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Résumé

Les connexions au réseau Ethernet deviennent deeplyplus nombreuse dans le domaine
domestique. Différents systémes de transmissiostexi pour communiquer entre les
différents matériels multimédia. Dans ce travad, ttansmission par le réseau électrique
domestique est privilégiée. C'est le principe desrants porteurs en ligne (CPL). Sans
ajouter de cables spécifiques pour les signauxrighece concept permet d'obtenir des débits
de transmission pouvant étre supérieurs aux trassonis Wifi. Cependant les performances
peuvent étre dégradées par I'environnement élaetregf électromagnétique de I'habitat
domestique. Ce mémoire a pour objectif de modélisevironnement électrigue domestique

et le comportement des équipements qui y sont géplo

La technologie CPL met en ceuvre des modulationgtExas pour pallier la dégradation des
performances due a la complexité du réseau élaetrijes modulations OFDM utilisées
permettent de minimiser I'impact du bruit électrgmgtique présent sur le réseau électrique.
Les différents types de bruit présents dans lI'enviement domestique ont été modélisés afin
d'estimer leur influence sur la qualité de transiois CPL. Une modeélisation des lignes
électriques a été effectuée sous la forme de tsrélectriques propices a l'intégration dans les
outils de simulation numérique de type SPICE. Laléisation d'un cable a deux conducteurs

a été étendue un a trois cable a conducteurs.

La présence des appareils électriques a un impsairtant sur la communication CPL. Ce
mémoire présente deux approches pour modélisesfiiets induits. Une premiere approche
consiste a modéliser un grand nombre d'appareilsedtiques par un circuit électrique
équivalent. Une seconde approche défini un modatefgmille pour prendre en compte la
grande diversité des appareils existants. Cingseta®nt été déterminées se basant sur les
impédances. Une solution est proposée pour compdasevariations temporelles de

l'impédance de certains appareils.

Les bruits impulsifs périodiques et apériodiquesit smodélisés pour compléter ['outil
d'analyse développé. Une campagne de caracténsaterimentale, en terme de bruit, a été
réalisée sur un grand nombre d'appareils domestiguesur plusieurs réseaux électriques
domestiques. Une étude statistique est proposée qoantifier les bruits impulsifs

apériodiques.

Mots clés : CPL, ligne de transmission, modélisatimuit électromagnétique.






Table des matiéeres

RESUM. ... e e et e e e et e et e e e e e e e rnn e e e e e e e e nn e e e rennn 5
Table dES MALIEIES.......ci ittt et e e e e e e e e e e e e e s e s s nnnnneeaaeee s 7
T a] (oo 18 Tox i o] o NPT URPPPPPPTRR 11
Chapitre 1 : Le réseau électrique domestique comnspport de transmission............. 17
R 1o 1 £ To 1§ [ox (o o PP PUPRPPPPP PP 17
2 Latechnologie CPL.......cccoo e e e 18
2.1  Historique de la technologie CPL.........ccciiiiiiiie e 19
2.2 Principe de 1a technologie CPL.........coiiiiiiiiieee e 20
2.2.1 Le réSEaU ElECHIQUE......cceeeiiiiiiiiieieiee ettt e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e ennes 21
2.2.2 L& CPL « OULAOOT ...ttt ettt e e e e e e e e e e e e e 22
2.2.3 L& CPL « INAOOT ..ttt e e 23
2.2.4 Meéthodes de COUPIAgEa.......ooii it 24
2.2.5 Spécification HOMEPIUG AV........uuuiiiiiiiiiiiiiiiiiieeee et 25
2.2.5.1 BroUillage .....ccoooiiiiieeeccei et 26
2.2.5.2 TUrbo €NCOAAQE.........uuueiiiiiiii et e e e e 27
2.2.5.3 Entrelacement de canal.............oooiiiiiiiiiiiiiii e 27
2.2.5.4 Mappage : mise en constellation..............ooooevvviiiiiiiiiiiinneeeeeeeen 28
2.2.5.5 IFFT Inverse Fast Fourier Transformation ..............ccccooeviiiiiiivnnnnnen. 30
2.2.5.6 Préfixe CYCHQUE.......uuiiii i e e e e e e e e e eeaaannanes 31
2.2.5.7 Le préambule..........ccoooiiiiiiiiiie e 32
3 Coexistence du CPL avec les systemes communicantsien communicants dan
8 0= o] = | TP PUTPPPUPPPN 33
3.1 Coexistence entre les systemes CPL........cccccooiiiiiiiiiiiiiieieeeveeeeeeee 33
3.2  Coexistence du CPL avec d’autres systémes COMMUMESs.......................... 37
3.3  Coexistence entre les systemes CPL et les appareitsnestiques................ 40

3.4  Analyse du contexte des normes CEM relatives aux gigpements CPL sur le
STST ST U= [T o 1 o U= PR 42
3.4.1 Les criteres dimmunité électromagnétique de la nane EN55024
applicable aux équipemMeNnts CPL..........cooiiiiiiiiiiiiiieeee e 43
3.4.2 Les limites d’émissions électromagnétiques définigmr la norme EN55022
44

3.4.3 Contexte actuel des normes CEM relatives aux prodts CPL.................. 46



4  Caractéristigues physiques du réseau électrique da@stique...........cccceeeeeeeeeenn... 48
4.1 Topologie du réseau électrique domestiqUE...........ccccuvrrriiiiiiiiiiiiiiiieeeeeen 48
4.2  Perturbations électromagnétiques sur le réseau elemue ..............cceeeeeeen. 51

4.2.1 Classification des perturbations électromagnétiquedans la littérature.. 52

4.2.2 Techniques de mesure des perturbations électromagtigues................... 53

4.2.3 Méthodes de modélisation de perturbations électrongmétiques............. 54
4.2.3.1 Bruitde fond COIOIE...........oooiiiiiiiiii e 54
4.2.3.2 Bruit Dande Etroite ..........eeeeiiiiiiiiiii 56
4.2.3.3  Bruit IMPUISIT ....eeeeiiii e 56

4.2.3.3.1 Bruit impulsif pEriodiqUe ...........ceuvveeiiiiiiiiiieeeieieeeeieeeeeeeeeee e 56

4.2.3.3.2 Bruit impulsif aperiodiqUe ............uuuuiiiiiiiieeeeeeeeeeeeeeeeevveeeeneeeanens 58

4.3  Fonction de transfert du réseau électrique..............coeevvvrvviveiiiiiiiiinne e 60

5 CONCIUSION. ...ttt e e e e e e e e e e e e e aaaaaaaaas 62

Chapitre 2 : Modélisation de la fonction de transfe du réseau électrigue domestique67

R 1 o1 £ To [§ o (o o PP PUPRPPPPR PP 67
2 Parametres d'une ligne de tranSMISSION........ciieeiiiieeeeieiieeeeeeeei s 68
3 Approche empirique de modélisation de la fonction  transfert ...............ccc....... 72
4 Approches déterministes de modélisation de la forion de transfert................... 75
2 R V=Y i oo (=Y (U] L = = 76
4.1.1 Expression de la réponse fréquentielle..............ccceeeriiiiieiiiicccccc s 76
4.1.2 Validation expérimentale de I'approche multi-trajets........ccccccceeeeeeeeinnnnn. 79
4.2  Approche Matrice chaine (matrice de tranSmiSSIiON)............cccecvuvvvvrnnrnennnen. 86
720G T AN o] o] {0 Tod [ o | (o1 1 | | PSPPSR 91
4.3.1 Cable & deux CONAUCTBUIS.........ceeeiiiiiieeie ittt e e e e 92
4.3.1.1 Calcul des paramétres primaires par les formules aaytiques......... 92

4.3.1.2 Extraction des parametres R, L, C et G dun céble adeux
(o0 0 To [0 101 L= 10 | £ 99
4.3.1.2.1 Modélisation des parametres primaires par un Circui............... 103

4.3.1.2.2 Modélisation des parametres primaires par des équeins

MATNEMALIGUES .....eeiiiiiiiieieee e e e e e e e e e eeeas a0
4.3.2 Cable a trois CONAUCIEUIS........cceeiiiiiiiiiiiiiiiee e e e 113
4.3.2.1 Calcul des paramétres primaires par les formules aaytiques....... 113

4.3.2.2 Extraction des parametres R, L, C et G dun cable atrois

(o{0] o 1 [o3 (1 U | £ TP 115



I o ] [ 111 Lo o SR 121
Chapitre 3 : Caractérisation et modélisation des gpareils électriques domestiques.. 125

R 1o 1 £ To 1§ o (o o TP PUURPPPPR P 125
2 Modele déterministe des appareils dOmestiqUES...........ccevvvvvviiiiiiiieieeeeeeeeeen, 126
2.1 Modélisation des composants passifs du hacheur..........cccccccccceiiiiiiins 127
2.1.1 Utilisation directe de la mesure dans la simulation.............ccccccuvvvvvnnnnnnn. 127
2.1.2 Modélisation par un circuit équivalent............ccceevvvviiiiiiiiieeiee e, 128
2.2  Modélisation des composants actifs du hacheur.............cccccoceeiiiiiiiinennnn, 130
2.3  Simulation dans le domaine fréquentiel du hacheur..................cccccvvvvveneee. 133
2.4  Simulation dans le domaine temporel du hacheur.............cccciiiiiinnnn. 135

2.5 Prise en compte de la problématique CEM dans la matisation des cables

137
3  Modele empirique des appareils dOmMESHQUES...........uvvviiiiiieeeeeeeeeeeeeeeeeeiieees 141
3.1 Modéele boite noire des appareils dOmMestiqUES...........ccoevvviiiiiiiiiiviirriienene. 141
3.2  Protocole de mesure d’une impédance sous tenSIoON.........cccceeeeeeeeeeeeeneeee. 143
3.3 Analyse et classification des impédances Mesurées..........ccccvevvvvvvninneennn 144
3.3.1 Appareils domestiques de classe 1 : appareils mutigdias..................... 145

3.3.2 Appareils domestiques de classe 2: lampes fluorestes et petites
AlIMENTALIONS. ...ttt e ee e 148
3.3.2.1 Modélisation de l'impédance des appareils de clasge.................... 148

3.3.2.2 Impact des appareils de classe 2 sur la fonction deansfert d'un

réseau 150
3.3.3 Appareils domestiques de classe 3 : les aspirateurs...........cccceeeeeeeeeeen. 152
3.3.4 Appareils domestiques de classe 4: appareils chaafts......................... 153
3.3.5 Appareils domestiques de classe 5: réfrigérateurs eongélateurs......... 153
3.4  Modele empirique extrait des impédances MEeSUrées.........ccccvvvvvvvvneeennnn. 155

3.4.1 Modele empirique des appareils de la classe 1 : ageils multimédia... 157
3.4.2 Modele empirique des appareils de la classe 2 : lag®s fluorescentes et
PetiteS aliMENTAIONS ... ... i e e e e e e e e e e e 158
3.4.3 Modele empirique des appareils de la classe 3: aggieurs..................... 158
3.4.4 Modele empirique des appareils de la classe 4 : ameils chauffants.... 159
3.4.5 Modele empirigue des appareils de la classe 5 : r&férateurs et
(o0 010 1= F= L= TU | £ PRSP 160

3.5 Compensation des variations temporelles des impédess de la classe 2 161

9



3.5.1 Elaboration d'Un fillre .....oeeeeeeee e 161

3.5.2 Modems CPL « ATHEROS »......ccoiiiiiiiiiiiiiiiii e eeeeemii e 164
3.5.3 MOdemS CPL « LEA »..ccoiiiiiiiiie ettt 166
N o [od U] (o] o TP TP PPOPOPPPPRPRPRPR 168
Chapitre 4 Caractérisation et modélisation des brus impulsifs véhiculés sur le réseau
<] =T ox 1o [ U =T PRPPP 173
N 1o 1 £ To 1§ o (o o PP PUPRPPPPP 173
2 Bruit ImpulSif PEHOAIQUE .......cceeeeieeeee e 173
2.1  Analyse du bruit impulsif periodique..........ccccuriiiiiiiiiiiiie e 173
2.2 Modéele du bruit impulsif periodiqUEe..........cceeeriiiiiiiiee e 177
2.2.1 Mesure du courant differentiel.............ooooiiiiiiiiiiiii e 177
2.2.2 Bruit des ponts de diOUES..........uuuuuuuiiiiiiiieieee et 178
P A V[ To 1= = USRI 781
2.2.2.2 Validation du mOdele..........ccccciiiiiiiiiiiiiiiiieeee e 180
2.2.3 Bruit de COMMUIATION ......cooiiiiiiiiiiiii e 180
2.2.3.1 MOURIE ..o 8aL
2.2.3.2 Validation du mOdele...........cccoiiiiiiiiiiiiiiiieeee e 184
3 Modele de bruit impulsif apériodiqUe..........ccuviiiiiiiiiiiiiieeeeeeee e 185
3.1 Caractérisation du bruit impulsif apériodique a partir de la mesure......... 186
3.1.1 Classification et caractérisation du bruit impulsif apériodique............... 187
3.1.2 Etude statistique des paramétres du bruit impulsifapériodique............. 188
3.1.2.1 Distribution de la pseudo-fréqUeNCe.............ccceeeeeeeiiieicicciiiiiineee. 189
3.1.2.2 Distribution de I'amplitude ...........ooovvimiiiiiiiiii e 191
3.1.2.3 Distribution de la durée d’'impulsion élémentaire..............ccccceeenn... 192
3.1.2.4 Distribution de la durée d’'une rafale...........cccccevveieiiiiiiiiiin, 192
3.1.2.5 Distribution du temps d'inter-arfivée ...........ccccceeeveeeeeiiiicciiniiinnnne, 93
3.2 Validation de la modélisation du bruit impulsif ap&iodique ...........cc......... 193
N o [od U] (o] o TP PP POPPPPUPRRPPRR 194
(@70 1ol 1§ ] L0 10 =T 0 T=T =1 196

10



Introduction

11



Le nombre d'abonnés sur le marché du haut et heg débit ne cessent pas
d’augmenter. En France, on compte plus de 20 mdlid'abonnés selon 'ARCEP (Autorité
de Reégulation des Communications Electroniques et Hostes). Le déploiement des
techniques de transmission haut débit est assurégalement par des liaisons de type DSL
(Digital Subscriber Line) et FTTH (Fiber To The HejnLes fournisseurs d’acces utilisent le
réseau téléphonique existant et un réseau de diigue comme support de transmission.

Les débits peuvent alors atteindre une centaimaétg bit par seconde.

Les débits offerts par ces liaisons a permis é&kirer la convergence numeérique dans
I'habitat voix-données-images. Les services offag clients sont I'internet haut débit, la
téléphonie sur IP (Internet Protocol) ou la tél@risnumérique haute définition. Le client doit
disposer d’'un modem DSL ou FTTH pour bénéficiercés services. En aval du modem
client il faut attribuer un ou plusieurs termina@xchaque service, un démodulateur pour la
vidéo, un téléphone pour la voix sur IP et un catbnr pour les données (internet). Ces
terminaux sont souvent installés loin du modem DBSLEFTTH. La liaison entre eux peut étre
réalisée en utilisant plusieurs technologies de roomcation, Ethernet, Wifi ou la

transmission par courants porteurs en ligne (CPL).

La technique de transmission par courants porteorssiste a utiliser le réseau
électrique pour transmettre les données numériqueitidébit. Elle a I'avantage d’utiliser un
réseau existant et ne nécessite pas un cablagéesgopaire tout en offrant des débits
permettant de transmettre la vidéo. Une telle tieglena permis d’étendre le réseau haut débit
dans I'habitat. Malheureusement, la qualité de iseren utilisant cette technique varie
énormément en fonction du réseau et en fonctionageareils qui s’y sont connectés. Ce
réseau n’est pas dimensionné pour la transmissimnsignal a hautes fréquences. Les cables
électriques présentent donc un caractere séleuig th bande CPL. En plus des atténuations
provoquent par les cables électriques, les appagkdttriques créent de fortes désadaptations
de la transmission et génerent des perturbatioestrémagnétiques qui vont affecter la
transmission entre les différents adaptateurs CPL.

L’'étude présentée ici porte sur la modélisationrélseau électrique en vue de la
caractérisation du canal de propagation CPL parappeoche circuit de type SPICE. Les
paramétres du modeéle sont extraits a partir deslsune des impédances de court-circuit et de
circuit-ouvert. L'impédance des appareils électroagers est estimée par une méthode

expérimentale ainsi que le bruit électromagnétjg@sent sur le réseau électrique.
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Le premier chapitre présente le cadre généralétiede. Il sera décomposé en trois
parties principales : I'historique de la technabo@lPL, le principe de fonctionnement des
modems CPL HomePlug AV et une étude bibliographides méthodes de modélisation du

canal CPL et du bruit électromagnétique véhiculdesvéseau électrique.

Dans le deuxieme chapitre, nous nous intéresstamsnadélisation du canal CPL. La
fonction de transfert du canal CPL dépend de laltmpe du réseau électrique et des charges
qui S’y sont connectées. Les méthodes de modélmsde la fonction de transfert du réseau
électrique se divisent principalement en deux agps, les approches déterministes basées
sur la détermination de paramétres primaires etrgkires d’'une ligne de transmission et
I'approche empirique basée sur un modéle stochestigti a partir des statistiques sur les
mesures de la fonction de transfert. Nous rappedans une premiére étape les expressions
analytiques qui permettent de calculer les parasgirimaires et secondaires d’une ligne de
transmission. Ces parametres seront utilisés palauler la fonction de transfert. Dans une
deuxieme étape, nous présenterons l'approche emeirde modélisation du canal CPL
exposee dans différentes publications [38] [39]nDane troisieme étape, nous présenterons
trois approches déterministes qui sont respectimeri@de méthode multi-trajets, I'approche
matrice chaine et I'approche circuit. Deux cas semnsidérés : les cables bifilaires et les
cables de trois conducteurs.

Dans le troisieme chapitre, nous proposons deuthodés de modélisation des
charges domestiques. La premiére méthode est uttedecdéterministe. Elle nécessite la
connaissance de circuit de la charge. La deuxiémhode est une approche stochastique
basée sur les mesures dimpédance des appareilestiques. Pour batir ce modéle
stochastique, nous avons classé les appareilsiglexst en 5 classes selon le comportement
fréquentiel de leurs impédances et nous avons péopn modele d’impédance pour chaque
classe d’appareils. Dans le troisieme paragrapheedehapitre, nous allons présenter la
méthode déterministe de modélisation des appateitgestiques. L'approche stochastique de
modélisation fera I'objet de quatrieme paragraphe.

Dans le dernier chapitre, nous allons présensecdeactéristiques des bruits impulsifs
(périodique et apériodique) ainsi que leurs modelas bruit impulsif périodique sera
modélisé a la source. Ce modéle sera combiné aelendimpédance pour former le modele

global d'un appareil domestique. Dans le deuxiermegraphe de ce chapitre, nous allons
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présenter le modéle du bruit impulsif périodiquea modélisation du bruit impulsif
apériodique fera I'objet de troisieme paragraphe.
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Chapitre 1
Le réseau electrique Domestigue comme

support de transmission
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Chapitre 1 : Le réseau électrigue domestique

comme support de transmission

1 Introduction

Le réseau domestique est une solution pratique poaonecter tous les appareils
informatiques et multimédias entre eux et au résieatélécommunication (passerelle d’acces
DSL ou FTTH). Plusieurs solutions sont envisagesaptaur réaliser cette connexion, a savoir
principalement I'Ethernet, le WIFI et le CPL. L'lisation d’'une connexion Ethernet présente
plusieurs avantages: un débit trés élevé (jusqu@ds) et une immunité face aux
perturbations électromagnétiques extérieures. Qgmeria complexité et le colt de mise en
ceuvre de cette solution la rend inabordable powrand nombre de personnes. En effet cette
solution consiste a créer un lien physique paolijdes cables Ethernet dans différentes
pieces de I'habitat. Elle reste limitée aux résedaz entreprises et aux logements neufs
intégrant un réseau Ethernet. L'utilisation de afxesans fil tel que le WIFI permettent une
robustesse d'utilisation et des débits de plusiglizaines de Mb/s. Cette solution qui ne
nécessite pas de cablage a connue un grand sleseperformances de cette technologie
sont néanmoins fortement limitées par la préseree abstacles entre I'émetteur et le
récepteur (les murs, les plafonds, etc.). La &aig solution pour créer un réseau local dans
I'habitat est le CPL. Cette technologie préserdedhtage d’utiliser un réseau existant et offre
des débits de plusieurs centaines de Mb/s. Cettenddogie utilise le réseau électrique
comme support de transmission. Elle est donc mluple et plus facile a mettre en ceuvre que
I'ajout d’'un réseau Ethernet. Elle offre des déhiferieurs au débit sur cable Ethernet mais
suffisants pour transmettre des flux vidéo selomietocole IP. Le CPL est devenu un

véritable concurrent de WIFI offrant des débitsspdupérieurs.

Cependant les débits pratiques du CPL (quelquesnéiz de Mb/s) restent limités par
rapport aux débits théoriques (jusqu’au Gb/s). eCéthitation est due principalement a
I'utilisation d’'une bande passante limitée (quekjdezaines de MHz) et au support physique
(réseau électrique) qui n'est pas dimensionné poamsmettre des signaux a hautes
fréequences. En effet le réseau électrique présantmmportement de trajets multiples et une

sélectivité fréquentielle dans la bande CPL. Ledupeations électromagnétiqgues générées
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par les appareils électriques risquent de pertuleersignal CPL. La désadaptation
d'impédance de ces appareils favorise les phénsmmeéflexion et d’absorption du signal
CPL. Tous ces phénomeénes limitent considérabletesnperformances des systemes CPL

actuels.

L’optimisation des performances des systemes CREegssite I'analyse du canal CPL
et des perturbations électromagnétiques véhicubbesle réseau électrique. Ce chapitre
s’articulera en trois parties. Dans une premieréganous présentons d’abord I'historique de
la technologie CPL. Puis, nous expliquons enseitprincipe de la transmission CPL. Nous
terminons cette partie par une description de thrtelogie CPL en nous basant sur les

techniques de transmission du systeme HomePlug AV.

La deuxieme partie de ce chapitre sera consactétude de la coexistence du CPL
dans le réseau domestique. Nous analyserons dapsemmer temps la coexistence entre
différents systemes CPL et nous discuterons duegtinormatif des systémes CPL. Nous
passerons aprés a I'étude de la coexistence ent@L et les autres solutions haut débit
existant dans I'habitat. Nous finirons cette papie I'étude de la coexistence entre le CPL et
les appareils non communicants et nous aborderussi & contexte des normes CEM

relatives aux systemes CPL.

Dans La troisieme partie de ce chapitre, nous diasderons sur la description du
réseau électrigue domestique afin de présenteadpscts qui seront plus particulierement
abordés dans notre thése. Aprés une présentatitantdpologie du réseau électrique, nous
détaillerons les méthodes permettant la mesure pisurbations électromagnétiques
véhiculées sur les cables électriques ainsi quéaksification faite de ces perturbations dans
la littérature et les méthodes de modélisation duit Electromagnétique rencontrées. Le
dernier paragraphe de cette partie sera consalb@ééude du canal de transmission par une
présentation des méthodes de mesure et de monbélisiat la fonction de transfert du réseau

domestique.

2 Latechnologie CPL

Dans cette partie, nous présentons dans un pretamaps lhistorique de la
technologie CPL, les différents réseaux CPL (CRloar et CPL Outdoor). Nous abordons
aussi les dispositifs de couplage qui assurent foifala protection et I'alimentation de

modem CPL ainsi que l'injection de signal CPL seirréseau électrique. Dans le dernier
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paragraphe, nous décrivons les techniques de trssiem utilisées par un modem CPL en
nous basant sur les techniques de transmissiangfeetification HomePlug AV.

2.1 Historique de la technologie CPL

Transmettre des données numeériques sur le réssatigile est un ancien concept qui
date des années 1840. Edward Davy a proposé enub&38olution permettant de mesurer a
distance les niveaux de tension des batteries dtersg télégraphique entre Londre et
Liverpool [1-3-4]. En 1897, Joseph Routin et CebBn ont présenté le premier brevet d’'une
technique de mesure a distance des compteurs daurédectrique en utilisant les cables
électrigues comme support de communication (BritRBatent N° 24833). En 1905,
'américain Chester Thoradson a breveté son syst@endecture a distance du compteur
d’électricité. Les premiers systemes CPL ont édbaiés puis déployés sur les réseaux
électrigues moyenne tension et basse tension (80) 18]. Les fréquences porteuses étaient
comprises entre 100Hz et 1kHz. Ces premiers systepermettaient d’établir des
communications monodirectionnelles pour l'allumagé&extinction a distance des éclairages
publics ou pour des changements tarifaires. Lasiprs systemes industriels sont apparus en
France vers 1960 sous le nom de PULSADIS. Les aoces mises en jeu étaient tres élevees
autour d’une centaine de kilowatt. Ces systemdisaignt les modulations ASK (Amplitude
Shift Keying) et FSK (Frequency Shift Keying). débit de transmission des données était
tres faible puisque les systemes utilisaient desdmfréquences et de simples techniques de
modulation. Les premiers systéemes CPL de la ban@BELEC (9kHz-148,5kHz) sont
apparus vers 1980. Les systemes de la bande CENpEeE®Gettaient des communications
bidirectionnelles. Les principales applicationseitles relevés de compteurs (téléreleve) et
les applications domotiques (alarme, détectionceindlie, détection des fuites de gaz...). Les
puissances des transmissions étaient moins impestase I'ordre d’'une centaine de milliwatt
et les débits étaient beaucoup plus élevés. Leipranodule CPL a usage domestique a été
crée par Pico Electronics. Le produit développénesatmé «Experiment #10» ou encore X-
10. La vente de ces produits a commencé vers 1¥7/ghodule X-10 utilise une fréquence
porteuse de 125kHz et une modulation simple OOKQ&frKeying). Les débits des modules
X-10 étaient de I'ordre de 120 bits/s au USA et bi8/s en Europe [1]. Le principe est
d’envoyer un bit a chaque passage par zéro denfaote du réseau. Cette technologie est
toujours utilisée par de nombreux industriels. Iresitechnologies plus sophistiquées offrant
des débits beaucoup plus élevés sont apparus chwomiéorks en 1995, CEBus vers 2000 et
HomePlug CC (HomePlug Command and Control) en 2D@@uis, les technologies CPL ne
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cessent pas d'évoluer en termes de bande pasdadee merformances offrant des débits
élevés par exemple 200Mbits/s pour le HomePlug B&/figure 1 présente I'évolution de la
technologie CPL depuis 1990. Les vitesses de triasgin offertes par les nouveaux
systemes CPL ont fait de la technologie CPL un goeat sérieux aux réseaux WIFI et
Ethernet [2]. La technologie CPL présente plusieavantages comme [utilisation d’'un
réseau existant qui ne nécessite pas un cablagdémgntaire, le déploiement rapide et le
cryptage robuste [2]. Malgré ses avantages, lantdogie CPL présente certains
inconveénients, notons principalement le faible t&hi CPL Outdoor par rapport a ses
concurrents, les problemes de compatibilité életagnétique et de coexistence avec les

systémes communicants et non communicants daasdau Indoor.

b Débit

HomePlug
AV2
w HomePIug
HomePlug
Turhn
HomePlug

@
HomePIug CcC
| Temps

|
1990 1995 2000 2001 2005 2012

Figure 1. Les technologies CPL bas et hauts dgljits

2.2 Principe de la technologie CPL

Le principe de la transmission par courants posteest de superposer au signal
d’alimentation électrique 50Hz ou 60Hz des signdiautes fréequences (HF) de faible
puissance. La figure 2 illustre le principe derlnsmission CPL. Ces signaux peuvent étre
injectés sur les réseaux de moyenne tension MTuoles réseaux de basse tension BT. La
technologie CPL trouve deux principales applicagione CPL « Outdoor », utilisation de
CPL a l'extérieur du réseau domestique et le CRhdeor », utilisation a l'intérieur de
I'hnabitat domestique. L'injection des signaux HF Biréseau électrique est réalisée a l'aide
des coupleurs de type inductif ou capacitif. Cepalsitifs assurent le filtrage de signal basse

fréequence (50 Hz ou 60 Hz) et I'isolation galvamantre les équipements de communication
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et les lignes de puissance. Dans cette partie, po@senterons la structure du réseau
électrigue en France, le CPL Outdoor et le CPL ¢mdkes coupleurs utilisés pour injecter le
signal CPL sur le réseau électrique et nous détarik le principe de la technologie CPL en

se basant sur la spécification ou la réglementaiiomplug AV.

. W

Signal BF 50 Hz ou 60 Hz Signal HF

Figure 2. Principe de la transmission par courpatseurs

2.2.1 Le réseau électrique

Le réseau électrique est divisé en plusieurs ceatigselon le niveau de la tension
transmise, comme indiqué dans le Tableau 1. Lesau&sTHT et HT permettent le transport
et linterconnexion de I'énergie électrique partatitectement des différents points de
production (centrales thermiques, nucléaires etrauljues) vers les points de répartition
telles que les zones urbaines ou les industries régeaux électrigues moyenne tension sont
connectés au réseau HT a l'aide des transformatedvdIT afin d’amener I'énergie
électriqgue a proximité des consommateurs (dangdass urbaines et rurales). Les réseaux
électrigues basse tension BT sont connectés aaudgd a l'aide des transformateurs
MT/BT. Ces réseaux permettent la distribution @éaérgie électrique directement aux clients.
lls sont caractérisés par des nombreuses dérigatianréseau de transport (THT et HT) est
tres souvent doublé par un réseau de fibres otiffted. Ce qui explique I'intérét de ne pas
utiliser le CPL sur les réseaux THT et HT. La trarssion CPL trouve ses applications sur le
réseau MT et surtout sur le réseau BT. Du pointvde CPL, le réseau électrique est
décomposé en deux parties. La premiére partie, mm@Outdoor » est localisée entre le
point de concentration et les compteurs électriguas deuxieme appelée Irdoor »
correspondant au réseau électrique domestiqueetface entre les deux réseaux « Outdoor »

et « Indoor » est réalisée par le compteur élagtriq
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Tableau 1. Classification des réseaux électriques

Type de réseau électrique Niveau de tension (France)
THT-Tres haute tension 225kV-400kV
HT-Haute tension ou HTB 65kV-90kV
MT-Moyenne tension ou HTA 15, 20, 30 kV
BT-Basse tension 430V triphasé et 230V monophasé

2.2.2 Le CPL « Outdoor »

On a vu dans la partie précédente que le transjgitélectricité s’effectue sur différents
types de lignes a différents niveaux de tensionCP& intervient uniquement sur les lignes
MT (ou HTA) et BT. Du point de vue CPL Outdoor &seau est divisé en trois parties :

- Lignes >20kV: Elles sont inadaptées au CPL haut débit malsontilise tout de
méme pour les CPL bas débit a basse fréquencekid/S5pour 148.5 kHz) [5].

Ces signaux servent a contréler les équipementgiéiges.

- Lignes 230V-20kV: C’est un réseau de collecte. La distance moyemie les
transformateurs Moyenne et Basse Tensions doit éitee 5 et 10 km. Des

répéteurs sont alors nécessaires (Figure 3).

- Lignes 230V et 430V C’est la Boucle Locale Electrique (BLE). La diste
moyenne entre le transformateur Basse Tensionamngteur du domicile est de
200 m en ville, et peut étre au maximum de 800 ntanpagne, des répéteurs
sont nécessaires dans ce dernier cas. En moyemgselau est partagé pour 100 a

200 foyers environ.

La figure 3 présente le schéma de principe du ORtdoor. Le poste HTA/BT est
raccordé au réseau de collecte par une liaison kigbit (fibore optique, réception
satellitaire...). Au niveau de chaque poste HTA/B&uxi modems CPL sont installés : un
modem HTA qui permet une connexion avec les agostes HTA/BT et un modem BT qui
assure le lien entre le poste HTA/BT et le comptdactrique de client. Des répéteurs sont
placés entre le modem BT et l'usager afin d’amgife signal avant réception et décodage

chez le client (on estime a environ 300m la distameximale sans répéteur [5]).
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Figure 3. Le CPL Outdoor

2.2.3 Le CPL « Indoor »

Le CPL Indoor couvre la partie qui va depuis lenpteur de l'utilisateur jusqu’a
toutes les prises de courant placées a l'intérikasr maisons (ou entreprise...). Dans le cas
d’'une connexion internet par le biais d’'un résedy 8n répéteur placé avant le compteur
électrique, permet la communication entre le syst&utdoor et le systéme Indoor. Le
répéteur est connecté aux modems du client a l@lide protocole Ethernet. Sur chaque prise
de courant chez le client, on peut se connecteteaniet par I'intermédiaire d’'un modem final
auquel peuvent étre connectés : téléphone (voixRE) caméra, appareil domotique... La
figure 4 présente le schéma de principe du CPbdnd_e CPL Indoor permet d’étendre un
réseau internet existant (prolongation du réseau @Rdoor ou d’acces internet d’'une ligne

ADSL...) ou de créer un réseau local entre appaceilsmunicants (réseau interne).
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Figure 4. Le CPL Indoor

Les modems CPL disposent de deux ports ou intexfade port généralement de type
Ethernet et un port d’alimentation qui a un douliée, l'alimentation du modem et la
transmission du signal CPL sur le réseau électriqagort Ethernet permet de connecter le
modem CPL aux appareils de communication (téléphdéeodeur TV, PC...). Le port
d’alimentation assure aussi la protection de dirduimodem a I'aide d’'un coupleur de type
capacitif ou inductif qui réalise le filtrage dedamposante de puissance 50Hz et l'isolation
galvanique entre les circuits de communicationaetigne de puissance. Ce dispositif est
dimensionné soigneusement afin de filtrer les ma&s®muUences et d’avoir une atténuation
nulle dans la bande CPL. Les deux méthodes de ageifinductif et capacitif) sont détaillées

dans la partie suivante.

2.2.4 Méthodes de couplage
L’injection du signal CPL sur le réseau électrigast réalisé par le biais d’un coupleur
qui permet a la fois l'injection du signal CPL atprotection de modem. Deux méthodes de
couplage sont possibles : le couplage capacité ebuplage inductif. Le coupleur capacitif
est connecté physiquement a la ligne électriquer Ro coupleur inductif, le couplage est

assuré par un tore de ferrite. La figure 5 présimstedeux méthodes de couplage.
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Figure 5. Méthodes de couplage : a gauche coupépacitif, a droite coupleur inductif

Le coupleur capacitif est banché généralement émfpbase et le neutre, il comporte
deux capacités qui permettent de filtrer le 50Hz tnansformateur HF de rapport unitaire
pour assurer lisolation galvanique et un circuii@des pour protéger le modem contre les
surtensions (le circuit de diodes permet d’écrdes signaux supérieurs a un seulil,
généralement les tensions supérieures a 5V) [@Ftlle plus utilisé dans le réseau indoor. Il

est bien adapté pour se connecter aux prises dartou

Le coupleur inductif est raccordé sur une ou plusigphases par le biais d’'une bobine
(tore en ferrite). Le signal se propage sur lespbalu réseau par effet magnétique. Il n’est
pas adapté pour étre connecté directement surrissspélectriques. L'accés a la ligne
électrique dans le réseau indoor est difficile. damnexion se fait au niveau de tableau
électrique (bus barres) [7]. Il est utilisé quamdigjecte le signal CPL sur un réseau triphasé,
afin d’avoir la méme qualité de signal sur lesgrphases [7]. Ce type de couplage est plus

utilisé pour le réseau Outdoor que pour le résedadr.

Le circuit de couplage est un élément principalntodem CPL, il sert a injecter le
signal CPL sur le réseau électrique, a alimentarmbtéger le deuxiéme étage du modem : le
circuit de communication. Le fonctionnement de iceuit de communication va étre détaillé
dans le paragraphe suivant. Pour cela, nous nambaur la spécification HomePlug AV

pour décrire les fonctions principales de cet étlmyeommunication.

2.2.5 Spécification HomePlug AV

Dans cette partie, nous allons décrire le fonceoment de la transmission des
données CPL en se basant sur la spécification Homef/ [8]. Cette spécification traite les
techniques a I'émission et elle laisse une graieté en réception [9]. Les systémes CPL

basés sur la spécification HomePlug AV utilisen¢ liande de fréquence qui s’étend de 1,8
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MHz a 30MHz. La figure 6 présente le diagramme dacfionnement d’'un émetteur
HomePlug AV. Les blocs du diagramme seront respatient détaillés dans les sous

paragraphes de cette partie.

Données numériqu

Brouillage || Turbo encodagel|y| Entrelacement

Controle de Trarr

______________________________________________________

Mappage / mise en Insertion du Insertion du

IFFT e . Fenétrage ;
constellation > g préfixe cyclique > 9> préambule _‘

Convertisseur

Coupleur

A 4
y

numérique/analogique

Réseau électriq

Figure 6. Schéma synoptique d’émetteur OFDM HongRM [8]

2.2.5.1Brouillage

Le bloc de brouillage permet de donner au signahérique (binaire) une distribution
aléatoire afin d’éviter les longues successionsldet de 0. Cette étape est réalisée en
effectuant une opération de « OU EXLUSIF » enti® dennées et une séquence pseudo
aléatoire générée par un polyndme défini par laipation HomePlug AV (Equation 1). La

figure 7 présente la structure du brouilleur derdms.

P(x)=xP+x3+1 Equation 1
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données

v

données brouillées
Figure 7. Brouilleur de données

2.2.5.2Turbo encodage

Un turbo-code est la concaténation d'un ou de glusicodes (convolutifs ou blocs)
séparés par des blocs d'entrelacement. Les tudisca plusieurs niveaux présentent un
faible rendement par rapport aux turbo-codes & aereaux [10]. Le turbo-code utilisé par
HomePlug AV est la concaténation parallele de deoxles convolutifs récursifs et
systématiques (RSC), identiques, de rendementdi@s par un bloc d’entrelacement (Figure
8). Les turbo-codes ont permis d'atteindre des téerxeurs de IDpour un rapport signal sur
bruit égal a 0,7 dB [10].

Al

u,
Uy RSC _
u, » Encoder 1 P
Puncmare
> Twbo RSC _
Interleaver Encoder 2 a

Figure 8. Architecture de I'encodage Turbo [8]

2.2.5.3Entrelacement de canal

Les données a la sortie du turbo-code sont mélanggel’entrelaceur de canal avant
d’effectuer la modulation. L’entrelacement perrdetdisperser les bits contenant la méme
information sur plusieurs symboles OFDM (OrthogoRetquency Division Multiplexing).
Par conséquence, ce mécanisme permet de dispessarreurs de transmission qui ont
tendance a se regrouper en temps (bruit impulsifaffecte la totalité des porteuses du
symbole OFDM) et en fréquence (une raie qui affede fréquences proches).
L’entrelacement permet d’améliorer le fonctionnetmeaiu turbo-décodeur [9]. Les
performances de correction des erreurs dues auss brapulsifs dépendent de la durée

d’entrelacement : plus I'entrelacement est longs ¢ taux de correction des erreurs est eleve
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[11]. Cette technique est par exemple utilisée BXsKX afin de corriger les erreurs provoquées
par les bruits impulsifs [11]. En contrepartie,ufgnentation de la durée d’entrelacement
accroit le délai de transmission (il faut recevildnsemble de données pour réaliser le
décodage), ce qui peut poser des problemes auicaipphs temps réel (téléphonie, vidéo...).
Pour HomePlug AV, l'entrelacement est réalisé sbhaqoe bloc physique (PB) d'une
longueur maximale de 520 octets. Cette durée pastsuffisante pour disperser les données
sur plusieurs symboles OFDM et par conséquencéédkacement utilisé par HomePlug AV
ne permet pas de disperser les erreurs qui seuggnben temps. L'entrelacement utilisé par
HomePlug AV ne permet pas de lutter contre lestbimpulsifs apériodiques (dont I'énergie
risque de perturber la totalité du symbole OFDMjsvsrt uniquement a diminuer le taux

d’erreur binaire en présence du bruit stationn&ife

2.2.5.4Mappage : mise en constellation

Les systemes HomePlug AV n'utilisent pas la mémestmlation pour la modulation
des trames de contrdle et des trames de donnésstrdrees de contrdle sont mappées
uniqguement par une modulation QPSK (Quadratude ePBdmft Keying). Les trames de
données peuvent étre modulées par les constelatiQPSK, BPSK (Binary Phase Shift
Keying), 8-QAM (Quadrature Amplitude Modulation)6-QAM, 64-QAM, 256-QAM et
1024-QAM. Le type de modulation a utiliser est éliéint pour chaque sous-porteuse du
symbole OFDM. La constellation pour chaque sousepse dépend du nombre des bits a
transmettre sur cette porteuse. Ce nombre estnagéteen fonction du rapport signal sur bruit
(RSB ou SNR pour Signal to Noise Ratio) [12] etspi¢néralement en fonction de la qualité
du canal. Le tableau 2 présente le type de coastellutilisé pour les trames de contrdle et
pour les trames de données ainsi que le nombréitkesen fonction de type de modulation.
On constate que la modulation de chaque sous-pertsur HomePlug AV est limitée a 10
bits. Le débit par sous-porteuse est donc limiténm&i le canal permet théoriquement d'en
transmettre plus [9]. La figure 9 présente une m@liasion de type 16-QAM qui permet de

coder 4 bits. Sur cette figure, on voit que %k symbole est codé avec 'amplitude @t la
phasepx. Pour chaque symbole numérique, on définit lelsym complexe ,c(Equation 2).

Les symboles complexes a la sortie du bloc de rarseconstellation (figure 6) sont
regroupent par paquets de N pour constituer un sgm®FDM (@, G...Cn-1). N est le
nombre de sous porteuses utilisées pour la modaldti signal.

C, = Ake”’k Equation 2
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Tableau 2. Type de modulation HomePlug AV [8]

Type d’'Information Bits par porteuse Type de moduldion
Trame de contrble 2 QPSK

1 BPSK

2 QPSK

3 8-QAM

Données 4 16-QAM

6 64-QAM

8 256-QAM

10 1024-QAM

1 1
o ! o I o 0
I 1
| ] |
o e ] i i o e e T e
D010 ! 0110 ! 1110 I 1010
o) ! o 1 (o) ! o)

Figure 9. Constellation 16-QAM [9]
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2.2.5.5IFFT Inverse Fast Fourier Transformation

La technologie CPL repose sur une modulation npgdtieuse qui consiste a repartir
les symboles csur un grand nombre de porteuses. Cela revientiliptexer (additionner)
plusieurs signaux de fréquences différentes etatields étroites pour former un signal large
bande. Les symboleg sont transmis en parallele sur 'ensemble de pse® contrairement
aux systemes conventionnels qui transmettent lebasles en série. Chaque symbole occupe
toute la durée de transmission [14]. La modulatimuti-porteuse permet de faire face aux
problemes des canaux multi-trajets caractérisésleuar sélectivité et par leur étalement
temporel considérable [15]. Les modems CPL HomeRMautilisent la modulation multi-
porteuse OFDM.

La technique de modulation multi-porteuse OFDM @&tesa diviser la bande passante
en plusieurs porteuses (sous bandes) orthogonspesdes daf. Chaque porteuse module
un symbole ¢ pendant une fenétre rectangulaire temporelle déediprpm. Le spectre en
fréequence de chaque porteuse est un sinus carBimai.garantir la condition d’orthogonalité

. o 2 1 ,
des porteuses, il faut que I'espacement entre gerttruses\f soit égal &——. La figure 10
OFDM

présente le spectre des sous-porteuses d’une nioduRFDM.

> SAT A

fo fua

Figure 10. Spectre des sous-porteuses d’'une mantul@FDM [14]

Le signal total correspondant a I'ensemble de Nb®jes ¢ (formant un symbole
OFDM) est défini par :

N-1
S(t) = Z Ckezj 4ary Equation 3
k=0

avec f, =
OFDM
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La technique la plus simple pour effectuer ce tgpemodulation est l'utilisation de
transformées de Fourier. Cette technique exigd#gtillonnage du signal numérique a une
frequence au moins 2 fois supérieure a la fréquenagimale du signal (théoreme de
Shannon). La spécification HomePlug AV utilise desquences pouvant aller jusqu’a
30MHz, la fréquence d’échantillonnaggnfchoisie est de 75MHz. La figure 11 présente un
modulateur OFDM qui fonctionne a base de Transfesw® Fourier Rapide Inverses (IFFT).

CO [ _S)’
C1 - S
) Mise en o0 Serie

Donnée -=1

binaire: constellation Parallel
CN-2

J IFFT  [Swe,

CN_]_k SN-l

Figure 11. Modulateur OFDM bande de base

La durée d’'un symbole OFDM pour la spécificationntédlug AV est de 40,968 ce
qui permet d'effectuer une transformée de Founefelse sur 3072 points (nombre de
points=Torpm*f echavec Torpm=40,96€us et £=75MHz). En raison de la symétrie hermitienne,
le nombre de porteuses est inferieur a la moiti@aubre de points d’échantillonnage. Dans
la bande allant du continu a 32,5MHz le nombre tlgée de porteuses est de 1536 espacées
de 24,414kHz. La spécification HomePlug AV utilisebande entre 1,8MHz et 30MHz. Le
nombre de porteuses dans cette bande est de Iit&51e74™ et la 1228™ porteuse).

2.2.5.6Préfixe cyclique

La technologie CPL utilise le réseau électrique marsupport de transmission. Ce
dernier est caractérisé par son comportement mnajéts qui impacte fortement la
communication. L'effet du phénoméne de trajets iplals se traduit par une Interférence
Inter Symboles (ISI pour Inter-Symbol Interferencgest-a-dire que le symbole OFDM va
étre perturbé par le signal précédent qui arriveetard compte tenu du phénomene de trajets
multiples. Une méthode simple et efficace pour tiémies interférences inter symboles est
d’ajouter un intervalle de garde (Gl pour Guardiaal). Cette technique consiste a copier la
fin du symbole et a placer cette partie avantdeailui-méme. La partie copiée du symbole

31



est générée deux fois (figure 12). L'addition défipes cycliques d’'une durée supérieure a
I'étalement de la réponse impulsionnelle du carmet d’éliminer les interférences inter

symboles. En revanche cette technique aura un inspate débit puisqu’aucune donnée utile
ne peut étre transmise pendant la durée de liallende garde. La durée de lintervalle de
garde doit étre suffisamment supérieure a la réonpulsionnelle du canal mais elle ne doit
pas étre trop longue pour ne pas trop diminueghgtdLa spécification HomePlug AV utilise

trois durées d’intervalle de garde (5,56us, 7,58u%7,12us) [8]. Ces trois valeurs permettent

de s’adapter a la réponse impulsionnelle du canélen garantissant un bon débit.

N
I

< »id »
» < »

Intervalle : Symbole OFDM Bepm
de garde

Figure 12. Insertion de l'intervalle de garde (enrg)

2.2.5.7Le préambule

Le préambule est une suite de symboles OFDM ideesicgt prédéfinis au niveau du
transmetteur. Il est systématiquement envoyé aslaaue trame de données. Le préambule
permet au récepteur de calibrer le Controleur Aatiome de Gain (CAG) [9], de se
synchroniser ainsi que d’estimer l'atténuationesti€phasage du canal pour chaqgue porteuse
(estimation du canal). La durée du préambule pauspécification HomePlug AV est de
5,12us (384 échantillons a 75MHz). Cette durée alédisie pour assurer la coexistence avec
les produits HomePlug 1.0 qui utilisent, a quelquiEgails prés, la méme trame de
synchronisation [16].

La réception du signal s’effectue de fagcon symetig I'émission. Nous avons décrit

de facon partielle le fonctionnement de la transimarsde la technologie HomePlug AV.

Nous avons présenté dans cette partie un apercla sechnologie CPL en prenant
comme exemple la technologie HomePlug AV qui esgeiment utilisée dans le réseau
« Indoor ». La technologie CPL présente plusieusntages comme l'utilisation d’'un réseau
existant qui ne nécessite pas un cablage supplaireere déploiement rapide et le cryptage

robuste. Malgré ses avantages, la technologie GBsepte certains inconvénients. Notons
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principalement les problemes de compatibilité étenagnétique et de coexistence avec les
systémes communicants et non communicants dandgséau Indoor. Dans la suite de ce
chapitre, nous présenterons les problemes de ¢eesés du CPL avec les systémes
communicants et non communicants dans I'habitabes présenterons aussi les méthodes de

modélisation du réseau électrique dans la bandehaBt.débit.

3 Coexistence du CPL avec les systemes communicantsien
communicants dan I'habitat

Dans cette partie, nous présentons les princiggésifications et les standards de la
technologie CPL haut débit. Nous discuterons dedexistence entre les systemes CPL
existants. Nous parlerons de la cohabitation du @ric d’autres solutions haut débit dans
I'habitat. Nous abordons I'aspect de compatibikiéctromagnétique entre le CPL et les

appareils domestiques ou plus généralement avésdau électrigue domestique.

3.1 Coexistence entre les systemes CPL

Dés les années 2000, le développement de la texiadCPL ne cesse d’accroitre.
Plusieurs technologies sont apparues. Chaque malusti groupe d’industriels a développé
ses propres produits. On peut citer les industigaslplus impliqués dans le développement de

la technologie CPL :

* Intellon, société nord-américain crée en 1989, llbrieest un membre fondateur de
I'alliance HomePlug en 2000. Elle propose des pitsddomePlug 1.0 (14Mb/s),
Turbo (85Mb/s), HomePlug AV (200Mb/s) et HomePIug2(600Mb/s) [19].

» Panasonic, grand groupe japonais spécialisé dalestfonique. Ce groupe a fondé
I'alliance HD-PLC (High Definition Power Line Commication) qui propose des
produits avec des débits de I'ordre de 190Mb/s.[20]

« DS2 (Disefio de Sistemas en Silicio ou Design oft&8ys on Silicon), société
espagnole crée en 1998. DS2 est un membre fonddgelalliance UPA (Universal
PowerLine Association). Elle propose des produftsant des débits de I'ordre de
240 Mb/s [21].

L’absence d’'une norme universelle et internationadeir le CPL a amené a une

diversité technique des produits CPL. En plus d'@compatibles (des produits différents ne
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sont pas interopérables), les produits se perttinpeituellement (coexistence impossible de
produits concurrents). Afin de pallier les probléntle coexistence entre produits concurrents
ou bien entre deux produits de la méme alliansein@ustriels du CPL ont formé des groupes
dans des consortiums afin d’accompagner les trag@urormalisation et de participer au
développement des systemes CPL. Ces consortiumeeftent aux industriels de mettre en
commun leurs points de vue, leurs intéréts et dwpgwmer leurs propres normes. Les
consortiums qui proposent des produits sur le néasdmt HomePlug, CEPCA (Consumers

Electronics Powerline Communication Alliance) etAJR7].

* Alliance HomePlug est une alliance crée en mars02@yroupant plus de 75
membres : Intellon, Spidcom, Gigle, France Téléc@uayolo, Conexant, Arkados,
Yitran, Intel, Linksys, Sharp, LEA, STMicroelectios... Ce groupe travaille a créer
des programmes de spécifications et de certifinagiour une utilisation fiable du
réseau CPL [17], il a créé plusieurs spécificatiposir les normes CPL comme
HomePlug 1.0, HomePlug AV, HomePlug AV 2, HomeP&igenPhy et HomePlug
Access BPL [19].

* UPA, fondée en 2004, est une organisation intevnale qui travaille en collaboration
avec le projet de recherche européen OPERA (Ope@ Elropean Research
Alliance) [22]. L'UPA favorise le développement gdedules DS2 et a créé la norme
DHS (digital home standard) [17], dont le but est furnir une spécification
complete pour les fournisseurs de composants étegtres en vue de la conception
de circuits intégrés pour la voix, la vidéo et latiibution de données sur les lignes

électriques [23].

* CEPCA (Consumers Electronics Powerline Communinafitiance) est une alliance
créée en 2005 et regroupe 14 membres, principatedesnfabricants japonais [17].
L’objectif de cette alliance est de permettre I@xistence des systemes CPL et de
régler les problémes d’interférences entre lesayss qui utilisent la méme bande de

fréquences.

Le tableau 3 résume les principales différencesedes produits de trois consortiums.
On constate de grandes différences entre lesdp@isifications présentées. HomePlug AV et

UPA utilisent 'OFDM fenétré comme modulation et PEA utilise 'OFDM basée sur une
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transformation en ondelettes. On note aussi urféreifce majeure dans les techniques de
codage de canal.

L’absence d’'une norme du CPL haut débit a freinédéeeloppement de cette
technologie par rapport aux autres solutions ha&bitdconcurrentes comme 'ADSL et le
WIFI. Devant la nécessite d'unifier les différentepécifications en une seule norme,
plusieurs groupes de travail sont réunis pour lamadisation de la technologie CPL haut
deébit. On trouve principalement le groupe IEEE P1680ITU-G.hn.

 |EEE P1901 [24], est un groupe de travail créé wn RP005 dans le but de
développer une norme ou une spécification CPL woffran débit supérieur a
100Mb/s sur une bande allant jusqu’a 100MHz [25bblectif est de définir les
spécifications de la couche MAC et de la couchesigiue pour différents produits
CPL. Le groupe IEEE P1901 regroupe des industreglsdes comités de
standardisation, on trouve lalliance HomePlug, URA CEPCA. L’alliance
HomePlug et la société Panasonic sont a liniteatde la création du groupe
IEEE P1901 dont le but est de converger vers ungehm MAC unique qui
supporte les deux couches physiques HD-PLC (Pamaseh HomePlug. Le
groupe IEEE P1901 a rejeté la proposition technagi€industriel espagnole DS2
/UPA. En 2010, Le groupe IEEE P1901 a publié saneor.a norme définit une
couche MAC et deux couches physiques, une couckéebsur 'OFDM fenétré
(HomePlug) et une couche basée sur « wavelet-OFRamasonic/ HD-PLC).
Chaque industriel utilisera la couche MAC IEEE Pl9@t a le choix
d'implémenter I'une de deux couches physiques d&fin La norme IEEE 1901
permet la coexistence entre les produits basédaiDM et les produits basés sur
wavelet-OFDM gréace ISP (Inter System Protocol) [26]

* ITU-G.hn est le groupe de travail G.hn de I''TUtdmational Telecommunication
Union). C’est un groupe chargé de définir un stashdig télécommunications pour
les réseaux locaux existants (téléphoniques, &jaels, cables coaxiaux...).
L’objectif est de proposer un transmetteur qui camigue sur tous les réseaux
cablés existant dans I'habitat. En 2009 et 2010UI'a publié le standard qui
définit la couche MAC et la couche physique. L'IeUapprouvé aussi la norme
G.9972 qui décrit le processus permettant la ctenge des produits G.hn avec

d’autres produits comme les produits IEEE 1901.[27]
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Le contexte normatif du CPL haut débit est restbigmdurant longtemps, ce qui a
retardé le développement de la technologie CPLapaort aux technologies concurrentes
(ADSL, WIFI...). La norme IEEE 1901 a résolu le proiole de standardisation du CPL en
unifiant les couches MAC en une seule couche edéfimissant deux solutions techniques
pour la couche physique, une basée sur 'OFDM fénét la deuxieme basée sur wavelet-
OFDM. Elle permet aussi d’assurer la coexistendeeetles produits différents. La norme
ITU-G.hn a défini aussi le processus de coexisteleseproduits G.hn avec d’autres produits.
Les prochains produits CPL qui respecteront cesnasrn’auront plus de problemes de
coexistence, ils pourront fonctionner sur un mééseau sans se perturber mutuellement. On
reste encore un peu loin de l'interopérabilité emds différentes technologies CPL, mais la

coexistence est assurée graces aux normes présentée

Tableau 3. Comparaison des principaux parametiesifications CPL [18]

CEPCA (HD-PLC)

HomePlug AV

UPA

Modulation

Wavelet-OFDM

Windowed-OFDM

Windowed-OFDM

Codage canal

LDPC

Reed-Solomon

Turbo convolutional code

Reed-Solomon +

4D-TCM

Constellation (mappage) PAM 2-32 QAM 2, 4, 8, 16, 64, ADPSK 2-1024
256,1024
Taille FFT 512 (extendable to 3072 NC
2048)
Nombre de porteuses max NC 1536 1536
Fréquence 62,5MHz 75MHz NC
d'échantillonnage
Bande passante 4-28 MHz 1.8-30 MHz 0-30 MHz
2-28 MHz optional 0-20 MHz optional
Débit physique max 190 Mbps 200 Mbps 240 Mbps
Débit utile max NC 150 Mbps 158 Mbps
Densité spectrale de NC -56 dBm/Hz -56 dBm/Hz
puissance
Méthode d’accés au média TDMA-CSMA/CA TDMA-CSMA/CA ADTDM
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3.2 Coexistence du CPL avec d’autres systemes communits

L’environnement domestique regroupe plusieurs systede télécommunication qui
peuvent étre complémentaires. Les systémes detgtdanication dans I'habitat vis-a-vis du
CPL se divisent en deux classes : les systemeqpartagent pas la méme bande de
fréquence avec le CPL (principalement les réseans dil WIFI, téléphones mobiles,
Bluetooth) et les systemes qui operent sur laitétall sur une partie de la bande CPL (xDSL
pour Digital Subscriber Line, CATV pour Communityi#®@nna Television).

Les réseaux sans fil fonctionnent dans la gammegidahertz et les risques
d’interférence avec les systemes CPL sont impassililes deux systemes peuvent cohabiter
dans le méme environnement sans risque de peitimbaComme pour les réseaux sans fil,
la bande radio FM n’est pas utilisée par les syste@PL actuels et donc il n'y a pas de

risque d’interférence entre les systéemes radits @PL.

Les réseaux vidéo CATV fonctionnent a des fréquerstgerieures a 30 MHz. lls
fonctionnent sur une partie de la bande HomePlu@ AY,8MHz-86MHz) [8] mais sans
risque d'interférence avec le CPL puisque les dsd€aATV utilisent des cables en paires

torsadées blindées [13]. Le blindage limite considiment les risques d’interférence.

Les systemes xDSL regroupent I'ensemble des teobiesd mises en place pour un
transport numérique de l'information sur une ligakphonique. Les technologies xDSL se
divisent en deux grandes familles, les systemegasmission asymétrique principalement
'ADSL (Asymetric Digital Subscriber Line) et lesyssémes de transmission symétrique
(HDSL pour High bit rate DSL et le VDSL pour Veryigh Bit Rate DSL). Le VDSL est
utilisable en connexion symétrique ou asymétrigies systemes xDSL utilisent le méme
principe de transmission qu’un canal de télépholassique en partageant sur la méme ligne
un canal descendant (flux descendant : haut débitun canal montant (flux montant : de

débit inférieur au débit de flux descendant) [13].

La technologie ADSL occupe une bande de 30kHz 1aHz. La technologie
ADSL2plus étend cette bande jusqu’'a 2,2MHz. Cetiaégation de technologies ADSL
utilise la bande 1,1MHz-2,2MHz pour le flux descand On peut conclure que les
technologies ADSL ne partagent qu’'une petite portile la bande CPL et que les deux

systemes peuvent cohabiter sans risque de sehmsrtur
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Les deux générations de la technologie VDSL, leSY/D (couramment nommé
VDSL) et le VDSL2 partagent la méme bande avec Rt.CLe VDSL1 utilise la bande
138kHz-12MHz et le VDSL2 s’étend sur la bande 138OMHz. Au contraire de la
technologie ADSL qui utilise une seule bande peuflux descendant et une autre pour le
flux montant, la technologie VDSL utilise plusielssus bandes pour le flux descendant et
d’autres pour le flux montant (par exemple le VDSutllise les sous bandes 138kHz-
3,75MHz et 5,2MHz-8,5MHz pour le flux descendanlestsous bandes 3,75MHz-5,2MHz et
8,5MHz-12MHz pour le flux montant). La technolog/®SL est donc la seule qui présente
un risque de potentielles interférences avec lan@ogie CPL. La coexistence entre les deux
systemes a fait I'objet de plusieurs travaux dsdeété France Telecom [28] [29]. L'article
[28] présente les résultats de I'étude expérimerndal I'interférence entre un canal VDSL et
une ligne CPL. Cette étude montre que, dans ledeeecas (ligne CPL contigiie au canal
VDSL), le niveau du bruit stationnaire sur la ligh®SL est augmenté de 40dB et que
I'impact de ce bruit sur les performances du VD®u\ait causer une dégradation de débit de
'ordre de 25% dans le cas ou la deuxieme band@uwtuVDSL descendent est utilisée
(5,2MHz-8,5MHz) [28]. La méme étude montre queileeau de bruit di au couplage entre la
ligne CPL et le canal VDSL dépend principalementaddistance entre les deux lignes, de la
longueur de la ligne VDSL et de la longueur de ¢sierce (portion partagée). La figure 13
présente les résultats de mesure du bruit stati@ensar une ligne VDSL pour différentes
distances de la ligne VDSL par rapport a la ligil.@28]. Les papiers [29] [30] ont traité le
probléeme de coexistence entre la technologie VD&L2s systemes CPL. Ces deux articles
montrent que, dans des cas limites (distance ogukur de coexistence importante et
distance entre la ligne VDSL2 et la ligne CPL fisble <5cm), I'impact du bruit causé par le
couplage entre la ligne CPL et la ligne VDSL2 délgre débit VDSL2 de I'ordre de 40% a
60% [29] [30].
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Figure 13. Bruit PLC couplé sur une ligne VDSL [28]

On peut constater des deux paragraphes précédgrise{ 3.2) que la seule
technologie qui présente des problemes de coegstanec la technologie CPL est la
technologie VDSL (VDSL1 et VDSL2). Les travaux @elittérature montrent que le VDSL1
est moins affecté par les systemes CPL que le VDBW2&que la bande partagée avec le CPL
est plus étroite que dans le cas du VDSL2. Pouldes cas, le bruit causé par le couplage du
signal CPL sur la ligne VDSL dépend essentiellendenta distance entre les deux lignes, de
la longueur de coexistence et de la longueur digna VDSL. On peut conclure des travaux
sur la coexistence entre les systemes CPL et kemmgs VDSL, que I'impact du couplage
entre les deux lignes sera plus faible si la distamntre les deux lignes est tres importante. En
réesumeé le CPL et le VDSL peuvent cohabiter danmméene environnement s’ils sont assez

éloignés.

La coexistence du CPL avec les systemes commusidants I'habitat est assurée par
la standardisation du CPL qui va permettre la ierce de différents systemes CPL, par le
fait que la majorité des systemes communicants [VR&dio FM, ADSL...) ne partagent pas
la méme bande de fréquence ni le méme support lagesystémes CPL, et par le respect
d’une certaine distance entre la ligne CPL et leat®&DSL. Si le risque d’interférence entre
les systemes CPL et les autres systemes commusigdans$ I'habitat est limité a de rares cas
(surtout avec le VDSL), il est tres important enlige systemes CPL et les appareils qui
partagent le méme support (réseau électrique)a@aareils génerent des bruits dans la bande
CPL et leurs impédances ont un impact importaniesganal CPL. La coexistence entre les
appareils domestiques et les systemes CPL eset'dbj paragraphe suivant. On parle plutot
de la compatibilité électromagnétique du réseaatrdele ou des appareils domestiques en

vue de la transmission CPL.
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3.3 Coexistence entre les systemes CPL et les appareisnestiques

Les systemes CPL utilisent le réseau électriqueno®raupport de transmission. Ce
dernier n’est pas congu pour transmettre des sigdaos la bande CPL, son comportement
avec les trajets multiples et sa sélectivité eguedce impactent fortement la transmission
CPL. En plus de I'impact des céables électriquesalgpareils électriques connectés au réseau
influent énormément sur la transmission CPL. Ont pelasser l'effet des appareils
domestiques en deux : I'impact des impédances plgareils sur la fonction de transfert et

I'impact du bruit électromagnétique généré paml@sareils électriques sur le signal CPL.

L’effect des impédances des appareils électriquizét &objet des plusieurs travaux
[40] [41] [31] [32]. Ces travaux montrent que lanoexion d’un appareil au réseau électrique
va modifier la fonction de transfert du réseaufigare 14 montre l'influence de la connexion
d’'une télévision sur la fonction de transfert d'téseau simple. Cette figure présente la
réponse fréquentielle d’'un réseau électrique sirfyplecable avec une seule dérivation), avec
et sans charge connectée. On remarque une modificae la réponse fréquentielle
notamment a 9,28MHz, a 27,4MHz et a 45,6 MHz etpdaition de nouveaux
évanouissements spectraux dans la bande 100kHz-5(Qpii exemple a 11,19MHz, 23,6
MHz et 36 MHz), mais on ne peut pas prévoir I'impde cette variation sur le débit de la
transmission. La variation de la fonction de trarnsintroduite par la connexion d’'une charge
électrigue ne renseigne pas sur la qualité dealasitnission c'est-a-dire qu’on ne peut pas
prédire I'effet du branchement d’'un appareil suglalité de la transmission en connaissant
uniquement I'impédance de I'appareil a connectere dpproche qui permettrait peut étre de
prédire 'effet de I'impédance sur la capacité dmal initial serait de classer les canaux de
communication en fonction de leur capacité (traeéfibtctué par France Telecom [38] [39]),
de classer les appareils électriques en fonctioncdomportement fréquentiel de leur
impédance et d’étudier I'effet de chaque classepmeeil sur chaque classe du canal de
propagation. En plus de la diversité des appaositsectés au réseau domestique, certains
appareils ont une impédance qui varie en fonctierteinps. Cette variation temporelle de
'impédance est a I'origine de la variation templerele la fonction de transfert des canaux de
propagation limitant énormément les performances sggstemes CPL actuels [9]. La
modélisation des appareils électriques sera utler prédire leur impact sur la qualité de
transmission. Nous proposons donc de modéliseapgsreils électriques domestiques en

tenant compte de la variation temporelle de leyrédance.
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Figure 14. Impact de I'impédance d’un écran TV-LED la réponse fréquentielle du réseau
électrique [15]

En plus de l'impact de I'impédance des chargestr@ges, le bruit généré par ces
appareils est nuisible a la communication CPL. @ppareils, méme s'’ils respectent les
normes CEM relatives aux appareils domestiquesvgregperturber le fonctionnement des
systémes CPL. Le bruit électromagnétique surdeagé électrique a fait I'objet des plusieurs
travaux de recherche. Zimmermann et Dostert [38] it classé le bruit électromagnétique
en 5 classes : (1) le bruit de fond colore, (2preit impulsif périodique synchrone avec le
réseau électrique (avec le signal 50Hz), (3) letbmpulsif périodique asynchrone avec le
réseau électrique, (4) le bruit impulsif asynchramec le réseau électrique (non périodique),
(5) le bruit bande étroite. Cette classificatioh lasgement utilisée dans la littérature. Nous
reviendrons plus en de détail, sur cette classificaet sur les caractéristiques du bruit

électromagnétique dans la troisieme partie de apitre.

La majorité des travaux dans la littérature trdithal'impact des appareils électriques
sur la communication CPL. Il n’y a quasiment pastrd@aux qu’ont étudié l'influence du
CPL sur les appareils électriques. La seule contran respecter par les systemes CPL
concerne les normes CEM (Compatibilité ElectroMaige) relatives aux appareils
domestiques. Mais « quelle norme CEM utiliser peu€PL ? ». Les modems CPL utilisent
le méme port pour l'accés de télécommunication 'atimentation. Cet aspect est
problématique car les normes CEM existantes fixkast limites d’émission conduite sur les
ports d’alimentation qui sont différentes des Iamitrelatives aux ports d'acces de
télécommunication. En plus, certains essais défiaides normes CEM existantes ne sont pas

compatibles avec la particularité des systemes €Binme par exemple I'essai « immunité
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aux perturbations conduites continues a fréqueratbsélectriques (CEI 61000-4-6) » définis
par la norme EN55024 [35]. En effet, la norme CHO®)-4-6 spécifie d'injecter sur

I'alimentation électrique une porteuse dont la dedge varie entre 150kHz et 80MHz,
correspondant a une partie de la bande utilisédgsaéquipements CPL. C'est pour cette
raison que certains produits CPL peuvent ne pasfaied cette norme lorsque la porteuse
vient brouiller le signal CPL. Vu la complexité dontexte des normes CEM relatives aux
equipements CPL, nous proposons dans le paragsaplant d’analyser le contexte normatif

actuel.

3.4 Analyse du contexte des normes CEM relatives aux éigpements
CPL sur le réseau électrique

Les normes CEM relatives au réseau électrique dignesou plutdt relatives aux
appareils électriques connectés sur le réseauiglexvisent a fixer les régles de cohabitation
entre différents équipements en limitant les émissiet en fixant un seuil d'immunité aux
perturbations venant d’autres équipements. Cesemagitations ne concernent pas
uniquement les appareils connectés au réseauig@lectnais aussi tout appareil qui pourrait
émettre des perturbations vers le réseau électogueecevoir des perturbations venant de

celui-ci (réception radio, réseaux téléphoniques...).

En Europe, le respect des normes EN55024 concelfimmtunité électromagnétique
[35] et EN55022 concernant I'émission des pertuobat €lectromagnétiques [36] sont
indispensables pour le marquage CE des équipen#ehits(Appareil de Traitement de
I'Information). Ces normes s'appuient principalemesur les publications du Comité
International Spécial des Perturbations Radioétpas (CISPR), a savoir la norme CISPR
22 pour 'EN 55022 et la norme CISPR 24 pour 'EI0ZI. Ces normes définissent deux
catégories d'équipements : « Appareils de Classeeid« Appareils de Classe B ». La Classe
B est destinée principalement aux appareils suisbeptd'étre utilisés en environnement
résidentiel alors que les restrictions de la Cl@sseuvrent des applications industrielles.

Les limites et les critéeres définis par les nora®&b5024 et EN55022 qui pourront

étre appliqués aux eéquipements CPL font I'objetasx paragraphes suivants.
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3.4.1 Les criteres d’'immunité électromagnétique de la nane EN55024 applicable

aux équipements CPL

La norme EN 55024 [35] définit les criteres d'imnténde |'équipement aux

perturbations présentes dans son environnement :
* Immunité aux décharges électrostatiques (normeST&DO-4-2).
* Immunité aux champs électriques rayonnés (normesC&D0-4-3).
* Immunité aux transitoires rapides en salves (nd@iBE61000-4-4).
e Immunité aux ondes de choc (norme CEI 61000-4-5).

* Immunité aux perturbations conduites continuesguences radioélectriques (norme
CEI 61000-4-6).

* Immunité aux champs magnétiques de la fréequenceeseau (50 Hz en Europe)
(norme CEI 61000-4-8).

* Immunité aux creux de tension et aux coupures Bréeetension (norme CEI 61000-
4-11).

A l'exception de I'essai d'immunité aux perturbaiconduites continues a fréquences
radioélectrigues (norme CEI 61000-4-6), les autessais ne posent pas de probleme
spécifiqgue aux équipements CPL. En effet, la no@&# 61000-4-6 spécifie d'injecter sur
I'alimentation électrique une porteuse dont lads¥ge varie entre 150 kHz et 80 MHz. Les
fréquences injectées dans la bande 150kHz-30MHE csdles utilisées par les équipements
CPL. C'est pour cette raison qu’il faut appliquet essai aux produits CPL quand la fonction
de téléecommunication est inactive sinon les podsugjectées vont perturber la transmission
du signal CPL.

Les limites d’émission pour les modems CPL est ditficile & définir que de définir
les criteres d'immunité a respecter. En effet lpsigements CPL utilisent le méme port pour
I'alimentation et pour la communication. Les régémations CEM définissent des limites au
niveau des ports d’alimentation qui sont différentées limites au niveau des ports de

télécommunication : « quelles limites appliquéesirples équipements CPL ? ». Dans le
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paragraphe 3.4.2, nous présentons les limites d&aom définies par la norme EN55022 puis

nous discutons I'applicabilité de ces limites plasrproduits CPL dans le paragraphe 3.4.3.

3.4.2 Les limites d’émissions électromagnétiques définiggr la norme EN55022

La norme EN55022 définit les limites et les méttsoode mesures des perturbations

radioélectriques produites par les appareils deetnent de 'information (ATI). Les limites

des perturbations conduites sont définies dansatald 150kHz-30MHz et les limites des

perturbations rayonnées sont définies dans la ba@hHz-1GHz pour une distance d’essai

de 10m (distance entre I'appareil sous test eddepteur de mesure). Les limites définies par

la norme EN55022 sont différentes selon la clagseoy B) de Il'appareil. Pour les

perturbations conduites (en dessous de 30MHz)pdeml doit respecter des limites de

perturbation conduite aux bornes de I'alimentatdmsi que des limites conduites aux acces

de télécommunication (perturbations de mode comouuaisymeétriques).

Le tableau 4 donne les limites des perturbationsleibes aux bornes de I'alimentation

pour les ATI de classe A entre 150kHz et 30MHz. liregtes des perturbations conduites aux

bornes de l'alimentation pour les ATl de classe ddtsillustrées dans le tableau 5. Les

tableaux 6 et 7 présentent respectivement lesdéndles perturbations conduites aux acces de

téléecommunication (mode commun : mode asymétrigoe)y les équipements de classe A

respectivement de classe B. Les limites des émissayonnées entre 30MHz et 1GHz pour

les deux classes sont illustrées dans les tabkati9.

Tableau 4. Limites des perturbations conduitestaires de I'alimentation pour les ATI de

classe A
Gamme de fréquence Limites - dB(uV)
MHz Quasi-créte Valeur Moyenne
0.15a 0.50 79 66
0.50a 30 73 60

Tableau 5. Limites des perturbations conduitesl@rmes de l'alimentation pour les ATI de

classe B

Gamme de fréquence
MHz

Limites - dB(uV)

Quasi-créte

Valeur Moyenne

0.15a0.50

66 a 56

56446

0.50a5

56

46

5a30

60

50

Note : La limite décroit linéairement avec le logarithme de la fréquence entre 150 kHz et 500 kHz.

44



Tableau 6. Limites des perturbations conduites ddentommun aux acces de

télécommunication pour les ATl de classe A

Gamme de fréquence Limites de tension - dB(uV) Limites de courant - dB(uA)
MHz Quasi-créte Valeur Moyenne Quasi-créte Valeur Mayenne
0.15a 0.50 97 a 54 84a74 53a43 40 a 30
0.50a 30 87 74 43 30

Note 1 : La limite décroit linéairement avec le logarithme de la fréquence entre 150 kHz et 500 kHz.
Note 2 : Les valeurs limites du courant perturbateur et de la tension perturbatrice sont liées a l'utilisation d'un réseau de
stabilisation d'impédance (RSI) qui présente une impédance de mode commun (mode asymétrique) de 150 Q a l'accés de
télécommunication a l'essai (le facteur de conversion est 20 log:0 150/1 = 44dB

Tableau 7. Limites des perturbations conduites ddentommun aux acces de

télécommunication pour les ATI de classe B

Gamme de fréquence Limites de tension - dB (uV) Limites de courant - dB (uA)
MHz Quasi-créte Valeur Moyenne Quasi-créte Valeur Moyenne
0.15 a 0.50 84a74 74 a 64 40a 30 30a20
0.50 a 30 74 64 30 20

Note 1 : La limite décroit linéairement avec le logarithme de la fréquence entre 150 kHz et 500 kHz.

Note 2 : Les valeurs limites du courant perturbateur et de la tension perturbatrice sont liées a l'utilisation d'un réseau de
stabilisation d'impédance (RSI) qui présente une impédance de mode commun (mode asymétrique) de 150 2 a l'accés de
télécommunication a l'essai (le facteur de conversion est 20 logio 150/1 = 44dB.

Note 3 : Provisoirement, un reldchement de 10 dB dans la gamme des fréquences de 6 MHz a 30 MHz est autorisé pour les
services a haut débit qui ont une densité spectrale significative dans cette bande. Cependant, ce reldchement est limité aux
perturbations de mode commun provenant de la conversion du signal utile dans le cable.

Le relGchement provisoire de 10 dB sera réexaminé au plus tard trois ans apres la date de retrait (dow), sur la
base des résultats et des cas de brouillage obtenus pendant cette période. Autant que possible, il est
recommandé que les limites sans le reldchement provisoire soient satisfaites.

Tableau 8. Limites des perturbations rayonnéesalistance d’essai de 10m pour les ATl de

classe A

Gamme de fréquence MHZ

Limites Quasi-créte a/n)

30 a230

40

230 a 1000

47

Notes 1 : La limite inférieure est applicable dré&guence de transition.
Note 2 : Des dispositions complémentaires peuveatn®cessaires dans le cas ou des

brouillages se produisent

Tableau 9. Limites des perturbations rayonnéesalistance d’essai de 10m pour les ATl de

classe B

Gamme de fréquence MHZ

Limites Quasi-créte a/n)

30 a 230

30

230 a 1000

37

Notes 1 : La limite inférieure est applicable dré&quence de transition.
Note 2 : Des dispositions complémentaires peuveatn@cessaires dans le cas ou des

brouillages se produisent
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Les limites de la norme EN55022 qui sont applicelpeur les équipements CPL
seront présentées dans le paragraphe suivant bsamtde contexte actuel des normes CEM

relatives aux produits CPL en Europe.

3.4.3 Contexte actuel des normes CEM relatives aux prodts CPL

Les systemes CPL en Europe sont dans un contexteatibcomplexe a appréhender
en raison des divergences d'interprétation qui @eugtre faites des systemes. En effet, il y a
de grandes différences sur les limites et les garditions de mesure selon qu’on considére le
réseau électrique comme un acces de télécommumicaii comme une borne d’alimentation.
Des travaux sont actuellement en cours au niveagotoité technique CLC/TC 210 du
CENELEC afin de normaliser la situation des praal@PL. Un projet de norme EN50561-1
est actuellement soumis au vote des comités natxdi3d]. Ce projet exige aux produits CPL
de respecter les limites des perturbations corgldigeclasse B (Tableau 5) quand la fonction
de télecommunication n’est pas active. Quand latfon de télécommunication du modem a
tester est active, la norme exige le respect aeiteb du tableau 5 dans la bande 150kHz-
1,6MHz et dans les bandes de fréquences coupédedeacservées aux radioamateurs, aux
applications militaires et aéronautiques). Le graje norme définit dans le tableau 10 les
limites a respecter par un modem CPL lorsqu’il édest données sur le réseau. Le niveau du
signal émis par I'équipement sous test doit étreuréesur toutes les fréquences de la bande
CPL (entre 1,6MHz et 30MHz a I'exception des frames coupées). La mesure du niveau du
signal transmis doit étre effectuée pour 5 valelepertes d’insertion symétrique introduites
entre I'équipement sous test (EST) et le réceplear deuxieme modem CPL). Pour
différentes valeurs de pertes d’insertion, le nivda signal transmis doit respecter les limites
du tableau 10.

Tableau 10. Niveau maximal du signal CPL transmiseel,6MHz et 30MHz [37]

Pertes d’insertion symétrique entre 'EST et leepdeur 10 20 >40
en (dB)
Le maximum du signal transmis en @dB{ (valeur 65 75 95
moyenne)
Le maximum du signal transmis en @dB{ (valeur 75 85 105
créte)
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Pour les perturbations rayonnées, le projet detma EN50561-1 exige le respect des
limites définies par la norme EN55022 pour les gemients de classe B (tableau 9) en

utilisant les mémes méthodes de mesure.

En absence d’'une norme CEM internationale quidrkitparticularité des systémes
CPL, nous avons présenté le contexte normatif gegpéments CPL en Europe. Nous avons
présenté en particulier les limites définies pantame EN55022 pour les systemes ATI
puisque les projets de norme relative aux syste@Rks ne sont que des interprétations

particuliéres de cette norme (EN55022).

Le contexte normatif relatif aux systemes CPL restmplexe et il sera plus difficile
avec l'arrivée des systemes CPL MIMO qui utiliskntrois conducteurs (phase, neutre et la
terre) pour transmettre les données. On retrouleraéme complexité avec les nouveaux
équipements HomePlug AV2 qui utilisent une bandss phrge allant jusqu’a 86MHz et qui

peuvent aussi émettre sur les trois conducteurs.

Dans cette partie, nous avons analysé les problémenexistence du CPL dans le
réseau Indoor. Nous avons montré a travers de aatbyse que la coexistence entre des
systémes CPL différents a été résolue par la mthic des nouvelles normes CPL,
principalement la norme IEEE1901 qui a unifié degkeurs majeurs de la technologie CPL
(HomePlug et Panasonic). Nous avons montré aussiageoexistence du CPL avec d’autres
solutions haut débit dans I'habitat est sans risgaas la plupart des cas, soit par le fait que
les autres réseaux de communication ne partagenapaéme bande de fréquences avec le
CPL soit parce gqu’ils n'utilisent pas le méme supphysique. La seule technologie qui peut
interférer avec le CPL est le VDSL mais les risqoetentiels sont restreints a des cas limites
(«cas pessimistes »). L’analyse du contexte CEMltifedux équipements CPL montre qu’il
est difficile de proposer une norme CEM relativex aystemes CPL et que les projets de

normes ne sont qu’une interprétation particuliérs wormes existantes.

A partir de I'analyse de I'effet du réseau éleataget des appareils domestiques sur la
communication CPL, nous avons montré que le camaaies trajets multiples et de la

sélectivité du réseau électrique limitent énorméniea performances des systémes CPL
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actuels. En plus des caractéristigues du réseatriglee qui n’est pas dimensionné pour
véhiculer des signaux hautes fréquences, se rapolg® appareils domestiques qui générent
des bruits électromagnétiques perturbant le sigglaL. Ces appareils introduisent des
variations temporelles et fréquentielles de la fmmcde transfert du réseau électrique qui
impactent fortement la communication CPL. Actuekem il n y a pas un outil permettant de
prédire I'impact du réseau électrique et des ajlpalemestiques sur les performances du
CPL. Notre but principal est I'élaboration d’'un ibut'analyse du réseau électrique dans la
bande CPL. Cela se fait par le biais d’'une modétisafine du réseau électrique et des
appareils domestiques dans la bande CPL. Dans dai@mue partie de ce chapitre, nous
présentons les méthodes de modélisation de laidondé transfert du réseau électrique et du
bruit électromagnétique ainsi que les méthodes dsure de la réponse impulsionnelle du

réseau et des perturbations électromagnétiques.

4 Caractéristiques physiques du réseau électrique dogstique

Nous allons présenter dans cette partie les caisij@es physiques du réseau
électrigue domestique dans la bande CPL. Nous mi@s® dans un premier temps la
topologie du réseau, ensuite nous présentons ldsodes de mesure et de modélisation du
bruit électromagnétique véhiculé sur le réseautrdge en nous basant sur les études
trouvées dans la littérature. Nous finissons qadirtie par la présentation des caractéristiques

de la fonction de transfert du réseau électrique.

4.1 Topologie du réseau électrique domestique

Le réseau électrique domestique est un réseau eme@t imprévisible dont les
caractéristiques peuvent varier fortement d'uneitatibn a une autre. L’alimentation
électrigue d’'une habitation est assurée par le teunglectrique. Ce compteur est relié a un
disjoncteur général de branchement. Ces deux étémeompteur et disjoncteur, sont la
propriété de fournisseur d’énergie électrique. Houa cas le particulier ne peut intervenir
directement sur ces éléments. Ces deux élémerttéasivontiére entre le réseau d’acces et le

réseau domestique.

Le compteur électrique ne dispose pas d'une fond® filtrage des signaux hautes
fréquences (HF), par conséquent les perturbatiotie goisins qui utiliseraient des systémes

CPL « non-coexistant» doivent étre envisagées.
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Les réseaux domestiques sont liés physiquemeng¢ enix, donc les perturbations
véhiculées sur un réseau sont générées non setlpardas appareils branchés sur ce réseau
mais aussi par les appareils branchés sur d’aubseEsaux voisins. La fonction de transfert
entre deux points (deux prises) d’un réseau dédeadmpédances des appareils branchés sur

ce réseau et de I'impédance du réseau électrigéeieax vu par le compteur €électrique.

La fourniture de I'énergie électrique d’'une haliitatse fait dans la majorité des cas
en monophasé. Dans certains cas, la fourniturééderie se fait en triphasé. Vis-a-vis du
CPL, le cas d’'une installation triphasée est prolbligque. En effet, la répartition des phases
va se faire au niveau de I'habitat : certainesegripeuvent étre sur une phase alors que
d’autres prises vont utiliser une autre phase. & tleux prises utilisées pour la
communication CPL sont sur deux phases différentssprises ne sont reliées par aucun lien
physique a I'exception du neutre qui n'assure past tseul la communication. La
communication entre les deux prises est possiblguement a travers les couplages entre
différentes phases et par rayonnement des cabkest, alors possible d'utiliser des systémes
CPL sur un réseau triphasé, mais avec des déhitsogtinéanmoins beaucoup plus limités
[40].

Le régime de neutre des réseaux domestiques @st|alanajorité des cas, un régime
TT (neutre de transformateur de distribution dedigie est lié a la terre et les masses des
utilisateurs sont raccordées a la terre). Selgaies, ce raccordement peut étre différent : TN
aux Etats-Unis (neutre de transformateur raccordéerre et les masses des utilisateurs sont
liées au neutre), TT en France et en BelgiquenNervége (neutre de transformateur isolé
de la terre et les masses des utilisateurs sad &éla terre). Le régime du neutre utilisé va
avoir un impact sur le fonctionnement des systérG#d., notamment en terme de

rayonnement : les régimes TT et TN créent par eleome dissymétrie des céables [9].

En aval du compteur électrique se trouve le tabl@aurépartition qui existe en
différentes tailles et qui permet la fixation d'apgllages de sécurité et de commande
(disjoncteurs...) sur une ou plusieurs rangées ds. rdde ce tableau partent les différents
types de lignes ou circuits qui alimentent I'haimta en électricité : circuits d'éclairage, de
prise, de chauffage, de chauffe eau, etc. Chacwesleircuits doit étre constitué de fils d'une
section adaptée a la puissance des appareils ajaiente (par exemple : la section de
conducteur d’éclairage 1,5mimpour les prises 2,5nfmpour certains appareils comme le
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plaque de cuisson 6nfmetc.) [41]. La fonction de transfert entre deuisgs dépendra des

caractéristiques des cables et des appareils ddatééntre ces deux prises.

L’architecture électrigue d’'une habitation, en adal tableau de répartition, se fait
sous forme de bus (les prises sont connectéesssivament sur le méme lien électrique) et
sous forme des connexions en étoile (chaque pskseetiée a un point qui est lui méme
connecté au tableau électrique). La figure 15 mtésan exemple d’architecture de réseau
électriqgue domestique.

....... e
de branchement différentiel
T 500ma type §

P \ L Dispositif différentiel L

Dispositif différentiel oma T\

o g 30ma recommands

ohligatoire
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el |4 @ oo 0 @
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lave- lave- - ~ 7

linge vaisselle ensalle d'eau

chauffe- al]l)m]]s
eau de cuissons

Figure 15. Exemple de schéma de réseau électrmuestique

Il existe des réglementations pour les instalfetiélectriques comme NF C 15-100 en
France. Ces réglementations fixent certaines rggles I'installation électrique (section des
conducteurs en fonction de la puissance, le nondareprises par circuit, présence de
disjoncteurs, de fusibles, etc.). Méme avec ceemntations, les libertés d'installation sont
grandes et elles sont accentuées dés que desxrawaylémentaires sont effectués sur le
réseau électrique. Il est donc impossible de peétarchitecture d’'un réseau électrique

domestiqgue méme s'il est neuf.

A ces différences se rajoutent les différencesedrs appareils électriques raccordés
au réseau. D’une habitation a une autre, les ajparisés ne sont pas forcement de la
méme marque ou de méme type. Le nombre d’appaitdites est différent d’un utilisateur a

un autre.
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Cette complexité au niveau de l'architecture vairawm fort impact sur la
communication CPL. En effet, le signal CPL va sasdér au niveau de chaque jonction, étre
atténué par les cables et les dispositifs de piotecse réflechir avec la désadaptation
d'impédance au niveau de prises et des lampesatiation temporelle des impédances des
appareils connectés va provoquer une variation ¢eellp de la fonction de transfert du
réseau. Ces appareils générent des perturbatieosgoshagnétiques qui vont perturber la

transmission du signal CPL.

Nous allons présenter dans le paragraphe 4.2,t lé¢al’art des perturbations
électromagnétiques veéhiculées sur le réseau @eetet dans le paragraphe 4.3 I'état de I'art
des méthodes de mesure et de modélisation dedtdprie transfert du réseau domestique.

4.2 Perturbations électromagnétiques sur le réseau élejue

L’avantage principal du CPL est l'utilisation d’wsupport existant pour transmettre
des données haut débit. Comme ce support n’estqrgs! pour transmettre des signaux HF,
il limite les performances des systemes CPL notesgnt par son comportement provoquant
des trajets multiples et induisant une sélectiiquentielle mais aussi par le bruit
électromagnétique véhiculé sur le réseau. Ce Brusuperpose au signal CPL et introduit
dans certains cas des erreurs de transmissioneetégiuction du débit. Les perturbations
électromagnétiques sur le réseau électrique vignpeimcipalement des perturbations
conduites générées par les appareils électrigumondés au réseau et des perturbations
rayonnées se couplant sur les cébles. Les moderhsn€Rlistinguent pas l'origine de la
perturbation. Dans les deux cas, perturbation dbmdw perturbation rayonnée couplée sur
les cables, il s'agit d'un signal parasite supeépasg signal utile (CPL). Dans notre étude,

nous ne distinguons pas l'origine de la perturlmatiéhiculée sur le réseau.

Dans ce paragraphe, nous présentons les caraqtéssidu bruit électromagnétique
véhiculé sur le réseau électrique en nous basantesuétudes que I'on trouve dans la
littérature. Nous présentons dans un premier tenps classification des bruits
électromagnétiques sur le réseau électrique. Enswus abordons les techniques de mesure

et de modélisation du bruit.
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4.2.1 Classification des perturbations électromagnétiquedans la littérature

La plupart des études relatives aux perturbatitexstrémagnétiques divisent le bruit

électromagnétique en deux catégories :
* Le bruit stationnaire (continu, permanent)
* Le bruit impulsif (transitoire, rapide)

Nous avons d’'un c6té des perturbations permanémiagantes dans le temps ou qui
varient tres lentement et d’autre c6té des pertimstrés rapides qui ne sont pas répétitives.
Nous préférons I'appellation bruit non permanentiau de bruit impulsif puisque un bruit

impulsif répétitif est considéré comme une perttidnapermanente (stationnaire).

Cette classification (bruit stationnaire et bruitpulsif) est tres générale. Elle ne prend
pas en compte la particularité et la complexitébduit électromagnétique véhiculé sur le
réseau électriqgue. Elle est plus adaptée aux sgstaadio ou DSL dont le support de
transmission n’est pas partagé avec d’autres ajpgpdPlusieurs travaux dans la littérature ont
utilisé cette classification [42] [43]. Dans ceaviux, le bruit est divisé en deux catégories :
bruit stationnaire et bruit impulsif (bruit impuilsapériodique : transitoire). Des sous
catégories de bruits impulsifs ont été établies impulsions sont séparées en impulsions
isolées et impulsions en rafales. Cette approahesér ses limites, puisque nous trouvons le
bruit impulsif périodique synchrone avec le sigh@Hz, bruit impulsif périodique asynchrone
avec le 50Hz et bruit impulsif apériodique asynderavec le 50Hz. Il est donc nécessaire de
trouver une autre approche de classification au pourra identifier toutes les perturbations

qui ont a la fois un caractere stationnaire et ilsipu
Zimmerman et Dostert proposent 5 classes de b[885[34]:

* Le bruit de fond coloré : Densité Spectrale de $arise (DSP) faible

et décroissante avec la fréequence.
» Le bruit bande étroite (origine : stations de diftun).

 Les bruits impulsifs périodiques synchrones avec skecteur
(frequence de répétition de 50 ou 60 Hz). (originesdresseurs de

tension).

52



» Les bruits impulsifs périodiques asynchrones agesetteur avec une
frequence de répétition entre 10 et 250 kHz (oegin:

commutations).

* Les bruits impulsifs apériodiques asynchrones ¢itaimes sur le

réseau).

Cette classification est largement acceptée danistd@aature [9] [46]. Elle est plus
adaptée a I'étude de I'impact de bruits électromdéignes sur la transmission CPL. Ainsi
dans [44], une modélisation des bruits électrom@égumes vehiculés sur la ligne d’énergie est
proposée a partir des 5 différentes classes déshpuésentées ci-dessus. Dans [45], une
modélisation du bruit de fond a été proposée. Lamatéristiques des bruits impulsifs
périodiques synchrones avec le secteur ont étdléésadans [47]. De la méme facon, [48]

détaille les caractéristiques des bruits impulséfisodiques asynchrones.

Nous nous basons sur cette classification pour d¢aléhsation des perturbations
électromagnétiques véhiculées sur le réseau éjeetriAvant de présenter les méthodes de
modélisation de bruits, nous présenterons les igobs de mesure des perturbations

électromagnétiques sur les lignes d’énergie étpedri

4.2.2 Techniques de mesure des perturbations électromagigues

Deux instruments de mesure permettent de mesubeuieélectromagnétique sur une
ligne d’énergie : 'oscilloscope et I'analyseur sigectre. L'utilisation de I'un ou l'autre des
dispositifs dépondra des caractéristiques de ladgnar a mesurer.

On utilise généralement un analyseur de spectieaydge pour la mesure des bruits
stationnaires (invariant ou lentement variable déngemps). L'analyseur de spectre a
I'avantage d’avoir une sensibilité plus forte glesdilloscope et un bruit interne plus faible.
Le balayage de l'intégralité de la bande fréqudlatigrend un temps assez élevé (de l'ordre
de la seconde). Ce temps de balayage limite Batiibn de I'analyseur de spectre a la mesure
des perturbations permanentes ou peu variableldaamps. Ceci n'est pas le cas des bruits

électromagnétiques sur la ligne électrique.

L'oscilloscope est plus adapté a la mesure dadi@tion temporelle des perturbations

électromagnétiques offrant diverses possibilitas p® déclenchement et la mémorisation des
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signaux. En plus de la mesure des variations tesflipsy le diagramme de fonctionnement
d'un oscilloscope est tres similaire a celui d'wdem CPL en réception [9].

Dans les deux cas, il est nécessaire d’utilisedigpositif de couplage qui permet le

filtrage de la composante 50Hz et la protectionajgsareils de mesure.

4.2.3 Méthodes de modélisation de perturbations électrongmétiques

En nous basant sur la classification décrite danmtagraphe 4.2.1 et sur les travaux
de modélisation de perturbations électromagnétigueda ligne d’énergie, nous présentons
les méthodes de modélisation de chaque classeaude br

4.2.3.1Bruit de fond coloré

Le bruit de fond coloré posséde une densité speaepuissance (DSP) relativement
faible et décroissante avec la fréquence. Son andplidépend du site, de I'instant de mesure
(matin, apres-midi, etc.) et du type de raccordenfjeiseau raccordé a une ligne d’énergie
aérienne ou souterraine) [49]. La figure 16 préseles résultats de mesure de bruit
stationnaire sur un réseau raccordé a une lignenaér et sur un deuxiéeme réseau raccordé a
une ligne souterraine. Ce type de bruit résulteadiperposition de plusieurs sources de bruit
de faible intensité présent sur les lignes éleetsq Il varie lentement dans le temps. Il est
caractérisé par une nette dépendance en fréquansdalpartie basse de la bande CPL [50].
En haute fréquence (au-dela de quelgues MHz),ui toloré tend progressivement vers un

bruit banc gaussien [49]. Dans [49], le bruit célest modélisé par un bruit blanc gaussien.
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Figure 16. Exemple de densité spectrale de puiesdunbruit stationnaire [49]
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Le bruit de fond coloré varie aléatoirement et aébéee plusieurs facteurs. Il est donc
difficile de trouver un modeéle déterministe qui atérise ce type de bruit. Les modeles
existant dans la littérature sont basés sur desmeeempiriques dans le domaine fréquentiel.
Dans la majorité des cas, la DSP de bruit est appé®e par une fonction dont les parametres
varient aléatoirement selon des lois de probabdiééerminées statistiguement a partir de
'ensemble de mesure [51]. Le modéle le plus @ildans la littérature est le modéle
Esmailian [52]. Esmailian a approximé la DSP duthie fond par I'équation 4, dont a, b et ¢
sont des parametres qui varient aléatoirement eatib;m de temps (variation lente) et de
I'endroit de mesure. Les valeurs maximales, mingmadt moyennes de ces parametres sont
données dans [52]. Dans l'article [53], 672 mesdebruits stationnaires ont été effectuées
sur 7 sites difféerents. A partir de ces mesures, DSEP mesurées sont classées en deux
catégories selon leurs variations en fonction dedlguence : celles qui suivent une variation
exponentielle décroissante (équation 5) et celles syivent une variation de Weibull
(équation 6). Les parameétres a et b dans I'équdien les paramétres b, ¢, d, g et r dans
I'équation 6 varient aléatoirement en fonction de sle mesure et du temps (instant de
mesure). La figure 17 présente un exemple de DSiyp#eexponentiel et une DSP de type
Weilbull. Cette figure présente la DSP (dBm) encton de la fréquence (MHz) dans la
bande entre 1IMHz et 500MHz.

S(f)=a+b|f |C Equation 4
S(f) = abf ®™® exp(-af®) Equation 5
S(f) =rc/b((f +d)002)% Texp-1/b(f +d)002)°) +g Equation 6

Bt e
—— ]

_________________________

Figure 17. DSP type exponentiel (a gauche) et € Weibull (a droite) [53]
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Le bruit stationnaire modélisé dans I'article [38froupe le bruit de fond et le bruit
impulsif périodique générés par les appareils gtpats. Les deux modeéles présentés dans cet
article ne sont pas donc adaptés a la classifitatiobruit en 5 classes. lls sont adaptés a la

classification classique (bruit stationnaire etitirapulsif).

Ce type de bruit est largement étudié dans ladiitiée et ne fera pas I'objet de notre
étude. Pour le prendre en compte dans nos simugatimus utiliserons soit une source de

bruit blanc gaussien ou I'équation 4 avec les patees définis dans [52].

4.2.3.2Bruit bande étroite

Ce bruit est le résultat du couplage des onde®saglir les lignes électriques. Il se
caractérise par des raies qui occupent des souebaun des fréquences bien définies dans le

spectre de bruit. La DSP de ces raies ne varigrgageu dans le temps.

Le bruit stationnaire (bruit de fond coloré et brbande étroite) n'a pas beaucoup
d’influence sur le signal CPL a transmettre maibnilite la capacité de canal. Ce bruit est
largement caractérisé dans la littérature. Noussertons donc I'un des modéles présentés
dans la littérature. Le bruit impulsif est plus sible au signal CPL. Ce type de bruit sera
modélisé finement dans cette thése en nous bagaldsstravaux de la littérature présentés

dans le paragraphe suivant (4.2.3.3).

4.2.3.3Bruit impulsif

Ce type de bruit regroupe le bruit impulsif apéiipe, le bruit périodique synchrone
avec le secteur et le bruit périodique asynchrorex de secteur. Il faut noter que le bruit
périodique asynchrone varie d’'une fagcon synchran@ae conséquent il est difficile de
dissocier les deux bruits (périodique asynchronpéeibdique synchrone). Nous présentons

donc seulement deux classes : bruit apériodiqbeudtpériodique.

4.2.3.3.1 Bruit impulsif périodique

Ce bruit est généré principalement par les appaédictriques raccordés au réseau.
On distingue deux types de bruit : un bruit pégo@ d’'une période T égale a 10ms. Il est
souvent dd au fonctionnement des redresseurs (@alternance) utilisés dans la majorité des
appareils électroniques. Pour certains appareils uilisent un redressement simple
alternance, la période de bruit généré est de 2miseu de 10ms. Il est souvent sous la
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forme d’'une sinusoide amortie ou comme la supeipasiles plusieurs sinusoides amorties

dont la pseudo-fréquence varie entre quelques kidaeecentaine de kHz.

Le deuxieme type de bruit impulsif périodique estbkuit asynchrone. Ce bruit a
généralement une fréquence de répétition comprise @0kHz et 250kHz. |l est le résultat
de la commutation des alimentations a découpageamesreils électriques. Il prend aussi la
forme des sinusoides amorties dont la pseudo-frdguest souvent entre 1MHz et une
vingtaine de MHz. La figure 18 présente une mesleebruit impulsif périodique. Nous
pouvons remarquer les impulsions répétitives gastituent ce type de bruit. Nous pouvons
constater aussi que le bruit impulsif asynchrongevédiune fagon synchrone avec le secteur.

En effet, la figure 18 montre que ce type de begitformé par deux trains d’'impulsions qui

varient d’'une fagon synchrone.
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Figure 18. Bruit impulsif périodique sur une ligiénergie
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Le bruit impulsif périodique est souvent considéosénme un bruit stationnaire. Il fait
partie des modeles du bruit de fond dans plusigaksaux [53] [52]. Dans ces travaux, le
bruit est mesuré avec un analyseur de spectreest ihodélisé uniquement en fonction de la
fréequence sans prendre en compte la variation teeti@ale bruit impulsif périodique. Afin
de déterminer rigoureusement les caractéristigaedype de bruit, il faut faire une analyse
temps-fréquence avec laquelle on pourra déternegngmuit sur chaque symbole OFDM. Cela
est possible en examinant I'évolution de spectrérdit impulsif périodique tous les 40,86
(temps de symbole OFDM). Cette analyse est faites @] et [48] mais ne sont présentées
que les caractéristiques du bruit impulsif périogiget non pas le modeéle. Nous allons nous
baser sur ces deux travaux ([9] [48]) pour la misdébn des variations temporelles du bruit

impulsif périodique.

L’objectif principal de notre étude est I'élabooati d’'un outil d’analyse de réseau
électrigue domestique dans la bande CPL. Pour itétat essayer de reproduire par le biais
de la simulation les phénomenes réels qui se psedtsur le réseau électrique. Chaque type
de bruit sera donc modélisé rigoureusement en ptemnpte de la variation temporelle des

bruits.

La modélisation du bruit impulsif périodique a fditbjet d’'un nombre limité de
travaux dans la littérature. Il est souvent com&idgomme un bruit stationnaire qui n'a pas
beaucoup d’influence sur le signal CPL, méme s’draeffet important sur la capacité de
canal. Sa DSP est relativement faible par rappdet BSP du bruit impulsif apériodique.
Cette forte DSP de bruit apériodique, son caradtapévisible et son effet néfaste sur le
signal CPL lui confere un grand intérét de paddenmunauté du CPL. Nous présentons dans
le paragraphe suivant les méthodes de modélisdaare type de bruit en nous basant sur la

littérature.

4.2.3.3.2 Bruit impulsif apériodique

Le bruit impulsif apériodique est le résultat, démsnajorité des cas, de branchement
ou de débranchement d’'un appareil sur le réseairiglee, de changement de mode de
fonctionnement d’'un appareil connecté au réseaaussi d'une décharge électromagnétique
extérieure, telle qu'un orage se couplant surdeaé. La perturbation sera ensuite conduite

vers le modem CPL.
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Ce type de bruit prend la forme d'un train d'impais (isolées ou en rafale) qui sont
caractérisées par une fréquence de répétitionoaeéati’'une forte DSP et des faibles durées.
La durée des impulsions varie aléatoirement deggesl microsecondes a des millisecondes
[54] [55] [56]. Le bruit impulsif apériodique estauélisé dans le domaine temporel par des
sinusoides amorties ou par la superposition desgides amorties permettant d’approximer
I'allure des impulsions dans le canal. Ainsi, ungulsion isolée peut étre exprimée par
I'équation 7 [54] [49].

Simy(t) = Asin(27f t )exp{—tr) Equation 7

Les paramétres Af,etr sont respectivement 'amplitude, la pseudo-fréqaeeicle

facteur d’amortissement de l'impulsion. Les impoil& sont caractérisées par ces trois
parametres ainsi que par la durée de I'impulsida t#gmps entre deux impulsions successives
(temps d'inter-arrivée). Une rafale est considéodenme une succession d’impulsions
élémentaires, dont les parametres sont les mémesceux des impulsions isolées [49].
Chacun de ces parametres se comporte comme uadleaaiéatoire dont le comportement
statistique est déterminé en testant différentissskatistiques sur les données expérimentales.
La loi statistique retenue pour chaque paramétreede qui s’adapte le mieux aux résultats

expérimentaux.

Dans notre travail, nous retiendrons ce modelerdi¢ &périodique. Nous nous basons
sur nos propres mesures et sur les travaux présdatés [9] [49] [50] pour déterminer la
distribution statistique de chaque parameétre. Uit faoter que ces travaux ont utilisé un
traitement automatique pour la classification desinges expérimentales en impulsions
isolées et rafales et pour l'extraction des paregsetdes impulsions. Ce traitement
automatique peut engendrer des erreurs d’estimatiothe classification car I'approximation
de bruit impulsif par des sinusoides n’est pasoumng garantie [50]. En plus, ces trois études
ne communiquent pas le taux de bonne estimatidewle méthodes. Afin de s’affranchir des
erreurs engendrées par les méthodes d’estimatitomatique, nous proposons de traiter
manuellement les données mesurées. Le traitemdait Seir une partie des mesures choisies
aléatoirement et non pas sur la totalité, 'autrgip des mesures va servir a la validation du

modele de bruits.
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4.3 Fonction de transfert du réseau électrique

Nous avons vu dans le paragraphe 4.1 de ce chapitela topologie de réseau
électrigue est complexe et impreévisible avec plusieappareils connectés. En plus de sa
complexiteé, le réseau électrique ou les fils élgaas dans I'habitat n’ont pas été congus pour
transporter ces signaux HF. Plusieurs phénoméneg donc apparaitre lors d’une
transmission entre deux points de réseau: l'a#téomu du signal, la dispersion, le
changement de phase et I'absorption du signal.péaomeénes dépendent de la fréquence,
des caractéristiques de cables (longueur, sectmmmbre de conducteurs, etc.), des
impédances des appareils connectés, du nombreadescations, etc. L'outil qui permet
'analyse de ces phénomenes est la fonction defadnCet outil décrit I'atténuation et le
déphasage que subit le signal entre un émetteun eécepteur pour chaque fréquence. Un
autre outil permettant I'analyse des caractéristsqdu canal est la réponse impulsionnelle.
Cette derniére est équivalente a la fonction desfeat, puisqu'une Transformée de Fourier

permet de passer de la fonction de transfert @danse impulsionnelle et inversement.

Nous distinguons deux méthodes de mesure de ldidande transfert entre deux
points du réseau électrique (avec un analyseueskau et avec un oscilloscope). Dans les
deux cas, il est nécessaire d'émettre un signaiveau d'une prise et de le recevoir au niveau

d'une autre pour mesurer la qualité de cette haiso

La premiere méthode consiste a utiliser un anatydeuéseau. Ce dernier utilise deux
ports pour déterminer la fonction de transfert.premier port sert a émettre le signal et le
deuxieme port va servir a la réception (et inversain L'analyseur de réseau fonctionne par
balayage fréquentiel (similaire a l'analyseur deecte), il présente donc les mémes
avantages : un plancher de bruit bas et une bamshilité. Il est bien adapté a la mesure de
la fonction de transfert de réseau électrique. f&t,ecelle-ci peut diminuer trés fortement
pour certaines fréquences. Par contre, I'analysleuréseau présente des limitations si la
fonction de transfert varie sur une courte duréepterelle. Malheureusement, des variations
de la fonction de transfert du canal peuvent sdyre sur le réseau électrique (branchement

ou débranchement d’'un appareil, variations synasatimpédance des certains appareils).

La deuxieme meéthode permettant la mesure de latibonce transfert du canal
consiste a utiliser un générateur de signaux eisaiiloscope. Le générateur de signaux est
utilisé pour émettre un signal large bande sur pnee et I'oscilloscope sert a mesurer le

signal recu au niveau d’'une seconde prise. La i@mmcte transfert entre les deux prises est le
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rapport entre le signal mesuré a l'oscilloscopke etignal émis par le générateur de signaux.
Cette méthode de mesure permet I'analyse des ioasaiapides de la fonction de transfert du

canal.

La majorité des travaux dans la littérature ne peah pas en compte la variation
temporelle du canal dans la modélisation de latfonale transfert. Ces travaux considérent
gue les variations du canal sont trés lentes pmoora a la durée du symbole CPL (plusieurs
symboles CPL sont envoyés avant la variation dalyaBn revanche, G.Avril a montré dans
sa these [9] que les variations temporelles dulaartaune énorme influence sur le débit : la
diminution de débit due aux variations du canaliattpour certaines configurations 60%. Ces
variations ne peuvent pas étre négligées. Nouvdramudans la littérature quelques travaux
sur la caractérisation des variations temporeliescahal CPL principalement les travaux
espagnols (Université de Malaga) [57] [58] [59] J[6Ces travaux ont étudié les variations
cycliques de la fonction de transfert dans [57][B8ans [59], est proposé un simulateur du
canal CPL en prenant en compte les variationsauyesi et les variations apériodiques (lentes)
du canal CPL.

Les méthodes de modélisation de la réponse fréigllentlu canal CPL se divisent

principalement en deux approches : approche emgired approche déterministe.

Pour I'approche déterministe, la fonction de trartsést calculée a partir des lois de
propagation, des caractéristiques des cablesigleesr(impédance caractéristique, coefficient
de propagation, etc.) et des impédances des ch&gts méthode nécessite la connaissance

de la topologie du réseau (architecture, dispesitihnectés, etc.).

L’approche empirique ne nécessite pas la connaissd@ I'architecture du réseau, la
fonction de transfert est modélisée a partir dhese statistique de mesures sans tenir compte
de la topologie du réseau. La fonction de trangfénerée par cette méthode correspond a une
réalisation liée aux mesures (utilisées pour ékbler modéle) mais elle ne correspond pas

forcement & une topologie existante.

L'état de I'art des méthodes de modélisation d®i&tion de transfert du canal CPL

sera présenté dans le deuxieme chapitre de cétte.th

Dans notre cas, nous avons utilisé une méthodendié@iste pour modéliser les cables

électriques (elle sera présentée dans le deuxidragitee) et une méthode empirique pour
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modéliser les appareils domestiques (elle seradabatans le troisieme chapitre). Le modéle
de la fonction de transfert sera la combinaisonddex modéles (cables et appareils
électriques). La méthode proposée dans notre travand en considération les variations

temporelles du canal CPL.

5 Conclusion

Nous avons présenté dans la premiere partie dehapite un apercu sur la
technologie CPL en prenant comme exemple la teogirHomePlug AV qui est largement
utilisée dans le réseau « Indoor ». La technol@jé. présente plusieurs avantages comme
I'utilisation d'un réseau existant qui ne nécesgitas un cablage supplémentaire, le
déploiement rapide et le cryptage robuste. Malgeeavantages, la technologie CPL présente
certains inconvénients, principalement les probkdecompatibilité électromagnétique et de

coexistence avec d’'autres systemes.

Nous avons analysé les problemes de coexisten@Pdudans la troisieme partie de
ce chapitre. Nous avons montré a travers cettgysmajue la coexistence entre des systemes
CPL différents a été résolue par la publicatiomdavelles normes CPL, principalement la
norme IEEE1901 qui a unifié deux acteurs majeurdadechnologie CPL (HomePlug et
Panasonic). Nous avons montré aussi que la copzéestdu CPL avec d’autres solutions haut
débit dans I'habitat est sans risque, pour la ptugas cas, soit par le fait que les autres
réseaux de communication ne partagent pas la mame#ebde fréquence avec le CPL soit
parce gu'’ils n'utilisent pas le méme support physid.a seule technologie qui peut interférer
avec le CPL est le VDSL. Mais les risques potestsint restreints a des cas limites («cas
pessimistes »). L’analyse du contexte CEM relatik @quipements CPL montre qu’il est
difficile de proposer une norme CEM relative augtéynes CPL et que les projets de normes

ne sont qu’une interprétation particuliére des rexmxistantes.

A partir de I'analyse de I'effet du réseau éleataget des appareils domestiques sur la
communication CPL, nous avons montré que le camaies trajets multiples et de la
sélectivité du réseau électrique limitent énormémnies performances des systemes CPL
actuels. En plus des caractéristigues du réseatriglee qui n’est pas dimensionné pour
véhiculer des signaux hautes fréquences, s’ajoldsrappareils domestiques qui génerent des
bruits électromagnétiques perturbant le signal GBs appareils introduisent des variations

temporelles et fréquentielles de la fonction degfart du réseau électriqgue qui impactent
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fortement la communication CPL. Nous avons préselaés la quatrieme partie de ce
chapitre les méthodes de mesure et de modélisdtsnperturbations électromagnétiques

véhiculées sur le réseau électrique et de la fomate transfert du canal CPL.

Actuellement, il n y a pas d’outil permettant dégire I'impact du réseau électrique et
des appareils domestiques sur les performancedPtlu Kotre but principal est I'élaboration
d’'un outil d'analyse du réseau électrique dansdade CPL. Cela se fait par le biais d’'une

modélisation fine du réseau électrique et des glpatomestiques dans la bande CPL.

Nous allons, dans le deuxieme chapitre, présentdude des méthodes de
modélisation des canaux de propagations CPL. Nmifipns a travers cette étude le choix
de la méthode de modélisation que nous allonseitifbour élaborer notre outil d’analyse et

de simulation du réseau électrique domestique ldabende CPL.
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Chapitre 2
Modélisation de la fonction de transfert du

reseau eélectrique domestique
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Chapitre 2 : Modélisation de la fonction de

transfert du réseau électrique domestique

1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons présenpgddsibilité d'utiliser le réseau
électrigue comme support de transmission haut débiravers I'analyse bibliographique,
nous avons montré que les perturbations qui seu®eult sur le réseau électrique limitent
considérablement les performances de systemes Q@RIela Nous distinguons deux
phénomeénes qui perturbent la transmission par nti@orteurs. Le premier phénoméne est
lié aux atténuations et déphasages que subirgnalsCPL durant sa propagation a travers le
réseau. Le deuxieme phénomene est le bruit éleagoétique véhiculé sur le réseau
électrique. Afin d’optimiser les performances degstames CPL, il est nécessaire d’effectuer
une étude approfondie de la fonction de transfart rdseau électrique et du bruit

électromagnétique circulant a travers ce réseau.

Dans le présent chapitre, nous nous intéressoasnotiélisation du canal CPL. La
fonction de transfert du canal CPL dépend de laltgpe du réseau électrique et des charges
qui s’y sont connectées. Les méthodes de modélisde la fonction de transfert du réseau
électrique se divisent principalement en deux agpes, les approches déterministes basées
sur la détermination des paramétres primaires @inskaires d’'une ligne de transmission et
I'approche empirique basée sur un modele stochestigti a partir des statistiques sur les
mesures de la fonction de transfert. Nous rappedans une premiere étape les expressions
analytiques qui permettent de calculer les parasgirimaires et secondaires d’une ligne de
transmission. Ces parametres seront utilisés palguler la fonction de transfert. Dans une
deuxieme étape, nous présenterons l'approche emueirde modélisation du canal CPL
exposee dans différentes publication d’orange I[a8k[39]. Dans une troisieme étape, nous
présenterons trois approches déterministes quirespectivement la méthode multi-trajets,
I'approche matrice chaine et I'approche circuitukeas seront considérés pour I'approche

circuit: les cables bifilaires et les cables déstamnducteurs.
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2 Parametres d’'une ligne de transmission

Lors d’une transmission du signal CPL a travereekeau électrique domestique, les
modems CPL utilisent dans la majorité des cas deaxlucteurs. Les modems SISO (Single
Input Single Output) utilisent le neutre et la pha®ur transmettre le signal CPL quant aux
modems MIMO, ils transmettent le signal CPL supliase et le neutre, la phase et la masse
ou le neutre et la masse [61]. Dans le cas deaurgdaphasés, le signal CPL se propage entre
deux phases. De point de vue propagation CPL,skearé électrique peut étre assimilé a une
ligne de transmission bifilaire. Par contre si nausus intéressons a la compatibilité
électromagnétique ou au champ électromagnétiquenray par les systemes CPL il faut
prendre en compte le conducteur de la masse endplueutre et de la phase. Nous allons
présenter dans cette partie les parametres d’'gne tle transmission bifilaire, cela suffi pour
la modélisation de la fonction de transfert du aéisélectrique. Nous proposons un modéle de
cable a trois conducteurs dans la derniere padieeal chapitre. Ce modeéle permettra de

prendre en compte non seulement I'aspect propagatés aussi I'aspect CEM.

Le comportement d'un céable bifilaire est décrit dar théorie des lignes de
transmission qui utilisent deux hypothéses prirlegpal’homogénéité et la conservation des
courants [62] [63]. L’homogénéité d’'une ligne densmission d’au moins deux conducteurs
est garantie si les parametres géométriques (diorenges conducteurs, distances entre les
centres des conducteurs) et les parameétres phgs{gature des conducteurs et des isolants

ou diélectriques) sont considérés constants ste tadongueur de la ligne.

Considérant ces hypothéses, une ligne de transmidsfilaire est définie par ses
parametres primaires ou parametres linéiques qui :sbimpédance longitudinale Z et
'admittance transversale Y définies a la pulsatiofequation 8). Les paramétres primaires
R, L, C et G dans I'équation 8 sont respectivenantésistance linéique longitudinale,
'inductance linéique longitudinale, la capacit@éiique transversale et la conductance

linéique transversale.

Equation 8
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» Reésistance linéique Ry m): La résistance d’'une ligne homogéne est direatéme
proportionnelle a sa longueur. Elle varie en famttde la fréquence. Cette variation
est engendrée par l'effet de peau et de proxirgité.varie également en fonction de

la température.

* L’inductance linéique L §/m) : L'inductance linéique d’une ligne de transnussi
est la somme des deux inductances (intérieurgtétieure). L'inductance intérieure
est due au champ magnétique a l'intérieur des atadts, elle varie en fonction de la
fréquence (effet de peau et de proximité). L'indnce extérieure est due au champ

magnétique entre conducteurs, elle dépend peufd&glaence.

» La capacité linéique CH/m): Capacité entre conducteurs, elle dépend priteripent

des caractéristiques du diélectrique placé ensredaducteurs.
» La conductance Gq/m) : Elle caractérise les pertes diélectriques demdant.

Une ligne de transmission se caractérise aussgsmparametres secondaires qui sont
I'impédance caractéristiqué.et le coefficient de propagatiop[15] [63]. Ces paramétres

sont fonction des parameétres primaires de la ldgngansmission (équation 9).

7 - R+ jLw
* V(G+icw

7=+R+jLw)G+ jCuw)

Equation 9

A partir de ces définitions et des hypotheses dbgénéité et de conservation des
courants, nous pouvons établir les relations eotrerants et tensions dans une cellule
élémentaire de la ligne de transmission. Afin d&taces relations, nous considérons une
cellule élémentaire de longueur dx, comprise emtreet x+dx, composé d’éléments
longitudinauxR.dxet L.dx et d'éléments transversaGxdx et G.dx (figure 19). Les tensions
et les courants sont respectiveméd(t) etl(x) a I'entrée etJ(x+dx) et I(x+dx) en sortie de la

cellule élémentaire.
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Figure 19. Cellule élémentaire d’'une ligne de tnaission bifilaire

A partir de la figure 19, nous pouvons écrire lggations des courants (équations 10,

11 et 12) et celles des tensions (équations 18t 18) :

T(X) - T(X +dx) + (G + jCw) de(x+ dx) Equation 10
w:_((y jCw) U (x+dx) Equation 11

Quanddx tend vers 0 (cellule élémentaire infiniment petitquation 11 s’écrit:

di ‘om0 =
d(xx) =—(G+ jCw) U(X) Equation 12

De méme en appliquant la loi des mailles, nousrminte I'équation des tensions :

U(x) =U (x+d¥) + (R+ jLw) dx [ (x) Equation 13

Ux+dx)-U(x) _

I ~(R+ jLw) (%) Equation 14

Quanddx tend vers 0, on obtient :

du(x) _

o (RTIw) 1 Equation 15

En dérivant I'équation 15 et en remplaggéjma partir de (12), on obtient :
X
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217 — —_
=R jw) @+ jow) U =20 (9 Equation 16

De méme pour le courant :

9109 _ R+ jLw) G+ jcw) T =21 = quati
o2 (RHILW) (G+JCw) 109 =710 Equation 17

A partir des équations (16) et (17), nous pouvormimer les grandeurs a la sortie
d’une ligne de transmission (tension et courantjoeiction des grandeurs d’entrée. Pour ce

faire, nous utilisons les notations suivantes :

1(0) I(L)
U(O)T Ligne TU(L)

v

x=0 x=L

Figure 20. Ligne bifilaire

Les solutions des équations (16) et (17), en posHntU, I et I solutions

particulieres, sont :
U()=U"e”+U"e" Equation 18

()= 1" e+ 1 X Equation 19

Les grandeurs () I") caractérisent 'onde qui se déplace dans la tifrec+x’ et les
grandeurs (U I) décrivent 'onde qui se déplace dans la directigh[70]. Pour les points
d’abscisse 0 et L, on peut écrire :

- e”—

uw]_|° u*

L(L)}: Zie‘>L —Zie% LJ—} Equation 20
[U (0)}: 11 11 u* ) .
I (0) 7 "7 |lu” Equation 21

En insérant l'équation 21 dans [I'équation 20, ontiesib la matrice de

I'équation 22. Cette matrice est appelée la mati@@ne de la ligne de transmission.
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U(L) .
Equation 22

coshftr) - Z.sinh()L)
o) |

_ U ()
—Zisinh(y{_) coshft)

1 0)

Nous avons rappelé dans ce paragraphe quelquemsate la théorie des lignes de
transmission qui seront utilisées dans la suiteedehapitre. Dans le paragraphe suivant nous
présentons une méthode empirique largement acceatsda littérature pour la modélisation

de la fonction de transfert du réseau électrique.

3 Approche empirique de modeélisation de la fonction e
transfert

L’objectif principal de notre travail consiste alébrer un outil d'analyse du réseau
électrique domestique dans la bande CPL. Nous astons étudié différentes méthodes de
modélisation de la fonction de transfert du can@L Gréseau électriqgue). Nous exposerons,
dans ce travail, les méthodes de modélisation euvgnt étre utilisées par cet outil d’analyse
du réseau électrique. Le choix de la méthode deéhisadion dépend de I'aspect a analyser.
L’approche empirique est plus adaptée a la modi@isde I'aspect propagation du signal. En
contre partie les méthodes déterministes modéliseetix I'aspect CEM (champ rayonné,

conversion mode commun mode différentiel...)

Dans ce paragraphe, nous présentons la méthodeigmpprésentée dans le travail de
France Télécom [38] [39]. Nous ne réalisons pasntesures supplémentaires afin de valider

la méthode ou d’apporter des améliorations.

L’approche empirique consiste a modéliser le caill a partir d’'une base statistique
de mesures sans tenir compte de la topologie deawe<ette technique a I'avantage de
générer trés rapidement et tres facilement des le®die canaux, méme si ces modéles ne
peuvent pas étre reliés a des topologies existamieslich [38] propose un modéle
d'atténuation et de déphasage moyen des canawnetioh de la qualité du lien électrique.
Les canaux CPL mesurés sont classés en 9 catégariesdre croissant de leur capacité de
transmission. La capacité de chaque canal estléalen utilisant les parametres du tableau
11 et la formule de Shannon (équation 23). Lacé&paninimale sur les 144 canaux mesurés
dans la bande de 1MHz a 100MHz est de 1Gb/s etdacité maximale est environ 2.8Gb/s.

les neuf classes sont alors définies entre 1GIZB&b/s avec un intervalle de 200Mb/s. Les
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canaux de la classe 1 correspondant aux canaumdes performants et ceux de la classe 9
aux meilleurs canaux.

Tableau 11. Parameétres de calcul de la capacit@mnkal CPL

Bande de fréquence 1MHz-100MHz
LargeurAf autour de la porteuse 25kHz
Nombre de porteuses 3960
DSP transmise (P -50dBm/Hz
DSP de bruit blanc ¢p -140dBm/Hz

N 2
C = Af ng{uMJ bit /s

- R Equation 23

La figure 21 illustre par exemple les résultatssure des fonctions de transfert de
la classe 2. Le modele obtenu en calculant I'at®ono moyenne correspondante est
représenté en rouge. L'atténuation moyenne enitonde la fréquence pour les 9 classes est
représentée figure 22. L’expression de I'atténuatmyenne en fonction de la fréquence pour
chaque classe est donnée dans le tableau 12.

Transfer function (dB)

] e oo T Tt ‘

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Frequency (Hz)

Figure 21. Modéele de I'atténuation moyenne pouchsaux de classe 2 [38]
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Tableau 12. Modéle d’atténuation moyenne pour chatasse [38]

Class number Channel model
1
—80+30_cos ——(.5
5.5 107 .
2 A
—43+25 exp| -
lof’- m8
3 A
—38+25.E\u[ 8
, IO
4 -
—32+2fﬁ,etpt J
108 10“
5 B
=27+17 L.X[J(
L3100 ) mR
f i r
—38+17 cos| ——
LT.10f
7 i 1
=32417 cos 7
V710
8 #
~2049 cos ;r
7.10
9 ' f )
—13+7.cos 7 0.5
4510
. S S A S S S B
-w-lIIIIIIIIIIIIII.[. :
A0k R T .).I-J.'.'.’!!l}.)..i.i.l oot 4
3 _ : : .1.1:.,.l
$ . : g BN
‘Hnlllluulwmlnulnmml“IIHl g : . : ¢
: : 5 S ET T TP S S R e
.20? e 5 :I“ ““JIUH;U{ : :
m
1+ Y] A N T SO URUURRS SRR SR ot TSR SRR S
s
£
4
€
%
E $0H — ——Class 2
= - Class 3
Class 4
€0 = mi1Class §
Class 6
70 H tinnnClass 7
m—— Class 8
= miiClass 9 : : - : ; :
80 T T 1 i 1 1 i 1 i
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Frequency Hz x 10"

Figure 22. Modéle d’atténuation moyenne en fonctieria fréquence [38]

De méme, un modele de déphasage moyen est définichaque classe (figure 23).
Cette figure montre que la pente du déphasage augrpeur les canaux les moins bons. Cela
peut étre interprété par un temps de propagatios lpihg du signal et donc a une distance

entre les prises plus élevée.
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Figure 23. Modéle de déphasage moyen en fonctida fiéquence [38]

La méthode ainsi obtenue permet de générer tréderapnt des nombreux modéles
de canaux sans étre relies a des topologies etastanais elle ne permet pas d'étudier
I'aspect CEM des systemes CPL. De plus pour I'imsteette méthode ne prend en compte ni

les variations temporelles du canal, ni un modelerit associé.

Une alternative a I'approche empirique est l'usitisn des méthodes déterministes.
Ces méthodes nécessitent la connaissance de ladg@pdu réseau et utilisent les parameétres

secondaires et/ou primaires des cables électrguasle calcul de la fonction de transfert.

4 Approches déterministes de modélisation de la fonon de
transfert

Dans cette partie, nous allons présenter troiscipétes méthodes déterministes qui
permettent la modélisation du réseau électriquearirpdes parametres primaires et/ou
secondaires du cable électrigue en connaissaoptdoigie du réseau et les charges qui y sont
connectées. Ces méthodes sont respectivement raeémulti-trajets, I'approche matrice
chaine (ou encore matrice de transmission) et t@gye circuit. Les trois approches seront

validées sur un réseau simple (figure 24).
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50 Ohms 50 Ohms

Ve Vs

Figure 24. Structure du réseau de test

4.1 Méthode Multi-trajets

4.1.1 Expression de la réponse fréquentielle

Le réseau électrique par comparaison au réseqht#i@gue, n'est pas un réseau point
a point, mais plutét un bus qui dessert plusieuisep d’'ou le caractere multi-trajets de ce
réseau. En effet, les différentes branches du uésemluisent des trajets multiples similaires
aux conditions de propagation des réseaux sanfbfils Par exemple, I'auteur [39] rapporte

des observations expérimentales qui montrent quiisigersion des retardg,sd’un canal

CPL est typiquement de I'ordre de 40ns a 500nsastiile type de canal. Un autre parametre
important relatif au canal de propagation CPL, déus pde l'atténuation due aux cables
électriques, est le phénomene de réflexion. Ce@héne trouve son origine au niveau des
discontinuités d'impédance le long du trajet dunalg(des cables différents sur le méme
réseau), des désadaptations d'impédance liées mpaceadls électriques, des discontinuités

provoqueées par les dispositifs de protection, etc.

Tous ces phénoménes favorisent la propagation-tnajigits. Le signal transmis en un
point du réseau arrive en un autre point suivamsiplrs trajets, il faut donc considérer non
seulement le trajet direct entre les deux pointmroanicants mais aussi les autres trajets
possibles. Pour mettre en ceuvre la méthode majéts; nous considérons un réseau simple
avec une seule dérivation (figure 25). Ce résetoastitué de trois segments (1), (2) et (3)

respectivement de longueuyrs,, |, et d'impédances caractéristiquas, z,,,2;.
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Figure 25. Propagation multi-trajets, cable avee seule dérivation [34]

Pour simplifier notre analyse, nous considérondl gua adaptation d'impédance aux
points A et C c'est-a-dire qué&=Z;; et Zc=Z;, donc pas de réflexion en ces points. Les
réflexions possibles sont au niveau des points B &tec les coefficients de réflexiom,rss
et 3p et de transmissiondet &g :

(221123 -2, . _
BT (Z,11Z,5)+ 2, Equation 24

_ (2!l Z12) - Zis

B 2,121+ 21, Equation 25
ry =043 S

Zp + 2,5 Equation 26

tig =1~ g Equation 27

tap =1~ rog| Equation 28

En Considérant ces hypothéses, nous pouvons d#fégiriquement une infinité des
trajets de propagation (tableau 13) [34]. Chagatir i » est caractérisé par un facteur de
pondérationg; qui est le produit des coefficients de réflexiande transmission le long du
trajet. Nous pouvons déduire que le signal recuaesuperposition d’'un nombre infini de
signaux qui sont I'image de signal transmis ingmént qui est modifié par différents trajets
de propagation. Chaque signal recu est caract@aséune amplitude et une phase qui
dépendent de la longueur du trajet et des codffiide réflexion et de transmission le long
de ce trajet. En pratique le signal recu est lamgsition d’'un nombre fini de signaux. En
effet, I'atténuation subie par le signal transnpisur arriver au point de réception, s’accroit
avec la longueur du trajet et par conséquence rsaitmation au signal recu diminue jusqu’'a

ce qu’elle devienne négligeable pour certainstsaje
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Tableau 13. Trajets de propagation pour une streicimple

Numeéro trajet Facteur de pondération Longueur du trajet
du trajet

1 A B C tig l1+2

2 A BDBZC t18*r3p*t g [1+2*[ 3+

N A_B_(D_B) N-l_C t1g* r3D*(r3B*r3D)N'2* i3 |1+2*(N-1)*| 3t+lo

On définit pour chaque trajet « i » le retardtemps que met le signal transmis pour
arriver au point de réception a travers le trgje€Ce retard est calculé a partir de la vitesse de
phase du signak, fonction de la constante diélectrique du cablet de la longueur de trajet

(équation 29 : avecla célérité de la lumiere).

[, =—=
\'

d _ di+f& )
T Equation 29

p

Les pertes dans le cable électrique provoquentattéauation croissante en fonction
de la frequence et de la longueur de trajet. Po&¢ingl) I'atténuation relative au trajet « i ».
La réponse fréquentielle entre le point A et lenp&@ (figure 25) est la superposition de tous

les signaux recus au point C et définie par:

N _
H(f)=" g A(f,d)e /™ Equation 30

i=1
Pour déterminer le termA(f, d), on considére une ligne adaptée de longue(r
adaptée : transmission totale c'est-a-dire pa<fliexion g=1). Considérons la figure 20 et
I'équation 18 (aveau™ =opour une ligne adaptée, pas de réflexion c'esteaquis d’onde
dans la direction ‘-x’), nous pouvons exprimerdaaonse fréquentielle d’une ligne en fonction
de coefficient de propagation (équation 31), aveo la partie réelle de et p sa partie
imaginaire.

_U(le) — oW — o (@+ip) L, i
D= 0x=0 ¢ ~° J Equation 31
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Nous pouvons déduire I'expression de tei(ie d):

Af.d)=e™ Equation 32

Les termesy et B sont fonction de la fréquence. On montre dansiglus travaux
[33] [34] que la constante d'atténuatiens’exprime en fonction de la fréquence selon
I'équation 33 :

a(f)=ag+a ¥ Equation 33

Avec ap, a; etk trois constantes qui dépendent des paramétreéhle @imensions,

type, isolant, etc.). Ces trois coefficients restamstants pour le méme type de céable.

En Considérant ces approximations et les relatpmésentées dans cette partie, la

réponse fréquentielle d’'une propagation multi-tisapeut s’écrire suivant I'équation 34 :

di

N - + k . _j \" ra
H(f)=) ge®@afdie % Equation 34

i=1

4.1.2 Validation expérimentale de I'approche multi-trajets

Afin de valider I'approche multi-trajets, nous agomesure, dans la bande 1MHz-
100MHz, la réponse fréquentielle entre le pointtAeepoint C du réseau présenté dans la

figure 24 avec au point D un circuit ouvert.

Avant de procéder au calcul de la fonction de featgar I'approche multi-trajets, il
faut déterminer le coefficient de propagatipret I'impédance caractéristiqu& du cable.
Nous avons donc mesuré I'impédance en court-ciiyiet I'impédance circuit ouved,
d’'un trongcon de céable d’'une longueur de 25cm. Nawmns choisi la longueur de trongon
pour qu’elle soit tres inférieure par rapport ddagueur d’ondé. calculée a 100MHz. La
longueur d’onde est calculée en utilisant 'équaBd, aveoy, la vitesse de propagation dans
le cable en cuivre qui est de I'ordre de 20(Fi®' (mesurée a I'analyseur de réseau). Le
coefficient de propagationet 'impédance caractéristiqug du cable s’exprime en fonction
deZ. etZ., suivant les équations 36 et 37, al/&longueur du trongon (25cm) [65].

— VP -
A== Equation 35
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1 Z
=Zarctarh |=*¢

Cco

Equation 36

Equation 37

La figure 26 présente I'impédance caractéristiguen fonction de la fréquence, elle

est de l'ordre de 9% dans la bande 0.1MHz-100MHz. Nous avons utilis@itll « Basic

fitting » de MATLAB pour déterminer les trois paratresay, a; etk de I'équation 32 a partir

de la partie réelle de La courbe 27 présente le coefficient d’atténumatianesuré et celui

calculé en utilisant I'outil « Basic fitting ». Lesleurs des constantes sorey=1.19x107,

a1=2.25x10"° et k=1. L’approximation dex est bonne jusqu’a 100MHz. Les paraméags

a; etk restent constants pour un méme type de cable.

(v)°z

Figure 26. Impédance caractéristique du céable
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Figure 27. Constante d’atténuati@hmesurée : courbe bleue et calculée : courbe rouge

La détermination de I'impédance caractéristiquenatrde calculer les coefficients de

transmission et de réflexion du réseau de la fifiBe Ce dernier est différent du réseau

présenté a la figure 25. En effet, nous avons dénsiune adaptation totale aux points C et A

pour le réseau de la figure 25, par contre poureseau de la figure 28, nous avons une
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désadaptation au niveau de trois points A, C ell §.aura donc plus de coefficients de

réflexion et de transmission a calculer.

Zr=
D
Lo
A fc
4—
+— tA — tC
> (3) 7m —
Trss ltss
Ze=50 Ohms @ 8m 2 am Zs=50 Ohms

Figure 28. Cable avec une seule dérivation : adeffts de réflexion et de transmission

Au point D, nous avons une réflexion totale puistguigne est en circuit-ouvert, et
ta sont respectivement les coefficients de réflex@dbrle transmission au point A quand le
signal se propage de la source vers le caheest le coefficient de réflexion au point A
quand le signal arrive du cable et se réfléchiasource.d, tz; et &3 sont les coefficients de
transmission au point B respectivement quand leasige propage du troncon 1 vers le point
B, quand le signal se propage du trongon 2 vepoiet B et quand le signal se propage du
troncon 3 vers le point Bg{, Is2 €t g3 sont calculés a partir des coefficients de trassion
au point B. ¢ et t sont respectivement les coefficients de transomssi de réflexion au
point C. L'impédance caractéristique de la ligne eeté Z. Finalement, nous avons
Zs=Ze=50Q.

Zy, _Zc Zy _ . .
=7 %z, "z Equation 38
_ Zc _ZE ~l . .
A= 7.+Z. 3 Equation 39
Ze-Z, 1
r = = — Z .
Mo ze+z, 3 Equation 40
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_ (Zc//Zc)_ZC - _1

a1 =loo = lpa = = z .

B1 B2 B3 (Zc // Zc) + Zc 3 Equat|0n 41
p=fsmLe 1 A
€T z.+z, 3 Equation 42

Les coefficients de transmission en tension soltutgs a partir des coefficients de
réflexion selon I'équation 43. Cette équation njea$ contradictoire avec la réalité physique
qui implique que la puissance transmise doit égaleta la puissance incidente moins la
puissance réflechie. En effet, le coefficient dansmission en courant s’écrit suivant
I'équation 44 et nous obtenons bien un coeffic@mttransmission en puissance inférieur a

I'unité (équation 45).

t=1+r Equation 43
teourant =171 Equation 44
tpyissance™ t-(tC0urant*) =@+r).Q- I’*) =l—|l’|2 ECIuation 45

En considérant les parameétresm, (a; et k), les coefficients de réflexion et de
transmission et la vitesse de propagatignnous pouvons calculer la fonction de transfert
entre le point A et le point C du réseau de larBg®8 en utilisant I'équation 34 mais il faut
d’abord déterminer les trajets de propagation les gignificatifs (qui ont une influence sur la

fonction de transfert).

Nous considérons dans un premier temps uniquenant ttajets, le trajet direct
(A_B_C) et le trajet qui passe une seule fois paddrivation (A_B_D B_C). Le tableau 14
illustre les parameétres de ces deux trajets. Lardid?9 présente la fonction de transfert
mesurée et calculée (équation 34) considérant amiguat deux trajets dans la bande 0.1MHz-
100MHz.

Tableau 14. Trajets de propagation : trajet die¢dtajet avec dérivation

Numéro trajet Facteur de pondératiom)( Longueur du trajet
du trajet (d)

1 A_B_C ta* tg1* tc=16/27 [1+1,=11m

2 A_B_D_B_C ta *tg1*rp*te3*tc=32/81 [1+2*%3+],=25m
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Figure 29. Comparaison entre la fonction de trahsfiesurée et la fonction de transfert
calculée considérant deux trajets

La figure 29 montre que I'approximation de la foootde transfert par deux trajets
uniquement donne des résultats satisfaisants. Moogrquons une bonne concordance entre
les fonctions de transfert mesurée et calculée amigart les évanouissements (7MHz,
21.5MHz). Le résultat présenté montre l'influenae tdajet qui passe par la ramification
(dérivation) sur la fonction de transfert et pans@guence sur le signal transmis. En effet, Les
fréquences de réjection sont liées au rapport tengueur de la ramification sur le quart de la

longueur d’'onde.

Dans un deuxieme temps, nous considérons 5 trdgetsajet direct et 4 trajets qui
passent par la dérivation (tableau 15). La figre@sente la comparaison entre les fonctions
de transfert mesurée et calculée considéranttiegeds du tableau 15. Nous notons a partir de
la comparaison entre la figure 29 et la figure 3@ mette amélioration de la fonction de
transfert calculée. En effet, la fonction de trans€alculée s’approche plus de la fonction de

transfert mesurée et I'’écart entre les évanouissenge deux fonctions est clairement réduit.

Finalement nous rajoutons aux trajets présentéaldeau 15 les trajets de tableau 16

afin de considérer I'ensemble des trajets possibles
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Tableau 15. Trajets de propagation : trajet die¢ek trajets passant par la dérivation

Numéro trajet Facteur de pondératiam)( Longueur du
du trajet trajet @)

1 A B C ta* tgr* tc=16/27 11m

2 A BDBC ta*t1*r p*tpa*r c=32/81 25m

3 A BDBDBC ta*tg1*r p* 53*T p*tpa*t c=-32/243 39m

4 A BDBDBDBC 32/729 53m

5 A B (D B C -32/2187 67m

p) 18jSuel] 8p UoIduUO

Figure 30. Comparaison entre la fonction de trahsfiesurée et la fonction de transfert

calculée considérant 5 trajets
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Tableau 16. Trajets de propagation

Numéro trajet Facteur de pondératiam)( Longueur du
du trajet trajet @)

6 A BCBC ta* ter* Ic* rg* tc =16/243 17m

7 A B C B C B C | ta*tg*rc*rg*rc* rg*tc =16/2187 23m

8 A B CBDB.C ta*tg1*T Mt g2 T p*t pa*t c=-64/729 31m

9 A B ABC tA*T 81*T Ar*t 1"t p=16/243 27m

10 A B C B_A B C | ta*tg* c* tgo* rar* ter* tc =64/2187 33m

La figure 31 présente les résultats de la compamagntre la fonction de transfert
mesurée et celle calculée considérant les tragstsableaux 15 et 16. Nous notons, a partir de
la comparaison des deux figures 30 et 31, quertamatre les évanouissements spectraux
mesurés et calculés est augmenté pour la majoegéégtanouissements (7MHz, 21MHz,
35MHz, 50MHz et 64MHz). Pour les évanouissemen®/i(dz et 92MHz), nous constatons
une Iégére amélioration). D’'une facon généralenddleure réponse fréquentielle est obtenue
en considérant le trajet direct et les trajets passent par la dérivation (figure 30 et
tableaul5). Nous avons calculé la réponse fréqlentlu réseau considérant plus de trajets
et plus des combinaisons mais le résultat préseladigure 30 reste le meilleur.
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Figure 31. Fonctions de transfert mesurée et aaotbnsidérant 10 trajets

85



Dans ce paragraphe, nous avons présenté I'approahietrajets. Cette approche est
largement utilisée dans la littérature pour la nigdéon du canal CPL. Nous avons validé

cette méthode en utilisant nos propres mesures.

L’approche multi-trajets présente quelques faildssgrincipalement le choix des
trajets significatifs pour le calcul de la répongéquentielle (surtout pour un réseau
complexe) et la nécessité de connaitre la topoldgieéseau et les impédances des charges

qui S’y sont connectées.

Dans la pratique, il y a des méthodes numeériqueparmettent I'extraction des trajets
significatifs a partir de la réponse frequentiel®s méthodes déterminent pour chaque trajet
significatif I'atténuation et la distanak. Parmi ces méthodes, nous citons principalement la
méthode FDML (Frequency Domain Maximum LikelihoedlJa méthode Matrix Pencil [66].

Dans notre étude, nous cherchons a prendre en eomph seulement le
comportement fréquentiel mais aussi le comporterteanporel du canal CPL. La méthode
multi-trajets n’est pas bien adaptée au domaingoeeh et il est difficile de déterminer les
grandeurs électriques (courant, tension) en touttpu réseau puisque la méthode multi-

trajets n'est pas basée sur une discrétisatiogskau électrique.

Dans le paragraphe suivant, nous allons présengautre méthode déterministe pour
la modélisation du réseau électrique qui est l'appe matrice chaine ou matrice de

transmission.

4.2 Approche Matrice chaine (matrice de transmission)

Dans ce paragraphe nous allons présenter l'approchtice chaine pour la
modélisation du réseau électrique en nous basatgséquations d’'une ligne de transmission
bifilaire et sur les travaux [15] [63] [67].

En Considérant I'approche matrice chaine, une ligaetransmission bifilaire est
modélisée par un quadripble (voir figure 32) carasé par sa matrice chaine ou matrice de
transmission (ou encore matrice ABCD). Ainsi, usedu €électrique est représenté par une
succession de quadripbles mis en cascade ou eltefeaselon la topologie du réseau. Les
coefficients A, B, C et D de la matrice chaine @xpnt les grandeurs électriques (tension et
courant) a I'entrée de la ligne en fonction deelie sortie. Cette relation est exprimée par

I'équation 46. Ces coefficients sont généralementtion de la fréquence [67].
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Les paramétres A, B, C et D permettent de caldalénction de transfert, comme le
rapport entre la tension de softig et la tension d’entré¥;, ainsi que I'impédance d’entrée
du quadripdle. La fonction de transfert du résef@gue 32) s’exprime en fonction des
parametres chaines de la ligne bifilaire ainsi de® impédances mises en jeu par I'équation
48. L'impédance d’entrée est exprimée en foncties parametres chaines et de I'impédance
du récepteurZ, (équation 49). La matrice chaine d'une ligne dengmission bifilaire

uniforme est présentée par I'équation 47,zo8tysont respectivement limpédance

caractéristique et le coefficient de propagatiorcé@le (ligne bifilaire).

(K §j:( cosh(1) chinh(;‘/I)J

C D) \Z 'sinh(1) cosh() Equation 47
H(f)=vz=Y2N1z Z, ,
______ AZ, +B+CZ,Z,+DZ Equation 48
VS Vl Vs AZL +B+CZ LZs + DZS q
" Cz,+D Equation 49

Afin d’illustrer I'approche matrice chaine, nousnsalérons I'architecture simple d’'un
réseau avec une seule ramification présentée ddigulre 33a. L'extrémité D du réseau est
chargée par une impédancge Zn considérant les conducteurs aller et retaursrobtenons le
schéma de la figure 33b. Cette structure est d¢agstide trois branches et de trois éléments

électriques.

87



|

> Ze 4
C
AN AR ]
a) b) c)

Figure 33. a) structure du réseau simple, b) cénaitbn des deux fils électriques, ¢) schéma

électrique équivalent

L'impédanceZqq de la figure 33c est 'impédance de la ramificatitigne BD+la
charge Zt) vu du plan BB'. Cette impédance équivialese calcule a l'aide de I'équation 50

ouls est la longueur de la ligne BD.

7 -7 Z, +Z tanh(y [l,) ) _
eq c Zc + Zt tanh(7 D]s) Equation 50

Le nouveau schéma électrique équivalent du résesiert celui de la figure 33c.
Chaque partie du réseau est représentée par sa@ardinine élémentairg), T;, To, et T3
(voir respectivement les équations 51, 52, 53 gt d&dl, est la longueur de la ligne AB let

est la longueur de la ligne BC.

—_ 1 ZS 3
©7o 1 Equation 51
o =| cosh¢l) Z_sinh(y1) o
"\ Ztsinh)) coshiim) Equation 52
1 O
L= 1 Equation 53
eq
T =| coshilli) Z_ sinh(y 1) o
> \Z'sinh(l)  coshii}) Equation 54

La matrice chaine globale du réseau électriqueidérésentre les plans AA' et CC',
n'est autre que le produit de toutes les matribednes élémentaires (équation 55).
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Une fois les parameétres,A;, G et O déterminés, nous pouvons calculer la fonction

de transfert du réseau en utilisant I'équation 48.

Nous avons évalué I'approche matrice chaine suéseau électrique simple constitué
de deux trongons respectivement de 8m et 3m ek di@nivation de 7m terminée par un
circuit-ouvert (figure 34). Ces mémes configurasiamt été reproduites expérimentalement et
la fonction de transfert entre I'émetteur et leeygteur a été mesurée a I'aide d’'un analyseur

de réseau. Pour le calcul de la fonction de transke coefficient de propagatior et
limpédance caractéristiqu& ont été calculés a partir de 'impédance en couttit Z. et

'impédance en circuit ouver,, d'un troncon de cable d’'une longueur de 25cm drsat

les équations 36 et 37.

La ramification (figure 34) se termine par un citcouvert (c'est-a-direZi=),
'impédance équivalente s’exprime alors par I'éguat56 qui est une simplification de
I’équation 50 quand; est un circuit ouvert.

Zoq = Z coth(yly) Equation 56

Zi=0

L3=7m
25750 | 1-8m L2=3m 47500

Figure 34. Réseau électrique simple avec une siéuieation

A partir du coefficient de propagatiopi, de I'impédance caractéristigdget des

équations 48, 51-56, nous avons calculé la fonad®iransfert du réseau présenté a la figure
34. La figure 35 illustre la comparaison entredadtion de transfert mesurée et celle calculée
en utilisant 'approche matrice chaine. Nous notmartir de cette figure que la fonction de

transfert calculée est en adéquation avec la fmmcte transfert mesurée sur toute la bande de
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fréquence sauf pour les fréquences de 78MHz et3MH2. Pour ces fréquences, nous
remarquons une différence d’amplitude d’environ 4ei8re la fonction mesurée et celle
calculée. Cette difference est due aux erreurs neliges par la méthode de calcul du

coefficient de propagatiory et de l'impédance caractéristigie. Ces grandeurs sont

obtenues a partir de la mesure des impédancescenit-ciuvert et en court-circuit d’'un cables
de 25cm. Pour cette longueur, la premiére résondadémpédance du cable est autour de
180MHz. Les parameétres primaires et secondairesedigne doivent étre calculés pour des
fréequences inferieures a la dixieme de la fréquateceésonance [62]. Pour les fréquences
supérieures au dixieme de la fréquence de résorfaneur de calcul augmente en fonction

de la fréequence. Dans notre étude, les valeursiléale du coefficient de propagatignet de
limpédance caractéristiqe engendrent des erreurs de calcul de la fonctiotradesfert a
partir de 60MHz (figure 35). Mais ces erreurs nestaibles de I'ordre de 3dB au niveau des
évanouissements. Nous pouvons donc considéreregugrandeursjetZ_) calculées pour

un cable de 25cm sont valides sur toute la bandeédaence (1MHz-100MHz). Finalement,
Nous pouvons constater que I'approche matrice ehafiodélise bien le comportement
fréequentiel du réseau électrique en connaissanstrsgture et les charges qui s’y sont

connectées.

; ; — Mesure | ;
a0 i i i i i i i i
o

EI 5 5 7 E
Fréquence (Hz) 10"

(gp) uaysuen ap uonouoH

Y

Figure 35. Fonctions de transfert mesurée et aadotbnsidérant 'approche matrice chaine

L’approche matrice chaine est largement décrites darittérature. Le but de notre
étude n’est pas de revalider I'approche mais diéleahos propres algorithmes et de maitriser
différentes méthodes de modélisation du réseautrigee (canal CPL). Nous avons

développé un algorithme basé sur I'approche matltaine qui permet le calcul de la
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fonction de transfert d'un réseau a M banches ehdduds en nous appuyant sur la
généralisation de cette méthode présentée datisl&d67].

L'utilisation de la matrice de transmission pernget modéliser le comportement
fréquentiel du réseau électrique en connaissattp@logie du réseau et les impédances des
charges électriques. Cette méthode présente capemaiques inconvénients. D’abord, elle
n'est pas facilement adaptable pour la modélisaties variations temporelles du canal de
propagation qui est le phénoméne le plus influanladransmission CPL. Deuxiemement, la
complexité des calculs mis en jeu augmente coraddtlEment avec la complexité du réseau a
modéliser. Finalement, nous n'avons pas acceés aardgurs électriques (courants et
tensions) en tout point du réseau puisque I'apgranhtrice chaine n’est pas basée sur une
discrétisation du réseau. La connaissance de esslgurs est primordiale pour suivre leur
évolution a travers le réseau et permettent sudeutalculer le champ électromagnétique

rayonnée par les cables électriques.

Dans le paragraphe suivant (4.3), nous allons ptésane autre méthode déterministe
que nous appellerons approche circuit. Nous aveondans le paragraphe 2 de ce chapitre
gu'une ligne de transmission peut étre modélisée lpamise en cascade des cellules
élémentaires (figure 19) représentées par les pdrasnprimaires de la ligne R, L, C et G.
L’approche circuit est basée sur une discrétisatioméseau €électrique, elle permet alors de
déterminer les grandeurs électriques en tout pduntéseau, le modele du réseau sera un
circuit électrique facilement simulable dans lesndmes fréquentiel et temporel en utilisant
un simulateur de type circuit. En utilisant un s@hulateur, les équations électriques sont
directement établies par le simulateur sans awvespin de coder des algorithmes complexes

comme c’est le cas pour I'approche matrice chaine.

4.3 Approche circuit

La majorité des méthodes de modélisation du résésairique comme support de
transmission CPL ne prennent pas en compte le cteutude la terre dans la modélisation
puisque le signal CPL est injecté en mode difféeéregntre la phase et le neutre. Ces
méthodes s’intéressent uniquement a I'aspect patjgaigdu signal CPL. Dans notre travail
nous visons a prendre en compte non seulemenetagpopagation mais aussi 'aspect CEM
(conversion mode commun/mode différentiel, rayoner®@m électromagnétique, bruit
électromagnétique de mode commun et différentielDd. plus les systemes CPL MIMO

utilisent les trois conducteurs (phase, neutra éeidre) pour transmettre le signal CPL. Pour
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prendre en compte tous ces aspects, il faut absolumprendre en compte les trois
conducteurs du cable.

Dans ce paragraphe, nous allons présenter I'approictuit pour la modélisation de
cables électriques. Nous proposons deux modelegrelmier considere uniquement deux
conducteurs (phase et neutre) et le deuxieme mepdehel en compte les trois conducteurs du
cable.

L’approche circuit est basée sur une discrétisatiion réseau électrique (céable
électrique) en cellules élémentaires qui sont ca@ee par les parametres primaires de la
ligne R, L, C et G. Cette approche consiste dodétarminer ces paramétres primaires. Il y a
principalement trois méthodes pour I'extraction gesametres primaires d’'une ligne de
transmission qui sont: les formules analytiques, inéthodes numériques (méthode des
éléments finis, méthode PEEC...) et I'extraction @ipae la mesure (soit la mesure des
paramétres S ou la mesure des impédances en -@tugtt et en court-circuit). Dans notre
étude, nous avons utilisé le calcul des paramegtriesaires par les formules analytiques et
I'extraction a partir de la mesure. Dans le parplyes4.3.1, nous allons présenter les formules
analytiques qui permettent de calculer les parasgirimaires d’'une ligne de transmission
bifilaire ainsi que I'extraction de ces parametegegartir de la mesure. Les paramétres
primaires d’'un cable a trois conducteurs serordgmt&s dans le paragraphe 4.3.2.

Dans cette partie, nous utiliserons le logiciel pi€e pour la simulation du modele du
cable. C’est un logiciel basé sur le noyau SPIGm@&tion Program With Integrated Circuit
Emphasis) qui permet la simulation dans les deuxnaioes fréquentiel et temporel. Il est
théoriquement illimité concernant les nombres despnsants a simuler. Il permet facilement
I'intégration des nouveaux composants dans saolhigique. Enfin c’est un logiciel gratuit et

facile a mettre en ocsuvre.

4.3.1 Cable a deux conducteurs

Ce paragraphe présente les difféerentes formulateoreytiques pour calculer les
parametres linéiques d’'un cable a deux conductanss que I'extraction de ces parametres a

partir de la mesure.

4.3.1.1 Calcul des parameétres primaires par les formules aaytiques
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Les parametres linéiques d’une ligne de transmissimt fonction des caractéristiques
géométriques (dimension des conducteurs et distamice eux) ainsi que des caractéristiques
technologiques (matériaux constituant les condustetile type d’isolant utilisé). La figure
36 présente les caractéristiques géometriques Ole G deux conducteurs. Les deux
conducteurs ont un rayonet la distance entre leurs centres BstLes conducteurs sont
paralleles et de longueur infinie (afin de ne pan@dre en compte I'effet de bord).
caoutchone

PVC
conducteur

Figure 36. Caractéristiqgues géométrigues du cabua conducteurs

- Expression de la résistance linéique pour chagondumeur /m) : elle est calculée a
partir de la résistivité du matériau. En couranhtocw, la résistance linéique d'un
conducteur de longueur unité (1m) est le rapportadesistivitép sur la sectiors du
conducteur. En courant alternatif, il faut prendrecompte les phénomeénes d’effets de
peau et de proximité qui entrainent une variatienlal densité de courant dans le
conducteur. Par conséquence, la résistance lingiguie en fonction de I'épaisseur de

peau décrite par I'équation 57.

e= /L Equation 57
Tfuo

ou U eto sont respectivement la perméabilité et la conditétdu matériau conducteur.
La résistance linéique est généralement approxpaégéquation 58, ou r est le rayon du

conducteur [62].

R= 1 -
P ﬂlrz ~(r _e)zJ Equation 58

- Expression de linductance linéique pour chaque wgoteir (H/m): linductance
linéique d’'un conducteur est définie comme la sondimae inductance interne (propre)
et d’une inductance externe. L'inductance interstecalculée a partir de I'expression du
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champ magnétigue dans le conducteur [62]. En samposue le courant est
uniformément réparti dans le conducteur, nous poesiexprimer l'inductance interne
par I'équation 59. Cette hypothese est uniguemalable en basses fréquences. Pour les
signaux HF, les effets de peau et de proximité @ehdette hypothése non applicable.
Cependant il est possible d’estimée empiriquem&@mductance interne en utilisant
I'équation 60 [62].

L — ﬂO/’lr

int_ courantuniforme —
- 8

M 10 m
" 8ﬂr /(1_(2)2} of Equation 60
D

Equation 59

L

L’inductance externe est calculée a partir du chanagnétique entre les conducteurs.
Son expression dépend fortement du rapport destardie entre les conductelrset du
rayon de conducteur. Dans le cas ow est comparable ® (du méme ordre de
grandeur), l'expression de [linductance externe esnnée par I'équation 61.
L’inductance totale d’'une ligne de transmission égale a la somme denlet Lex

(équation 62)

Mo D 2r ? B )
Loy =—IN| — |1+ — Equation 61
2 | 2r D
L =L *+ Ly Equation 62

Expression de la capacité linéique (F/m) : la capdmeéique d’'une ligne de longueur
unitaire est calculée a 'aide du théoréme de GappBgué aux surfaces cylindriques de
deux conducteurs de la ligne. En supposant que clerges électriques sont
uniformément réparties sur les deux conductewrsptession de la capacité linéique est

donnée par I'équation 63.

inl 2 Equation 63
r
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- Expression de la conductance G (S/m) : elleespond a la dissipation d’énergie dans le
diélectrique. Elle peut s’exprimer en fonction defiéquence (ou de la pulsatie¥2zf), de
I'angle de perte et de la capacité linéique suivant I'équation I6dngle de perte&d dépend

de la permittivité relative complexg.

"

&
G = 27f [T [fan(d) = 27F [T [ﬂar{:{j Equation 64

r

& =&~ Equation 65

Dans la littérature, nous trouvons plusieurs foeauhlnalytiques exprimant les
parametres primaires d’une ligne de transmissies.farmules présentées dans ce travail sont
celles utilisées pour la modélisation d’un cabkengrgie qui sont les plus adaptées a notre cas
d’étude [62].

Le cable utilisé dans notre étude est de type PR 3Smmz2. Il est composé de trois
conducteurs rigides (phase, neutre et la terredqGé conducteur a une section de 2,5mm
La distance D entre deux conducteurs est de 5mntallleau 17 illustre les caractéristiques
physiques et géométriques du cable a modélisepelmittivité relative ainsi que I'angle de
perte sont déterminés empiriquement dans la théseDjdmel GUEZGOUZ [15]. La
perméabilité magnétique du cuiyreest égale a I'unité.

Tableau 17. Caractéristiques géométriques et phesidqu cable
r (mm) D (mm)| o (S/m) tang) &
0,89 5 59,6MS/m 0,02 2,7

Le modéle bifilaire prend en compte uniguementctasducteurs (phase et neutre). La
résistance et l'inductance sont calculées pour whampnducteur, la figure 37 présente le
modele du cable bifilaire. Le tableau 18 préseesevhleurs des paramétres linéiques calculés

a 1MHz considérant le modéle présenté a la figdre 3
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Figure 37. Modéle d’'une cellule élémentaire

Tableau 18. Valeurs des parametres R, L, C et &lésl a 1MHz pour un céble de 1m

R 95,6m/m
L 441,4nH/m
C 44,6pF/m
G 7,19uS/m

Les formules analytiques présentées dans ce tparaihent en compte les variations

en fonction de la frequence des parameétres R, G.dt’approximation de la capacité par

I'expression 63 ne tient pas compte de la variatierta capacité en fonction de la fréquence.

Ces formules analytiques sont le résultat des glusi hypotheses simplificatrices. Les

valeurs des parametres R, L, C et G calculées ta par ces expressions sont des valeurs

approchées. Nous pouvons les utiliser quand lagioécn’est pas trop importante. La figure

38 présente les parametres R, L et G en fonctida éi€&quence considérant le modele de la

figure 37.

(y90URISISOY

1] 1 2 3 4 ] B
Fréquence

4) 8ouelONpU|
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;) 99ULPNPUOD
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Figure 38. Variation des parametres R, L et G d¢étcanalytiquement en fonction de la

fréequence
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Dans ce paragraphe (4.3.1.1), nous limitons ndtrdeéau modéle a paramétres fixes
(R, L, C et G sont considérés fixes). Nous ne pasvuas élaborer un modeéle précis basé sur
des expressions approximatives. La prise en cougdevariations des parametres primaires
en fonction de la fréquence sera traitée dansregpaphe 4.3.1.2. Les parameétres R, L C et G

seront calculés a partir de la mesure.

Afin de valider le modéle d’'un cable bifilaire ddet parametres sont calculés par les
formules analytiques, nous avons mesuré I'impédarceircuit-ouvert et 'impédance en
court-circuit d’'un cable a deux conducteurs de lmuy 1m. Nous avons aussi calculé les
parametres R, L, C et G d’'une cellule élémentagréodgueur 25cm. Le cable sera modélisé
par 4 cellules de 25cm. La longueur d’'une celluééachoisie pour qu’elle soit suffisamment
inférieure a la longueur d’'onde calculée a 100MHgLeelle ne soit pas trop petites pour ne
pas accroitre le temps de simulation. Nous avoescb® un compromis entre le temps de

simulation et la précision souhaitée.

La figure 40 présente le modéle d'une cellule éétaire de 25cm avec les
parametres R, L, C et G calculés a une fréequencdMidz. La figure 41 illustre la
comparaison entre les impédances de court-cirtwe esircuit ouvert mesurées et calculées

pour un cable de 1m

L=110.35 nH R=23.9 n2

L |

C=11.1 pF — 1/G=556.32 k

Figure 40. Modéle analytique & parametres fixeaetellule élémentaire de longueur 25cm
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Figure 41. Impédances (circuit-ouvert, court-citcdiun cable de 1m, mesure (trait continu)

et simulation (trait interrompu)

Les résultats présentés a la figure 41 montrenfalekes écarts d’amplitude entre la
mesure et le modele sur 'ensemble de la bandeedednces sauf au niveau des résonnances.
Cela est di principalement au fait que les effeds pgau, de proximité et les pertes
diélectriques n’ont pas été pris en compte damsddele a parametres fixes. Nous allons voir
dans le paragraphe 4.3.1.2 de ce chapitre quéskgm compte de I'évolution des parameétres
R, L, C et G en fonction de la fréquence rédug éearts d’amplitude. Le modele a
parametres fixes sera utilisé quand une précisieméé n'est pas recherchée (dépend du

domaine d’application).

Apres la validation du modele a paramétres fixesusucable de 1m, nous utilisons
celui-ci pour la modélisation de la fonction denstert du réseau présenté a la figure 24
(réseau simple déja utilisé pour la validation deses méthodes de modélisation). Le réseau
simulé est la mise en cascade des cellules élémemtha figure 42 illustre la comparaison
entre la fonction de transfert mesurée et la fonctle transfert simulée (avec une cellule de
25cm puis avec une cellule de 10cm). Cette figuoatne que I'augmentation de nombre des
cellules élémentaires réduit considérablement test® frequentielles entre le modele et la
mesure. Il faut chercher un compromis entre laipi@t et le temps de calcul (nombre des
cellules élémentaires). Nous notons aussi d'imptstécarts en amplitude entre la fonction
mesurée et celle simulée au niveau des évanouistenh@ prise en compte de I'évolution

des parametres R, L, C et G en fonction de la &Bge réduira ces écarts d’amplitude.
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Figure 42. Fonctions de transfert mesurée et aasutonsidérant une cellule élémentaire de
25cm et de 10 cm

4.3.1.2 Extraction des parametres R, L, C et G d’un cable @leux conducteurs

Il existe deux méthodes d’extraction des paraméiri@saires a partir de la mesure. La
premiére méthode est proposée par R. Papazyarftohsiste a mesurer la matrice S d'une
longueur élémentaire du céable électrique a modélisee fois la matrice S mesurée, on peut
calculer les paramétres secondaires (impédancectéastique Z., le coefficient de
propagationy) et a partir des parametres secondaires nous psudéduire les parametres
primaires (équation 9). Nous pouvons aussi caldakeparamétres primaires en transformant
la matrice S en matrice impédance Z et par la swites déduisons les parametres R, L, C et G
a partir de la matrice Z. La deuxieme meéthode ceimet I'extraction des parametres

primaires a partir de la mesure consiste a mesgurgrédance du céable électrique en court-
circuit et en circuit-ouvert [62].

Dans notre travail, nous avons utilisé la deuxiené¢hode d’extraction (a partir de la
mesure d’'impédance). D’abord, parce que les paraméR, L, C et G sont calculés
directement a partir des impédances de court-tifig et de circuit-ouverZco tandis que
pour la matrice S il faut une étape supplémentdéealcul (en passant par les parametres
secondaires ou a partir de la transformation n&ien matrice Z). Deuxiemement, le circuit
calculé a partir des parametres S est un quadrgrol€ (figure 43). Il est composé par plus

d’éléments que le modéle €nnversé (figure 43) obtenu a partir des impédadgeset Zco.

99



Par conséguence le modeéle en T est plus gourmateimgs de simulation que le modéle en

I inversé.
L R L1 R1 L2 R2
— W g— WV — nu
C G Cc — G
[ | [ | | ]
Modeélel’ Modéleen T

Figure 43. Circuit RLCG équivalent d’une cellulémlentaire

Dans la suite de ce paragraphe, nous allons pefskniméthode d’extraction des
paramétres R, L, C et G a partir de la mesurerdpédanceZcc etZco. Les parameétres R, L,
C et G seront calculés pour une cellule élémentdege25cm. Cette longueur est un
compromis entre la précision du modéle et le teagpda simulation. Nous utiliserons le

modéle erd” inversé pour extraire les parametres linéiquesatile.

La mesure des paramétres linéigues du céable elitéea lI'aide d'un analyseur

d'impédance, en effectuant deux essais :

- Un premier essai avec le cable en court-circuitr pduenir la résistance et l'inductance
linéiques du cable, la résistance est la partilerée I'impédance de court-circuit,
I'inductance est obtenue en divisant la partie iimaige deZcc par la pulsation (équation
66).

- Un second essai avec le cable en circuit ouvert dfobtenir la capacité et la
conductance linéiques entre les deux conductetggubtion 67 présente I'impédance

de circuit-ouverZco en fonction de la capacité et la conductance.

Zec =R+ jLw Equation 66

1

=m Equation 67

ZCO

La figure 44 présente les paramétres linéiques dabie bifilaire de longueur 25cm.
Ces parametres ont été calculés a partir des impédac-c et Zco en utilisant les équations
66 et 67. Nous pouvons noter que ces parametrestamn fonction de la fréquence. Pour
prendre en compte I'évolution de ces paramétrefretion de la fréquence, les paramétres

linéiques peuvent étre approximés soit par desuitsrcélectriques passifs soit par des
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équations mathématiques. L'approximation par uoudirélectrique permet la simulation du
modele dans les deux domaines temporel et fréalegtiant au modéle par équation
mathématique il est simulable uniquement en frégeierEn effet, le logiciel LTspice que

nous utiliserons pour la simulation du réseau atpet permet d’exprimer une impédance par

son transformé de Laplace. Mais cette solutiomessiteinte au domaine fréquentiel.
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Figure 44. Parametres linéiques mesurés d’'un clbteeux conducteurs de longueur 25cm

Avant de déterminer le modele équivalent des parasmerimaires, nous avons étudié
la validité des parametres mesurés. Le logicielplides permet d’intégrer directement les
fichiers de mesure dans la simulation. Chaque patramest remplacé par son fichier de
mesure (fichier TXT) qui contient deux colonnes.dramiere colonne est composée par les
valeurs de la fréquence et la deuxieme colonneeatna valeur du paramétre pour chaque
fréequence. Nous avons simulé le réseau simple diguee 24 en utilisant les fichiers de
mesure. La figure 45 présente la comparaison démtfenction de transfert mesurée et celle
simulée. Nous constatons que les écarts d’amplieidee la mesure et le modeéle sont trés
faibles. Par contre les écarts fréquentiels sopbitants et ils augmentent avec la fréquence.
Ces écarts sont dus principalement aux valeursirtiuttance L et de la capacité C. Ces

parametres doivent étre déterminés a des frequémasetaibles par rapport a la fréquence de
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la premiere résonance de I'impédance en courtitidcucable sans que celle-ci ne soit trop
faible [71]. Pour un cable de 25cm la premiere mésge est autour de 180MHz. Afin
d’obtenir des valeurs fiables pour I'inductancdaetapacité, nous nous sommes placés a des
fréquences inférieures au dixieme de la premiesen@nce (f<20MHz). A ces fréquences

I'inductance et la capacité sont quasiment conssafit=119nH et C=11.2pF).

Au contraire des parametres L et C, les mesurepaesnetres R et G sont valables
jusqu'a 100MHz. Pour valider ceci, nous avons stnellméme réseau en utilisant les fichiers
de mesure pour les parametres R et G et les vdi@assde L et C. La figure 46 illustre la
comparaison entre la fonction de transfert mesetéeelle simulée. Nous remarquons la
disparition des écarts fréquentiels. Nous notorssiaque les écarts d’amplitude restent
faibles. Nous en déduisons que les valeurs mesdeeBset G n’introduisent pas d’erreurs et

par conséquent ils sont valables jusqu’a 100MHz.
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Figure 45. Fonctions de transfert mesurée et seneéutilisant les fichiers de mesure pour
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Nous allons donc chercher a modéliser I'évoluties daramétres R et G en fonction
de la fréquence en utilisant un circuit électriglens un premier temps et des équations
mathématiques dans un second temps. Les paranéee€ sont considérés constants sur
toute la bande de fréquence (1MHz-100MHz).

4.3.1.2.1 Modélisation des parametres primaires par un circui

La variation des parametres primaires en fonctian ld fréquence est due
principalement aux effets de peau et de proxin@is phénomenes ont été modélisés dans la
littérature par des circuits équivalents [¢@P] [72] [73]. Dans ces travaux, la résistance est
modélisée par un réseau L-R en échelle (figure.4Jahs [68] I'évolution de la résistance
avec la fréquence est modélisée par deux typesrcétc réseau en échelle (figure 47a) et
réseau en paralléle (figure 47b). De la méme fatmrconductance est modélisée par un
réseau C-G (figure 48). Le choix de I'ordre du egésécircuit) dépend de la précision désirée.
Une fois la structure ('ordre) du réseau R-L, exdfjvement R-C, définie, nous pouvons
déterminer les parametres & L;, respectivement jRet G, en minimisant I'erreur entre la
résistance calculée, respectivement la conductzaicalée, et celle mesurée. La minimisation
de I'erreur entre la mesure et le modeéle peutise &n utilisant une méthode d’optimisation
comme la méthode des moindres carrés, les algagtgénétiques, la méthode recuit simulé

etc.

@ (b)

A T 1

2 I _r_
N e al B,
T ¥

Ri1 -

(a) (b)
Figure 48. Réseaux modélisant I'évolution de ladumtance avec la fréquence : (a) réseau en

échelle et (b) réseau parallele.
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En plus de la résistance et la conductance, lacitépat I'inductance varient en
fonction de la fréquence. Elles peuvent étre aossiélisées par des circuits équivalents.
Dans notre travail, nous les avons considérées.fike circuit équivalent de I'impédance
série (L, R) est présenté a la figure 49a et aduiadmittance parallele (C, G) est présenté a

la figure 49b.

Zegou GC(f)
Zqe ou RL(H) [=ht C,

(a) (b)

Figure 49. Réseaux modélisant I'évolution de I'ii@éce de court-circuit (a) et de

I'impédance de circuit-ouvert (b)

A partir des réseaux équivalents, nous avons cexahinimiser I'erreur quadratique
moyenne entre les impédances mesurées et cellesléad (équation 69 pour le calcul
'impédance série (L, R)). Nous avons utilisé laolbmx MATLAB des algorithmes
génétiques afin de minimiser cette erreur (trodgecircuit qui minimise cette erreur). Pour
détailler les étapes de la méthode d’optimisatiopéée dans ce travail, nous considérons un
réseau L-R(f) d’ordre 2 (figure 50).

- La premiére étape consiste a déterminer la fondigective a minimiser, dans notre cas
c’est I'erreur quadratique entre I'impédance mesw@tecelle calculée (équation 68, avec
N le nombre de points de mesure).

E.

SR e

L R, L,

Figure 50. Réseau L-R(f) d’ordre 2

N
fObJ = %z (anlculée_ Zmesuréz)2 Equation 68

1

- La deuxieme étape consiste a déterminer les pamsn@ermettant de calculer la

fonction objective. Pour I'exemple de la figure 88 paramétres sontR.; et R (L est
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fixe, 119nH). Dans le cas général, nous pouvonsit@jocomme parametre |'ordre
maximal du réseau L-R ou C-G. Pour chaque paramkfisut définir 'espace de

recherche (limite inférieure et limite supérieur@nsi que la précision souhaitée
(nécessaire a I'opération de codage pour les dtgoes génétiques). Il faut définir aussi
les parametres des algorithmes génétigues commexganple le nombre d’individus

par population et le nombre des générations.

Une fois les parametres ci-dessus sont définiss temgons le programme de recherche
du meilleur individu (I'individu qui a la plus faié fonction objective). La figure 51
illustre l'organigramme du programme de recherche meilleur individu. Ce
programme prend en entrée 'impédance mesuré@alesnetres du réseau a modéliser
(Rimin, Rymax.... Rmax, precisionR.. precisionR) ainsi que le nombre d’individus
par population (nbreindiv) et le nombre des géiamat (Ngmax). A partir de ces
parameétres, le programme génére aléatoirement opelgtion initiale. Ensuite, il
calcule pour chaque individu I'impédanggcuice (Equation 69) et la fonction objective
(équation 68). Apres avoir calculé la fonction @hije pour chaque individu de la
population, il teste si le numéro de la générafmopulation) actuele dépasse le nombre
maximal des générations (Ngmax): si oui, il rendeie paramétres du meilleur individu
pour toutes les générations. Si non, il génere mmeavelle population a partir de
'ancienne population en appliquant les opérateygsétiques (croisement, mutation,

reproduction). A la fin, le programme renvoie lesgmetres du meilleur individu {&;
L1opt €t Ropyp.

ZR2'ZL1
ZR2 + ZL1

z =Z +Z + Equation 69

calculée
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Evaluation : calcul de la fonction GA Operatior
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-Croisement
-Reproduction

Valeurs optimales des paramétres

du circuit

Figure 51. Organigramme de la méthode d’optimisatio

Nous avons appliqué la méthode d’optimisation pri&seci-dessus pour déterminer le
circuit équivalent de 'impédance de court-circigt: (L-R(f)) d’'un céble a deux conducteurs
de 25cm. Nous avons utilisé les valeurs de R etelsurées a 1MHz pour déterminer les
limites inférieures et supérieures des parametregtR; qui sont nécessaires pour les
algorithmes génétiques. La figure 52 présente deuiti modele de L-R(f) pour un cable
bifilaire de longueur 25cm. La figure 53 préserdecbmparaison entre I'impédancecZ
mesurée et celle modélisée par le circuit de larédgh2. La figure 54 illustre la comparaison
entre la résistance modélisée et celle mesurégdistance est la partie réelle de I'impédance
L-R(f). Nous pouvons noter a partir de ces dersigiigures que le modele circuit de
'impédance L-R(f) est en bonne concordance aveedsaure sur toute la bande de fréquence.
Pour la résistance (figure 54), nous remarquongcart important entre la mesure et le
modéle pour les fréquences inférieures a 1MHz.é&catt devient plus faible (de I'ordre de
15% de la valeur de la résistance mesurée) davenide entre 1IMHz et 50MHz et il devient

presque nul au-dela de 50MHz.

Re=318Q

R-L(f)

R4=59:Q L,=7.5uH

RSTE | pw_Ls=47nH

Re=1mQ L,=29.8nH
1=119nk R;=0.13)
L,=87nH
—WN ML u

Figure 52. Circuit modéle de I'impédance L-R(f)
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Figure 53. Impédancec€ (L-R(f)) mesurée et modélisée
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Figure 54. Résistance en fonction de la fréquemesure et modéle

Pour l'impédance C-G(f), nous avons appliqué legordthmes génétiques pour
déterminer le modéle circuit. Nous avons considem@nstante. Elle est déterminer a partir
de la mesure a 1MHz (C=11.2pF). L'impédance C-&gf)alors modélisée par le circuit de la
figure 55. La comparaison entre la conductance @@®iélisée et celle mesurée a I'analyseur
d'impédance pour un cable bifilaire de longueur@best présenté a la figure 56. Cette
derniere figure montre que le modele de la conaeetas donne des bons résultats entre
1MHz et 80MHz. Au-dela de 80MHz nous remarquons éearts importants d’amplitude
entre la mesure et le modele (& 100MHz l'écartdes@s). Afin de simplifier le circuit
équivalent global de la cellule élémentaire, notsvans pas cherché a modéliser la
conductance par un circuit d’ordre plus élevé. ireuit d'ordre 3 (figure 55) donne des

résultats satisfaisants jusqu’a 80MHz.
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C1=0.15pF C,=0.05pF
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C-G(f)

—L—c=11.20F Ij Ri=1MQ E] RELSQ [|ReTQ

Figure 55. Circuit modéle de I'impédance C-G(f)
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Figure 56. Conductance mesurée et modélisée

Dans le but de valider le circuit global d’'une aldlélémentaire de 25cm (circuit de la
figure 52 avec le circuit de la figure 55), nousrs simulé le réseau électrique simple de la
figure 24 et nous avons comparé la fonction desteahsimulée avec celle mesurée. La figure
57 présente la fonction de transfert mesurée é&tscetodélisées par le circuit a parametres
fixes calculés analytiquement (figure 40) et parcieuit global déterminé a partir de la
mesure (figures 52 et 55). Nous notons a partceatte figure que le modéle a parametres R-
G variables en fonction de la fréequence donne desleurs résultats que le modéle a
parametres R, L, C et G fixes. Les écarts fregakEnéintre le modéle a parametres variables et
la mesure sont négligeables. Les écarts d’amplisate aussi faibles sur I'ensemble des
évanouissements fréquentiels sauf pour la fréquead&MHz (on note un écart de 8dB).
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Figure 57. Fonctions de transfert, mesurée, madEfimr des paramétres fixes, modélisée par

des paramétres R et G variables

Comme nous l'avons indiqué précédemment, la pnisecenpte de la variation des
parametres R et G en fonction de la fréequence peufaire par des circuits électriques
équivalents ou encore par des équations mathéreati@uans la suite nous allons présenter la

modélisation des parameétres primaires par des poigs fonction de la fréquence.

4.3.1.2.2 Modélisation des parametres primaires par des équatns mathématiques

La modélisation de la variation fréquentielle desameétres primaires par un circuit
équivalent introduit des composants supplémentgssrapport au modele a paramétres
fixes. Ces composants vont alourdir davantagertiitiglobal a simuler. Par exemple pour
un cable bifilaire de longueur 1m qui est modépsé 4 cellules élémentaires de 25cm, le
circuit a parametres fixes contient 12 élémentsigaa circuit a parametres variables (figures
52 et 55) il est formé par 72 éléments sans premalreompte la dépendance fréquentielle de
L et C. Le temps de simulation, en considérantifeuit équivalent a parametres variables,
sera tres important méme dans le domaine fréqlieafie de prendre en compte I'évolution
des parametres primaires en fonction de la fréquémat en gardant le temps de simulation
d'un circuit a paramétres fixes, le logiciel LTspipermet de modéliser I'impédance de
chaque paramétre (R, L, C et G) par une équatidghématique en fonction de I'opérateur de
Laplaces. Le principe de cette méthode sera de remplacgushparametre (R, L, C et G)
par le circuit de la figure 58. Ce dernier est cos®par une source de tension arbitraire B1
en série avec une résistance de trés faible vélg@rieure a 1Q). La tension V aux bornes
de la source B1 est le produit du courant qui passavers cette source et de I'équation de
Laplace (impédance de I'élément modélis€). La t&@3ste r est ajoutée au circuit pour éviter

la mise en paralléle de deux sources de tensiomdgoaus voulons simuler deux composants
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en parallele (figure 38 Elle permet aussi de fournir une mesure du cduiié&)) qui passe
travers la source B1l. Salgar est choisie trés faible pour ne pas influedaevaleur de

I'impédance globale du circuit

ﬂ\l=|(r) laplace=f(s)

Figure 58 Circuit LTspice qui modélise une impédance pdogation de Laplac

Avant de montrer comment utiliser le circuit de figure 58 pour modélier les
parametres primaires du cable bifilaire, nous allgorésenter d’'abord les équatic
mathématiques qui permettent de modéliser I'évatufréquentielle des parametres R €
d'un cable bifilaire de longueur 25cm (L et C saonstantes). Pour ceire, nous avons
utilisé la Toolbox Curve Fitting de MATLAB. Cet aupermet d’approximer une courbe |
une équation mathématique. Nous avons appliquéutitaux courbes des parametres R ¢
extraits a partir de la mesure (figurd). Les equations qus’approchent le plus de
parameétres mesurés sont des polynédmes en fonaida fléquence. Les équatiorO et 71
présentent respectivement les modeles de la nésésR et de la conductance G. Les mod
issus des polynébmes sont comparés avec leametres mesuréa la figure 5. Nous
constatons que les équations mathématiques mauéfiaefaitement les parametres R e

mesurés.

R(f)=-2,6.1020F * + 55.10% [ * - 3210°°[f >+ 9810° [f +002z  Equation 70

G(f)=2,3.10%°F% - 28108 F 3 + 45102 F 2 + 77103 F + 181077 Equation 71
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Figure 59 Parameétres R et G d’un de bifilaire de 25cm : mesuret modeles polynomial

Nous avons intégré par la suite les polyndmes (@msa 0, 71) dans la logiciel

LTspice en remplacgant la fréquerf par I'expression 72. Les paranmesrliinéiques s’écriver

alors en fonction de I'operateur de Laplace <s) et G§)). Les circuits qui modélisent I

parametres linéiques par des fonctions de Laplagemésentés a la figuraO.

V=I(r) Laplace=R(s)

S

27T\/—_1

f=

r1

A

V=I(r) Laplace=s*L

O

Equation72

r2

V=I(r) Laplace=1/(s*C)

O

r3

V=I(r) Laplace=1/G(s)

Figure 60 Représentation des circuits par des fonctiorlsaggace sous LTspi

Ces circuits peuvent étre remplacés par une lieraomposée du code présenté st

figure 61pour la résistance. Pour l'utiliser, il faut al@ssocier a cette librairie un syme

qui sera utilisé dans le schéma. Pour chaque pa&atagpremiéere ligne du code représent

nom du composant créé et le nom de ses nceudsgams$es valeurs de ses parametres.

lignes suivantes décrivent le schéma représentdasiigure (0 (pou la résistance). On

retrouve donc la résistancet la source de tension E
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.subckt R_freq_poly 1 2 params: R1=-2.6e-32 R2e25 R3=-3.2e-16 R4=9.8e-9
R5=0.022451

R 110 1u

B1 10 2 V=I(R) laplace=((R1*((s/(2*3.14159265*sdt}])**4))+
+(R2*((s/(2*3.14159265*sqrt(1)))**3))+(R3*((s/(2*3.4159265*sqrt(-1)))**2))
+(R4*((s/(2*3.14159265*sqrt(-1)))))+R5)

.ends R_freq_poly

Figure 61. Script contenant le polyndme de la tésce

Nous avons utilisé le modele polynomiale pour senlg réseau électrique simple de
la figure 24 et nous avons comparé la fonctionreasfert simulée avec celle mesurée. La
figure 62 illustre cette comparaison. Nous consisfgue les écarts fréquentiels et les écarts
en amplitude entre la mesure et le modele sontfaibtes sur 'ensemble de la bande de
fréequence. Cette comparaison nous permet de vadideodélisation des parametres linéiques

par des polynémes.

(gp) uajsues) ap uoNdUOS

ok L Modele |

—— Mesure ||
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Fréquence (Hz) o

Figure 62. Fonctions de transfert, mesurée, mazfisr des polyndmes

Nous avons présenté dans ce paragraphe (4.3.19délendes parametres linéiques
d’un cable de deux conducteurs. Nous avons monigépgur prendre en compte I'évolution
des parameétres primaires en fonction de la fréquanas pouvions les modéliser soit par des
circuits équivalents, soit par des équations ma#igues. Les deux méthodes de
modélisation ont été validées par la mesure. Nass pu constater que le temps de

simulation du méme réseau électrique est plus eagidutilisant la méthode de modélisation
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par des fonctions de Laplace. En revanche cesifmsctsont simulable uniqguement en
fréquentiel. Le modele bifilaire permet la modéiisa de la fonction de transfert du réseau
électrique par contre il ne permet pas de prendreoenpte I'aspect CEM (courant mode
commun, conversion mode différentiel/mode communRgur prendre en compte I'aspect
CEM, il faut absolument considérer le conducteueten plus de la phase et du neutre. Les
paramétres linéiques d'un cable a trois conductepesivent étre déterminés soit
analytiquement, soit par la mesure ou soit parndéthodes numériques. Dans le paragraphe
suivant (4.3.2), nous allons présenter le modal@ dable a trois conducteurs en utilisant les
formules analytiques ainsi que I'extraction desapstres primaires a partir de la mesure. Ces
paramétres sont modélisés par des circuits équitgadée par des équations mathématiques.

4.3.2 Cable a trois conducteurs

4.3.2.1 Calcul des parameétres primaires par les formules aaytiques

Nous nous sommes baseé sur le travail du Yannick MEE2] pour la modélisation du cable

a trois conducteurs. Le modele d’'une cellule éléaiem est présenté a la figure 63. Chaque
conducteur est modélisé par une résistance en aeeie une inductance (méme pour le
conducteur terre). La capacité et la conductanpertient des caractéristiques du diélectrique
entre conducteurs. Les expressions de la résistdeda conductance et la capacité sont les
mémes qu’avec deux conducteurs (équations 58, 6&8)ePour I'inductance, nous utiliserons
les relations issues de la référence [69] (équat®)nen nous basant sur les caractéristiques
géométriques du cable a trois conducteurs (fig8je 6

caoutchouc

PVC

R I

Il
W

conducteur

Y

v

Figure 63. Caractéristiqgues géométriques du catstesaconducteurs et schéma équivalent

D-r . ,
L =%In[ . } Equation 73
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Le tableau 19 présente les parameétres R, L, Cdtiieable a trois conducteurs de longueur
unitaire. Ces parameétres sont calculés en considéa expressions 58, 63, 64 et 73. La
résistance et la conductance sont calculées paufréguence de 1MHz. L'inductance et la
capacité sont considérées indépendantes de laefréguselon les équations 63 et 73
(approximation valable en basses fréquences). liéon de ces paramétres en fonction de la

fréquence sera présentée dans le paragraphe 48.2e2chapitre.

Tableau 19. Valeurs des parametres R, L, C et Guyooaable a trois conducteurs de 1m

R 47,8m/m
L 303nH/m
C 44,6pF/m
G 7,19uS/m

Pour valider les expressions analytiqgues des peramR, L, C et G du cable a trois
conducteurs, nous avons mesuré I'impédance enitcinguert et 'impédance en court-circuit
d’'un céble de longueur 1m comme le montre la figikeNous pouvons voir sur cette figure
gu’il y a deux conducteurs qui ont été reliés eeug (a I'entrée et a la sortie) afin de nous
adapter a la connectique du banc de mesure (urpseutionc deux points de mesure). La
sortie du troisieme conducteur est reliée a laesde deux autres conducteurs pour I'essai en
court-circuit et elle est laissée libre pour la noresde 'impédance circuit ouvert. Les résultats
de mesure des deux impédances sont comparés altatesle la simulation du modele du
cable a trois conducteurs en utilisant une cel@ldamentaire de 25cm. La figure 65 illustre
cette comparaison. Nous remarquons a partir de figttre que le décalage fréquentiel entre
la mesure et la simulation est faible par contnesnmotons des écarts importants d’amplitude
au niveau des résonances. Ces écarts sont dust aiudae modéle a parametres fixes ne
prend pas en compte I'évolution des parametres, G bt G en fonction de la fréquence.
Nous pouvons conclure que le modéle a paramettes fieut étre utilisé dans le cas ou la

précision au niveau des résonances ou des évaamdasts fréquentiels n’est pas exigée.

R L
- ! c NA— TS ) IJ_ I |
* S 3 GZTC 6= = ¢
Impedance < T T T
Analyzer AA— : Impedance R L T
] Analyzer ANN—TTS
51
GZ=C
ANA— 55 & L
\VA—T9N

Figure 64. Connexion du cable a 3 conducteurs lgsunesures en court-circuit (a gauche) et

en circuit-ouvert (a droite)
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Figure 65. Impédances en circuit-ouvert et en eoincuit d’'un céable a 3 conducteurs et de

longueur 1m, mesure et simulation

Les formules analytiques pour le calcul des pareseprimaires d’'une ligne de
transmission (cable) donnent des valeurs approckhéeses parametres. Ces formules
dépendent du domaine d’application (ligne de trassion HF, transport et distribution
d’énergie, cable de connexion aux convertisseatgses...). Il n’est pas toujours évident de
faire les approximations nécessaires ou de trolaveransformation mathématique adéquate
pour s'approcher de la mesure. Les expressiongtanas peuvent étre utilisées en I'absence
des équipements de mesure. Les expressions analtrésentées dans ce travail ont été
choisies pour s’approcher au mieux de la mesuremkthode la plus rigoureuse pour la
modélisation d’'une ligne de transmission est I'tiferation des parametres de la ligne a partir
de la mesure. Dans le paragraphe suivant, noussapjoésenter les détails du calcul des

parameétres R, L, C et G a partir de la mesure.

4.3.2.2 Extraction des parametres R, L, C et G d’un cable &rois conducteurs

Comme pour le cable de deux conducteurs, noustefies deux essais (essai en
court-circuit et essai circuit-ouvert) pour exteales parametres primaires d’'un cable a trois
conducteurs. Nous rappelons dans la figure 66rlectsire d'une cellule élémentaire d’un
cable a trois conducteurs. La figure 67 illustredigpositif de mesure pour les deux essais

(court-circuit et circuit-ouvert).
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Figure 66. Modele R, L, C et G du cable a 3 corelust
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Figure 67. Dispositif de mesure des impédanced-oinguit et circuit-ouvert

L’essai en court-circuit nous permet de calculgesiRt Lnes De Méme Ges et Gres

sont calculés a partir de I'essai en circuit ouMegs équations (74, 75) illustrent ce calcul.

cc = Rnest J@lmes Equation 74

z -1 Equation 75
CO .
Gmes+ Jacmes

Par identification, nous déterminons les relatiensre les paramétres R, L, C et G

(figure 64) et les parameétres B Lmes Cmes€t Gnes Le tableau 19 regroupe ces relations.

Tableau 19. Relations entre les paramétres mestlés paramétres R, L, C et G du modele

2 2
R g Rmesuré L= 5 Lmesuré

G = %G é C = 1Cmesuré

mesure 2

La figure 68 présente I'évolution des parametresLRC et G d'un cable de 3
conducteurs. Ces parametres varient tous en fondada fréquence. Avant de les modéliser,
nous allons étudier leur validité. Pour ce fairesiavons mesuré I'impédance en court-circuit
d’'un céble de trois conducteurs de 8,5m de longerutilisant le dispositif de mesure de la
figure 67. Le méme cable a été simulé sous LTsparela mise en cascade des cellules
élémentaires de 25cm. Les paramétres R, L, C etnGidérés sont issus de la mesure sur un
trongon de 25cm. Nous avons aussi simulé ce cablgilesant les parameétres R et G mesurés

116



et les parametres L et C fixes (mesurés a 1MHz hH66t C=7,8pF). La comparaison entre

les deux simulations et la mesure de I'impédancecemt-circuit est illustrée dans la figure

69. Nous constatons que les écarts d’amplitude éitrpédance mesurée et celle simulée en
utilisant les parametres mesurés sont faibles.cBaire nous notons des écarts fréquentiels
qui s’accroissent avec la fréquence surtout pasifriéquences supérieures a 30MHz. Nous
remarquons sur la méme figure que I'impédance sieyudn utilisant les paramétres L et C
fixes et R et G mesurés, donne des bons résultateige la bande de fréquence. Nous allons
donc tenir compte uniquement de I'évolution en farcde la fréquence des paramétres R et

G. Les parametres L et C sont considérés fixes.
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Figure 68. Parametres linéiques mesurés d’un chbteois conducteurs de longueur 25¢cm
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Figure 69. Impédance en court-circuit d'un cablerdes conducteurs de longueur 8.5m,

Mesure et Simulation

Nous avons utilisé les algorithmes génétiques patraire les circuits équivalents des
parametres R et G du cable a trois conducteurss ldeons aussi utilisé I'outil Curve Fitting
pour calculer les polyndmes équivalents des deuanpetres (R et G). La figure 70 présente
les circuits équivalents des paramétres R et Gadlgndme équivalent de R (respectivement
de G) est illustré par I'’équation 76 (respectivetm&f). La comparaison entre les parametres
mesurés et ceux modélisés est présentée a la figurBlous apercevons que la résistance
modélisée par un circuit est légérement supérialeerésistance mesurée mais la différence
ne dépasse pas 15% sur toute la bande de fréqueaaoe.la conductance, le circuit de
modélisation donne des résultats identiques a furaeentre 1IMHz et 70MHz. Au-dela de 80
MHz nous notons un écart important entre la mestile modéle mais c’est le modele qui

minimise le plus la fonction objective sur la td&ade la bande (1IMHz-100MHz).

C,=0.165pF C,=0.25pF

R() R=25%

L5=3.58nH G(

] R;=100MQ L] R>=1.3MQ ]R3=4OIQ

Ro=47mR 1,=3.38nH

R;=0.023

m L,=6.19nH

B 1 |
Figure 70. Circuits équivalents des parametres® @&tine cellule de 25cm
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R(f)=-1.77.10%2F* + 37102 (¥ 3 - 226106 [F 2 + 6410 [f + 0048 Equation 76

G(f)=2,1.10% 0 * - 291028 ¥ 3+ 845102 (F 2 + 441073 F + 141077 Equation 77
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Figure 71. Parameétres R et G d’'un cable de traislecteurs de 25cm : mesures et modeles

Afin de valider les deux modeles des paramétrest R5,enous avons simulé
'impédance de court-circuit d'un cable a trois doateurs de 8,5m en utilisant le modéle
«circuit » et la modélisation polynomiale. Les den@déles sont comparés a la mesure et au
modele a parametres R, L, C et G fixes (R=02m=65nH, C=8pF et G=1.79E-6). La figure
72 présente la comparaison entre le modele citwitable et la mesure. La comparaison
entre le modéle polynomiale et la mesure est ithgstlans la figure 73. A partir de ces deux
figures, nous notons des écarts importants d’aogditentre la mesure et le modéle a
parametres fixes aux fréquences de résonancesideagn compte de I'évolution des deux
parametres R et G en fonction de la frequence getengéduire ces écarts d’amplitude. Nous
avons modeélisé I'évolution des parameétres R etdbald par des circuits équivalents et apres
par des équations polynomiales. Les deux méthodesnaddélisation donnent des bons

résultats sur toute la bande de fréquence.
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Figure 72. Impédance court-circuit d’'un cable a@éstconducteurs de longueur 8.5m, Mesure,

Simulation avec le modeéle circuit, Simulation atRd_, C et G fixes
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Figure 73. Impédance court-circuit d’'un cable a@éstconducteurs de longueur 8.5m, Mesure,

Simulation avec le modéle polynomial, Simulatioe@®R, L, C et G fixes

Dans la derniere partie de ce chapitre, nous apoéisenté la modélisation du cable
électrique par ses parametres primaires. Nous gu@senté d’abord le modele a paramétres
fixes. Ce dernier a I'avantage d’étre simulablesdias deux domaines fréquentiel et temporel
avec un temps de simulation raisonnable par cahtréroduit des erreurs au niveau des
résonances (des discontinuités, des évanouisseentchangements de phase). Afin de
remédier a ces erreurs, il faut prendre en congsteffets de peau et de proximité c'est-a-dire
tenir compte de I'évolution des paramétres R etnGoaction de la fréquence. Nous avons
alors modélisé ces paramétres par deux méthodesirfparcuit électrique et par équations

polynomiales). Le modéele polynomial est simulabigquement en fréquentiel mais il est plus
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rapide que le modéle circuit. Nous avons validénsedeles pour les deux cas : cable de deux
conducteurs et cable de trois conducteurs.

5 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté différentésonies de modélisation du canal
CPL. Ces méthodes se divisent principalement er dpproches, une approche déterministe
basée sur les parametres primaires et secondaires layne de transmission et une approche
empirique basée sur un modéle stochastique baiite ges statistiques sur les mesures de la
fonction de transfert. Pour la méthode empiriquesnmous sommes basé sur la bibliographie
[38] [39]. Nous n'avons pas réalisé des mesurepléoentaires afin de valider la méthode
ou d'y apporter des améliorations. Nous nous somimeésessé par la suite aux méthodes
déterministes. Nous avons présenté les trois appsogrincipales qui sont I'approche multi-
trajets, I'approche par matrice chaine et I'appeodircuit. Les deux premiéres approches
permettent de modéliser la fonction de transfelisralies ne sont pas capables de modéliser
I’évolution des grandeurs électriques (couranessibn) en tout point du réseau puisque elles

ne sont pas basées sur une discrétisation du é@oleique.

Dans notre travail, nous cherchons une méthodpeyuiet a la fois la modélisation de
la fonction de transfert du réseau électrique etudere I'évolution des grandeurs électriques
a travers ce réseau. Cela est possible en utilisapproche circuit qui est basée sur
I'extraction des parametres primaires d’'une ligeetnsmission. Nous avons donc validé
cette approche pour les deux cas ; cable bifilaireadble de trois conducteurs. Nous avons
utilisé deux méthodes pour modéliser les parameniesires du cable, la premiere méthode
consiste a approximer chaque parametre par unito@lectrique. Pour la deuxieme méthode,
les parametres primaires sont modélisés par detiénqs polynomiales. A travers ce travalil,
nous avons montré l'importance de la prise en cerdpt effets de peau et de proximité afin

d’avoir une bonne précision du modele surtout pesifréquences supérieures a 30MHz.

Les méthodes déterministes nécessitent la connasgsie la topologie du réseau a
modéliser ainsi que les caractéristigues physigeesgéométriques des cables. Elles

nécessitent aussi la connaissance des impédarsapEreils connectés au réseau.

Dans notre travail, nous avons choisi de modéiéparément les charges électriques
et le cable électrique. Le modeéle global du résestu’association de deux modéles. Cela

laissera plus de liberté sur le choix de la méthdelenodélisation du cable électrique. Nous
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pouvons choisir, en fonction du contexte, la méthddterministe a utiliser. Nous ajoutons
par la suite le modéle des charges électriques galauler la fonction de transfert et/ou les

grandeurs électriques.

Les charges électriqgues sont la principale origies variations temporelles de la
fonction de transfert. Elles sont un grand impaxtla fonction de transfert du réseau. Nous
nous intéresserons dans le troisieme chapitrert€lisation des charges domestiques. Nous
commencons d’abord par présenter une méthode deistende modélisation des appareils
électriques. Nous présentons par la suite un madethastique bati a partir de statistiques
sur les mesures d'impédance de plusieurs appafgiite derniere méthode permettra de
générer rapidement et facilement des modeles degaeh domestiques en prenant en compte

la variation temporelle de leur comportement frédied

122



Chapitre 3 Caractérisation et modélisation

des appareils électriques domestiques
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Chapitre 3 : Caractérisation et modélisation des

appareils électrigues domestiques

1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons présenténdtisodes de modélisation du
réseau électrique comme canal de propagation CBUs Mvons présenté dans un premier
temps une méthode empirique qui est largement tEogdgns la littérature [38]. Cette
technique a l'avantage de générer tres rapidemeanéefacilement des modéles de canaux,
méme si ces modeles ne peuvent pas étre reliés topl@ogies existantes. En contrepartie,
elle ne prend en compte ni les variations tempesetlu canal CPL ni I'évolution des
grandeurs électriques a travers le réseau. Dame travail, hous cherchons a élaborer un
outil d’analyse du réseau électrique. Cet outilt diire capable de simuler les variations
temporelles de la fonction de transfert entre deoixts de réseau ainsi que I'évolution des
grandeurs électriques en tout point de réseau. €scpossible en utilisant les méthodes
déterministes pour la modélisation du réseau éler Les trois approches déterministes
présentées précédemment nécessitent toutes laissamze des comportements fréquentiels
des charges électriques connectées pour déterhaidfenction de transfert du réseau. Cela
nous amene a la nécessité d'élaborer un modélehdeges électriques indépendamment du
modele globale du réseau. Ce modele doit prendrecempte la diversité des charges
électriques ainsi que la variation de leur compoetet fréquentiel pour certaines. Il doit étre
simulable dans les deux domaines fréquentiel gpoeah Un tel modéle permet de calculer la
fonction de transfert du réseau électrique et rhat aussi la prise en compte de l'aspect
CEM dans le réseau. En effet, le comportement &étiel des appareils domestiques permet
par exemple de déterminer la distance effectivedisg®ositifs de protection contre la foudre

et les surtensions [74] [75].

Dans ce chapitre, nous proposons deux méthodes atilisation des charges
domestiques. La premiére est une méthode détetmiriiie nécessite la connaissance de
I'architecture du circuit de la charge. Nous powvartiliser cette approche pour I'étude
approfondie des performances CEM d’une chargeréeet La deuxieme méthode est une

approche empirique basée sur la mesure de I'impéddes appareils domestiques. Pour batir
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ce modeéle empirique, nous avons classé les appatkdttriques en 5 classes selon le
comportement fréquentiel de leur impédance et meoess proposé un modele d’'impédance

pour chaque classe d’appareils.

Dans le deuxieme paragraphe de ce chapitre, nibass gorésenter la méthode
déterministe de modélisation des appareils domesgig.'approche stochastique (empirique)

de modélisation fera I'objet du troisieme parageph

2 Modele déterministe des appareils domestiques

La majorité des appareils électriques domestiques des appareils électroniques
disposant d’'un étage d’alimentation. Cet étageradsuconversion de I'énergie électrique. Il
est la source principale de bruit électromagnétigeaéré par I'appareil. L'impédance
d’entrée de cet étage est dans la plupart des’@asivalent de 'impédance d’entrée de
'appareil lui méme. La modélisation électromagngéti de I'appareil revient donc a
modéliser I'étage d’alimentation. Afin de mettre ezuvre notre méthode déterministe de
modélisation des appareils domestiques, nous aflcdsenter le modéle d’'un convertisseur
statique constitué par un pont redresseur suivi thacheur élévateur de tension (BOOST).
Ce type de convertisseur est présent dans les algpartégrant la fonction correction de

facteur de puissance.

La figure 74 présente le circuit du hacheur. Ceudirfonctionne a une fréquence de
découpage de 25 kHz avec un rapport cyclique del@ 7ension d’entrée (100 Veff) est
appliguée par un autotransformateur via un RSILs@Ré Stabilisateur d'Impédance de
Ligne). Le hacheur est composé d’'un ensemble depasamts passifs et d’'une cellule de
commutation (IRFP460-STTH806TTI) chargée par usesténce de 110D

Vi
c1
1
SINE(0 10050 000 5)

LPFC Diodepuissance

2.8m J D J
C2 J M1 & charge
Tzn" H_l ?NMOS TZUH 1100

R2

0.2

Figure 74. Circuit du hacheur BOOST

Comme lillustre la figure 74, le hacheur est cosgpale composants passifs (les
capacités, I'inductance et la résistance) et deposants actifs (les diodes et le MOSFET).
Pour élaborer le modéle du hacheur il faut modétmes les composants passifs et actifs. Les
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deux paragraphes suivants présentent respectivdaseentodeles des composants passi
actifs.

2.1 Modélisation des composants passidu hacheur

Le comportement fréquentiel d’'un composant past modélisé par 'impédance
ce composant en fonction de la fréquence. Noussadonc mesuré I'impédce de chaque
composant passif dcaircuit du hacheur a l'aide d’'un analyseur d’impécka dans la banc
10kHz-50MHz. Nous pauions facilement étendre lanodélisation jusqu'a 100MHz e
utilisant le méme principe de modélisa que celui que nous présentatans la suite de ce

paragraphe.

La prise en comptdes impédances mesurées sous LTspice se faitrsaitégran
directement les fichiers de mesLsoit en modélisant chaque composant par un ci

equivalent. Nous allons donc détailler ces deuwhous

2.1.1 Utilisation directe de la mesure dans la simulation

Pour la simulation fréquentielle du circuit sousi@P, le résultat de la mesure
chaque irpédance est utilisé directement dans la simulatiarfigure 75 présente le circuit
équivalent permettant de reproduire sous SPICEBdance d’'un composant en fonction
la fréquence. Le fichier de mesure est associéeasaurce de tension arbitraiB1l. La
résistance R sert a fournir une valeur de courant dans ladir@ncourant nécessaire a

source B1. R1 est de valewgs faibl¢ pour ne pas influencer le circuit.

B1 V=I(R1) MAG FREQ=.include fichier. TXT

7]

R1

T

o

Figure 75Modele fréquentiel d’'une impédance associée aalmefi de mesu

Ceschéma peut étre remplacar une librairie composéiu code présenté a la figL
76. Pour ['utiliser, il faut alors associer a cetigrairie un symbole qui sera utilisé dans
schéma. La premiere ligne du code représente le dwomompoant créé et nom de ses
nceudsLes lignes suivantes décrivent le schéma reptésela figure75. On y retrouve don

la résistance et la source tension. La tension fournie par la source Blleegtroduit du
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courant dans la branche I(R1) et des valeurs caatedans le fichier nommé dans I'exemple

« Inductance.txt ».

.subckt ZLPFC 1 2
R1110 1le-6
B1 10 2 V=I(R1) MAG FREQ:snclude Inductance.txt

.ends

Figure 76. Code SPICE d’'une impédance associédiahier de mesure

Le format du fichier de mesure est constitué del@mmes contenant respectivement la
fréquence, I'amplitude et la phase. Pour que lecielgSPICE puisse interpréter ce fichier, il

est nécessaire que toutes les valeurs de la pemddonne soient précédées du symbole

«+ »,

Les intéréts de cette simulation intégrant direeteimie fichier de mesure sont la
simplicité de la mise au point du modele et I'olitam rapide de résultats de simulation.
L’inconvénient de cette méthode est sa restricionlomaine fréquentiel.

2.1.2 Modélisation par un circuit équivalent

La modélisation de I'impédance mesurée par un itiézuivalent permet d’utiliser un
méme modele pour le domaine fréquentiel et le doenaemporel. Le choix du circuit

equivalent dépend de I'évolution de I'impédancdattion de la fréquence.

Pour les capacités;CC, et G nous avons choisi de les modéliser par un ciRUIE
série (figure 77 et 79). Pour l'inductance LPFC, diecuit retenu est une association
d’éléments RLC (figure 81). Les valeurs des élésént circuit sont obtenues en minimisant
I'écart entre les impédances mesurées et cellesléak a I'aide d’algorithmes génétiques.
Les figures 78, 80 et 82 présentent respectiverfeembmparaison entre le modele et la
mesure de la capacité;,Cdes capacités ,Cet G et de l'inductance de BOOST. Nous
constatons, a partir de ces figures, que les medeproduisent de facon satisfaisante le

comportement fréquentiel des composants passifs #8kHz et 50MHz.

R56 L158 C173
—\/\/ 0.0 |—
19m 13n 990n

Figure 77. Modele RLC de la capacit¢ C
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Figure 78. Comparaison entre la mesure et le matiela capacité {J10kHz-50MHz)

Figure 79. Modéle RLC des capacitése€C;
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Figure 82. Comparaison entre la mesure et le matelénductance de BOOST (10kHz-
50MHz)

En plus des composants passifs, les pistes duitciroprimé du hacheur sont
modélisées par des éléments inductifs et capadtifseffet, une piste au dessus d’'un plan de
masse peut étre modélisée par un circuit CLTIehes valeurs des éléments du circuit sont
calculées en utilisant les formules analytiques deaposants parasites des pistes [76]. La
relation (78) permet de calculer I'inductance piéeade la piste et la relation (79) permet de
calculer la capacité parasite entre la piste ptde de masse, avéda largeur de la piste at

la distance entre la piste et le plan de masse.

Lp://_|n(8*h+ L ) Equation 78
2r \ L 4*h
Cp= 2n* & B .
p_In(S*thL] Equation 79
L 4*h

Un autre élément parasite important a prendre empt® est la capacité créée par
I'ajout du dissipateur thermique sur l'interrupt§ffOSFET). La mesure de cette capacité
entre le drain du MOSFET et le dissipateur esigéalavec un analyseur d'impédance et est

estimée a 42pF.

2.2 Modélisation des composants actifs du hacheur

Dans le convertisseur BOOST ce sont les composantis qui vont commuter le
courant, c'est-a-dire le pont de diodes et la elle commutation (MOSFET et diode de

puissance).
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Pour le pont de diodes, la période de commutatsbnle 20 ms, période treés élevée au
regard de la période de la cellule de commutati@m.peut modéliser les diodes du pont de
diodes par des composants passifs. En HF une didé&t bloqué se comporte comme une
capacité et a I'état passant comme une inductdigeed 83b). En comparant les impédances
des composants parasites des diodes entre 100kb2 EtHz, nous nous apercevons que
'impédance de l'inductance parasite est beaucdus faible que I'impédance de la capacité
parasite. Le courant choisissant toujours le chetaipropagation de plus faible impédance, il
traverse donc l'inductance. Dans un souci de sfrogtion, nous décidons de ne pas prendre
en compte les capacités des diodes bloquées (f@fiaeet de négliger le courant dans ces
capacités.

( impédance diode 1
ouverte en HF

( impédance diode )
fermée en HF

Lt=8 nH

Lt=8 nH Li=8 nH

Ci=1 pF Lt=8 nH E

(a} (b} (<}

Figure 83. Pont de diodes (a), en HF (b) et mosiéiplifié (c)

La modélisation de la cellule de commutation eatisée par des sources de tension
prenant en compte les dv/dt aux bornes du MOSFHEIE & diode de puissance. La figure 84
présente la forme d’'onde de la tension commutéebauxes du MOSFET et du courant total
parcourant la cellule de commutation. La tensior bharnes du MOSFET est de forme
trapézoidale a la fréquence de commutation. L'aomidi de cette tension est déterminée par
la tension du bus continupy. Les temps de montée et de descente dépendepadasetres

intrinséques des composants de puissance et édsistance de la grille du MOSFET [77].

En remplagcant la diode de puissance et le MOSFETdpa sources de tension
reproduisant les formes trapézoidales, nous pouvaitauler les perturbations
électromagnétiques conduites générées par le cdoaBOOST [78]. La figure 85 présente le
modele temporel d’'une source trapézoidale. Pousepadu modéle temporel de la source
trapézoidale au modele fréquentiel, nous utilidartsansformée de Laplace de cette tension.
La relation (80) fournit la transformée de Laplateela source trapézoidale représentée a la
figure 85. Les temps de montée et de descente d&atminés a partir de la mesure ou

directement a partir des documentations techniffis
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Viapere= 5 - Equation 80
p T Ty

avec tw la largeur d’'impulsion,Tm le temps de montéeld le temps de descentd
I'amplitude du trapeze.

Le logiciel LTspice permet de définir des sourcesdurant ou de tension directement
par leur transformée de Laplace par l'intermédiaiee sources indépendantes (« arbitrary
source ») ou contrbélées. La figure 86 présentpdetse d’une source de tension contrdlée par
une source fréquentielle intégrant I'équation (&3.fréquence de commutation est de 25 kHz
et son amplitude de 40 V. Les temps de montée dedeente sont choisis identiques. Nous

retrouvons la forme caractéristique du spectre el'aommutation trapézoidale, avec une

amplitude de 152 dBuV pour une fréquence infériet‘aFT?l—, une décroissance de

w

20 dB/décade jusqu'a la fréqueFT}ée—, puis une décroissance de 40 dB/décade pour les

fréquences supérieures.

132



L 1 O O 111 O O S N 11 A O A A1 S R R R A
RN N T A N T A R
140 —I— 1= HIHI- — 1= I HIE — 1= B HI — = IR — - H Y
RN RV R A T A AR
12077\7\7\\7\!\\77\7\7\\7\\H 1 HH e
T T T \ [ SOOI T T
(RN \HHH \ H "M‘ !t
S 100 1= =l HI HI- == I+l il # I
g RN RN T nl ‘HWM “ AR
re Lo e o il |
ﬁ S T B T T AT N 1 i T
5 R S A NI R R TTTT H‘H‘ LI
E 60 —|= =l TIHIE —I= FIHIHIE — 1= FIH I = = T
RN A R N R AT R R
ey O Y N R Y B A AT T B R ATl
R Rt
RN A R N R AT R R
20 == 1T TITE TS TS T LTI T T
RN A R N R AT R R
0 Lol rrrm | Lo LI Lol prin
3 7 ;
10 10 10° 10° 10 10

Fréquence (Hz)

Figure 86. Spectre d’'une source trapézoidale semudé LTspice

2.3 Simulation dans le domaine fréquentiel du hacheur

Pour la simulation fréquentielle du hacheur BOOSSUss LTspice, nous avons
remplacé le MOSFET et la diode de puissance patiansformée de Laplace. Les capacités,
'inductance du BOOST et la charge sont quant asefemplacées par les impédances
associées aux fichiers de mesure (figures 75 etLé8)inductances parasites des pistes et les
capacités parasites entre les pistes et le plamaise sont prises en compte. L'annexe 1
présente le modele fréquentiel du hacheur.

Dans le but de valider notre méthode de modélisdtéquentielle, nous avons simulé
le circuit modélisé (Annexe 1) et nous avons comparspectre de la tension mesurée aux
bornes du RSIL avec le spectre de la tension sen(fiilgure 87). La mesure du spectre a été
faite avec un analyseur de spectre (Advantest R3MN8flis avons utilisé un détecteur quasi-
créte, un RBW (Resolution Bandwidth) de 9kHz eteamps de balayage de 3s.

— — — spectre simulé | [ A R |

esuré |—l— - —l—l-1 1y — — L |
90 L
“J‘h
80 y
: \
8 ror
2 |
g or I
15
H

20l LLlll
10°

30014 H+ —+ — HH— — = A== 4 H - — — + —
| |
1 1

Figure 87. Comparaison entre les spectres messimele de la tension RSIL

Nous remarquons sur la figure 87 une concordanite Enspectre simulé et le spectre
mesuré. Nous retrouvons les différents pics susplectre simulé, avec un petit décalage
fréquentiel pour celui de 12 MHz et une différexdtamplitude de I'ordre de 10 dB sur le pic

133



de 26 MHz. En plus de la comparaison des spectda tension aux bornes du RSIL nous
avons également comparé le spectre de la tensicurée entre le drain et la source du
MOSFET a celui simulé. La figure 88 présente la lEETa tension mesurée et le spectre de la
tension simulée. Nous apercevons une grande sidglientre les deux spectres au niveau de
I'amplitude. Nous ne retrouvons pas les pics siugplectre mesuré car ils sont noyés dans le
bruit. Pour les apercevoir sur le spectre, il fargndre un nombre de points de mesure plus
élevé. De méme, nous avons comparé la FFT du doumasuré en entrée du hacheur
(annexe 1) au spectre du courant simulé. La figB®e présente le résultat de cette
comparaison. L'écart des amplitudes entre la mesula simulation est dd au fait que nous
modélisons le MOSFET et la diode par des sourcedsrggon trapézoidales sans prendre en

compte la commutation du courant [79].
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Figure 88. Comparaison entre les spectres messigele de la tension drain-source du
MOSFET
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2.4 Simulation dans le domaine temporel du hacheur

Pour pouvoir simuler le convertisseur BOOST dargolmaine temporel, la mesure de
'impédance pour les composants passifs n’estdihestement intégrable sous LTspice. Il est
nécessaire d'utiliser les circuits RLC équivalgmtésentés dans les figures 77, 79 et 81. Les
composants actifs sont généralement modélisés gmisaurces décrivant le comportement
réel. Pour le MOSFET, ces modéles prennent en @haptcapacités intrinseques, le courant
de saturation a I'état bloqué, la tension de setdl, Ces différentes valeurs sont généralement

fournies par le constructeur.

L'utilisation d’un tel modele pour le MOSFET etdade rend la simulation trés lente.
Nous proposons alors d'utiliser les sources de idandrapézoidales a la place des
interrupteurs (MOSFET, Diode de puissance) intédglamrmodéle comportemental SPICE.
Les sources trapézoidales sont paramétrées enofoies temps de montée et de descente de
la tension et de son niveau a l'état haut, etc.r&gsemblant les circuits équivalents des
composants passifs et les modéles des composafssdacBOOST, nous obtenons le circuit

présenté a I'annexe 2.

Pour comparer les spectres mesuré et simulé, nmeegons a une FFT sur les
résultats temporels mesuré et simulé prélevés wanidu RSIL. La figure 90 présente la
tension mesurée aux bornes du RSIL a l'aide d’urilloscope. La figure 91 présente la
comparaison entre le spectre simulé et le specasurd. Le spectre obtenu présente les

mémes caractéristiques que les résultats obtensisnaitation fréquentielle (figure 91).

30

: Tension L1 RSIL
|

-10

|
I
4
|
|

|
[
|
|

20— —L_|

BF-—-r-Fr——T——T——9—Fq-—9—————

|
4
|
|

Amplitude (V)

= N
o o o
T T
| |
| |
—T T T E T T T
| |
T T
S i e e i s Bl
| |
| |
oF——d4-———F——4-——F - ——+—-—-|
| |
| |

e I -
| |
| |
N
| |
\ \
T _ |
| |
| |
s - |
| |
| |
[ |
| |
| |
[ I
| |
| |
— [ |

oL __ 1 __L__1__

o
[
o
N
o
w
o
IS
ol __
o
o
o
<)
3
o
©
o
©
[

-40 !
0

Temps (s) 4

Figure 90. Tension mesurée aux bornes du RSIL
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Figure 91. Comparaison entre la FFT de la tensiesumée sur le RSIL et la tension simulée
sous LTspice

La figure 91 montre une bonne corrélation entreplectre mesuré et le spectre simulé.
Nous retrouvons bien les différentes résonanceseftet, le spectre simulé contient les
mémes lobes du spectre mesuré (6MHz, 10MHz et 2)MHamplitude du spectre simulé
est proche de I'amplitude du spectre mesuré erftirkHz et 8 MHz. Nous remarquons une
différence voisine de 20 dB entre I'amplitude decpe mesuré et celle du spectre simulé
dans la bande 8 MHz-50 MHz. Cette différence estalla modélisation utilisant des sources

trapézoidales. Elles induisent des atténuationswes[79], proportionnelles a la fréquence.

En comparant le spectre mesuré a l'aide de I'apalyslu spectre (figure 87) au
spectre mesuré a l'aide de l'oscilloscope (figut®, ®ious remarquons un écart d’amplitude
entre les deux spectres mesurés. Cet écart esimalayxiour le lobe de 10MHz. cette
différence est due au fait que les deux apparéilst pas le méme niveau du bruit de fond.
De plus, la FFT appliguée a la tension mesuréai@e’de I'oscilloscope dépend fortement de
la fréquence d’échantillonnage et de la fenétrendsure.

La méthode déterministe présentée dans cette peetivet a la fois la modélisation
des perturbations électromagnétiques temporelldeegtientielles générées par le hacheur.

Elle prend en compte I'impédance de chaque compasanacheur BOOST.

La comparaison entre la mesure et la simulationpgesirbations électromagnétiques
conduites générées par le hacheur nous permetidervaotre approche de modélisation. La
connexion de ce hacheur au réseau nous améneidé@ensotre modele simultanément avec

celui des cables du réseau. Dans le but de coarlaitmodéle du cable le plus adapté a la
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simulation des perturbations électromagnétiquesuleint sur le réseau (aspect CEM), nous
allons, dans le paragraphe suivant, comparer lechaddifilaire et le modéle tri-filaire du

cable électrique.

2.5 Prise en compte de la problématigue CEM dans la matdisation des
cables

Dans le deuxieme chapitre, les deux modeles de citil été présentés suivant que
celui-ci est constitué de deux conducteurs ou des tconducteurs. L’étude d'un réseau
électrique ne peut étre faite de fagon compléts sansidérer les charges qui peuvent y étre
connectées. Nous venons par ailleurs de présentanadele de hacheur BOOST, étage
d’entrée d’'un certains nombre de charges électsique peuvent étre connectées au réseau.
La prise en compte simultanée des deux modelesgEehedbles) va permettre de mettre en
évidence l'importance du choix du modéle de cailapus souhaitons prendre en compte les
aspects CEM dans la modélisation du support dsriression qui est le réseau électrique.

Pour valider le modéle global considérant le cailde convertisseur, nous avons
utilisé le modele circuit d’un céble de deux cortducs ainsi que le circuit équivalent du
cable de trois conducteurs. Les modeles des cabigsssus de la mesure avec les parametres
R et G variables en fonction de la fréquence epleametres L et C considérés constants.
Nous avons simulé deux configurations différented’a@ssociation « cable+hacheur » et ce
pour les deux sortes de céable (bifilaire de traisduicteurs). La figure 92 présente les deux
configurations étudiées pour l'association du catdedeux ou trois conducteurs avec le

hacheur.

Configurationl

RSIL ﬁ BOOST

Figure 92. Configurations (cable+convertisseur)

Nous avons commencé par simuler les deux configmsen utilisant le modele d’'un cable
de trois conducteurs. Les figures 93 et 94 présetdecomparaison entre les spectres simulés

et ceux mesurés au niveau de RSIL. Nous apercevastir de ces figures que la majorité
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des pics des spectres mesurés sont reproduitepanddeles mis a part le pic de 16MHz
(figure 93) et celui de 14MHz (figure 94). Nous staions aussi que les écarts d’amplitude

entre la mesure et la simulation sont faibles.

Nous avons simulé, par la suite, les deux configura en considérant le modeéle d’'un cable
bifilaire. Les figures 95 et 96 illustrent les rkats de la simulation comparés aux résultats

des spectres mesurés.

Pour la premiere configuration, la différence emgerésultats considérant le modele bifilaire
du cable (figure 95) et les résultats considérmmhddéele du cable a trois conducteurs (figure
93) n'est pas perceptible sauf pour le pic de 3MEk.pic est bien modélisé en utilisant le
modéle du cable de trois conducteurs par contres maule retrouvons pas sur le spectre
obtenu considérant le modéle bifilaire (figure 9Ppur la deuxieme configuration, la
différence entre les deux modeles devient plus mapte surtout pour les fréquences
inferieures a 10MHz. En effet, plusieurs pics netgms modélisés par le modéle considérant
deux conducteurs (figure 96), comme pour les pe$MHz et de 8MHz. Nous constatons
que le modéle considérant un cable a trois condigtest plus adapté a la modélisation des

perturbations électromagnétiques générées pappeseils électriques.
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Figure 93. Comparaison des spectres mesuré etéspoul la premiere configuration

considérant le modeéle d’'un cable a trois condusteur

138



,,,l,, i
100 A I\Tﬂ'ﬁnwmwm Al
‘\ \\ m‘m‘u iy \‘\“"\\ \'M i
90 1l 1 *r‘”wﬂ' \“ |" bivlic
‘\‘ Lo u \‘Mw \‘ﬂ V\”W ‘|
sol i Lﬁ\wLJ\ LM”“
W I | \‘\‘:‘ \w
S _\ EE [T
g 70”’{’\’7’\7\’\7\”’\”\*‘* ks o
s RN [
@ 60— — 4+ — 1
El | | 1 1| —— — Simulation| | | |
3 R Mesure | | 11
I CaTTT
AN IR
WF — -+ -+ At HE -~ — A At
AN IR
Yo ) N v N A
R RN
AN R
- ——7T-TAATAC T T T IOOTOT
AN R
10 1 1 Lol 1 1 |
10° 10° 1

Frequency (Hz)
Figure 94 Comparaison (s spectres mesuré et simulé plaudeuxieme configuratio

considérant le modeéle d’'un cala trois conducteurs

Amplitude (dBuv)

Fréguence (Hz)

Figure 95 Comparaison (s spectres mesuré et simulé plaupremiere configuratio

considérant le modele d’'un cala deux conducteurs

110
100
='n} o
80
70 p-----

60

Armplitude (dBuv)

a0

40 beed
30~ Simulation
— Mesure
20 T e
10° 10° 10

Fréguence (Hz)
Figure 96. Compaison ds spectres mesuré et simulé poutéaxieém: configuration

considérant le modele d’'un cala deux conducteurs

139



Le but des comparaisons présentées dans ce pdragrsipde montrer la nécessité de
la prise en compte de trois conducteurs si oné&'gsise a la modélisation de I'aspect CEM
dans le réseau électrigue. Le modéle du cable a@masit uniguement deux conducteurs
permet la modélisation de la fonction de transtatte deux prises du réseau puisque le signal
CPL est injecté en mode différentiel par contre’ést pas adapté pour I'aspect CEM car le

courant mode commun n’est pas modélisé.

Dans le deuxieme paragraphe de ce chapitre, noossaprésenté une meéthode
déterministe basée sur la modélisation de chaguasant du circuit d’entrée d’un appareil
électrigue. Les composants électroniques sonté&liven composants passifs et composants
actifs. Les composants passifs sont modélisésta darla mesure de leur impédance et les
composants actifs sont modélisés par les formesdd'ae la tension a leurs bornes. Dans ce
travail, nous n’avons pas cherché a optimiser ceéthode déterministe. Cela peut se faire en
améliorant la technique de mesure des impédanaas lp® composants passifs. Pour les
composants actifs, il faut chercher la forme d’otal@lus proche de la mesure. Dans notre
étude nous avons modélisé les formes d’onde aurebodu MOSFET et de la diode de

puissance par une forme trapézoidale ce qui n&stqut a fait le cas de la forme mesurée.

La méthode présentée a été validée sur le cirtwitttacheur élévateur de tension qui
représente I'étage d’alimentation électrique qustexdans plusieurs appareils domestiques.
Cette méthode nécessite la connaissance de laootpeale I'appareil a modéliser et elle est
basée sur la mesure soit de I'impédance pour legposants passifs soit de la forme d’onde
pour les composants actifs. Elle permet la mod@éisade I'impédance de I'appareil et des
perturbations électromagnétiques générées pappateil. Par contre elle n'est pas adaptée a
la modélisation des appareils domestiques de paimue de leur influence sur le canal CPL.
En effet, sur un réseau électrique il y a une rnudé d’appareils connectés et qui different
d'un site a l'autre. Devant cette diversité desaampits €lectriqgues domestiques, nous ne
pouvons pas utiliser la méthode déterministe p@dinal un modéle générique de toutes les
charges domestiques qui peuvent exister sur lauéSectrique. C’est pourgquoi, nous avons
opté pour une méthode stochastique (empirique)egtibasée sur une étude statistique
d'impédance et de bruits électromagnétiques mesutgle effectuée sur plus de 300
appareils domestiques. Cette méthode est préseiatée le paragraphe suivant. Pour la
méthode déterministe, elle peut étre utilisée poptimisation des performances CEM d’'un

appareil dans le but d’agir sur les perturbatiofiségeées.
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3 Modele empirique des appareils domestiques

Devant la diversité des appareils connectés auaueséectrique domestique et la
complexité des circuits électroniques de la plupkrtces appareils, nous ne pouvons pas
utiliser la méthode déterministe pour la modélmatide toutes les charges électriques
susceptibles d’étre connectées au réseau élexttigmestique. Nous avons donc opté pour
I'utilisation d’une méthode empirique basée surmasure. Elle considere les appareils
domestiques comme des boites noires modéliseéesngasource de bruit et une impédance

équivalente.

Nous allons commencer par présenter le modélete hoire » qui nous avons utilisé

pour modéliser les charges domestiques.

3.1 Modele boite noire des appareils domestiques

Du point de vue de la compatibilité électromagnétiqune charge électrique peut étre
remplacée par une ou plusieurs sources de bruieetassociation d'impédances. Ce type de
modélisation n'a pas pour but de comprendre lesamémes de perturbation d’un appareil
mais de retranscrire le comportement de I'interexion de plusieurs appareils sur un méme
réseau par une modélisation simple et génériquehdeun. La figure 97 présente le modele
« boite noire » d’un convertisseur statigue monspt&0]. Ce modéle est valable pour toute
charge monophasée. Les courapi®l ks, sont fonction des courants de mode commygret
de mode différentiel Mio générés par I'appareil (équations 81 et 82). D%, les
impédances £ Z, et Z; ainsi que les sources de couraitelt ks, d'un convertisseur statique
sont identifiées a partir des plusieurs mesureggasdeurs V1, V2, 11 et 12 pour différentes
conditions de fonctionnement du convertisseur. dutfau minimum 3 conditions de
fonctionnement différentes [80]. Le changement dmddion de fonctionnement du
convertisseur est obtenu par la variation de lidgmee de ligne. Cette méthode
d’identification est tres compliquée et méne sotnéerdes erreurs [80], elle nécessite par
exemple de vérifier que la variation de l'impédande la ligne n’influe par sur la
commutation a l'intérieur du convertisseur. Dangrendravail nous proposons une méthode
plus simple pour déterminer les impédancesZZ et Z ainsi que les sources de couratek
Iso. Les impédances;ZZ, et Z; sont mesurées directement. ét ks, sont obtenu a partir de la

mesure des courants de mode commun et de mode=diféd.
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Figure 97. Modele comportementale d’'une charge ploasé « boite noire »

De point de vue propagation CPL, le modéle « boage» de la figure 97 d'une
charge monophasé peut étre simplifie. En effety ppaalcul de la fonction de transfert entre
deux points d’'un réseau, un appareil électriquecessidéré comme une impédance entre la
phase et le neutre. Peu de travaux dans la lifierataitent de la modélisation des appareils
domestiques dans la bande de fréquence qui naresse. Le nombre des mesures a réaliser
pour obtenir le modele complet d’'une charge mons@bda3 mesures d’impédances et 2
mesures de courants) est important. Par ailleargrand nombre d’appareils domestiques ont
uniquement la phase et le neutre comme connectifees toutes ces raisons, nous avons
choisi de simplifier le modele complet en considédgappareil comme un dipdle entre la
phase et le neutre. Ce dipble est présenté aleef@B8. L'impédance Z est 'impédance entre
la phase et le neutre et le couragtekt le courant de mode différentiglpl Ces deux
grandeurs sont obtenues directement par la mesearprotocole de mesure de I'impédance
est présenté dans le paragraphe suivant ainsi ejuaobele d'impédance des appareils
domestiques. La mesure du courant de mode difiétesgra présentée dans le quatrieme

chapitre.
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Figure 98. Modéle « boite noire» simplifié d’'uneaofpe monophasée

3.2 Protocole de mesure d’'une impédance sous tension

L'impédance d’'un appareil dépend de son état detifmmement (marche, arrét ou en
veille). Elle doit donc étre mesurée sous tendrmur pouvoir étudier I'impact des appareils
domestiques sur la réponse fréquentielle du réémtrique entre deux points d’acces, nous
avons défini un protocole et un banc de mesuredsidéterminer 'impédance d'un appareil
domestique sous tension. La figure 99 présentare de test. Il est constitué d’un coupleur,
d’'un analyseur de réseau piloté par un ordinatd'un transformateur d’'isolement et d’'un

réseau stabilisateur d’'impédance de ligne (RSIL).

Le coupleur a été réalisé pour filtrer le signaH20et assurer l'isolation galvanique
entre 'équipement de mesure et le reste du bartesdell permet la réalisation des mesures
uniquement en mode différentiel. Le coupleur e$é di@ deux points d’accés, une connexion
de type coaxial pour brancher les équipements drimaet une connexion électrique pour se
raccorder au réseau électrique. Son impédancetdwled’'équipement de mesure est égale a
50Q. Il est branché entre le RSIL et I'équipement gegs d’'un coté et connecté a I'analyseur
de réseau via un cable coaxial RG58 de I'autre. coté

L’analyseur de réseau permet, aprés une étapelideatian, de mesurer directement
'impédance de l'ensemble équipement sous test YE&T parallele avec les autres
équipements (RSIL, transformateur et réseau). Léd@mce de I'EST est obtenue apres

plusieurs étapes :

- Calibration : une calibration est effectuée poumpenser les erreurs systématiques
engendrées par le coupleur et le cable coaxia.f@gtmet de placer le plan de mesure au
niveau du coupleur coté équipement sous test. Gmifration est effectuée sans
brancher I'équipement sous test ni 'ensemble (R8Hnsformateur+réseau).

- Mesure de I'impédance de I'ensemble (RSIL+transtdaur+réseau) : aprés I'étape de

la calibration, nous branchons le coupleur uniguegma I'ensemble (RSIL,
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transformateur et réseau). Cette mesure permettetivbune impédance que nous

appelons impédance de référengg Z

- Mesure de I'impédance totale,Z cette étape consiste & mesurer 'impédanceetadial
'équipement sous test en parallele avec son systatfalimentation (RSIL,

transformateur et réseau en cascade).

- Calcul de 'impédance de 'appareil (ESTy¢ I'impédance de I'appareil est calculée a
partir de l'impédance totale et de l'impédance d&nrence en utilisant la relation

(équation 83)

Réseau oL
électrique (‘) —r Equipement

I Sous Test

Coupleur

Analyseur

de réseau

Figure 99. Banc de mesure de I'impédance des afspdoenestiques

Z4*Z . ,
Zoop = % Equation 83

ref tot

s 7 7

Les mesures d'impédance avec ce banc ont étégesksir plus de 300 appareils chez
des particuliers et dans magasin de la grandakdison (DARTY). Nous avons choisi pour
le paramétre SWEEP Time de l'analyseur de réseauvateur de 3.7s. Cette valeur a été
choisie afin de mesurer les impédances qui vaeantonction de temps. Les mesures sont
réalisées dans la bande entre 100kHz et 60MHz. Ndlaes dans la suite présenter les

résultats de mesure ainsi que le modéle empirigaekdarges domestiques.

3.3 Analyse et classification des impédances mesurees

Nous avons mesure les impédances de divers typppateils utilisés sur le réseau
électrigue domestique comme des appareils éleqgeni (TV, PC, lecteur DVD, etc.), des

appareils possédant des moteurs électrigues (Bmpisa etc.), des lampes basse
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consommation, des réfrigérateurs et des congétatdas appareils chauffants (fer a repasser,
machine a café, etc.).

Pour certains appareils, leur impédance varie @ctifon de I'état de fonctionnement (en
marche, en veille, etc.). Nous avons donc meswet phaque appareil, 'impédance pour

différents états de fonctionnement.

Au vu des résultats, nous avons classé les appanil5 classes selon le comportement

fréquentiel de leur impédance.

3.3.1 Appareils domestiques de classe 1 : appareils mutiedias

Cette classe regroupe la majorité des charges@degies (TV, PC, Ordinateurs portables,
Ecran, Amplificateurs audio, etc.) ainsi que lesurfo micro-ondes. Cette classe est
caractérisée par des impédances qui ne variergyiaant I'état de fonctionnement (marche
ou arrét). La figure 100 illustre les impédancesqdelques appareils de la classe 1. Nous
notons a partir de cette figure que les impédamisesette classe ont un comportement
capacitif jusqu’'a 500kHz. Entre 500kHz et 60MHZmpédance est présente une ou deux

résonances paralléles.
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DVD
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Figure 100. Impédances des appareils de la classe 1

Nous avons aussi constaté que le comportementng@sdances des appareils de la
classe 1 est similaire au comportement de I'impééatiun cable électrique. Pour valider
ceci, nous avons mesuré I'impédance d’'un télévissec son cable d’alimentation dont la
longueur est de 1,80 m. Nous avons aussi mesm@dtilance du méme téléviseur sans son
cable d’alimentation. Puis, nous avons mesuré Edsmce du cable d’alimentation (du

téléviseur) seul, fermé par un court-circuit. N&a@ue ces trois mesures ont été réalisées hors
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tension a l'aide d’'un analyseur d’'impédance. Eeteffimpédance du téléviseur est la méme
sous tension qu’hors tension. La figure 101 pré&séad résultats de ces trois mesures. Nous
remarquons que l'impédance du téléviseur sans e cd'alimentation est similaire a
'impédance d’'une capacité comme l'impédance dmfzacité d’entrée du BOOST présentée
a la figure 78. Nous pouvons conclure que l'impédgarmdu téléviseur sans le cable
d’alimentation est I'impédance de sa capacité dé&mtD’un autre coté, nous constatons que
'impédance du cable en court-circuit est tres peode I'impédance du téléviseur avec le
cable d’alimentation. A partir de cette étude, ndéduisons que nous pouvons modeéliser les
appareils de la classe 1 par leur cable d'alimemtatl suffit donc de modéliser les cables
d’alimentation pour cette classe d'appareils. Poala, nous avons modélisé le cable
d’alimentation du téléviseur en utilisant la métbatiextraction des parameétres R, L, C et G
présentée dans le deuxiéme chapitre. Nous avonsi cleodiscrétiser ce cable en cellules de
longueur 15cm. Le modele circuit d’'une cellule é&étaire est présenté a la figure 102. Il
prend en compte les effets de peau et de proxifder I'effet de peau, nous avons choisi le
modele en paralléle et non pas celui en échellde @e@éme figure présente le modele du
téléviseur obtenu par la concaténation du modeleale d’alimentation et les modele du
téléviseur sans cable. La figure 103 présente fiapapaison entre la mesure de I'impédance
du téléviseur et le résultat de la simulation duéte de la figure 102. Les résultats illustrés
dans la figure 103 valide la méthode de modélisaties charges de la classe 1 par leur cable

d’'alimentation.

10

TV sans cable d’alimentation | .

TV avec cable d'alimentationy, /| |, ]
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________ Cable d’alimentation court-circf(qihl ool :'r':, F
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i /’-//’-‘/ /
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Figure 101. Impédance d’un téléviseur
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Figure 102. Modele circuit du cable d’alimentatiuntéléviseur
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Figure 103. Impédance du téléviseur avec le cablarkntation

Les impédances des appareils de la classe 1 sonhéles par 'impédance du cable
d’alimentation pour les fréquences supérieures AlAMCe dernier peut étre modélisé par un
circuit électrigue. Par contre ce modeéle reste uodéete déterministe. En effet, les
caractéristiques physiques et géométriqgues du @dla@lagent d’'un appareil a un autre. En
plus l'utilisation d’'un tel modéle alourdit (davage) le modele global du réseau a simuler.
Nous montrerons, dans le paragraphe 3.4, gu’avemddéle empirique nous pouvons
modéliser cette classe d’appareils avec un citogst simple. Mais tout d’abord poursuivons

la présentation des autres classes d'appareils.
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3.3.2 Appareils domestiques de classe 2 : lampes fluorestes et petites alimentations

Cette classe regroupe quelques types des lammesdtentes (basse consommation),
certains chargeurs de téléphone portable et gquel@liementations de modems et de
décodeurs TV. Cette classe d'appareils est la ptilisjue pour la propagation CPL. Les
impédances varient en cours du fonctionnement.aPpareils sont alors la principale source
des variations synchrones de la fonction de trainafeec la tension du secteur. Nous allons
présenter l'analyse des impédances mesurées et préasntons plus tard une solution

proposée pour remédier a la variation synchronéme&dances de la classe 2.

3.3.2.1 Modélisation de I'impédance des appareils de clase

Nous avons mesuré, dans un premier temps, l'immédatiune lampe basse
consommation alimenté par un cable (photo a ladigud4). La figure 105 illustre la mesure
de cette impédance pour deux états : lampe all@n&empe éteinte. Nous présentons sur la
méme figure une troisieme courbe que nous appablerapédance état2. Nous constatons a
partir de la figure 105 que I'impédance de la larap@tat allumé oscille entre I'impédance a
I'état lampe éteint et I'impédance a I'état2. Compoer les appareils de classe 1, I'impédance
du cable en court-circuit a été mesurée. Nous atorst que cette impédance correspond a
l'impédance a I'état2. La mesure de l'impédancec&hle en circuit ouvert montre une
correspondance avec limpédance avec la lampetétdious en déduisons alors que
'impédance de la lampe sans le cable d’alimematiarie entre I'impédance d'un court
circuit et 'impédance d’un circuit ouvert. Pourlidar cela, nous avons mesuré l'impédance
de la lampe sans cable d’alimentation (figure If@)r les deux états lampe allumée et lampe
éteinte. La figure 107 présente les résultats die cmesure. Nous remarquons que
'impédance de la lampe en fonctionnement varieedfimpédance d’'une capacité estimée a

5pF et une impédance tres faible de I'ordre Qe 2

Les appareils de la classe 2 sont généralementrdeEx directement au réseau
électrique (sans céable d’alimentation). Nous posvarodéliser ce type d’appareil par le
circuit de la figure 108. Il comporte une capaci&éfaible valeur (5pF) en paralléle avec une
résistance tres faible et d’un interrupteur. L'mi@teur est utilisé pour reproduire la variation
temporelle de I'impédance des appareils de la e€ldsdNous avons observé que la variation
temporelle des impédances de ces appareils esidjgpré de période 10ms. Le temps
d’ouverture de l'interrupteur varie d’'un appareiu@ autre. Nous reviendrons plus en détail

sur ce phénomene dans le dernier chapitre a paypbsuit impulsif périodique.
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Cette classe d’appareils ne sera pas modéliséeupamodele empirique. Nous
utiliserons le circuit de la figure 108 comme medéle seul paramétre a déterminer
empiriquement est le temps d’ouverture de lintgreur. Cela sera fait dans le quatrieme

chapitre.

ImpédanceQ@)

10 F== =« == |mpédance de la lampe en fonctionnement 4
-amussss IMpédance de I'état2

Impédance de la lampe éteinte

1
10 5 Is I?

10 10 10
Fréquence (Hz)

Figure 105. Impédance de la lampe avec céble

Figure 106. Photo de la lampe alimentée sans cable
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Figure 107. Impédance de la lampe sans cable
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Figure 108. Modele d'impédance des appareils diakse 2

3.3.2.2 Impact des appareils de classe 2 sur la fonction dansfert d'un réseau

Comme nous avons indiqué précédemment, les appdeeia classe 2 sont la source
principale de la variation temporelle de la foncotabe transfert entre deux points de réseau.
Pour vérifier ceci, nous avons mesuré la fonctienrdnsfert entre les points A et C du réseau
de la figure 109. Ce réseau est composé d'un c@blelm entre les points A et B et d'une
ramification de 7m partant du point D. Il est almtéea travers un transformateur d’isolement
et un RSIL connecté au point D. Au point B, nousres/connecté la lampe avec son cable
d’alimentation (figure 104). Pour obtenir la vaioat temporelle de la fonction de transfert
entre les points A et C, nous avons injecté autpoimn signal OFDM d’une densité spectrale
fixe sur la bande entre 1IMHz et 30MHz. Ce signaliggcté en utilisant un générateur de

signal et un coupleur. Ensuite, nous avons mesurfaide d'un oscilloscope, le signal
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transmis au point A et celui recu au point C sug tenétre temporelle de 50ms. Nous a\
divisé cette fenétre en fragments dus (temps d’'un symbole OFDM selon leécification
HomePug AV). Pour chaque fragment, la fonction de trartsést obtenue en divisant
résultat de la transformée de Fourier rapide (Fdrjragment du signal recu par celui de
FFT du fragment du signal transmis. Enfin nous avassemblé les fonctions transfert de
tous les fragments pour obtenir le spectrogrammia figure 110. Ce spectrogramme per
de suivre I'évolution temporelle de la fonctiontdensfert entre les points A et C. Nous av
calculé ce spectrographe par simulation (figure) 1du réseau (A-BD-C) en utilisant le
modele bifilaire d'un céble a parameétres R et Galbes. Le cable d’alimentation de la lan
est modélisé par le circuit présenté a la figui2. L'impédance de la lampe est modélisée

le circuit de la figure 108.
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Figure 109 Réseau utilisé pour mesurer la variation tempoda la fonction de transf
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Figure 110Spectrogramme de la fonction de transfert me:
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Figure 111 Spectrogramme de la fonction de transfert sée

Comme nous l'avons indiqué dans le premier chagddreariation synchrone de
fonction de transfert entre deux points du réséauit jusqu’'a 60% le débit du signal CF
Ce phénomene n’est pas compensé par les systéenheactiRels [9]. Nous allonprésenter
dans le paragraphe 3.5 de ce chapitre une métheaeefiant d’éliminer les variatiol

temporelles de la fonction de transfert en agissantes appareils de la class

3.3.3 Appareils domestiques de classe : les aspirateurs

Cette classe regupe uniquement les aspirateurs électriques. Lacpkatité de ce:
appareils est la longueur de leur cable d’alimématils sont de I'ordre de 10m. Nous avc
mesuré l'impédance de trois aspirateurs en fonadorent et a I'arrét. La figure 112 illue
les résultats de ces mesures. Nous avons supespot® méme figure 'impédance simu
d’un céble de 10m au bout duquel nous avons coanew capacité de 220nF. Le modéle

cable utilisé est celui de la figure 1

A partir de la figure 12, nousconstatons que l'impédance des aspirateur
fonctionnement est différente de celle a I'arrébubl notons aussi que les impédances
différents aspirateurs sont tres ressemblantes @ammnde [1MHz, 60MHz]. Cela no
amene a considérer un modeéleque pour tous les aspirateurs. Nous pouvons domiéliser
cette classe d’appareils par un cable de longu@or é@n utilisant le circuit équivalent d'ul
cellule de 15cm présenté a la figure2. L'impédance du cable en cc-circuit modélise

I'état de forctionnement de I'aspirateur et celle en circuitemivnodélise I'état d’arré
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Figure 112. Impédance des appareils de la classe 3

3.3.4 Appareils domestiques de classe 4. appareils chaaffts

Cette classe regroupe la majorité des appareittrigjees thermiques comme les fers a
repasser, les grilles pain, les machines a cafe,Let figure 113 présente les impédances
mesurées pour deux appareils de la classe 4 (gelle et fer a repasser). Nous remarquons
que les impédances de ces appareils en fonctionmiesoet similaires aux impédances de la
classe 1. Par contre I'impédance a I'état d’ariéfe® de celle en fonctionnement. Nous
notons aussi que nous pouvons les modéliser parcéhle d’alimentation comme pour les

appareils des classes 1 et 3.

10° C oo
Grille pain en fonctionemer

| } == == Grille pain a l'arréi
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{ Yo == == [eralarrét
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Figure 113. Impédance des appareils de la classe 4

3.3.5 Appareils domestiques de classe 5: réfrigérateurg eongélateurs

Cette classe regroupe les réfrigérateurs et legétateurs. Les impédances de ces
charges sont différentes des impédances des a@lasses d’'appareils et elles ne peuvent pas

étre modélisées par leur cable d’alimentation. Het,eles appareils de la classe 5 ont
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plusieurs modes de fonctionnement et I'impédanded#&rente pour chaque mode. Par

exemple, pour un réfrigérateur, nous notons 4 éfenctionnement :

Compresseur en fonctionnement et porte du réfriggérauverte

- Compresseur en fonctionnement et porte du réfrigérdermeée

Compresseur a I'arrét et porte du réfrigérateureaiev

Compresseur a I'arrét et porte du réfrigérateunésr

La figure 114 présente I'impédance d'un réfrigguatmesurée pour les 4 états de
fonctionnement. La variation d'impédance présestgérecette figure induit la variation de la
fonction de transfert du réseau électriqgue parreomptle n'est pas tres influente sur la
communication CPL haut débit. En effet, ces variaise produisent sur des intervalles de
temps tres élevés par rapport au temps d'un symBele. Les appareils de la classe 5
provoquent uniquement des variations trés lentedadénction de transfert du réseau

électrigue et non pas des variations synchronesnepla cas des appareils de la classe 2.

a

/ \W‘

:7/ EtatON porte fermé |

Hnipeual v (82)

| == =FtatON porte ouvert
EtatOFF porte ferméc V]/
— = Etat OFf porte ouvert ° g

1(:' ' ' ol ' ' ool
1 1
Fréquence (Hz)

Figure 114. Impédance d’un réfrigérateur

Nous avons présenté une analyse exhaustive deslamges des appareils que nous
avons pu trouver dans le magasin DARTY et chez mdgticuliers. Les appareils ont été
répertoriés en 5 classes. Dans la plupart dedesagnpédances des appareils dans la bande
entre 1MHz et 60MHz sont dominées par les impédadeeleur cable d’alimentation. Nous
pouvons les modéliser a partir de modele du cafdsepté a la figure 104. Les impédances
des appareils des classes 2 et 5 ne peuvent masnétiélisées par le modéle du cable
d’alimentation. Ces deux classes sont caractérigggs des variations temporelles de
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'impédance. Ce sont les classes d’appareils qugajuent les variations temporelles de la
fonction de transfert du réseau électrique. Svéegtions provoquées par les appareils de la
classe 5 ne sont pas génant pour la communicatRiy s appareils de la classe 2 sont le
premier ennemi des systemes CPL Indoor. lls proeogjusqu’a 60% de diminution de débit

CPL [9]. Nous allons présenter dans le paragrapbed® ce chapitre une méthode de

compensation de ces variations.

La modélisation des appareils des classes 1, 3 @ardle modele du cable
d’alimentation présenté a la figure 104 va augnreldecomplexité de modele du réseau
global. En plus, les -caractéristiques physiques gébmétriques du cable varient
considérablement d’'un appareil a un autre. Dangatagraphe suivant nous présentons un
modele empirique simple pour chaque classe d'appgrermettant de réduire les temps de

calcul.

3.4 Modele empirique extrait des impédances mesurées

Le modele empirique est utilisé dans certain cag moodéliser le canal CPL. Le
modéle empirique global du canal CPL réalisé pardiich d’'Orange Labs [38] ne permet
pas détudier linfluence des appareils domestigsas la fonction de transfert. Nous

présentons une méthode permettant d'y remédier.

La méthode Vector Fitting est la méthode la plusisée dans la littérature pour
extraire un circuit équivalent d’'un systeme a pakti sa réponse fréquentielle. Cette méthode
permet, dans un premier temps, de modéliser langgpséquentielle de 'impédance mesurée
par une fonction rationnelle (équation 84). Darisecexpressions représente 'opérateur de
Laplace,cn, etany, sont respectivement les zéros et les pbles dmtaibn rationnelled ete les
parametres complémentaires qui permettent d’ajlssterodele [81] et N le nombre de péles
et de zéros de la fonction. Les parametig®t a, peuvent étre des nombres réels ou des
nombres pairs complexes ou complexes conjuguésstgud les parametresete ils sont des
nombres réels [83]. La fonction rationnelle estlpaguite représentée par un circuit électrique
équivalent qui dépend de l'ordre et des paraméteckn fonction rationnelle. Le tableau 20
regroupe les circuits électriques qui correspondienthaque parametre de la fonction
rationnelle. Le circuit équivalent sera la misepamalléle des branches présentées au tableau
20.
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f(s) = i Cn_+d+ste Equation 84
m STy,

Le probleme majeur de la méthode Vector Fittinggest le circuit obtenu peut parfois
étre actif voire comporter des éléments négatiislaGnenera a des instabilités dans la
simulation [84]. Pour garantir I'obtention d'unceiit équivalent passif ainsi que des éléments
a valeur positive, nous proposons une nouvelle ogétlbasée sur les algorithmes génétiques.
Notre méthode consiste a déterminer la structureidwit équivalent pour chaque classe
d’appareils. Ensuite, nous cherchons les paraméttescircuit en minimisant I'erreur
quadratique entre l'impédance mesurée et le modglévalent, tout en garantissant le
caractere passif du circuit et la valeur positieesds paramétres.

Tableau 20. Circuits équivalents des parametréa fibmction rationnelle

Paramétres de 1a fonction rationnelle Circuit équivalent
aet ¢ sont des nombres réels R=-aic
L=l
B — M ]
R L C
[ — fi —a
U
aet ¢ sont des nombres pairs complexnes (2, 27 et :j::;
c,c)
R=-fa+a’lic+c") - C=ie=eiad)
' ' E*ye

L=1/ec.c")
E=ca +c"alifcc’)

%

Cette structure permettra de calculer le circutiivaent pour chague impédance
mesurée. Nous faisons ensuite une analyse sta@istigs circuits équivalents par classe

d’appareils.
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3.4.1 Modéle empirique des appareils de la classe 1 : agils multimédia

A partir de l'analyse des impédances de la clagégure 100), nous avons constaté
que celles-ci contiennent deux résonances séries £80kHz et 60MHz. Elles peuvent étre
modélisées par le circuit de la figure 115. Ce uifrest formé par deux circuits séries
résonants placés en paralléle. Nous ajoutons wistagce en parallele afin d’ajuster le
modele. Ainsi un circuit équivalent est détermir@umpchaque appareil de la classe 1 en
utilisant la méthode des algorithmes génétiqueaxiéene chapitre). La figure 116 présente
les impédances mesurées ainsi que I'impédance meydes modéles calculés. Le circuit
moyennant les modeles obtenu a partir des cirégisvalents de tous les appareils. La figure

117 présente ce circuit moyen.

R1 L1 C1
ﬁ I |
R2 L2 Cc2
1 NV\ |1l
| S| 1T
R
1
| S|

== = « Model

—— |mMpédances mesur¢

IMpeaanc (£2)

L
o

10
Fréquence (H:

10

Figure 116. Impédances mesurées de la classe Iretdele moyen

Ry=148202

C,=174nF L,=1.26uH R=2.07C2
||
1 A a—

C;=35.5pF  L.=3645nH  R,=6.390
| | L.
I N

Figure 117. Circuit moyen des appareils de la eldss
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Les parametres R, R, et G varient d’'un appareil a un autre. Le tableau Ristite les
lois de distribution pour chaque parameétre aing s@s valeurs minimale et maximale. Ces
lois de distribution permettent de générer tresdeapent et tres facilement des circuits qui

modélisent les appareils de la classe 1.

Tableau 21. Lois de distribution des paramétresirdait équivalent de la classe 1

Parametre Distribution Valeur Valeur
minimale maximale
R(Q) Normale :u=1521,6=785 400 3000
R1(Q) Weibull : a=1.813, b=1.072 0,13 10
Li(H) Gamma : a=12.74, b=9,3E-8 0,8E-6 1,8E-6
Ci(F) Log-normale pu=-15,61,6=0,3 120E-9 300E-9
R2(Q) Gamma : a=10.44, b=0,618 2 13
Lo(H) Log-normale u=-14,8,6=0,35 150E-9 600E-9
Ca(F) Gamma : a=12.53, b=2,79E-12 20E-12 80E-12

3.4.2 Modele empirique des appareils de la classe 2 : la®s fluorescentes et petites

alimentations

Les appareils de la classe 2 présentant de foriatiom d'impédance ne peuvent pas
étre modélisés par un modéle empirique. lls sondéiwes par le circuit de la figure 108
incluant un interrupteur modélisant la variationl'dapédance. Comme nous l'avons indiqué
dans le paragraphe (3.3.2), le seul paramétre eérndiéer pour la classe 2 est le temps

d’ouverture de l'interrupteur. Cela sera préseiiésde chapitre suivant.

3.4.3 Modele empirique des appareils de la classe 3: asuieurs

Pour les appareils de la classe 3, le nombre daregesst restreint. Les trois mesures
d'impédance dont nous disposons ne permettent padaide une analyse statistique.

Cependant nous constatons que les impédances mesud trés similaires. Nous pouvons
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donc proposer un modele unique pour ce type d'a&ipadrutilisation du modéle du cable
d’alimentation présenté précédemment n'est paptaigjue a cause de l'importante longueur
du fil d'alimentation. Nous avons modélisé cettsseé d’appareils a I'état de fonctionnement
par le circuit de la figure 118. Nous n’avons phasrché a modéliser cette classe d’appareils a
I'arrét car ce type d’appareils est connecté aaaé<lectrique pendent des courtes durées et
s'il est connecté il est en fonctionnement. La ifigd18 présente le circuit équivalent de la
classe 3 ainsi que les impédances mesurées qucampuarées au modele. Comme pour les
appareils de la classe 1, le circuit équivalentadelasse 3 est formé par la mise en parallele

de circuits séries résonants.
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> n & I it — =
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C=12 9pl

i

Figure 118. Modele empirique des appareils dedssd 3

Fréquence (Hz)

3.4.4 Modéle empirique des appareils de la classe 4 : agils chauffants

Cette classe est aussi modélisée par un circuguenpuisque nous n’'avons pas
effectué suffisamment de mesures pour élaborer odéla stochastique. La figure 119

présente le circuit équivalent pour ce type d’apjpar

R=3062
AYAVAY
ey R,=2400
VW VY
AN—

Ly=0483u Ry=160

Ry=800C
L=5uH
L,=1.37ull

C=35F

Cy=20pF

Figure 119. Modéle empirique des appareils dedssd 4
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3.45 Modéle empirique des appareils de la classe 5 : rigférateurs et congélateurs

Pour cette classe d’appareils, nous n'avons pas/dérale point commun entre les
impédances mesurées. Chaque impédance évoluefdgoredifférente des autres. Une autre
difficulté consiste a trouver un circuit équivalgmur certains appareils comme pour les
impédances d'un réfrigérateur de type "combi” (fegd14). En effet, dans la bande entre
150kHz et 60MHz la phase de ces impédances estuigupégative cependant, pour certaines
fréquences de la bande, les impédances ont un ctenpnt inductif en amplitude (figure
120). Ce phénomeéne peut étre modélisé par destsimantenant des inductances négatives
mais le modéle n’est simulable que dans le domiagtpientiel. Pour les réfrigérateurs, nous
avons proposé un modele pour I'état en fonctionméneé un autre modéle pour I'état a
l'arrét. La figure 121 présente I'impédance d’ufrigérateur en fonctionnement et a l'arrét

ainsi que le modele des deux états.
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Figure 120. Impédance d’un réfrigérateur : Ampldytrait continu) et Phase (trait en

pointillés)
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Figure 121. Modéle d’un réfrigirateur : en foncti@ment (a gauche), a I'arrét (a droite)
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Les modeles empiriques présentés dans ce travdifaclement intégrables dans les
simulateurs de réseau électrique sous la forme ahgnit électrique ou encore sous la forme
d’'une équation déduite des circuits présentés ssuke Ce modele sera combiné au modele
des cables électriqgue pour simuler le modele glolatéseau électriqgue. La modélisation
séparée des charges électriques et des cablestwaraiévaluer l'influence des charges

électriques et de leur emplacement sur la fona®transfert entre deux points du réseau.

A travers notre analyse des impédances des dif&&yerharges domestiques, nous
avons constaté que les appareils de la classet2esoappareils les plus perturbant vis a vis
de la communication CPL. Ces appareils sont caiaépar des impédances qui varient
d’une fagon synchrone avec le réseau électriquei. €ddrainera des variations synchrones de
la fonction de transfert. Les systémes CPL actuelsont pas robustes vis a vis ces variations
et peuvent perdre jusqu'a 60% de débit en présdecee type d’appareil sur le réseau
électrique. Dans le paragraphe suivant, nous apjomgoser une méthode pour compenser les
variations temporelles de la fonction de transéertagissant directement sur les appareils de
la classe 2.

3.5 Compensation des variations temporelles des impédegs de la
classe 2

3.5.1 Elaboration d'un filtre

Les appareils de la classe 2 regroupent quelqupsstyes lampes de basse
consommation, certains chargeurs de téléphone hpertet certaines alimentations des
appareils électroniques (box TV, etc.). Cette dad@ppareils ont des fonctionnements
parfois similaires aux appareils de la classe 1é¢mie des appareils électroniques) avec

comme différence la variation de leur impédanceusNavons donc analysé les circuits des
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deux classes d’appareils afin de déterminer lefiérdnce et de comprendre l'origine des
variations temporelle de I'impédance. Nous avonsstaié que les deux classes d’'appareils
contiennent un étage de redressement (pont redresisen condensateur ou bus continu). La
différence est dans la présence ou l'absence itthenGEM en amont du pont redresseur. Les
appareils de classe 1 ont un filtre CEM tandis lgseappareils de classe 2 n'en ont pas. A
partir de cette comparaison, nous pouvons conduecle filtre CEM, placé avant I'étage de
redressement, permet de stabiliser I'impédanceappareils électroniques. Pour valider cette
constatation, nous avons concu un filtre de modférdntiel et nous I'avons placé entre la
prise électrique et la lampe présentée précédemakenfigure 104. Nous avons par la suite
mesuré I'impédance de la lampe en intercalanttle fiLa figure 122 présente I'impédance de
la lampe en ajoutant le filtre (ou stabilisateuingiédance). Nous pouvons noter que
'impédance est stable sur toute la bande de frémpet par conséquent ce stabilisateur

permet bien de compenser les variations temporéddsmpédance.

(0) apnudwy

L PR
5 ]

10 0
Fréquence (Hz)

Figure 122. Impédance de la lampe avec le filtre

Le filtre utilisé a été dimensionné pour compenaevariation d'impédance dans la
bande entre 1MHz et 60MHz. La figure 123 préseateiicuit de ce filtre. Il est composé
d’'une inductance et d’'une capacité. Ces deux éltnukmivent étre choisis soigneusement. En
effet, I'impédance de la capacité doit étre trésléasur toute la bande de fréquence car elle
sera mise en parallele avec le circuit de I'appakédmpédance de I'ensemble sera donc trés
proche de I'impédance de la capacité. Pour l'inglnce, il faut que son impédance soit élevée
sur toute la bande de fréquence pour avoir une danpee globale élevée (impédance du
filtre+appareils) afin d'éviter des atténuationpdamantes du signal CPL. Les figures 124 et
125 présentent respectivement I'impédance de lacit@pet I'impédance de I'inductance du
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filtre. Nous pouvons voir sur ces deux figures tjuepédance de la capacité est inférieure a

3,5Q et que I'impédance de l'inductance est toujoupEsieure a 1002.

L
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—

Figure 124. Impédance de la capacité du filtre
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Figure 125. Impédance de l'inductance du filtre
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Dans le but de tester les performances des syst€Rle®n présence des appareils de

la classe 2, nous avons effectué des mesures ite @& en utilisant le banc PLC READY
du Laboratoire d’Applications Numérique (LAN) a gny. La figure 126 présente la
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structure du réseau utilisé. Ce réseau est formérpaable de longueur 45m sur lequel nous
avons branché les deux modems a tester. Le résmaierd 3 ramifications de longueurs

respectives 15m, 32m et 40m. Sur les extrémitésedalérivations, nous pouvons connecter
les charges électriques. Les deux modems a temtéraiés a un ordinateur. Nous avons

utilisé le logiciel ICHARIOT pour relever les perfoances du systéme.

40m

Coupleur Coupleur

Modem

30m 15m

Modem
émetteur

récepteur

Figure 126. Structure du réseau permettant d’évédseperformances d’'un systeme CPL

En utilisant le réseau de la figure 126, nous avéadisé des relevés de débit pour deux
systemes CPL différents (modems ATHEROS et moderg#)Let pour différentes

configurations de charges connectées.

3.5.2 Modems CPL « ATHEROS »

La figure 127 présente la premiere configuratiahsée pour relever le débit CPL en
présence de charges de la classe2. Pour cettg@uaiion, nous avons mesureé le débit entre
les deux modems en absence des charges électgquizsanchant directement des lampes sur
les dérivations de 15m et de 32m et finalement @mectant les mémes lampes avec les
filtres (stabilisateurs d'impédance) présentés ganémment. Les figures 128, 129 et 130
présentent respectivement le débit mesuré a ldudegiciel ICHARIOT pour le réseau sans
charge, en connectant directement les deux lamiesep placant un filtre avant les lampes.
Nous constatons a partir de ces trois figures guéébit sans charge est de l'ordre de
80Mbits/s. La connexion de deux lampes réduit leitdde 50%. Ceci valide le fait que la
variation d’impédance de ce type d’appareil réénibrmément le débit CPL. En intercalant
les filtres entre les lampes et le réseau, le d&hient a son niveau initial. Ces mesures
permettent de valider notre solution proposée pemrédier aux variations temporelles des

impédances de la classe 2.
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Figure 127. Configuration 1 : mesure de débit gesimodems ATHEROS
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Figure 128. Débit CPL de la configuration 1 sansdanexion des charges
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Figure 129. Débit CPL de la configuration 1 : lampennectées directement au réseau
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Figure 130. Débit CPL de la configuration 1 : laspennectées a travers les filtres

Pour nous assurer de la validité de notre méthedstabilisation d'impédance, nous
avons effectué d'autres mesures sur un deuxientensy<CPL en changeant les modems et

les charges.

3.5.3 Modems CPL « LEA »

La figure 131 présente la configuration de mes@emme pour les modems
ATHEROQOS, nous avons réalisé trois relevés de débitpremier relevé est effectué sans
charge. Pour le deuxiéme relevé, nous avons cahaéeictement un chargeur de téléphone
portable a I'extrémité de la ramification de 42nmueé lampe au bout de la dérivation de 15m.
Le troisieme relevé est réalisé en placant urefdivant chaque charge. Les figures 132, 133
et 134 présentent respectivement les trois reldgé&ébit. Ces trois figures montrent que les
modems LEA présentent les mémes faiblesses faceaiations d'impédance des appareils
de la classe 2. En effet, le débit CPL diminue @% ®n présence des deux charges (lampe et
chargeur). L'insertion de nos filtres entre lesrgea et le réseau électrique permet de
compenser cette diminution. Cela permet de valladficacité de la solution que nous
I'avons proposé pour résoudre le probleme des tiamgtemporelles des impédances et par

conségquence de la fonction de transfert.
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Figure 131. Configuration 2 : mesure de débit gesimodems LEA
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Figure 132. Débit CPL de la configuration 2 sansdanexion des charges
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Figure 133. Débit CPL de la configuration 2 : langbehargeur connectés directement au

réseau
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Figure 134. Débit CPL de la configuration 2 : langbehargeur connectés derriere les filtres

4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé deux méthimlesodélisation des charges
domestiques. La premiére méthode est une méthoderndéiste. Elle nécessite la
connaissance de circuit de la charge. Elle n’estgmaptée pour la simulation des charges
électriques vis-a-vis la communication CPL par oomous pouvons utiliser cette approche
pour I'étude approfondie des performances CEM dtimarge électrique afin d’apporter des
améliorations. La deuxieme méthode est une apprechgirique basée sur les mesures
d'impédance des appareils domestiques. Pour b&tmadele empirique, nous avons classé
les appareils électriques en 5 classes selon Ipadement fréquentiel de leur impédance et
nous avons proposé un modele d'impédance pour ehelgsse d’appareils. A travers ce
travail, nous avons montré que les appareils addaksse 2 sont les plus perturbateurs pour la
communication CPL. En effet, les variations tempesedes impédances de cette classe
provoquent des variations temporelles de la fonctie transfert entre deux points du réseau
et induisant par conséquent une limitation du de€i#.. Dans le but de remédier a ces
variations, nous avons proposé un circuit simplepgumet de stabiliser les impédances des
appareils de la classe 2. Ce circuit est facileeftrenen ceuvre. Nous pouvons le placer entre
le réseau et les appareils de la classe 2 sangehbmn structure de réseau ni celle de la

charge.

Devant I'absence d'un modéle sur les charges daqouest dans la littérature, le
modeéle empirique des charges domestiques présantad travail sera une base pour les
prochains travaux visant a modéliser les appamiisiestiques par leur impédance. Ce
modele sera combiné au modele du cable électricgsepté dans le deuxiéme chapitre pour

le calcul de la fonction de transfert.
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Un autre paramétre a prendre en compte pour lalieatién du réseau électrique est
le bruit électromagnétique circulant sur ce résedans le chapitre suivant nous allons

présenter méthode de modélisation de ce bruit.
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Chapitre 4 Caractérisation et modélisation
des bruits impulsifs vehiculés sur le réseau

électrique
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Chapitre 4 Caractérisation et modélisation des
bruits impulsifs véhiculés sur le réseau

électrique

1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons présenté cmitribution a la modélisation
des charges électriques domestiques comme dess bodges caractérisées par leur
impédance et par le bruit généré. Le modele deédiamces a été détaillé. Le modele du bruit
est présenté dans ce chapitre. Les bruits électyoétigues véhiculés sur le réseau électrique
se classent en 5 classes (chapitre 1). Dans maivailf nous allons nous intéresser plus
particulierement au bruit impulsif de deux variétésuit impulsif périodique et bruit impulsif
apériodique. Nous allons présenter les caractfuissi des deux types de bruit ainsi que leur
modele. Le bruit impulsif périodique sera modébska source. Ce modele sera combiné au

modele d’impédance pour former le modéle globahdippareil domestique.

Dans le deuxieme paragraphe de ce chapitre, ntors grésenter le modéle du bruit
impulsif périodique. La modélisation du bruit imgifilapériodique fera I'objet du troisieme

paragraphe.

2 Bruit impulsif périodique

Le bruit impulsif périodique est principalement §anpar les appareils électroniques
disposant d'un étage de redressement et d’'une ratati@n a découpage. Ces appareils sont
répertoriés les classes 1 et 2. Avant de procédiemaodélisation de ce type de bruit, nous

allons présenter notre analyse de ce type de bruit.

2.1 Analyse du bruit impulsif périodique

Dans le but de comprendre I'origine de ce type i, bnous avons mesuré a l'aide
d’'un coupleur et d’'un oscilloscope la tension d#féielle a différents points du réseau
électrique. La figure 135 présente un exemple diemsion différentielle mesurée sur un

réseau €lectrique. Nous pouvons remarquer que tetdon est formée par des trains
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d'impulsions qui se répétent toutes les 10ms. Lematéristiques de ces impulsions
dépendent des sources de bruit (des appareils cgsnsur le réseau) et de la topologie du

réseau. Le bruit en un point de réseau est la sodesbruits générés a chaque point de celui-
ci.
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=
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=
—

(A) epnydwy

Temos (ms

Figure 135. Bruit mesuré en un point du réseau

Afin de mieux comprendre l'origine et les caracigues de ce type de bruit, nous
proposons d’analyser les bruits aux bornes desreijfppa@omestiques. Les appareils ont été
alimentés a travers un transformateur d’isolemeénture RSIL. La mesure de la tension
différentielle est réalisée a I'aide d’'un coupletrd’un oscilloscope. Les figures 136 et 137
présentent respectivement le bruit généré parmpeamante et par une lampe fluorescente. A

partir de ces figures, nous constatons que le baneré par les appareils électroniques a la
méme forme que le bruit mesuré sur le réseau.

(A epmydwy

-50 -0 -30 -20 -10 0 10 20 30 40 50
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Figure 136. Bruit généreé par une imprimante
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Figure 137. Bruit généré par une lampe fluorescente

Pour tous les appareils mesurés, le train d'impaoksiest toujours suivi par une
impulsion isolée différente des impulsions formamtrain. Ces deux types d’'impulsions pour
la lampe fluorescente sont présentés a la figu L3mpulsion isolée est périodique de
période 10ms. Son amplitude est généralement swpéria I'amplitude des impulsions
formant le train. Elle est principalement due amtpde diodes utilisé dans la majorité des
appareils électroniques. Les impulsions formantréén sont périodiques d’'une période
variant de quelques microsecondes a quelques dizaile microsecondes. Elles sont
provoguées par la commutation. Par contre le ftaiméme a une période de 10ms. Nous
allons modéliser ces deux types de bruit et nosiggelons respectivement bruit des ponts

de diodes et bruit de commutation.

Le bruit généré par les appareils domestiquesoestesnt décomposé en bruit impulsif
périodique synchrone et bruit impulsif périodigusyrechrone avec le secteur. Cependant,
nous avons montré que les impulsions formant lén tcimpulsions sont périodiques
asynchrones alors que le train est périodique sgneh Il existe donc une variation
synchrone du bruit asynchrone. Dans notre tralabyuit impulsif est divisé en deux classes
uniquement : le bruit impulsif périodique qui eségenté dans cette partie et le bruit impulsif

apériodique qui fera I'objet de la troisieme padece chapitre.
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Figure 138. Impulsions générées par la lampe facznate

La variation synchrone du bruit impulsif est duéasociation du pont de diodes et du

bus continu (capacité de filtrage). Pour validda ceus avons effectué plusieurs mesures sur
le circuit du hacheur présenté a la figure 74.dresion d’alimentation, le courant absorbé, le

bruit généré et la tension de bus continu (aux d®mbe la capacité C2 : figure 74) sont
mesurés et illustrées a la figure 139.
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Figure 139. Formes d’ondes du hacheur

A partir de la figure 139, nous notons deux étapes

Etape 1 : la tension d’alimentation est supérieuia tension de bus continu. Dans

cette étape, le courant absorbé est non nul, dedesidu pont conduisent et les deux
autres sont bloquées.
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 FEtape 2: pour cette étape la tension de bus aorést supérieure a la tension
d’alimentation. La capacité de bus continu estramtde se décharger. Les quatre

diodes du pont sont bloquées et le courant absstodul.

Dans le troisieme chapitre, nous avons montré qutlinde a I'état passant peut étre
modélisée par une inductance de 8nH et qu’a I@tajué elle est équivalente a une capacité
de 5pF. A I'étape 2, toutes les diodes sont atl'Blaqué et le pont filtre les perturbations

conduites. Ce qui explique la variation synchroaddiit HF.

Le temps de fermeture de l'interruptéligr, pour le modeéle des appareils de la classe 2
(figure 108) est déterminé quand le courant absedienon nul. C’est la durée du train

d’'impulsions. Elle sera présentée dans le paragrapivant.

2.2 Modele du bruit impulsif périodique

Nous avons indiqué dans le chapitre précédent gappareil domestique peut étre
modélisé simplement par son impédance et par umeeale courant (figure 98). La source
de courant modélise les perturbations differemsetiénérées par I'appareil. Pour compléter le
modele des impédances présentées dans le troisieapitre, nous devons déterminer le
modele du bruit généré par les appareils domestigu@rincipalement par les appareils des
classes 1 et 2 car, pour les autres classes, itplde bruit est négligeable par rapport a

celle des deux premieres classes.

Avant de présenter le modele de bruit, nous alfpasenter la méthode de mesure du

courant différentiel généré par les appareils doionsss.

2.2.1 Mesure du courant différentiel

La figure 140 présente le protocole de mesureadwant différentiel généré par les
appareils domestiques. L'équipement sous test béstersé par l'intermédiaire d'un
transformateur d’isolement et d’'un RSIL. Le courdiftérentiel est obtenu a l'aide d'une
sonde de courant HF (FCC52) et d’'un oscilloscope churant est mesuré sur une fenétre
temporelle de 20ms avec une fréquence d’échaméiga de 200MHz. Ceci permet de
mesurer des bruits allant du continu jusqu’a uggudence de 100MHz. La sonde de courant
fournit une information en tension. Il faut dondisér le facteur de la sonde pour convertir la

tension mesurée en courant.
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Figure 140. Protocole de mesure du courant diftézen
2.2.2 Bruit des ponts de diodes

2.2.2.1 Modeéle

L’impulsion isolée présentée a la figure 138 penté éodélisé par une sinusoide amortie
(équation 85)A présente I'amplitudef, la pseudo-fréquence de I'impulsion cete facteur
d’amortissement. Ces trois parametres caractérisdmtit des ponts de diodes. lIs varient en
fonction de I'appareil mesuré. Nous pouvons ajouteces trois parametres la durée de
I'impulsion Timp. Le tableau 22 présente les lois de distributianias par les trois parametres
A, f, et Timp. Les figures 141, 142 et 143 illustrent respeatignt la probabilité cumulative
mesurée et modélisée pour 'amplitude, la pulsattda durée de I'impulsion. Pour le facteur
d’amortissement, il est presque constant et égak®(. Les distributions présentées au

tableau 22 vont permettre de générer aléatoiremrentodéele de bruit.

impulsion= Asin(277. ,t).exp(a) Equation 85

Tableau 22. Distribution des paramétres du bristmmnts de diodes

Parametre Distribution Valeur minimale Valeur maaien
Amplitude (A) Gamma 1E-4 8E-4
a=2,87 et b=9,53E-1
Fréquence de Normale 10E3 150E3
pulsation (Hz) u=732630=37482
Durée d’impulsion Log-normale 8us 30Qus
(s) u=0.036=-1,65E-16
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Figure 141. Probabilité cumulative de I'amplitule
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2.2.2.2 Validation du modeéele

Dans le but de valider le modele du bruit des pdetsliodes, nous avons généré 100
impulsions en utilisant les distributions présesatéa tableau 22. Parmi les 100 impulsions
générées, 25 impulsions ont une fréquence de mrsde 5MHz, 25 impulsions ont une
fréequence de pulsation de 10MHz et 20 impulsions wre fréquence de pulsation de
12.5MHz. Les pseudo-fréquences des restes des sipsilsuivent la distribution normale
(tableau 22). Nous avons choisi ces valeurs poupdaudo-fréquence afin d'étre en
adéguation avec les impulsions mesurées. En effels remarquons sur la figure 142 que
25% des impulsions mesurées ont une pseudo-frégu&MHz, 25% des impulsions ont
une pseudo-fréquence de 10MHz et 20% des impulsomisune pseudo-fréquence de
12.5MHz.

Nous avons calculé la transformée de Fourrier efidT) de chaque impulsion. A
partir de ces FFT, nous avons calculé un spectrgemdes impulsions modélisées. Nous
avons ensuite comparé ce spectre a celui des iopsilsmesurées. La figure 144 montre la

bonne concordance entre la courbe issue des meswele déduite de la modélisation.

(v) epnijdwy

0 02 04 06 038 1 12 14 16 18 2

Fréquence (Hz) x 10

Figure 144. Comparaison des spectres moyens dessimms mesurées et modélisées du
bruit des ponts de diodes

2.2.3 Bruit de commutation

2.2.3.1 Modele

Le bruit de commutation n'est pas formé par uneulsipn isolée mais par une
succession d’impulsions élémentaires qui sont gdénees. Pour une grande partie des
appareils mesurés, une impulsion élémentaire pwat dodélisée par une ou plusieurs

sinusoides amorties. La figure 145 présente uneaullsigm €lémentaire générée par une
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imprimante ainsi que son modéle obtenu par la sdiomale deux sinusoides amorties
(équation 86). Cette figure présente une mesurdadension de I'impulsion. Les deux
grandeurs (courant, tension) peuvent étre modélipée des sinusoides amorties mais dans
notre méthode de modélisation c’est le couranérbfitiel qui sera modélisé. Il faut noter que
pour certains appareils, la forme des impulsiomggées ne peut pas étre modélisée par des

sinusoides amorties comme par exemple pour la ldlnpescente (figure 138).
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Figure 145. Modele d’une impulsion élémentaireafesion

V(t) = Asing) * exptat) + A sinJt) * exptat) Equation 86
AvecA;=0.058; A=0.01;; = 2m1le6 rads a; = 5e6 wy = 2r26e6 rad’s; eta, = 2e6

Pour simplifier le modéle, nous avons modéliséitasulsions élémentaires par une
seule sinusoide amortie puisque il y a toujourssinesoide prédominante par exemple, pour
la figure 145, la sinusoide d’amplitude suffit a modéliser I'impulsion élémentaire. Nous
rappelons que le but de notre étude n’est pasptedeire exactement un type de bruit mais

de reproduire le comportement global des plusisousces de bruit.

Nous avons aussi constaté que le train d'impusggméré par un méme appareil peut
contenir des impulsions €lémentaires différentesfigure 146 illustre la mesure d’un train
d’'impulsions contenant deux impulsions élémentatfiéf&rentes. Dans le but de simplifier
notre modeéle, nous avons modélisé le train d’impoks par la succession de la méme
impulsion élémentaire. L'impulsion élémentaire @shc modélisée par I'équation 84 mais les
distributions des parametres sont différentes te de bruit des ponts de diodes. Nous avons
modélisé le train d'impulsions par I'équation 82&st la somme des impulsions élémentaires.

Le bruit de commutation est donc caractérisé paparametres qui sont : 'amplitude la
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pseudo-fréquendg, le facteur d’amortissement la durée de I'impulsion €lementaifg,, la
fréquence de répétition des impulsidres la durée totale du train.

_Impulsions différentes

A apnyduwy

; ; R S
136 137 138 139 14 111 142

Temps ms

Figure 146. Impulsions élémentaires differentemmt le méme train d'impulsions

nr=Tt z .
imp(t) = Z Asin(w(t —n7)) * expCa(t —nr)) Equation 87

nr=0

Avect=1/f

Les mesures du courant différentiel réalisées ks gie 100 appareils nous permettent
de déterminer la distribution de chacun de sixp&tees de bruit de commutation. Le tableau
23 présente ces distributions ainsi que les valewagimales et minimales pour chaque
parametre. La figure 147 présente la probabilitddative pour chaque parameétre du bruit de
commutation. Nous remarquons a partir de cettedigue 90% des courants mesurés ont une
amplitude inférieure a 0,2mA. Pour la pseudo-frégee 30% des cas sont entre 500kHz et
4MHz, les autres cas sont localisés entre 5SMHzOMHz avec une concentration de 15%
autour de 5MHz et une autre autour de 20MHz. It fanter que nous avons mesuré quelques
pseudo-fréquences supérieures a 30MHz mais ceStaiast tres limités. Nous ne les avons
pas pris en compte dans la modélisation. Nous aamissi constaté que la durée d’'une
impulsion est inférieure au$ dans 90% des cas avec une concentration de 3tfr ale
1us. Le facteur d’amortissement varie entre 5010 avec 80% des cas inférieurs & 6%10
et une concentration de 40% autour de 5e6. La émdopide répétition ou encore la fréquence
de commutation varie entre 5kHz et 200kHz avecqyes concentrations autour de 40kHz,
50kHz et 80kHz. La durée totale du train est Ieéaiautour de 2ms, dans plus de 35% des
cas, et elle varie uniformément parmi les valewgs3ths, 4ms, 5ms, 6ms et 7ms dans les
restes des cas. Ce dernier parametre modéliselayssametrd,, pour les impédances de la
classe 2.
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Tableau 23. Distribution des parameétres du bruttaemutation

Parametre Distribution Valeur minimale Valeur maaien
AmplitudeA (A) Log-Normale 5E-5 4E-4
pn=-8.946=0.475
Pseudo-fréequendg Weibull 500kHz 25MHz
(Hz) a=9,11E6 b=1,23
Durée d’'impulsion Gamma 0.1us us
(s) a=2.62 b=3,19E-7
Facteur Weibull 5E4 10E6
d’amortissement a=5,06E6 b=1,52
Fréquence de Gamma 5kHz 220kHz
répétitionf (Hz) a=2.96 b=23171
Durée total€l; (S) Rayleigh 2ms 8ms
b=0,0028

2.2.3.2 Validation du modeéele

Nous avons utilisé les distributions de probabildés paramétres du bruit de

commutation (tableau 23) pour générer des traimapdilsions périodiques. La figure 148

présente un exemple de bruit modélisé.

(v) apnyjdwy
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Figure 148. Exemple de bruit de commutation modélis

Afin de valider la modélisation du bruit de comniigta, nous avons généré 100 bruits
de commutation et nous avons calculé un spectreemaypartir de ces 100 modéles. Ce

spectre moyen est comparé au spectre moyen calcpdétir des bruits mesurés. La figure
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149 présente cette comparaison. Nous remarquondequécarts de I'amplitude moyenne
entre le spectre mesuré et simulé sont faible®ddré de 2dBuA. Nous constatons aussi que
le spectre modélisé contient les pics mesuréess [gouvons donc accorder un grand degré

de confiance au modele du bruit de commutation.

—Mesure
Modele

vngp) apnyjdwy

Fréquence (H:

Figure 149. Comparaison des spectres moyens dis tleucommutation mesurées et

modélisées

Nous rappelons que nous avons modélisé un apukmeiestiqgue par une source de
courant et une impédance. Nous n‘avons pas pudroune corrélation entre I'impédance
d’'un appareil et le bruit généré par celui-ci. Cpéat étre expliqué par le fait que le bruit
dépend du chemin de propagation et non pas dedtlapce d’entée. La seule constatation
gue nous avons pu faire est que les appareilslagses 1 et 2 sont principalement a 'origine
de bruit impulsif périodique. Les appareils delsse 1 et 2 seront modélisés par une source
de bruit en paralléle avec une impédance et legsagtasses d’appareils seront modélisées

uniguement par une impédance.

En plus de bruit impulsif périodique, les systen®3L sont confrontés aux bruits
impulsifs apériodiques. Si le premier type de bmaut étre considéré comme un bruit
stationnaire puisqu’il est périodique, le deuxiéiyyme de bruit a un caractere imprévisible et
une amplitude plus élevée que celle de bruit péyied Il est le plus contraignant sur les
systémes CPL. Dans la partie suivante, nous ateprésenter le modéle de ce type de bruit.

3 Modele de bruit impulsif apériodique

Ce type de bruit est largement étudie dans ladiitiée vu son caractére imprévisible
et son impact sur les performances des systéemes O&ts la totalité des travaux, il est
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mesuré au niveau du récepteur. Le travail de tléddassina CHAOUCHE vise & modéliser
le bruit impulsif apériodique a la source [13].€EH classé le bruit impulsif apériodique en

plusieurs classes selon la forme du bruit et I'apibgui a généré ce bruit.

Le bruit apériodique est di principalement aux éwdéents transitoires qui se
produisent sur le réseau électrique comme le beaneht ou le débranchement d’un appareil,
la mise en marche, en veille ou I'arrét d’'un équipat ou encore l'allumage et I'arrét d’'une
lampe. Il peut aussi étre di a un mode de fonctoramt de certains appareils comme les

robots électroménagers.

Dans notre travail, nous allons présenter, dangremier temps, le modele statistique
du bruit apériodique mesuré sur le réseau éledrigasuite, nous allons a la validation de ce

modele par la mesure.

3.1 Caractérisation du bruit impulsif apériodique a partir de la mesure

Afin de pouvoir caractériser le bruit impulsif a&lique, nous avons réalisé plusieurs
campagnes de mesures sur 5 sites. Le bruit apduedi été mesuré au niveau des prises
susceptibles d'étre utilisées pour une transmi<skRin

Ce type de bruit est un phénomene rapide est toamesi Comme nous l'avons
expliqué dans le premier chapitre, 'analyseur pecse n’est pas bien adapté a la mesure
d’'un tel phénoméne. Nous choisissons donc de mresareruit a I'aide d’'un oscilloscope.
Cela nous permettra d’effectuer une analyse teripoet fréquentielle du bruit mesuré.
L’oscilloscope est connecté a la prise a traversaupleur qui assure le filtrage du signal

50Hz et l'isolation galvanique entre le réseatestMoies de I'oscilloscope.

Nous possédons un oscilloscope TDS5054 qui a ukgudénce d’échantillonnage
maximale de 500MHz et il est limité a 400000 poicks mesure. Afin d'assurer un
compromis entre la fréquence maximale d’analyda é&nétre temporelle d’observation du
bruit, nous avons choisi une fréquence d’échantiéme de 100MHz. Ceci nous permet de
mesurer le bruit sur une fenétre maximale de 4msaldre compromis a assurer est d’avoir a
la fois une bonne sensibilité et une tension mabkdnsaffisante. Pour ce faire, nous avons
réalisés, sur chaque site, deux mesures avec dengibgités différentes (1V/div et

100mV/div). Chacune des deux mesures dure envimerhaure.
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La rapidité du bruit impulsif apériodique rend insgible le déclenchement manuel de
I'oscilloscope. Il faut donc utiliser un déclenchamh automatique. Pour commander
I'oscilloscope et assurer un déclenchement autopnatinous avons utilisé un ordinateur qui
contient la Toolbox MATLAB «Instrument Control Tdmx». Cet ordinateur est relié a

I'oscilloscope a l'aide d’un adaptateur USB GPIB.

Nous avons programmé un code « Mfile » permettardédecter le déclenchement du
Trigger, d’acquérir les points de mesure et de desegistrer sur le disque dur de
I'oscilloscope. Le niveau du trigger est réglé malmment avant chaque mesure et il dépend

du bruit stationnaire sur le réseau.

Le dispositif expérimental décrit ci-dessus nougeamis d’acquérir plus de 20000
mesures de bruit impulsif. Le nombre de mesuret étaportant, nous avons donc choisi de

travailler sur quelques échantillons.

Nous avons choisi aléatoirement 1500 échantill@es échantillons sont triés afin de
supprimer les mesures redondantes et les formesegsont pas exploitables. Nous avons
considéré que deux mesures sont redondantes sgiitedans les deux mesures a exactement
la méme forme et si la différence des deux tempardgistrement est inférieure a 1 minute.
Ce tri a permis de sélectionner 890 mesures eapleis parmi les 1500 mesures testées.
Notons que le traitement des échantillons est mapeemettant d’éviter les erreurs d’'une

méthode de traitement automatique.

Nous allons déterminer a partir de ces 890 mesuess,caractéristiques et les

paramétres du bruit impulsif apériodique afin decgder a une étude statistique.

3.1.1 Classification et caractérisation du bruit impulsif apériodique

L'observation dans le domaine temporel des sigmaesurés montre que les bruits
impulsifs apériodiques peuvent étre divisés en dgardes catégories. La figure 150 montre
un exemple typique des deux catégories. La prentatégorie est une rafale ou une
succession d’impulsions élémentaires. La secondmefoest une impulsion isolée. Les
impulsions isolées forment 58,7% des 890 échansllet les rafales constituent les 41,3%

restants.
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Figure 150. Exemples du bruit impulsif apériodiguesuré

Nous modélisons les deux catégories de bruit parounplusieurs sinusoides amorties
de la fagon suivante :

- Impulsion isolée : elles sont assimilées a desssiities amorties dont les parametres

sont : 'amplitudeA, la pseudo-fréquendg, le facteur d’amortissementet la durée de
limpulsion.

- Rafale : les impulsions élémentaires d'une rafaté les mémes paramétres qu’une

impulsion isolée. Un cinquiéme parametre est ajqatér cette catégorie de bruit, la
durée de la rafale.

Un autre parameéetre commun aux deux catégorie® éstrips d’inter-arrivée. C’est le
temps entre la fin d’'un bruit impulsif et l'arrivéle suivant.

Les impulsions élémentaires formant une rafale eeuavoir des amplitudes et des
pseudo-fréquences différentes. Pour simplifier ladélisation de cette catégorie du bruit,

nous modélisons une rafale par une succession digiops €lémentaires identiques.

3.1.2 Etude statistique des parameétres du bruit impulsifapériodique

Les principaux parameétres qui caractérisent lethmpulsif sont I'amplitude, la
pseudo-fréquence, la durée et le facteur d’amertisnt de chaque impulsion, la durée totale
d’'une rafale et le temps d’inter-arrivée. Chacuncds parametres se comporte comme une
variable aléatoire dont il est nécessaire de ctrenl@ comportement statistique. Diverses lois
statistiques seront donc testées, de maniére aoggopn modele qui s’adapte le mieux
possible aux résultats expérimentaux.
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Avant de chercher la distribution de chaque pateménous allons étudier la
dépendance entre ces parametres par le calculrdatiece de corrélation de quatre premiers
parametresA| f,, ty et a) (équation 88). Cette matrice montre une relatiendépendance
entre le facteur d’amortissemenet la pseudo-fréquenée Pour modéliser cette dépendance,
nous avons traceé le facteur d’'amortissement ertitomde la pseudo-fréquence (figure 151).
Cette figure montre que nous pouvons approximezl&ion entre le facteur d’amortissement
et la pseudo-fréquence par une relation linaireeguprésentée par I'équation 89.

A f, ty a

A 1 0.12-0.15 0.17
f, 0.12 1 -0.33 0.86
ty -0.15-0.33 1 -0.33
a 0.170.86 -0.33 1

Equation 88

33T/o
& 3
X
— ‘\‘
/,
7

fo (MHz)

Figure 151. Facteur d’amortissement en fonctiotageseudo-fréquence

a = 0219 f,+168 Equation 89

Nous allons maintenant chercher les distributioss phrametres, f, ettq. Poura, il

est calculé a partir dg en utilisant I'équation 89.

3.1.2.1 Distribution de la pseudo-fréquence

La densité de probabilité de la pseudo-frequerazengt de diviser celle-ci en trois

zones (figure 152). La premiere zone contient lexjdences inférieures a 1MHz qui
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constituent 40% des valeurs mesurées. La zone &itaée entre 1MHz et 12MHz et elle
regroupe 49% des valeurs mesurées. La derniererassemble les fréquences supérieures a
12MHz et forme 11% des valeurs mesures. Nous adébsrminé la distribution de la
pseudo-frequence pour chaque zone. Le tableauéaémte les distributions digpar zone de
fréquences. La figure 153 montre la probabilité glative mesurée et modélisée pour les

trois zones.

Zone 1 Zone 2 Zone 3

0ab— ]
0.35H B
0.3H 4
0.25H 4
024 4

015+ B

Iiqegoid ap ausuaq

0.1H E
0.05H e
: S

20 2

10 15
fo (MHz)

Figure 152. Densité de probabilité de la pseudqueace

Tableau 24. Distribution de la pseudo-fréquence fMbar bande de fréquence

Zone Distribution
Zone 1 <1MHz Weibull
a=0.3 b=1,7
1MHz< Zone 2<12MHz Gamma
a=2,9 b=1,34
12MHz< Zone 3 Gamma
a=37,4 b=0,49
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Figure 153. Probabilité cumulative du paramépour chaque zone de fréquences

3.1.2.2 Distribution de 'amplitude

L'amplitude est un paramétre commun aux deux eks®e bruit. Nous avons donc
proposé un modéle commun aux deux classes. Laefigid présente la probabilité
cumulative des amplitudes mesurées ainsi que leelmodla distribution qui modélise le
mieux le parametré est la distribution de Weibull avec a=0,71 et I860,L’amplitude
minimale mesurée est de I'ordre de 30mV et la vateaximale est limitée a 5V. Nous avons
limité notre analyse aux signaux inférieurs a 5¥%gue les modems CPL écrétent les signaux

Supérieurs a cette valeur.

191



T T
Mesure
0.9F Modéle

bad
.y
T

=
@

ARINWND gHjIgeqold
s =& o5 o
g 2 2 2

Lol

0

1 1 1 1 ! 1 !
0 05 1 15 2 25 3 35 4 45 5
Amplitude (V)

Figure 154. Probabilité cumulative de I'amplitude

3.1.2.3 Distribution de la durée d’'impulsion élémentaire

Ce parametre est commun aux rafales et aux ingmsssolées. Il varie suivant une
distribution de Weibull entre 0u2 et 25@Qs. Les paramétres de la distribution sont a=14t27 e

b=0,66. La figure 155 illustre la probabilité curative des valeurs mesurées et modélisées.

Mesure
Modéle

aAIEINWND S)IIqeqoId
s e o o
g 2 2 2

e

. . . . .
0 50 100 150 200 250
Durée d'une impulsionus)

Figure 155. Probabilité cumulative de la durée d’umpulsion élémentaire

3.1.2.4 Distribution de la durée d’une rafale

Ce parametre caractérise uniquement la catégafaer Il varie aussi selon la
distribution de Weibull, a=327 et b=0,76, entrgsSet 350Qs. La figure 156 montre la
distribution cumulative en fonction de la durédaleafale.
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Figure 156. Probabilité cumulative de la durée d’vafale

3.1.2.5 Distribution du temps d’inter-arrivée

Ce paramétre peut étre modélisé par une distoibute Weibull (a=378,6 et b=0,86)
ou une distribution Gamma (a=0,86 et b=475,19). desx distributions modélisent bien le
temps d’inter-arrivée. La figure 157 montre la @bitité cumulative du temps d’inter-arrivée

ainsi que le modele par la distribution de Weibull.
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Figure 157. Probabilité cumulative du temps d’irdatvée

3.2 Validation de la modélisation du bruit impulsif apéiodique

L’'analyse statistique des différents parameétresaatérisant le bruit impulsif
apériodique nous permet de générer assez faciledesntmodeéles de bruit en utilisant les
probabilités et les distributions présentées dampsitagraphe précédent.

Dans le but de valider notre méthode de modébsatnous avons généeré 1000
impulsions du bruit impulsif apériodique. La pseddmuence est le parametre le plus

important dans la modélisation du bruit impulsibu$ avons divisé la bande de fréquence en
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trois zones afin d’augmenter la précision du modédela pseudo-fréquence (figure 153).
Nous avons utilisé les mémes pourcentages des siopsal par zone de fréguence pour
générer le modele. 40% des impulsions générées sitmeint dans la zone 1. La zone 2
regroupe 49% des impulsions générées et 11% deglsimps constituent la zone 3. La
distribution de probabilité des pseudo-fréquencaszone est présentée au tableau 24. Le
facteur d’amortissement est calculé a partir dpdaudo-fréquence en utilisant I'équation
(89). Les amplitudes des impulsions générées suiaedistribution de Weibull (a=0,71 et
b=0,86) et la durée d’une impulsion élémentaire¢ sne distribution de Weibull (a=14,27 et
b=0,66).

Nous avons montré dans la partie précédente gumfmilsions formant une rafale ont
les mémes parameétres qu’une impulsion isolée. Biowplifier I'étape de la validation, nous
avons choisi de générer uniquement des impulsisnkds. Le spectre moyen de ces
impulsions est comparé au spectre moyen calculértir ples impulsions isolées mesurées.
Cette comparaison est présentée a la figure 158s Blonstatons a partir de cette comparaison
que les distributions des parameétres d’'une impul&olée modélisent bien le bruit impulsif

apeériodique. Ces distributions seront aussi uékggour générer des rafales.

‘Angp) apnyjduwy

10 0 ) 1° 10
Fréquence (H:

Figure 158. Comparaison des spectres moyens dedsims isolées mesurées et modélisées

4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé un modetbeuits impulsifs véhiculés sur le
réseau électrique. Nous avons classé le bruit wifpein deux classes, bruit impulsif
périodique et bruit impulsif apériodique. La premaiéclasse est due principalement aux
appareils domestiques qui possedent une alimentatacoupage (appareils des classes 1 et
2). Nous avons modélisé ce type de bruit aux baleeses charges par une source du courant.
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Ce modéle du bruit périodiqgue compléte le modétmite noire» des appareils électriques
présentés dans le troisieme chapitre.

Le bruit impulsif apériodique est modélisé au awedu récepteur par un modeéle
statistique. Il est di aux événements transit@eegroduisant sur le réseau électrique. Ce type
de bruit est divisé en deux catégories, les impatsiisolées et les rafales. Nous avons
modélisé la distribution de chaque paramétre dgmilsions isolées et rafales. Les lois de
distribution présentées dans ce chapitre permettenbatir un modeéle de bruit impulsif

apériodique.
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Conclusion génerale
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L'utilisation de la transmission de donnée paraouporteur en ligne (CPL) présente
l'avantage de pourvoir s'insérer dans tout typabitht. La technologie CPL comme la
technologie HomePlug AV est largement utilisée dengéseau « Indoor ». Malgré ses
avantages, la technologie CPL présente certairmudnients, principalement les problemes
de compatibilité électromagnétique et de coexisgeameec d’autres systemes. En effet, la
coexistence entre des systemes CPL différents eéstdue par la publication de nouvelles
normes CPL, principalement la norme IEEE1901 quindié deux acteurs majeurs de la
technologie CPL (HomePlug et Panasonic). Il n'yas, pour la plupart, des cas de probléme
de coexistence du CPL avec d’autres solutions d&hit dans I'habitat, soit par le fait que les
autres réseaux de communication ne partagent paérfee bande de fréquences avec le CPL,
soit parce qu’ils n'utilisent pas le méme suppdrygique. La seule technologie qui peut
interférer avec le CPL est le VDSL et les risqueteptiels sont trés faibles. L’analyse du
contexte CEM relatif aux équipements CPL montrel st difficile de proposer une norme
CEM relative aux systemes CPL.

L’'analyse de l'effet du réseau électrique et depasgils domestiques sur la
communication CPL montre que le caractére muljetret la sélectivité du réseau électrique
limitent énormément les performances des systensdctuels. Les appareils domestiques
génerent des bruits électromagnétiques perturbasighal CPL en introduisant des variations
temporelles et fréquentielles de la fonction degfart du réseau électrique. Cela impacte
fortement la communication CPL. La variabilité de=rformances selon I'habitation limite
cette technique de communication et justifie laeséité de développer un outil d'analyse du

réseau électrique.

Actuellement, il n y a pas d’outil permettant dédire I'impact du réseau électrique et
des appareils domestiques sur les performancedPtlu Kotre principal but est I'élaboration
d’'un tel outil d’'analyse du réseau électrique denbande CPL. Ces travaux de thése ont
porté sur la modélisation fine du réseau électrigies appareils présents dans un habitat et

des bruits impulsifs présents sur le réseau.

Les differentes méthodes de modélisation du c@rdl présentées dans ce mémoire
se divisent principalement en deux approches, ypmoahe déterministe basée sur les
parameétres primaires et secondaires d’une ligngrahesmission et une approche empirique
basée sur un modéle stochastique bati a partstdéstiques sur les mesures de la fonction de

transfert.
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La méthode déterministe développée est I'appraitogit basée sur I'extraction des
parametres primaires d’'une ligne de transmissiasusNavons donc validé cette approche
pour deux cas: cable bifilaire et cable de trawmducteurs. Les méthodes déterministes
nécessitent la connaissance a priori de la topelogi réseau a modéliser ainsi que les
caractéristiques physiques et géométriques dessdblles nécessitent aussi la connaissance
des impédances des appareils connectés au résaasi.nDtre travail, nous avons choisi de
modéliser séparément les charges électriques réséau filiaire. L'association de ces deux
modeles permet d'obtenir le modele global du résgala laissera plus de liberté sur le choix

de la méthode de modélisation du cable électrique.

Deux méthodes de modélisation des charges domestgpnt proposées. La premiéere
meéthode nécessite la connaissance du circuit ddndege. Cette approche permet I'étude
approfondie des performances CEM d'une charge riéjaeet afin d’apporter des
améliorations. La deuxieme méthode est une apprechgirique basée sur les mesures
d'impédance des appareils domestiques. Pour bétimodele empirique, les appareils
électriques sont répartis en 5 classes selon Ipadement fréquentiel de leur impédance. Ce
travail montre que les appareils de la classe 2 lesnplus influents sur la communication
CPL. En effet, les variations temporelles des inapéds de cette classe provoquent les
variations temporelles de la fonction de transfemtre deux points du réseau et par
conséquent la limitation du débit CPL. Un circudt filtrage est proposé pour stabiliser les
impédances des appareils de la classe 2 sans chHangeucture de réseau ni celle de la
charge. Le modele empirique combiné au modéle 8ie cdectrique permet de calculer la

fonction de transfert.

Un modele des bruits impulsifs véhiculés sur kead €électrique est proposé. Nous
avons classé le bruit impulsif en deux classesit mpulsif périodique et bruit impulsif
apériodique. La premiéere classe est due principaténaux appareils domestiques qui
possédent une alimentation a découpage. Nous avodélisé ce type de bruit aux bornes de
ces charges par une source du courant. Ce modébeudupériodique compléte le modéle
empirique des appareils électriques. Le bruit irmpw@périodique est modélisé au récepteur
par un modeéle statistique. Il est di aux événemeatsitoires se produisant sur le réseau
électrique. Ce type de bruit est divisé en deuggmaies, les impulsions isolées et les rafales.
La distribution de chaque parametre des impulsisniges et rafales. Les lois de distribution

présentées permettent de batir le modele de Ipnpitlsif apériodique.
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L'ensemble des modeles développés constitue urelsmammplet représentant le
comportement du réseau électrique domestique inclea charges et les bruits impulsifs.
Cette modélisation a été validée sur un réseaulsierpcomparant la fonction de transfert du
canal mesuré et simulé. Cette méthode de modélisgiermet de prendre en compte les

variations temporelles de la fonction de transfdues a la présence des appareils
domestiques.
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Annexe 2 Circuit du BOOST utilisé pour la
simulation temporelle
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Elaboration d’'un outil d’analyse du réseau
électriqgue domestique dans la bande CF

Résumé

Les connexions au réseau Ethernet deviennent deeplyplus nombreuse dans le domi
domestige. Dans ce travail, la transmission par le réselagtrijue domestique e
privilégiée. C'est le principe des courants pogeen ligne (CPL). Ce concept perr
d'obtenir des débits de transmission pouvant étneérgeurs aux transmissions W
Cependat les performances peuvent étre dégradées parirdenement électrique
électromagnétique de I'habitat domestique. Ce nré@mai pour objectif de modélis
I'environnement électrigue domestique et le congmoeint des équipements qui y s
déployés. Le différents types de bruit présents dans I'enaieament domestique ont ¢
modélisés afin d'estimer leur influence sur la g@ale transmission CPL. Une modélisat
des lignes électriques a été effectuée sous laefodm circuits électriques propic@
I'intégration dans les outils de simulation numéeigle type SPICE. La modélisation d
cable a deux conducteurs a été étendue un a tabie @ conducteu La présence de
appareils électriques a un impact intant sur la communication CPL. Ce mémoire prés
deux approches pour modéliser les effets inc Les bruits impulsifs périodiques
apériodiques sont modélisés pour compléter I'didihalyse dévelopy

Résumeé en anglais

Ethernet network connections are becoming more mwmsen the domestic domain. In tl
work, the transmission on the power grid is prefeérrThis is the principle of powerlir
communication (PLC). This concept allows for trarssion rates that can begher Wifi
transmissions. However, the performance can beadedrby environmental electrical a
electromagnetic domestic housing. This thesis &anmsodel the electrical house environm
and behavior of equipment that are deployed. Defietypes of oise present in the domes
environment were modeled to estimate their infleelon the transmission quality CF
Modeling of power lines was realised in the formetdctrical circuits suitable for integrati
into simulation SPICE tools. The modelinc a twowire cable has been extended to a 1-
conductor cable. The presence of electrical equiprnas a significant impact on the P
communication. This thesis presents two approatbemodel the effects induced. T
periodic and aperiodic impulsiveoise is modeled to complete the analysis tool axgpesd
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