimale
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Figure 4.15: Evolution des inductances du cable AC triphasée en fonction de la fréquence -

échelle logarithmique
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A titre d’exemple nous présentons les matrices [R] et [L] obtenues a ’aide de la

formulation A-p a f = 1MHz :

258
15,6
15,6
7,21

522
407
407
360

L=

15,6
25,8
15,6
7,21

407
522
407
360

15,6
15,6
25,8
7,21

407
407
522
360

7,21
7,21

7,22

360

360
360 (nH/m)

360

D’autre part, en résolvant le probléme électrostatique par la méthode des éléments

finis, nous avons obtenu la matrice des capacitances donnée ci-dessous :

185
—-36,5
—-36,5
-112

—-36,5

185

—-36,5
-112

~365 —112
—365 —112
185 —112 | (PF/m)
~112 336

4.1.4 Etude fréquentielle du cable par méthode TLM

Dans la partie précédente, nous avons obtenu les matrices des parameétres linéiques

en fonction de la fréquence. Dans cette partie, nous allons appliquer le code TLM
présenté précédemment dans le chapitre 2, pour rechercher les fréquences de résonances
du cable pour différentes longueurs. La configuration étudiée est le mode commun dans
les deux cas correspondant a [’état de Uinterrupteur K présenté sur la Figure 4.16 : court-

circuit (CC pour K fermé) et circuit ouvert (CO pour K ouvert).

V'lm Z'llﬂ ilmﬁ V’lﬁm
R Lt Modele TLM el

v du céble AC oo vel ] K
| g triphasee R {

- out out
iV,

Figure 4.16: Configuration étudiée du cable AC triphasée - mode commun : CC et CO
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Sur cette figure, on rappelle que les grandeurs portant les indices 1, 2 et 3 sont
associées aux conducteurs et que celle avec ’indice 4 correspond a ’armature. Pour ce
cable AC triphasé, nous avons 16 grandeurs électriques a déterminer qui sont les potentiels

et les courants aux deux extrémités du cable, soit : (Vy, V2, V3, V4, i1, iy, i3, ig)" et (Vy, Va,

. s+ s s+ out
V3; V4} 11, T2, 13, 14) .

Pour les sources, nous avons imposé une tension aux bornes des trois conducteurs
et "armature est prise comme référence. De ce fait, les potentiels (V;, Va, Vs, V,)™ sont
connus. Par conséquent, nous avons 12 inconnues. Huit équations sont fixées par le
comportement propre du cable (I’équation 3.26) et les 4 autres équations seront établies a

partir des connexions a la sortie du cable.

Nous avons tout d’abord déterminé ’évolution de l'impédance du cable pour une
longueur de 1km en utilisant ’approche TLM avec les matrices d’impédance déterminées
par éléments finis. Nous avons comparé ces résultats a ceux obtenus en utilisant
’approche WB du logiciel EMTP (voir partie 1.3.2.3).

Cdble AC triphasée - 1 km - Court Circuit

1000
—TLM-APH| = TLM -TOMEGA — EMTP
A
100 b X *n‘
5 -
— e
O e
T 10 e r
= -
= g X g
- ___.u.-"*"_ 3
— 1
E - — k4
=4 I ai ¥
1 |
0,1
1,000E+03 1,000E+04 1,000E+05

Fréguence (Hz)

Figure 4.17: Impédances du cable AC triphasée 1km obtenues par [’approche TLM (2

formulations) et EMTP - cas de Court Circuit
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Cable ACtriphasée - 1 km - Circuit Ouvert

1,00E+03

1,00E+02
E
-_=
A
4 1,00E+01
=
=
i
E
=L

1,00E+00

—TLM-APHI + TLM - TOMEGA —EMTP
1,00E-01
1,000E+03 1,000E+04 1,000E4+05
Fréquence (Hz)

Figure 4.18 : Impédances du cable AC triphasée 1km obtenues par |’approche TLM (2

formulations) et EMTP - cas de Circuit Ouvert

Tableau 4-3: Comparaison des fréquences de résonance du cable AC triphasé de1km obtenues
par TLM et EMTP
Court Circuit

Circuit Ouvert

for | [Zot| | foz |1Zoz|l | for | 1Zosl | foz | |Zo2l

(kHz) (%)) (MHz) Q) (MHz) (®)] (MHz) (%))
TLMA-o 44 311,14 91 1,53 44 0,91 91 174,43
TLM T-Q 44 326,54 91 1,47 44 0,87 91 180,34
Analytique par

48 | 423,90 | 96 1,43 | 48 1,03 96 | 300,82
EMTP(WB model)

Ecart TLM/EMTP | 8,33% - 5,21% - 8,33% - 5,21%

D’aprés le Tableau 4-3, nous trouvons que les fréquences de résonance qui sont
déterminées a partir de la méthode MEF (2 formulations) sont cohérentes avec celles

obtenues par la méthode analytique proposée dans EMTP de type WB (écart 8,33% pour fy,
et 5,21% pour fy,).
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4.2 Cable HVDC Cu XLPE

Actuellement, les cables HVDC (Hight Voltage Direct Current) ont un role de plus en
plus important dans le secteur du transport d’énergie. En effet, pendant longtemps, seuls
les transformateurs permettaient d’élever efficacement les tensions a des niveaux
acceptables pour le transport. Ces derniéres décennies, nous avons vu les niveaux de
tensions des convertisseurs augmenter considérablement pour atteindre la haute tension
nécessaire au transport d’énergie. Les distances de transport de l’énergie électrique en DC
restent toutefois plus grandes que les distances en AC. Plus la distance est grande, plus
performante est la liaison DC pour minimiser les pertes. Dans cette derniere partie de la
thése, nous étudierons un cable, dont une section est présentée sur la Figure 4.19, utilisé

pour transporter I’énergie depuis le parc éolien off-shore vers le continent.

UMBILICAL CROSS-5ECTION (STATIC)
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H 55 POLYETHYLENE e

YELLCW

54 X WIRE ARMOUR &00rmrm .
ALY, GRADE 34
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47 X WIRE ARMOIUR & 000 -
GALY. GRADE 34
0% FBER TAPE

A7 i ROMINAL RADIAL ————
THICEMESS POLYFTHFLERE -
150% CORRUGATED MYLAR OVER
1507 PLAIN MYLAR

308 FBER TAFE ————————————"
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POLYETHYLENE FILLERS -
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& RECOWVERY {'OeMEX' CPTIOHN].

Figure 4.19 : Géométrie du cable sous-marin HVDC étudié

Il possede une géométrie un peu plus complexe que le cable AC. En effet, ce cable
est constitué de 4 conducteurs avec chacun 1 blindage et une armature. Comme dans le
cas précédent, les parametres des matrices [R], [L] et [C] seront déterminés par la
méthode MEF. Ensuite, l’étude fréquentielle a I’aide de la méthode TLM sera effectuée
dans deux configurations de transport du courant (voir la Figure 4.30). Une comparaison de
pertes Joule et également la détermination des fréquences de résonance pour ces deux

configurations sera effectuée.
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4.2.1Géométrie et hypotheses

Comme nous venons de le préciser ce cable HVDC se compose de 4 conducteurs
faits de brins en cuivre formant une section conductrice de 185mm?. Nous supposerons la
zone conductrice en brin de cuivre comme homogéene. Comme on le montre dans la Figure
4.21, chaque conducteur est entouré de 2 couches d’isolant de type XLPE, de trois couches
semi conductrices et une tres fine couche (0,1mm) de cuivre faisant office de blindage.
L’épaisseur de cette couche est un des points difficiles dans la simulation de ce cable. Par
la suite, les couches semi conductrices seront considérées comme des couches isolantes.
Cet ensemble (quatre conducteurs et les isolants) est maintenu par une armature
constituée de deux couches : la premiere comprend 49 brins et la seconde comprend 54
brins, tous en acier. Nous pourrions modéliser exactement la présence des brins de cette
armature mais les calculs précédents pour le cable AC triphasée avec deux
représentations- armature homogéne et armature avec brins - ont donné des résultats trés
proches. Par conséquent pour simplifier le maillage nous considérons [’armature
homogene. Bien entendu la section de la partie homogene représentant ’armature est

égale la somme de section de tous des brins formant [’armature.

4.0 mm Nominal Radial

Polyethylen \

54 x Wire Armour 6.0 mm \ ;

49 x Wire Armour 6.0 mm

4.0 mm Nominal Radial
Polyethylen

Polyethylene Fillers

Electrical Cable
d=34.0 mm

Fiber Optic Cable,
d=14.2mm

Figure 4.20: Photo du cable sous-marin HVDC étudié
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4.2.2

1-Conductor

Cross-section: 185 mm?
Material: copper

Indicative diameter: 16.4 mm

2-Inner semi-conductive layer
Indicative thickness: 0.6 mm

3-Insulation
Material: cross-linked polyethylene
Minimum average thickness: 3.4 mm

4-Smooth outer semi-conductive layer
Indicative thickness: 0.6 mm

5- Semi conductive tape

6-Metallic Screen (copper)
Indicative thickness: 0.1 mm

7-Smooth Outer Sheath
Material: High density polyethylene
Nominal thickness: 2.7 mm

Indicative External Diameter: 34 mm
Indicative weight: 2.35 kg/m

Minimum Bending Radius: 450 mm

Figure 4.21: Constitution d’une ame du cible HVDC étudié

Calcul MEF des parametres linéiques du cable

Chapitre 4 : Applications industrielles

Sur la Figure 4.22 et le Tableau 4-4, nous présentons la numérotation retenue des

conducteurs qui nous permet de définir les indices des coefficients des matrices [R], [L] et

[C].

x11

(terme propre
de I'ame 1)

x12

(terme mutuel entre
I'ame 1 et blindage 1)

X2z
(terme propre de
blindage 1)

X99

(terme propre de
I'armature extérieur)

X29
(terme mutuel entre un blindage
et 'armature extérieur)

Xa4
(terme mutuel entre
deux blindages)

Figure 4.22 : Relation des termes dans modeéle
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Les indices de ligne ou de colonne dans les matrices sont choisis comme présenté

dans le Tableau 4-4.

Tableau 4-4: Indices des différents conducteurs et blindages

Ordre de
ligne/colonne 1 2 3 C 5 6 7 8 9
dans matrice
Nature du
L Cond. Blind. Cond. Blind. Cond. Blind. Cond. Blind. | Armature
matériau

Référence du

cable

La Figure 4.23 présente la demi-géométrie maillée du cable toutefois l’ensemble de
la géométrie est prise e, compte pour le calcul. Les zones sont maillées avec des prismes
sauf pour les zones correspondant aux blindages, qui entourent les ames, qui sont maillées
en hexaédres comme leurs épaisseurs sont tres fines (0,1 mm) (voir la Figure 4.24).

Ici les configurations d’alimentation des conducteurs étant différentes et ne

présentent pas longueur la méme répartie, nous avons choisi de modéliser la géométrie

compléte.

Figure 4.23: Demi -géométrie et maillage du cable HVDC étudié
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Figure 4.24 : Loupe sur le maillage d’un blindage 0,1 mm en hexaédres

La Figure 4.25 montre la répartition des courants induits si on impose un courant de
1A dans un conducteur a une fréquence de 100 kHz. La vue générale du cable est a gauche

et une vue centrée sur le conducteur alimenté est a droite. Les effets de peau et de

. 101432.

76074.0

'507 16.0

proximité sont bien présents.

. -

760740

25358.0

.;—A
5.61428e-05

Figure 4.25 : Densité du courant (A/m?) dans le cable (gauche) et dans un conducteur imposé a
0,1MHz

En se basant sur la démarche présentée dans le second chapitre, nous déterminons
les coefficients des matrices [R] et [L] du cable sur un intervalle de [0,1Hz ; 1MHz]. Afin de
bien visualiser |’évolution des parametres pour les faibles fréquences et les fréquences
élevées les résultats sont présentés sur la Figure 4.27 pour la plage de fréquence [0.1Hz ;
5000Hz] et sur la Figure 4.29 pour [5000Hz ; 1MHz]. De plus, a cause des conditions de
symétries du cable, seules les valeurs propres d’une ame (Rq, Ly1), d’un blindage (R, L;2)
et de Uarmature extérieure (Rgy, Lgy) sont présentées. De méme, pour les valeurs
mutuelles entre une ame et son blindage (Ry;, Li;), entre deux blindages (Ry4, L24) €t entre
un blindage et 'armature (Ry, L) sont présentées. Il est a noter que les résultats

présentés ont été obtenus a l’aide de la formulation A - ¢.
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Figure 4.26: Evolution des résistances du cable dans [0,1 ; 5000] Hz en échelle décimale
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Figure 4.27: Evolution des inductances du cable dans [0,1 ; 5000] Hz en échelle
logarithmique
Pour les faibles valeurs de fréquence, les valeurs des résistances augmentent quasi-
linéairement. Quant aux valeurs sur les inductances elles décroissent rapidement entre 0
et 500 Hz. Ensuite la décroissance devient trés faible et quasi-linéaire entre 1500Hz et
5000Hz. Au-dela de ces fréquences, les inductances propres et mutuelles varient peu
(Figure 4.29).
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Figure 4.28: Evolution des résistances du cable dans [5000Hz ; 1MHz]
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Figure 4.29: Evolution des inductances du cable dans [5000Hz ; 1MHz]

Les calculs sont effectués en deux formulations A-¢ et T-Q. Les résultats de R et L
obtenues a l'aide de ces deux formulations sont proches. A titre d’exemple nous

présentons les matrices [R] et [L] en formulation A-¢ a f = 1MHz :
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Tableau 4-5: Valeurs des résistances obtenues du cable HVDC a f = 1MHz

R(mQ/m) | Cond.1 | Blind.1 | Cond.2 | Blind.2 | Cond.3 | Blind.3 | Cond.4 | Blind.4 | Armature
Cond.1 22,4 16,6 8,87 8,87 5,38 5,38 8,87 8,87 2,38
Blind.1 16,6 35,3 8,87 8,87 5,38 5,38 8,87 8,87 2,38
Cond.2 8,87 8,87 22,4 16,6 8,87 8,87 5,38 5,38 2,38
Blind.2 8,87 8,87 16,6 35,3 8,87 8,87 5,38 5,38 2,38
Cond.3 5,38 5,38 8,87 8,87 22,4 16,6 8,87 8,87 2,38
Blind.3 5,38 5,38 8,87 8,87 16,6 35,3 8,87 8,87 2,38
Cond.4 8,87 8,87 5,38 5,38 8,87 8,87 22,4 16,6 2,38
Blind.4 8,87 8,87 5,38 5,38 8,87 8,87 16,6 35,3 2,38

Armature | 2,38 2,38 2,38 2,38 2,38 2,38 2,38 2,38 2,38

Les 4 conducteurs présentent bien la méme valeur de résistances propres. Il en est
de méme pour les 4 blindages. A cette fréquence les effets de peau sont trés importants
les conducteurs se comportent quasiment comme leur blindage et par conséquent, les
résistances propres du blindage et des ames sont du méme ordre de grandeurs. A cette
fréquence il est intéressant de remarquer qu’une ame et son blindage vu d’un autre
conducteur (ame ou blindage) est identique comme car Ry3=R{4=R;3=R,4. C’est pourquoi
nous obtenons uniquement 3 valeurs différentes (8,87 ou 5,38 ou 16,6) de coefficients
d’influence pour la matrice de résistance si on excepte les interactions avec l’armature. Le
plus élevé des coefficients concerne les interactions entre le conducteur et son propre
blindage, les deux plus faibles sont relatives aux cables disposés en diagonale. Les quatre
valeurs identiques (8,87 mQ/m) correspondent aux effets mutuels des cables coté-a-coté :
soit les interactions entres a-b, b-c, c-d, d-a. On note que les coefficients correspondant
aux interactions avec l’armature sont tous égaux ce qui est prévisible a cause de la
symétrie et aussi du fait qu’a 1 MHz la répartition des densités de courant sont tres

proches.

Les commentaires effectués pour les résistances peuvent s’appliquer aux
inductances (le Tableau 4-6).

Des données constructeurs sont disponibles a trés basse fréquence, aussi afin de
comparer nous présentons les résultats a f = 0,1Hz (le Tableau 4-7) pour les résistances et
a f = 50Hz (le Tableau 4-8) pour les inductances. Comme les effets de proximité ont
disparu, il n’y a plus de termes de couplage (termes non diagonaux) pour la matrice [R] par

contre ceux-ci sont bien entendu toujours existant pour la matrice [L].
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Tableau 4-6: Valeurs des inductances obtenues du cable HVDC a f = 1MHz

L(nH/m) | Cond.1 | Blind.1 | Cond.2 | Blind.2 | Cond.3 | Blind.3 | Cond.4 | Blind.4 | Armature
Cond.1 278 167 81,4 81,4 65,2 65,2 81,4 81,4 43,7
Blind.1 167 166 81,4 81,4 65,2 65,2 81,4 81,4 43,7
Cond.2 81,4 81,4 278 167 81,4 81,4 65,2 65,2 43,7
Blind.2 81,4 81,4 167 166 81,4 81,4 65,2 65,2 43,7
Cond.3 65,2 65,2 81,4 81,4 278 167 81,4 81,4 43,7
Blind.3 65,2 65,2 81,4 81,4 167 166 81,4 81,4 43,7
Cond.4 81,4 81,4 65,2 65,2 81,4 81,4 278 167 43,7
Blind.4 81,4 81,4 65,2 65,2 81,4 81,4 167 166 43,7

Armature | 43,7 43,7 43,7 43,7 43,7 43,7 43,7 43,7 43,7

Tableau 4-7: Valeurs des résistances obtenues du cable HVDC a f = 0,1Hz

R(mQ/m) | Cond.1 | Blind.1 | Cond.2 | Blind.2 | Cond.3 | Blind.3 | Cond.4 | Blind.4 | Armature
Cond.1 0,0962 0 0 0 0 0 0 0 0
Blind.1 0 2,11 0 0 0 0 0 0 0
Cond.2 0 0 0,0962 0 0 0 0 0 0
Blind.2 0 0 0 2,11 0 0 0 0 0
Cond.3 0 0 0 0 0,0962 0 0 0 0
Blind.3 0 0 0 0 0 2,11 0 0 0
Cond.4 0 0 0 0 0 0 0,0962 0 0
Blind.4 0 0 0 0 0 0 0 2,11 0

Armature 0 0 0 0 0 0 0 0 0,0048

Tableau 4-8: Valeurs des inductances obtenues du cable HVDC a f = 50Hz

L(nH/m) | Cond.1 | Blind.1 | Cond.2 | Blind.2 | Cond.3 | Blind.3 | Cond.4 | Blind.4 | Armature
Cond.1 437 272 151 151 117 117 151 151 64,1
Blind.1 272 271 151 151 117 117 151 151 64,1
Cond.2 151 151 437 272 151 151 117 117 64,1
Blind.2 151 151 272 271 151 151 117 117 64,1
Cond.3 117 117 151 151 437 272 151 151 64,1
Blind.3 117 117 151 151 272 271 151 151 64,1
Cond.4 151 151 117 117 151 151 437 272 64,1
Blind.4 151 151 117 117 151 151 272 271 64,1

Armature 64,1 64,1 64,1 64,1 64,1 64,1 64,1 64,1 57,1

Parallélement, nous avons résolu le probléme électrostatique par la méthode des

éléments finis. Dans le cas de cables, les conducteurs placés a l’intérieur du blindage n’ont
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aucune interaction avec les autres conducteurs. Il en résulte que la matrice est creuse.
Seules quatre capacités suffisent a déterminer ’ensemble de la matrice. Nous avons
obtenus la capacité Cy, entre une ame et son blindage ; les capacités Cy4 et Cy entre deux
blindages cote-a-cote et opposés; la capacité Cyy entre un blindage et ’armature
extérieure.

Tableau 4-9: Valeurs de capacitances du cable HVDC

Capacitance Valeur (pF/m)
Ci2 234
Cy 53,16
C 2,03
Cy 88,58

La matrice des capacitances de ce cable prend donc la forme suivante:

Tableau 4-10: Valeurs des capacités obtenues du cable HVYDC

C(pF/m) | Cond.1 | Blind.1 | Cond.2 | Blind.2 | Cond.3 | Blind.3 | Cond.4 | Blind.4 | Armature
Cond.1 234 -234 0 0 0 0 0 0 0
Blind.1 -234 431,79 0 -53,60 0 -2,03 0 -53,60 -88,56
Cond.2 0 0 234 -234 0 0 0 0 0
Blind.2 0 -53,60 -234 431,79 0 -53,60 0 -2,03 -88,56
Cond.3 0 0 0 0 234 -234 0 0 0
Blind.3 0 -2,03 0 -53,60 -234 | 431,79 0 -53,60 -88,56
Cond.4 0 0 0 0 0 0 234 -234 0
Blind.4 0 -53,60 0 -2,03 0 -53,60 -234 431,79 -88,56

Armature 0 -88,56 0 0 0 -88,56 0 -88,56 354

Les parametres linéiques calculés seront comparés avec les données de

constructeur dans le Tableau 4-11.

Tableau 4-11: Comparaison des paramétres calculées du cable HVDC avec les données

Simulation Constructeur Ecart
A-@ T-O maximal
Résistance de ’ame en DC
5 9,6247 9,6248 9,91 2,96 %
(.10° Q/m)
Inductance apparente ame
. . 0,4368 0,4428 0,36 18,70 %
calculé (uH/km) a 50Hz
Capacitance propre d’une
R 234 210 10,26 %
ame (pF/m)
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On trouve que :
- Les valeurs de résistance et d’inductance obtenus par deux formulations sont trés
proches (écart maximale 1,36%), on peut donc considérer que les erreurs sont trés faibles.
La résistance calculée est vraiment cohérente avec celle donnée par le
constructeur (écart maximale 2,96%). Les écarts pour l'inductance et la capacité restent
acceptable du fait des incertitudes sur la géométrie et sur les caractéristiques des

matériaux.

4.2.3Calcul par MEF des pertes Joules pour deux modes
de transport

Dans cette partie nous étudierons deux modes de transport de l’énergie. La Figure
4.30 illustre les deux configurations possibles :

- Configuration a - mode (a-b, c-d) : Deux courants identiques en paralléle a travers
les conducteurs a et b et les courants identiques retours par les conducteurs c et d.

- Configuration b - mode (a-c, b-d) : deux courants identiques en paralléle a travers

conducteurs a et c et le retour par les conducteurs b et d.

(b)

Figure 4.30: Deux configurations de transport du courant étudiées :
(a) - mode (a-b, c-d) et (b) -mode (a-c,b-d)

Les blindages et l’armature sont mis a la terre pour les deux modes de transport du

courant.
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(a) (b)

- 0.000242258

Figure 4.31 : Densité du courant (A/m?) a f = 1 kHz en (a) mode (a-b, c-d) et (b) -mode (a-c, b-d)

En regardant sur la valeur maximale de Uéchelle dans la Figure 4.31, nous
remarquons que les effets de proximité sont moins prononcés dans le mode (a-b, c-d). La
variation des pertes de Joules et de |’énergie magnétique en fonction de la fréquence pour

les deux modes sont présentés dans les deux figures suivantes :

0,05
—~Mode(1-2,3-4)

oo —-=-Modef1-3,2-4) /’
0,035 / /
0,03

0,025 //
0,02 //./

0,015
0,01 _..’_,_‘-4/":/

0,005 —""/—:’/F/F

— 0,045

Pertesde Jouleslinéique [W

1 10 100 1000
Fréquence (kHz)

Figure 4.32 : Evolution de pertes Joules dans le cable pour les deux modes de transport
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Figure 4.33 : Evolution de [’énergie magnétique dans le cdble pour les deux modes de transport

Comme le mode (a-b, c-d) permet de limiter les pertes, nous le choisissons pour

étudier le comportement fréquentiel du cable dans la suite.

4.2.4

Etude fréquentielle du ciable par méthode TLM

A partir des matrices de parametres représentant des modeles du cable, nous allons

appliquer le principe de calcul TLM pour déterminer les fréquences de résonance.

Modéle TLM
du cable HVDC
complet

Figure 4.34: Configuration étudié du cable HVDC

Sur la Figure 4.34, nous rappelons que les grandeurs associées aux conducteurs

prennent les indices 1, 3, 5, 7, celles relatives aux blindages les indices 2, 4, 6, 8 et

finalement l'indice 9 est retenu pour 'armature extérieure. Pour ce cable HVDC, nous avons

36 grandeurs électriques qui sont les potentiels et les courants aux deux extrémités du
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cable soit : (V1, VZ, V3’ V4, V5, v6: V7, v8: V9: i1: iZ) i3: i4: i5y i(‘u 17: i8: i9)m et (V1: VZ: V3: V4: V5:

Ve, V7, Vs, Vo, i, i2, 13, ia, is, 16, i7, 13, 19)°".

Nous imposons un potentiel V/2 aux deux conducteurs a et ¢ ; une potentiel -V/2
aux deux autres b et d. Les blindages et ’armature sont mis a la terre ce qui correspond a
des potentiels nuls. Ainsi les neuf potentiels d’entrée sont connus. Par conséquent, il reste
27 inconnues. Les 18 équations sont fixées par le comportement interne du cable et les 9

autres équations seront établies a partir des connexions a la sortie du cable.

Nous allons chercher les évolutions d’impédance du cable HVDC pour deux
longueurs 5 km et 16 km par ’approche TLM (code_TLM) et par deux modeles (FDQ et WB)
de logiciel EMTP. Nous remarquons sur la Figure 4.35 que les modeles donnent des
résultats similaires jusqu’a environ 20kHz pour le cable de 5 km. Ensuite on note une
différence de comportement entre le modele EMTP et celui que nous proposons. Par
contre, sur la Figure 4.36, pour une longueur de 16 km, le comportement des différents

modeles est semblable jusqu’a 50 kHz.

Cable HVDC-5 km +TLM_APhi TLM_TOmega

=EMTP_FDQ  —<EMTP_WE
1,00E402

1,00E+01

Amplitude [ohm)

1,00E+00

1,00E-01

1,00E+02 1,00E+03 1,00E+04 1,00E+05

Fréquence (Hz)

Figure 4.35 : Impédance du cable HVYDC 5km obtenu par TLM et EMTP

131



Chapitre 4 : Applications industrielles

~+TLM_APhi TLM_TOmega

Cable HVDC - 16 km ama ETRwE

1,00E+02

N A A Al

[

1,00E+01

Amplitude[ohm])

1,00E+00
1,00E+02 1,00E+03 1,00E+04 1,00E+05

Fréquence (Hz)

Figure 4.36: Impédance du cable HVYDC 16km obtenue par TLM et EMTP

Tableau 4-12: Comparaison des premiéres fréquences de résonance du cable HVDC 5km et
16km obtenus par TLM et EMTP

5 km 16 km

for | 1Zotl | for | [Zo1l

(kHz) Q) (kHz) Q)
TLM depuis

4,1 51,31 1,1 50,96
Carmel A - @
TLM depuis

4,1 49,76 1,1 48,58
Carmel T-Q

EMTP (FDQ model) | 4,1 | 52,74 | 1,1 | 51,70
EMTP (WB model) | 4,1 | 52,64 | 1,1 | 51,58

D’aprés le Tableau 4-12, nous trouvons que les mémes premiéres fréquences de
résonance déterminées a ’aide des 2 formulations associées a la méthode MEF et celles
obtenues par des méthodes analytiques de EMTP données par les modeles WB et FDQ. Par

contre, les amplitudes différent légerement mais restent tres proches.
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4.3 Conclusion du chapitre

Dans ce chapitre 4 de la these, nous avons étudié deux cables utilisés dans
Uindustrie, un cable AC triphasé et un cable HVDC. Ces deux cables possedent des

géométries plus complexes que les cables traités au chapitre 3.

Pour le cable AC triphasé, nous avons considéré deux représentations pour
Uarmature du cable : une représentation réaliste prenant en compte les brins et une
représentation homogénéisée. La section conductrice dans le dernier cas est supposée
égale a la somme de toutes sections conductrices des brins. Les calculs par MEF ont bien
montré que ces deux modéles donnent des résultats trés proches. Nous avons calculé
également deux conditions différentes de connexion de U’armature dont les extrémités

seront ou non connectées a la terre.

Pour le cable HVDC, le point difficile de la géométrie est la prise en compte des
blindages autour de chaque conducteur. Les neuf domaines conducteurs du cable
conduisent a des interactions plus compliquées que dans les cas précédents. Nous avons
ainsi considéré deux configurations de transport différent et nous avons montré que les

pertes Joule étaient différentes.

Nous avons étudié pour les deux cables étudiés leur comportement en fréquence en
utilisant la méthode TLM. Nous avons comparé avec des modeéles analytiques disponibles
dans EMTP. Nous avons noté dans les deux cas une bonne concordance des résultats

obtenus par les différents modeéles.
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Conclusions et perspectives

L’objectif de la these était de proposer un outil qui permet de prédire la réponse
en fréquence d’un cable connaissant la géométrie et les matériaux constitutifs ainsi que

les connexions en entrée et en sortie.

Le chapitre 1 a donné une vue globale des modeéles du cable utilisé pour l’étude des
comportements des cables dans le domaine fréquentielle et les problemes de CEM avec des
perturbations conduites. Parmi les modeles existant, nous pouvons distinguer deux
familles : les modeéles de type circuit et les modéles basés sur une approche matricielle.
Les modeéles de type circuit comme les modeéles en Pl et en Pl exact, sont des modeéles qui
peuvent étre intégré facilement dans des logiciels existants d’étude de circuit. Par contre,
les modéles basés sur une approche matricielle comme FD/FDQ et wideband, sont des
modeles qui nécessitent la résolution d’un systéeme équation du second ordre (type

télégraphiste) pour prendre en compte la propagation le long du cable.

Le chapitre 2 se concentre sur le calcul de matrices en fonction de la fréquence en
utilisant un code de calcul de champs basé sur la méthode des éléments finis (MEF). Ainsi,
les comportements HF du cable (inductif, capacitif, les effets de peau et de proximité)
peuvent étre décrits par des matrices des résistances R, des inductances L et des capacités
C. Afin de déterminer ces matrices, le cable est étudié en utilisant deux approches,
approche découplée (les deux problémes magnétoharmoniques et électrostatiques) sont
résolus indépendamment et ’approche couplé (un seul probléme est résolu en utilisant la
notion de conductivité complexe). Il ressort sur les exemples traités que les résultats
obtenus sont identiques. Le premier modéle étant plus rapide a été retenu pour la suite.
Deux exemples d’application ont été présentés a la fin de ce chapitre : cas de deux
conducteurs paralleles et du cable bifilaire blindé. Les évolutions des parametres sont
obtenues par deux formulations A-¢ et T-Q ce qui nous permet de contréler la qualité des

résultats obtenus.

Dans le chapitre 3, nous avons proposé une méthode pour déterminer ’évolution de
impédance d’un cable multiconducteur en fonction de la fréquence. La propagation de
onde a été également prise en compte sur la longueur du cable. Cette méthode,
proposée dans la littérature, est une combinaison de la méthode des lignes de transport

(TLM) et de U’approche modale. Afin de valider cette approche, nous avons étudié deux
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cables (cable bifilaire blindé et cable blindé de 4 conducteurs) de géométries simples dont
les mesures étaient disponibles pour effectuer une comparaison. La comparaison a été
également effectuée avec des modeles analytiques introduits dans le logiciel EMTP. Pour
ces applications, le modéle proposé présente de bons résultats concernant la
détermination des fréquences de résonance. Toutefois, il existe une différence au niveau

des amplitudes des impédances pour ces fréquences de résonance.

Le chapitre 4 est une mise en ceuvre compléte de la méthode proposée sur deux
cables de géométrie plus complexe utilisés dans le transport d’énergie : cable AC triphasée
et cable HVDC. Ces cables font apparaitre une armature qui joue aussi un role d’écran
magnétique qu’il convient de modéliser. Nous avons considéré deux représentations de
’armature du cable : une représentation réaliste prenant en compte les brins et une
représentation homogénéisée plus facile a mettre en ceuvre. Les calculs en régime
magnétoharmonique nous donnent les mémes résultats pour ces deux modeles. D’autre
part, nous avons étudié deux conditions différentes de connexion de l’armature dont les
extrémités seront ou non connectées a la terre. En outre, nous avons également considéré
deux configurations de transport différent et nous avons montré que les pertes Joule
étaient différentes (cas du cable HVDC). Les fréquences de résonance de ces deux cables
ont été déterminées. La comparaison entre les résultats de notre modele avec les calculs

obtenus par les modeéles analytiques dans EMTP est cohérente.

Les perspectives a ce travail sont nombreuses. Tout d’abord nous avons montré que
’approche proposée permettait de déterminer les premiéres fréquences de résonance par
contre ’amplitude des impédances a ces fréquences reste un probléme délicat. L’écart
peut venir soit des équations décrivant le comportement des matériaux du cable a ces
fréquences soit une disparité des parametres d’entrée portant sur la géométrie ou les lois
de comportement d’un cable a un autre. Il faudrait d’une part mieux caractériser pour
modéliser le comportement des matériaux en haute fréquence et, d’autre part, mettre en
ceuvre des approches probabilistes pour déterminer les effets des incertitudes
paramétriques sur les impédances. Il serait aussi intéressant d’étendre le domaine
d’application de la méthode proposée au cas des machines électriques ou la connaissance
du comportement fréquentielle des bobinages devient cruciale dans le cas d’une
alimentation maintenant standard par convertisseur de maniere a limiter en particulier les

sur intensités.
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ANNEXE : Historique de la modélisation
des cables

Une vue générale sur Uhistoire d’évolution des méthodes analytiques des

impédances de cables sera résumée. Cette partie se base principalement sur (Rivas, 2001).

Un des premiers documents sur ce sujet a été publié en 1926 par Carson et
Pollaczek qui ont proposé une méthode de calcul de 'impédance de retour a la terre
(earth-return impedances) avec les corrections pour modéliser des lignes aériennes et des
conducteurs sous terrains. Cette formule se base sur la présentation des conducteurs
comme des filaments infiniment longs minces et [’évaluation des fonctions de Bessel
(Carson, 1926; Rivas, 2001).

En 1934, Schelkunoff (Schelkunoff, 1934) a dérivé ’impédance de surface de
conducteurs coaxiaux concentriques, ainsi relié le théorie de propagation d’onde le long
de fils cylindriques avec le théorie d’analyse des circuits. L’intensité des champs

électriques et magnétiques a été exprimée par des fonctions de Bessel.

A la fin des années 1940s, des formulations semi-empiriques pour calculer des
résistances a 60 Hz et des pertes cables haute tension ont été développées par Wiseman
(Wiseman, 1948), Meyerhoff et Eager (Meyerhoff and Eager, 1949). L’idée principale était
de modifier les formulations des conducteurs dans ’air pour que les valeurs calculées
soient similaires de celles mesurées ainsi les effets de peau et de proximité de cable sont

considérés.

En 1958 Lewis and Tuttle (Lewis and Tuttle, 1958) ont utilisé la fonction de Bessel
pour calculer des résistances de conducteur tubulaire en fonction de la fréquence. Ils ont
également proposé un résumé de ’état de ’art pour le domaine de calcul des paramétres

des cables multi conducteurs (stranded conductors).

En 1963 Hesse a développé une technique de regroupement (bundling technique) de

sous conducteurs en paralléle et des fils du sol sous forme de matrices (Hesse, 1963).

En 1972 Smith et Barger (Smith and Barger, 1972) ont étudié les impédances de
cable souterrain de distribution en utilisant la technique de la distance moyenne
géométrique dans l’hypothése de ’'uniforme des densités de courant. Ils ont introduit deux
méthodes pour le calcul des impédances propres et mutuelles des cables souterrains de

distribution avec plusieurs fils conducteurs neutres concentriques.
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En 1973 Wedepohl et Wilcox (Wedepohl and Wilcox, 1973) ont appliqué les
formulations de Schelkunoff pour des impédances de surface et de Pollaczek pour retour a
la terre (earth return) pour déterminer les impédances de retour a la terre en fonction de

la fréquence des systemes de cables enterrés.

En 1976 Bianchi et Luoni (Bianchi and Luoni, 1976) ont étudié les impédances et les
pertes de cables sous-marins. Une conclusion importante a été déduite : les valeurs propre
et mutuelle de Uimpédance du retour a la mer (sea-return impedance) peuvent-étre
calculées avec la formulation de Schelkunoff pour ’impédance de surface intérieure, dans
’hypothése ou la mer peut étre considérée comme un conducteur cylindrique de rayon

extérieur infini.

En 1980, Ametani a développé et implanté le calcul d’impédances et d’admittances
de cables concentriques et de cables HV dans le logiciel EMTP. Il a utilisé la formulation de
Schelkunoff pour déterminer ’impédance de cables concentriques ; celles de Tegopoulos

et de Brown pour les « pipe-cables » (Ametani, 1980; Meyer and Liu, n.d.).

Une méthode analytique de calcul de la distribution du courant avec prise en
compte de U'effet de peau et de proximité a été développé par Ferkal en 1996 (Ferkal et
al., 1996). En étudiant un systeme de deux conducteurs cylindriques coté a coté, il a
utilisé des équations de Maxwell pour déterminer la distribution de champ en considérant

que un conducteur est remplacé par un filament qui porte le retour du courant.

En utilisant la technique de groupement (bundling technique), les impédances des
cables aux couches semi-conducteurs ont été calculées par Parsi-Feraidoonian et Dommel
en 1992. Le principe de méthode est de considérer des couches semi-conductrices du
noyau et de gaine comme des conducteurs supplémentaires. Depuis les couches semi-
conductrices sont en paralléle avec les conducteurs d’ame ou gaines, et ’impédance de
’isolant entre une couche semi-conductrice et un conducteur est nul, les couches semi-

conductrices peuvent étre négligées.

Ametani et Fuse ont développé une méthode approximative pour transformer des
conducteurs de forme quelconque en des conducteurs circulaires équivalents (Ametani and
Fuse, 1992). Dans (Ametani, 1980), ils ont introduit des formulations d’impédance et

d’admittance pour étudier un systeme multi-conducteurs de forme arbitraire.
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Développement d’un outil d’investigation pour le diagnostic des
phénomeénes hautes fréquences dans des cables électriques

RESUME : Les travaux effectués pendant la thése ont principalement porté sur la modélisation
et le calcul du comportement haute-fréquence (HF) des cébles électriques. Ces phénomenes
physiques mis en jeu combinent les effets capacitifs et inductifs ainsi que les effets de peau et
de proximité. Pour prendre en compte ces effets, nous utilisons une approche basée sur des
circuits équivalents a base aux parametres linéiques qui varient en fonction de la fréquence. La
détermination des éléments du schéma équivalent a été effectuée en résolvant des problémes
d’électrostatique et de magnétoharmonique en utilisant la méthode des éléments finis. Ensuite,
nous avons travaillé sur la méthode des lignes de transport (TLM) associée a une approche
modale pour déterminer les fréquences de résonance du systéme en tenant compte des
interconnexions aux extrémités du cable. Nous avons mis en ceuvre cette méthode pour
plusieurs types de cable électrique : bifilaire blindé, blindé de 4 conducteurs, AC triphasée et
enfin HVDC. Le comportement HF de ces cables a été étudié en utilisant I'approche
développée.

Mots clés : cable, haute fréquence, méthode des éléments finis, méthode des lignes de
transport, modale, effet de peau, effet de proximité, magnétoharmonique, électrostatique, cable
HVDC.

Development of an investigative tool for the diagnosis of high frequency
phenomenain power cables.

ABSTRACT : The thesis focuses on the modeling of the behavior of power cables in high
frequency (HF). Different physical phenomena like inductive and capacitive effects as well as
skin and proximity effects are combined. To account for these phenomena, we use an approach
based on equivalent circuits with distributed parameters (linear resistances, capacitances and
inductances) which are frequency dependant. The determination of the equivalent circuit
parameters was performed by solving electrostatic and magnetoharmonic problems using the
finite element method. Then, we apply the Transmission Lines Method (TLM) associated with a
modal approach to determine the impedance of the cable in function of the frequency taking into
account the interconnections to the ends of cable. We have implemented the proposed method
and apply it for several types of electric cable: shielded 2 wires, shielded 4 wires, three phases
AC and finally the HVDC cable. The HF behavior of these cables has been studied using the
developed approach.

Keywords : power cable, high frequency, finite element method, transmission lines method,
modal, skin effect, proximity effect, magnetoharmonic, electrostatic, HVDC cable.
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