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Introduction générale

INTRODUCTION GENERALE

Les évolutions techniques et réglementaires qui ont eu lieu ces derniéres années dans le
domaine énergétique amenent a revisiter la manieére de concevoir et de gérer les réseaux de
transport et de distribution de 1’¢lectricité. Les exigences de contréle des flux énergétiques,
I’insertion de systémes de production non conventionnels et enfin la nécessit¢ d’une
fourniture d’¢lectricité non seulement disponible mais de qualité, sont autant de corollaires de
cette évolution. Cet état de fait offre un champ ouvert d’application et de sollicitations aux
systemes de 1’¢électronique de puissance. Cela se traduit, pour les nouvelles applications a
deux exigences souvent antithétiques : la montée en tension et en puissance d’une part et la
montée en fréquence d’autre part. Pour répondre a cette demande et si I’on met a part le

composant, les solutions passent par des architectures physiques et algorithmiques optimisées.

L’architecture physique concerne la structure ou la performance est obtenue en regroupant en
paralléle ou en série les semiconducteurs sous forme de cellules et/ou a travers des topologies
multiniveaux et multipulse. L’algorithmique, c'est-a-dire le contréle commande, contribue
également a 1’amélioration des performances dynamiques. Si la problématique n’est pas
nouvelle, il n’en demeure pas moins que les bandes passantes recherchées sont souvent
contraintes par des fréquences de commutation modérées et par un environnement électrique
perturbé (harmoniques, creux et bosses de tension, transitoires rapides, etc.). Ceci amene a
revisiter maintes techniques de commande en les adaptant et parfois en les améliorant. Cette

thése s’inscrit d’emblée dans cette démarche de recherche de lois de commande.

Par ailleurs, 1’¢électronique de puissance est en train d’expérimenter une claire évolution aux
applications de plus grande puissance. Dans ce contexte, les limitations de tension, courant et
fréquence de commutation des composantes deviennent trés importantes. Les limitations en
fréquence de commutation peuvent étre aussi dépassées via des topologies adaptées. Toutefois
la complexité de ces topologies et la nécessité de limiter les pertes de puissance font que les
convertisseurs de moyenne puissance travaillent dans la pratique avec des fréquences

modérées bien inférieures a celles utilisées par leurs homologues de basse puissance.

Ces restrictions de la partie de puissance ont une influence directe sur les performances du
systéme. Ainsi 1’objectif principal de cette thése est d’étudier en détail les techniques de
commande avancées pour des applications multi-fréquentielles de basse tension pour ensuite
analyser leur extension vers des applications de plus grande puissance, en tenant compte de

leurs limitations (spécialement du point de vue de la fréquence de commutation).

Le choix de I’application qui sous-tend ce travail s’est porté sur le filtrage actif car ce dernier
est le plus contraignant du point de la vue de la commande du fait de la complexité des
trajectoires de courant a poursuivre, surtout quand la fréquence de découpage est fixe. Par
ailleurs, nous avons opté pour une commande totalement numérique, en sachant que les

fréquences de commutation et d’échantillonnage sont modérées relativement aux dynamiques
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Introduction générale

de courant recherchées. D’ou ID'intérét d’analyser différentes structures de controle

numériques pour des applications multi-fréquentielles.

Dans le cadre de cette thése on distinguera trois types des correcteurs qui peuvent étre
appropriés pour ce type d’application : ceux a base d’intégrateurs qui sont trés robustes et
garantissent une erreur statique nulle a la fréquence pour laquelle ils ont été réglés ; le
correcteur prédictif Dead-Beat, un correcteur trés rapide qui répond en deux périodes
d’échantillonnages et le Controle Direct de Puissance qui, comme son propre nom dit,

contrdle directement les puissances instantanées.
Le document a été organisé en quatre chapitres.

Le premier chapitre débute avec la problématique des harmoniques. Ensuite, les différentes
solutions de filtrage possibles sont présentées : filtrage passif, actif et hybride, on se focalisera
ensuite sur le filtrage actif parallele, 1’application qui sert de ligne directrice, en analysant les

différents types de filtres, leur modélisation et leur structure de contrdle.

Le second chapitre présente différentes structures de contrdle avancées pour des applications
multi-fréquentielles. Dans un premier temps, on justifie la nécessité d’utiliser des structures
de controle avancées et ce, en analysant I’influence des retards de numérisation et les
correcteurs classiques. Ensuite, trois structures de contrdle avancées sont présentées et
analysées en détail : les correcteurs a base d’intégrateurs, le correcteur prédictif Dead-Beat et
le Contrdle Direct de Puissance. Pour chaque structure, différentes méthodes de réglage et
différents correcteurs ont été analysés afin de choisir la structure qui s’adapte le mieux aux

applications multi-fréquentielles.

Le troisieme chapitre est consacré a la comparaison, tant théorique qu’expérimentale des
différentes structures de contrdle avancées en basse tension. L’étude théorique est basée sur
une analyse de robustesse face aux erreurs d’estimation et une analyse du volume de calcul de
chaque structure de contrdle. La comparaison expérimentale a lieu en analysant les réponses

transitoires, en régime permanent et, dans certains cas, en cas de déséquilibre de la charge.

Le quatrieme et dernier chapitre concerne 1’étude de la montée en tension en abordant le sujet
de la commande des dispositifs de puissance médiane et avec fréquences de commutation
modérées. Dans un premier temps, on présente un bilan des principales topologies et
techniques de modulation des convertisseurs multiniveaux. On analyse par la suite les
limitations qui apparaissent dans la partie puissance des convertisseurs en montant en tension
en choisissant une topologie et une technique de modulation « standard» pour
postérieurement analyser 1’aspect du contréle avec les correcteurs a base d’intégrateurs. La

dernicre partie de ce chapitre présente les résultats obtenus en simulation et en expérimental.

Une conclusion générale de ce travail ainsi que des perspectives cloturent le document.




Chapitre 1 : Filtrage actif de puissance

CHAPITRE 1: FILTRAGE ACTIF DE PUISSANCE

Le filtrage actif de puissance est reconnu comme 1’une des applications les plus
contraignantes, du point de vue de la commande plus particulierement, car les trajectoires
poursuivies sont de plusieurs fréquences, sur un spectre assez large. Par ailleurs, ce type de
compensateur travaille en environnement perturbé. Cela implique 1’utilisation de bandes
passantes plus ¢élevées (ou bien un spectre adapté) et donc une attention spéciale aux réglages
des correcteurs afin d’éviter d’éventuels problemes de stabilité. C’est pour ces raisons que
notre choix s’est porté sur cette application pour tester les structures de contrdle avancées

multi-fréquentielles qui seront développées dans le chapitre suivant.

Ce chapitre introduit le filtrage actif et ses contrdles génériques et ce, afin de présenter les
différentes solutions de filtrage possibles face a la problématique des harmoniques et de
décrire I’application choisie : le filtrage actif paralléle. Ainsi, le chapitre débute avec la
problématique autour des harmoniques. Ensuite, les différentes solutions de filtrage possibles
sont présentées et enfin, on se focalisera sur le filtrage actif parallele, en analysant les

différents types de filtres, leur modélisation et leur structure de controle.

1.1 PROBLEMATIQUE DES HARMONIQUES

La problématique des harmoniques, également appelée pollution harmonique, n’est pas un
phénomene nouveau. Néanmoins, du fait que de plus en plus de charges non linéaires se
connectent au réseau, la problématique des harmoniques est devenue trés répandue. Les
charges non linéaires provoquent une distorsion dans le courant, et donc dans la tension, ce
qui peut entrainer un mauvais fonctionnement des dispositifs raccordés au réseau. D’ou,
I’intérét d’¢éliminer ces harmoniques. On présentera briévement 1’origine de ces harmoniques,

leur propagation, les effets qu’ils produisent et la facon de les quantifier [ET-03].

1.1.1 Origine et représentation

Certains appareils, contenant en général des éléments d’électronique de puissance pour se
raccorder au réseau, absorbent un courant qui n’est pas sinusoidal. Ces charges sont connues
sous le nom de charges non linéaires et sont principalement a 1’origine de la distorsion
harmonique présente sur le réseau. La partie gauche de la Figure 1.1 illustre les courants non
sinusoidaux absorbés par la charge non linéaire la plus répandue : le redresseur a diodes ou a
thyristors. Ce dispositif génére les harmoniques impairs non multiples de 3 (dans le cas
triphasé), les plus importants €tant les harmoniques 5, 7, 11 et 13, comme on le voit sur le

spectre de la Figure 1.1.
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Figure 1.1. Courants absorbés par un redresseur triphasé a diodes a filtrage capacitif (a gauche) et le spectre
d’une phase (a droite).
La facon la plus simple de représenter un courant non sinusoidal est de considérer sa série de
Fourier jusqu’a un rang significatif, ¢’est-a-dire en représentant les fréquences discrétes qui
composent ce signal avec une précision souhaitée et une complexité acceptée. Dans ce cas-1a,
le courant asorbé par les charges non linéaires peut étre généralement modélis¢é comme
I’addition de plusieurs sources de courant, une pour chaque composante fréquentielle, mises

en paralléle comme le montre la Figure 1.2 [BS-96] :

(@), = @), + (), +...+ (), = (1), +(I)1\/§cos(a)t+¢1)+...+(I)n\/§cos(a)t+¢n) (1.1)

Q (1o
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Figure 1.2. Modélisation d’une charge non-linéaire.

Dans le cas d’un systéme triphasé équilibré, le modele de la charge sera :

(ia )h = (1)0 + (I)lx/zcos(a)t +¢)+...+ (I)nx/zcos(na)t +,)
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(I)lx/icos(a)t + ¢, —277[) +..+ (I)n\/icos(na)t +¢, — nzT”) (1.2)

(ic )h = ([)0 —i—([)lx/zcos(a)t+¢51 +2Tﬁ)+...+(1)n\/5cos(na)t+¢n +n277[)

On observe que les fondamentaux composent un systeme direct (c’est-a-dire de méme
séquence que la tension réseau), les harmoniques multiples de 3 composent un systéme

homopolaire (ils sont en phase), I’harmonique 5 un systéme inverse (la séquence des phases




Chapitre 1 : Filtrage actif de puissance

est inverse par rapport a la tension réseau), ’harmonique 7 un systéme direct (méme séquence

que la tension réseau), etc.

Dans un circuit électrique quelconque, le courant et la tension sont couplés (en régime
stationnaire) a travers la notion d’impédance : une variation du courant de la charge modifie la
tension au point de raccordement et vice-versa. Une méthode itérative serait donc nécessaire
pour mener une étude approfondie des interactions entre les charges non linéaires et le réseau.
Toutefois, pour des raisons de simplification, on considére ici les charges non linéaires
indépendantes des harmoniques de la tension réseau. En d’autres termes, on étudiera les effets

des harmoniques de courant sur le réseau et non I’inverse.

1.1.2 Propagation
Les harmoniques de courant, une fois injectés par des charges non linéaires, se propagent a

travers le réseau. Pendant leur propagation, ils trouvent deux types d’obstacle :

= Les bifurcations : a chaque bifurcation le courant se partage en fonction de
I’impédance observée sur chaque branche de la bifurcation (selon la loi du diviseur de
courant). Comme les impédances du réseau dépendent généralement de la fréquence,
I’impédance vue par chaque harmonique est différente et donc le rapport entre les

courants acheminés par chaque branche aussi.
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o, —>
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. z x
Samit =0
() z
o ), =0,
) s
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Figure 1.3. Division des courants harmoniques dans une bifurcation.

» Les impédances asymétriques : 'impédance du réseau est pratiquement identique pour
le systéme direct et inverse, tandis que son impédance homopolaire dépend de
plusieurs facteurs comme le régime de neutre, le couplage ou les caractéristiques des
circuits magnétiques, etc. La propagation des harmoniques homopolaires est donc

tributaire de tous ces parameétres.

Les harmoniques de courant sont ressentis essentiellement a travers leurs effets sur la tension
(méme si les harmoniques de courant peuvent dans certains cas provoquer des effets directs,
comme par exemple sur les systémes de communication). En effet, méme si la tension réseau
(E) est parfaitement sinusoidale aux bornes du générateur, la chute de tension produite dans

I’impédance entre le générateur et le point de raccordement de la charge non linéaire (z; + z,),
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fait que la tension au point de raccordement (Pg) est perturbée. Evidemment, plus grande est
I’impédance du réseau, plus importante sera la distorsion de cette tension qui affectera a son

tour d’autres charges connectées (voir Figure 1.4).

Zr1
(Dn

Autres charges

[
»

Figure 1.4. Influence des harmoniques de courant sur la tension au point de raccordement.

1.1.3 Effets

Bien que les susceptibilités des différents appareils a 1’égard des harmoniques soient tres

diversifiées, on distingue schématiquement deux sortes d’effets possibles :

= Les effets quasi instantanés sur certains types d’appareillage, tels que 1’¢lectronique de
puissance, calculateurs, relais, systémes de controle et régulation, etc. La présence
d’harmoniques sur les signaux provoque le déplacement du passage par zéro et des

modifications de la valeur créte de 1’onde.

= Les effets a terme sur les machines tournantes, les transformateurs et les
condensateurs, ce qui se manifeste par des échauffements supplémentaires. Il en
découle la destruction de matériel ou plus fréquemment une diminution de leur durée

de vie par surcharge thermique.
Ce probléme peut étre abordé de deux fagons :

» Essayer de réduire I’impédance du réseau. En théorie si I’impédance était nulle, la
tension et le courant seraient compleétement découplés et les harmoniques du courant
n’auraient aucun effet sur la tension. Cette solution n’est pas réalisable car elle

exigerait des modifications trés importantes et onéreuses, voire impossibles.

» Ajouter des bifurcations au systéeme de fagon a introduire des voies privilégiées de
circulation des harmoniques de courant qui évitent le réseau. Cette solution est la plus

utilisée et est connue sous le nom de filtrage d’harmoniques.

1.1.4 Caractérisation et normes
Différents critéres sont définis pour caractériser les perturbations harmoniques. Le taux de
distorsion harmonique (THD) est le plus employé¢ pour quantifier le contenu harmonique d’un

signal :
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o0

THD(%) = ~"2——-100 (1.3)

(1),

Il va de soit que la répartition spectrale compléte généralement 1’information sur le THD.

Afin de limiter I’influence d’une charge polluante sur les différentes charges connectées au
réseau, et en méme temps pour limiter 1’influence des charges sur le réseau de fagon a éviter
la modification de ses caractéristiques, des normes sur la qualit¢é de 1’énergie ont été
développées. La norme principale, IEEE 519: 1992, Recommended Practices and
Requirements for Harmonic Control in Power Systems, détermine la procédure pour controler
les harmoniques présents sur le réseau électrique. Elle impose également les limites
recommandées de la pollution harmonique générée par les clients et de distorsion harmonique
totale sur le réseau [IE-92]. Cette norme limite la distorsion harmonique (THD) du courant
des réseaux <69kV a 5%.

1.2 SOLUTIONS POSSIBLES

Plusieurs solutions, basées sur le filtrage d’harmoniques, ont été envisagées pour limiter la
propagation des harmoniques dans le réseau é€lectrique. La solution la plus classique et
largement utilisée dans 1’industrie consiste a utiliser des filtres passifs. Plus tard, afin de
surmonter les limitations des filtres passifs, les filtres actifs ont été congus et commercialisés.
Ces dernieres années, la combinaison de filtres passifs et actifs, appelée filtres actifs hybrides,
est devenue de plus en plus répandue grace a ses avantages par rapport aux filtres passifs ou
actifs. Cependant, pour I’instant, ces filtres hybrides ont eu une penétration trés limitée sur le

marché.

1.2.1 Filtres passifs

Il s’agit des premiers dispositifs utilisés pour I’élimination d’harmoniques. Ils sont composés
par des ¢éléments passifs comme des inductances, des condensateurs et des résistances. En
général, les filtres d’harmoniques sont connectés en paralléle avec les charges génératrices

d’harmoniques (les redresseurs a diodes ou a thyristors, fours a arcs électriques, etc.).

On différencie quatre types de filtres passifs : les filtres réglés a des fréquences déterminées,
les filtres passe-haut, les filtres passe-bas et les filtres passe-bande. Le choix le plus commun
pour le redresseur a thyristors de haute puissance consiste a utiliser une combinaison de
plusieurs filtres réglés a une seule fréquence (sur les harmoniques 5, 7, 11 et 13) et un filtre
passe haut du deuxiéme ordre réglé autour de la fréquence de I’harmonique 17 comme le
montre la Figure 1.5 [AK-05].

La fonction de transfert de ces filtres passifs est donée ci-dessous :
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Ou L, R et C représentent les différents parameétres du filtre de connexion.
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Figure 1.5. Schéma bloc monophasé de plusieurs filtres passifs connectés en paralléle sur un réseau pollué.

A partir des valeurs utilisées dans [RI-03], on obtient la réponse fréquentielle suivante :
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Figure 1.6. Réponse fréquentielle d’un filtre passif composé de quatre filtres réglés sur la fréquence des
harmoniques 5, 7, 11 et 13 et un filtre passe haut réglé a la fréquence de I’harmonique 17.

Les filtres harmoniques passifs ont 1’avantage de pouvoir corriger le facteur de puissance en
dimensionnant correctement les condensateurs afin d’échanger une quantité déterminée de

puissance réactive avec le réseau. Cependant, ces filtres présentent quelques inconvénients :

L’impédance du réseau en présence des filtres peut faire apparaitre des résonances.

[ |
Le filtrage passif peut absorber les courants harmoniques d’autres charges non
linéaires et dans ce cas, le filtre passif peut étre surchargg.

Le filtrage passif est peu flexible et, en cas de modifications dans le réseau, il peut

avoir du mal a s’adapter aux nouveaux besoins du filtrage.
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= La conception des filtres passifs doit considérer la tolérance de fabrication et les

dérives paramétriques qui apparaissent a 1’usage.

Ainsi, avant d’installer un filtre de ce type, une étude détaillée doit étre menée afin d’analyser,

cas par cas, les risques de résonance et de surcharge.

1.2.2 Filtres actifs

Les filtres actifs de puissance sont composés d’un onduleur connecté¢ au réseau par
I’intermédiaire d’un filtre passif. Les avantages les plus importants de ces filtres actifs par

rapport aux filtres passifs sont les suivants [AK-05] :
= Le volume physique du filtre est plus réduit.
= La capacité de filtrage est supérieure.
= La flexibilité et adaptabilité sont trés supérieures.
Pourtant, ils ont aussi quelques inconvénients :
= Leur coft ¢élevé a limité leur implantation dans 1’industrie.
= Les pertes sont plus élevées.
Deux différents types de filtres actifs sont a dissocier :

= Le filtre actif paralléle, ce filtre se comporte comme une source de courant qui
compense les courants harmoniques des charges non linéaires, masi aussi les

déséquilibres ou encore les courants réactifs (voir Figure 1.7).

Charge non linéaire

Réseau .
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T ifa

Filtre actif parallele

A

Figure 1.7. Schéma bloc monophasé d’un filtre actif paralléle.

= Le filtre actif série, ce filtre sert a filtrer les perturbations de tension provenant du
réseau. Ce filtre se comporte comme une source de tension qui s’oppose aux
perturbations de la tension (harmoniques, déséquilibres, creux) venant du réseau en

protégeant la charge des imperfections de la tension du réseau (voir Figure 1.8).
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Figure 1.8. Schéma bloc monophasé d’un filtre actif série.

1.2.3 Filtres actifs hybrides

Le filtre actif hybride est une combinaison de filtres actifs (connectés avec ou sans
transformateur triphasé ou trois transformateurs monophasés) et de filtres passifs. Ainsi, les
filtres passifs ¢liminent les harmoniques en basses fréquences, ce qui permet de réduire le
dimensionnement du filtre actif qui ne compense que le reste de perturbations. En
conséquence, le filtre actif est plus petit (au niveau de dimensionnement) que pour un filtre

actif conventionnel et la réponse est bien meilleure qu’avec des filtres passifs seuls.

Souvent le filtre passif est formé par deux filtres réglés aux fréquences des harmoniques 5 et 7
et un filtre passe haut réglé autour de la fréquence de ’harmonique 11. Ainsi dans ce cas, le
filtre actif permet d’éviter des résonances entre les ¢léments passifs et le réseau [AK-05].
Plusieurs configurations possibles entre les filtres actifs et passifs ont été étudiées dans la
littérature [PE-88] [FU-91] [RA-95] [SE-99] [DT-01] [CL-01], la Figure 1.9 montre I’une des

configurations les plus récentes [SR-03].

Charge non linéaire

Réseau . .
1y 1ch Lch
/\j . " e e > Ren
-
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Filtre passif

e

Filtre actif
Figure 1.9. Schéma bloc d’un exemple de filtre actif hybride.

e

1.3 FILTRE ACTIF PARALLELE

Des trois solutions possibles présentées (filtres passifs, actifs et hybrides), on ne s’intéresse
dans cette étude qu’au filtre actif, et en particulier, au filtre actif parallele. Ce choix a été
arrété¢ par le fait que le filtre actif est un dispositif bien connu, trés développé et déja

commercialisé¢. On le considére donc comme un outil support pour nos travaux, a savoir

10
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pouvoir synthétiser et tester des structures de contrdle avancées qui seront présentées dans le

chapitre suivant. Ainsi, par la suite, on va se concentrer sur le filtre actif shunt.

Les filtres actifs paralleles de puissance sont composés d’un onduleur connecté au réseau a
travers d’un filtre de nature inductive. IlIs sont connectés avec ou sans transformateur en

parall¢le avec le réseau comme le montre la Figure 1.7.

Les filtres actifs paralléles, a part pour compenser certains harmoniques, ont aussi d’autres
possibles fonctionnalités :

= Contrdle de la puissance réactive
= Equilibrage des charges
= Réduction du flicker

= Redresseur a prélevement sinusoidal

1.3.1 Etat de I’art des filtres actifs paralléles
Dans [AL-02] un état de ’art des filtres actifs de puissance paralleles est présenté. Cette étude
a ¢été approfondie et ensuite ¢largie aux filtres actifs multiniveaux et aux filtres actifs de

moyenne tension.

Méme s’il existe des références antérieures sur les filtres actifs [BI-69] [SS-71], la premiere
famille de filtres actifs paralleles a été congue a partir d’onduleurs a thyristors commandés en
MLI [GY-76]. Ces filtres ont ét¢ développés pour éliminer les harmoniques générés par les
convertisseurs utilisés dans les systémes de transmission de courant continu en haute tension
(HVDC). Toutefois, a cette époque la technologie des interrupteurs d’électronique de

puissance ne permettait pas un développement applicatif significatif.

Les années suivantes ont vu des progrés importants avec la commercialisation de composants
d’¢électronique de puissance qui commutent des puissances de plus en plus importantes avec
des fréquences de plus en plus élevées. Ainsi, en 1982, le premier filtre actif parallele de
800kVA, composé¢ d’un commutateur de courant & MLI et thyristors GTO, a été installé pour

la compensation d’harmoniques [AK-95].

Par la suite, de nombreux onduleurs de puissance commandés en MLI ont été développés pour
des applications de filtrage actif [AK-86] [PE-90]. En conséquence, les filtres actifs paralleles
ont commencé a étre commercialisés et installés a travers le monde et surtout au Japon, ou en
1996, il y avait plus de cinq cents filtres actifs paralléles installés avec des puissances allant
de S0kVA a 2MVA [AK-96].

Les premiers dispositifs ne compensaient que les perturbations harmoniques de courant.
Toutefois, les filtres actifs ont évolué¢ et des prototypes avec des fonctionnalités plus

nombreuses ont ¢t€ congus. Les filtres actifs modernes, en plus de compenser et amortir les

11
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courants harmoniques, compensent les déséquilibres de courant, contrélent la puissance
réactive et le flicker.

Jusqu’a cette époque, tous les filtres actifs paralleles étaient installés par les consommateurs
industriels. Néanmoins, I’installation par le distributeur d’énergie de ces dispositifs peut
s’envisager. Dans ce cas, l’objectif principal est d’amortir la résonance entre les
condensateurs de compensation de puissance réactive et I’inductance de la ligne plutét que de
réduire la distorsion harmonique de la tension a travers la ligne [AK-97].

Au cours de I’année 1997, la topologie multiniveaux a débuté aussi pour des applications de
filtrage actif. La référence [AU-97] présente un filtre actif avec un onduleur clampé par le
neutre et dans [PE-97b] ’auteur a présenté un filtre actif en utilisant des onduleurs en cascade
de 11 niveaux. Les années qui ont suivi ont vu de nombreuses publications sur les filtres actifs
multiniveaux avec différentes topologies : dans [SN-01], ’auteur propose une topologie a
capacité flottante avec commutation douce ; la référence [MI-04] utilise un convertisseur en
cascade asymétrique, etc. Cependant, de nos jours, la plupart des filtres actifs paralléles
utilisent des convertisseurs clampés par le neutre [HU-02] [SF-03] [LI-04a].

L’¢évolution des dispositifs d’électronique de puissance vers des applications a chaque fois
plus puissantes est palpable dans le domaine des filtres actifs, quoique a moindre échelle
qu’ailleurs. On y constate, de plus en plus, une évolution vers des tensions et des puissances

plus élevées, y compris sans transformateur de couplage.

La premicre référence sur un filtre actif connecté a un réseau de moyenne tension date de
2001. La référence [TN-01] propose la connexion d’un filtre actif shunt monophasé a
I’extremité d’une ligne de traction de 25kV dans le but de diminuer les harmoniques de
tension 3, 5 et 7 au point de connexion du filtre et de fournir de la puissance réactive pour
maintenir la tension sur la ligne. Par la suite, [TN-02] propose une étude similaire mais avec
un convertisseur de topologie hybride de cinq niveaux. Un bras de ce convertisseur est
composé d’un convertisseur clampé par le neutre (NPC) qui utilise des IGBTs et I’autre bras

est composé d’un convertisseur a deux niveaux conventionnel a IGCTs.

Une contribution plus récente est consacrée a un filtre actif a base d’onduleurs en cascade
connecté a un réseau de 4.16kV avec transformateur [RA-05]. L’auteur constate qu’une
combinaison des semiconducteurs de puissance élevée et une inductance de filtre réduit en
moyenne tension peut étre une solution compétitive, au niveau du coft, par rapport aux filtres

actifs conventionnels en basse tension.

Néanmoins, a présent, les références liées aux filtres actifs de moyenne tension dans la
littérature sont relativement limitées, et on constate plutot une évolution vers ’utilisation de
filtres hybrides pour ce type d’application. En effet, on constate que ces filtres se présentent
comme une solution trés intéressante pour surmonter les limitations des filtres actifs, surtout

en ce qui concerne la montée en tension.
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D’un c6té, dans [LU-95], 'auteur propose 1’utilisation d’un filtre actif hybride a base d’un
onduleur multiniveau a capacité flottante pour se connecter a un réseau de 20kV. L’onduleur
se comporte comme un diviseur de tension avec pour but de limiter la tension qui doit
supporter le filtre actif. D’un autre c6té, dans [SR-03], est décrit un filtre actif hybride
biniveaux, constitué d’un filtre passif reli¢ directement en série (sans transformateur) a un
filtre actif, le tout directement connecté a un réseau de 3.3kV. Une étude similaire est réalisée
dans [IZ-05] ou le filtre est connecté a un réseau de 6.6kV mais dans ce cas le but du filtre est
d’amortir les harmoniques de la ligne. Finalement, dans [JU-05] 1’auteur propose un filtre
actif hybride sans transformateur avec topologie NPC qui se connecte a un réseau de
distribution de 6kV/10kV.

1.3.2 Applications des filtres actifs paralléles

La principale charge polluante, le redresseur a diodes ou a thyristors, est trés utilisée que cela
soit pour alimenter des charges continues a partir du réseau ou comme un ¢élement
d’interfagage au réseau dans une conversion a étage intermédiare continu. De plus en plus de
dispositifs de ce type se connectent au réseau électrique. De ce fait, les filtres actifs paralleles
ont un champ d’utilisation naturel dans les applications de réseau, notemment dans les
réseaux faibles avec plusieurs charges polluantes et dans les réseaux a courant continu en
haute tension (HVDC) [WE-94].

Les filtres actifs sont également utilisés dans des applications industrielles, afin de dépolluer

une zone avec plusieurs charges non linéaires (redresseurs, certains éclairages, etc.) [BH-96].

En fin, le filtrage actif est également employé dans les applications tertiaires car les filtres
actifs peuvent étre intéressants dans les batiments commerciaux, hopitaux, etc. dans lesquels il
y a de nombreuses charges polluantes comme des ordinateurs, éclairage économique,
imprimantes lasers, etc. [LA-97]. Ces filtres actifs compensent les courants harmoniques, les

courants réactifs et les déséquilibres des charges.

Les applications réseau, industrielles, tertiaires, domestiques et en télécommunications
apparaissent comme des environnements particulierement pollués par les harmoniques. On
peut tout de méme préciser que quelques fabricants proposent sur leurs catalogues des filtres
actifs paralléles: ABB, Siemens, MGE UPS, AIM Europe et Mesta Electronics.

Tous ces fabricants utilisent des composants suffisesmment rapides comme les transistors
IGBTs. La puissance de ces filtres varie selon le fabricant et selon le modele avec des
gammes allant de 10 a 2000KVA. La quasi-totalit¢ des filtres actifs sont triphasés, ils se
connectent tous en basse tension (V<690V), supportent des courants entre 300-480A et
donnent le choix de se connecter avec ou sans neutre raccordé. Les filtres permettent une
compensation globale des harmoniques, souvent jusqu’a I’harmonique 50. Ces filtres actifs,

en plus de réduire les courant harmoniques, améliorent le facteur de puissance et équilibrent
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las charges triphasées. L’utilisation de ces filtres produit une réduction des cofts

d’exploitation et une prolongation de la durée de vie de I’installation.

1.3.3 Classement des filtres actifs paralléles
I1 existe une grande variété de types de filtres actifs paralléles. Ils sont classés de différentes

manicres selon le nombre de phases, la technologie de I’onduleur et la topologie [GR-90]
[SG-99] [AK-05].

= Filtres actifs monophasés ou triphasés.
= Filtres actifs avec ou sans neutre raccordé.
= Filtres actifs basés sur 1’onduleur de tension ou sur le commutateur de courant.

Méme si les filtres actifs monophasés ont été largement étudiés dans la littérature [SI-03] [LI-
04b], dans les applications industrielles, ce sont les filtres actifs triphasés qui sont les plus
répandus (pour des applications de type variateurs ou rédresseurs a dépolluer) du fait que les
filtres monophasés sont normalement limités aux applications en basse puissance (les
redresseurs des sources d’alimentation en continu), sauf dans le cas de la traction électrique
[AK-05].

La deuxiéme classification se fait autour de la topologie utilisée, avec ou sans neutre raccordé.
Les filtres actifs avec neutre raccordé¢ ont été développés afin de pouvoir injecter et
compenser les composantes homopolaires. Dans la littérature la plupart des filtres sont
connectés sans neutre raccordé. Toutefois, on trouve plusieurs filtres avec neutre raccordé :
certains avec un onduleur a trois bras [AD-97] et d’autres avec un onduleur a quatre bras [SH-
02].

En ce qui concerne la technologie de I’onduleur, les filtres actifs sont soit basés sur 1’onduleur
de tension avec un condensateur c6té du continu et un filtre de raccordement inductif du coté
réseau, soit sur un commutateur de courant avec une inductance du c6té continu et un filtre de

raccordement capacitif du c6té du réseau (voir Figure 1.10).

K X X

L L
Coe =—— ng‘ L L
c —— L dc L
A [
JCF K JKx

N )
|y T

Figure 1.10. Filtre actif basé sur un onduleur de tension (a gauche) et sur un commutateur de courant (a droite).

Actuellement, méme si I’on trouve des articles basés sur le commutateur de courant [TO-05],
[SL-05], I’onduleur de tension est généralement préféré a cause de son meilleur rendement, de

son moindre colt et de son volume plus réduit (si I’on compare le condensateur et
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I’inductance du co6té continu). Par ailleurs, les modules a IGBTSs disponibles actuellement sur
le marché sont bien adaptés aux onduleurs de tension car en général une diode en anti-
paralléle est rajoutée pour chaque IGBT. Le commutateur de courant a quant a lui besoin de
mettre en série avec chaque IGBT une diode anti-retour. De plus, un aspect vient clore
provisoirement le choix : le commutateur de courant ne peut pas é&tre utilisé avec des
topologies multiniveaux classiques [SG-99]. En conséquence, presque tous les filtres actifs

qui sont sur le marché sont composés d’onduleurs de tension [AK-05].

Ainsi, le choix le plus commun dans la plupart des applications consiste a utiliser un filtre

actif triphasé basé sur un onduleur de tension sans neutre raccordé.

1.4 MODELISATION D’UN FILTRE ACTIF PARALLELE

Dans cette étude, on a considéré un filtre actif paralleéle formé par un onduleur de tension a
trois bras avec des semiconducteurs IGBTs et sans neutre raccordé. Le stockage de 1’énergie
du coté continu est réalisé par un banc de condensateurs. Pour raccorder I’onduleur au réseau
et le commander en courant il est nécessaire d’utiliser un filtre de raccordement de nature
inductive. Une solution classique consiste a insérer un filtre L pour filtrer les courants de

haute fréquence.

Une autre solution consiste a utiliser un filtre LCL. Ce filtre du troisi¢me ordre réduit
davantage les harmoniques de découpage et donc une fréquence de commutation plus petite
peut étre utilisée. C’est un bon outil pour les applications de grande puissance ou la fréquence
de commutation est limitée [SV-98] [AL-02]. Cependant, les stratégies de controle sont plus
compliquées et onéreuses car il existe des problémes de stabilité et de résonances. Dans cette

étude un filtre de connexion L a été utilisé.

La Figure 1.11 présente le schéma monophasé équivalent d’un onduleur de tension connecté
au réseau avec un filtre L, structure que I’on peut considérer comme la brique de base d’un
filtre actif shunt.

L R
—»
Bus de tension — 1
continue — | Us E Réseau
T . Onduleur v @

Figure 1.11. Représentation monophasée d’un onduleur de tension connecté au réseau avec un filtre L.

Si I’on néglige les chutes de tension dans les semiconducteurs, les temps morts et le reste des
imperfections, I’ensemble composé¢ de 1’onduleur et du bus continu peut étre considéré

comme une source de tension idéale. Ainsi, le courant injecté dans le réseau est déterminé par
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la différence de tensions entre le réseau et I’onduleur et les paramétres du filtre de connexion

comme le montre la fonction de transfert suivante :

Is) UL
AV(s) s+R/L

G(s) (1.5)

Ou L et R sont les parameétres du filtre de connexion.

Dans le cadre de cette ¢étude, toutes les commandes développées pour contrdler le systéme
sont numériques. Pour le développement des correcteurs numériques, il est plus adéquat
d’utiliser le modele du systéme discret plutdt que continu. On donne ainsi la fonction de

transfert discréte du modéle :

G@):Zfd (1.6)

Ou:

| et T, est la période d’échantillonnage.
g= E(l —d )

Le fait d’utiliser un systéme de commande numérique introduit deux retards dans le systéme :
d’un coté le retard d’échantillonnage qui est di au bloqueur d’ordre zéro (qui est égal a la
moitié de la période d’échantillonnage) et de ’autre c6té le retard de calcul du correcteur (que

I’on considere égal a une période d’échantillonnage).

Afin d’éviter des problémes de stabilité, le retard di au calcul a été integré au systéme discret
a contrdler lors du réglage. La fonction de transfert discréte du filtre L en considérant le retard

de calcul d’une période d’échantillonnage, est donc donnée par I’équation suivante :

GT@=1~ g £ (1.7)

z z—dzzz—d-z

Les parametres du filtre de raccordement et la fréquence d’échantillonnages considérés dans

cette étude sont indiqués dans le Tableau 1.1.

Symbole Désignation Valeur
L Inductance du filtre 3mH
T. Période d’échantillonnage 100ps

Tableau 1.1. Paramétres du systéme et d’échantillonnage.

1.5 CONTROLE GENERIQUE D’UN FILTRE ACTIF PARALLELE
La Figure 1.12 présente le schéma bloc du contrdle générique d’un filtre actif shunt. Ce
schéma est représentatif pour toutes les structures de contrdles avec boucles imbriquées. Les

parties communes sont :
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= La boucle de controle de la tension du bus continu.

= La boucle externe d’identification des perturbations.

= La boucle interne de contrdle de courant ou de puissance.
= Le bloc de synchronisation avec le réseau.

= La modulation.

Par la suite un bref bilan de ces parties va étre présenté.

Réseau

@\) Charge
il lis ! polluante

§ % Filtre L

\

:
i e

L Udc ref
1] S Sy S |
Modulation/Tableay
Sl dte commutations Controle du
synchronisation P bus continu
0 ua Uy Ue

Controle de
courant/puissance
TXref i de
Genération de | ixa
reférence 1y

Figure 1.12. Schéma bloc de contrdle générique d’un filtre actif de puissance paralléle.

1.5.1 Boucle de controle de la tension du bus continu

L’objectif de la boucle de controle de la tension du bus continu est de maintenir le bus continu
chargé, en compensant les pertes. Cette boucle a comme entrée : la tension de référence,
Uge rer et la tension mesurée, Uy ; et donne a la sortie le courant actif, iy, nécessaire pour
charger le bus a la valeur choisie. L’option la plus commune pour le contréle de cette boucle
consiste a utiliser un correcteur PI comme le montre la Figure 1.13. Il faut noter que souvent,

il y a intérét, pour des raisons de linéarité, de controler le carré de la tension.

Udc_ref + Correcteur id(:
PI

Udc

Figure 1.13. Boucle de contréle de la tension du bus continu.

Le bus continu est généralement composé de deux condensateurs. Si I’on considére que le
neutre n’est pas raccordé (voir Figure 1.14), les équations qui relient la tension des

condensateurs aux courants du coté alternatif et aux fonctions de commutation sont :
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<<de iy
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Figure 1.14. Bus continu de 1’onduleur de tension sans neutre raccord¢.
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1.5.2 Boucle externe d’identification des perturbations du courant

Cette boucle identifie les perturbations qui agissent sur le courant, laquelle identification
servira & générer les références nécessaires a la compensation. Les perturbations les plus
fréquentes affectant les courants dans un systéme triphasé sont les déséquilibres et la
distorsion de la forme d’onde. La sortie de cette boucle est I’entrée de la boucle interne de

contrdle (référence de courant ou de puissance).

Un point clé pour I’implantation correcte d’un filtre actif concerne la méthode d’identification
temps réel des perturbations car s’il y a une erreur dans cette boucle, méme avec le contrdle

interne le plus performant, on ne pourra jamais compenser correctement.

Dans la littérature on trouve plusieurs méthodes qui décrivent différents algorithmes
d’identification possibles. Plusieurs d’entre eux présentent une comparaison entre différentes
méthodes en insistant sur les points forts et faibles de chaque méthode [RU-97] [SO-00] [SA-
00] [RC-02] [ET-03] [EM-05] [AS-05] [MZ-05]. Ces méthodes se classifient dans deux

groupes selon le domaine temporel ou fréquentiel de I’outil mathématique développé.

1.5.2.1 Méthodes du domaine fréquentiel

Les méthodes du domaine fréquentiel utilisent I’analyse de Fourier (la transformée discrete, la
transformée rapide, la transformée discréte récursive, etc.) pour identifier les harmoniques de
courant [AS-05]. Ces méthodes sont bien adaptées aux charges ou le contenu harmonique
varie lentement. Par ailleurs, elles ont 1’avantage d’identifier les harmoniques

individuellement : elles permettent donc une compensation sélective.

Néanmoins, les inconvénients les plus importants de ces méthodes sont des résultats moyens

en régime transitoire et un volume de calcul et une allocation de mémoire tres considérables.
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1.5.2.2 Méthodes du domaine temporel

Les méthodes du domaine temporel permettent une réponse plus rapide et requierent moins
d’opérations que les méthodes précédentes. Le principe de ce type de méthodes est la
séparation du fondamental ou de certains harmoniques du reste des harmoniques par le

filtrage. Les méthodes les plus importantes sont:

» La puissance instantanée pq : ’extraction des harmoniques dans cette méthode est
réalisée a partir de la puissance instantanée calculée en repere fixe, en utilisant la
transformée de Concordia [AK-83]. Ainsi, les puissances sont décomposées en une
composante continue, liée au fondamental, et en une composante alternative, liée aux

harmoniques, qui peuvent tre séparées en utilisant un filtre passe-haut.

» Le courant instantané dq : on transforme le courant dans un repére tournant en
utilisant la transformée de Park. Ainsi, les courants sont composés d’ une composante
continue, liée au fondamental, et une composante alternative, liée aux harmoniques,
qui peuvent étre séparées en utilisant un filtre passe-haut [AD-96] ou un filtre passe-
bas [BH-98].

»  Filtrage sélectif : ces méthodes permettent la compensation sélective des harmoniques
car les harmoniques sont extraits un par un. On différencie plusieurs techniques : le
filtre Notch [RA-95], les intégrateurs généralisés en repere fixe [SM-97], etc. Ces
techniques ont besoin d’une connaissance du contenu harmonique du courant pour

pouvoir régler correctement les filtres d’extraction.

Dans [AS-05], on remarque I’importance de I’implantation numérique de ces filtres passe haut

et passe bas car ils influent considérablement dans la dynamique et la précision du filtre actif.

La méthode de la puissance instantanée pg est I’une des plus utilisées. Cependant si la tension
réseau est perturbée ou déséquilibrée et s’il y a une coincidence entre ses harmoniques et ceux
du courant, il y aura un transfert de puissance active non seulement a travers des grandeurs
fondamentales mais au travers des harmoniques. Ainsi, les composantes harmoniques ne
seront pas identifiées par cette méthode et il y aura une erreur d’estimation des harmoniques
du courant qui ne s’annule pas. Pourtant, la méthode de courant instantané dg permet
d’obtenir des meilleures performances méme si la tension réseau est perturbée ou
déséquilibrée car la perturbation de la tension réseau n’a aucune influence sur la capacité
d’identification de la méthode [ET-03].

Dans cette méthode de courant instantané dg [AD-96] [SO-00], aussi appelée méthode
synchrone, on transforme le courant dans un repere tournant en utilisant la transformée de
Park. Ainsi, la composante continue et la composante alternative des courants sont séparées
en utilisant un filtre passe-haut. La séparation entre la composante fondamentale et les
harmoniques devra étre réalisée avec le minimum d’atténuation et de déphasage possible des

harmoniques identifiés. Pour cela un filtre d’ordre élevé est souhaité. Cependant, ce type de
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filtre est difficile a implanter en pratique. Ainsi, un choix simple peut étre d’utiliser un filtre

passe-haut de type Butterworth du 2™ ordre avec une fréquence de coupure de 10Hz.

La Figure 1.15 présente le module d’identification de la perturbation utilisé.

. idc
Lcha . . P4

Laref

lha lehd Led Lo ref
ichb |Transformée ¥ Transformée / _ (O Transformée Transformée | iprer
jone | abc/a lch ap/d len .i, dg/or Lgrer —
Lehe B Llﬁ? B/dq chq JL_ cq q/af ﬂnf; af}/abe icref
0
PLL

Figure 1.15. Schéma bloc de la boucle externe d’identification des perturbations du courant avec la méthode de

courant instantanée dgq.

1.5.3 Boucle interne de controle de courant ou de puissance

Cette boucle de contrdle a comme entrées les variables de référence et de mesure et donne les
tensions qui vont au modulateur. Dans la plupart des cas, cette boucle de contrdle sert a régler
les courants, avec des correcteurs a Hystérésis, correcteurs a base d’intégrateurs (comme le
correcteur PI en reperes tournants multiples ou le correcteur Multi-Résonant), correcteurs de
type Dead-Beat, etc. Toutefois, dans le cas du Controle Direct de Puissance cette boucle

contrdle directement les puissances instantanées.

Cette boucle est un point critique dans le controle du systéme car elle doit disposer d’une
bande passante suffisante afin de pouvoir corriger, en sus du fondamental, les composantes
harmoniques. Par ailleurs, dans cette boucle il faut considérer I’effet du retard de calcul de
I’implantation numérique dans le réglage des correcteurs afin d’éviter des problémes de
stabilité car dans cette application la fréquence de commutation et celle de I’harmonique le
plus haut que ’on veut compenser sont relativement proches. Ainsi, dans 1’ensemble de
I’application au filtrage actif, cette boucle devient critique car les bonnes performances du

filtre dépendent surtout de la qualité des contrdles de cette boucle.

Par ailleurs, des exigences de plus en plus ¢levées sont demandées aux systémes
d’¢lectronique de puissance, ce qui conforte I’intérét d’étudier et de développer des nouvelles
structures de controle plus performantes qui permettent d’atteindre des meilleurs résultats.
Cette boucle interne de contrdle va étre analysée en détail dans le chapitre suivant et elle est le

noyau principal de I’étude proposée dans cette these.

1.5.4 Bloc de synchronisation

Afin d’échanger une puissance contrdlée, I’onduleur doit toujours étre synchronisé avec le
réseau. Le but du bloc de synchronisation est donc d’obtenir la phase de la tension instantanée
du réseau. Plusieurs techniques sont utilisées, le choix le plus commun consiste a utiliser une
boucle a verrouillage de phase (en anglais PLL, Phase Locked Loop) [HS-96]. Cependant,

quelques auteurs utilisent aussi une estimation du flux virtuel [MA-04].
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1.5.4.1 PLL

Dans les applications réseau électrique, la PLL sert essentiellement a estimer et filtrer la phase
et ’amplitude instantanée du phaseur équivalent d’un systéme triphasé. La PLL réalise la
suivi de phase de la composante directe de la tension du réseau, e; afin d’éliminer la
composante en quadrature, e,, ce qui se produit lorsque la phase estimée, 6, est égale a la
phase du réseau. La Figure 1.16 montre la structure classique d’une PLL triphasée [HS-96].
Elle est composée d’un détecteur de phase (la transformée de coordonnées), un filtre passe-

bas (le correcteur) et un oscillateur (I’intégrateur).

€a
—> € €d
€ Transformée Transformée )
e > abc/ap & af/dq € 0] Ot R
l Correcteur — I >

Figure 1.16. Structure classique d’une PLL triphasée.

Souvent la tension du réseau n’est pas parfaite et présente des harmoniques. Dans ce cas-1a, la
vitesse et I’amplitude instantanées du phaseur équivalent de la tension du réseau ne sont pas
constantes. La vitesse moyenne de rotation et ’amplitude moyenne correspondront a la
vitesse et I’amplitude de la composante fondamentale, tandis que les oscillations seront dues

aux harmoniques.

Du fait de la nature du filtre d’'une PLL, I’information de phase obtenue a sa sortie dépend de
sa bande passante. Ainsi, si celle-ci est tres €levée, la phase de sortie sera une image de celle
correspondant au phaseur équivalent instantané de la tension, c’est-a-dire, contenant tous les
harmoniques. Par contre, si la bande passante est suffisamment réduite, les harmoniques
seront filtrés et la sortie sera une image de la phase du phaseur équivalent de la composante
fondamentale. Cette derniére méthode est la meilleure solution pour pouvoir rejeter les

harmoniques qui agissent sur la phase [ET-03].

Ce fait entraine une diminution de la dynamique de la PLL. Cependant, dans cette application,
il n’y a pas de compromis a faire entre la précision et la vitesse de la réponse, car le but
recherché est une bande passante réduite de la PLL. Evidemment, cette dynamique limitée

provoque un ralentissement du temps de synchronisation lors de la mise en route du systéme.

Généralement, un correcteur PI est utilisé dans le correcteur de la PLL. Le réglage du
correcteur de la PLL et la robustesse de la méthode ont été largement analysés dans [KU-97]
[ET-03] [AW-04].

1.5.4.2 L’estimateur du flux virtuel
Initialement, 1’estimation de la tension du réseau par la méthode du flux virtuel était utilisée
pour améliorer le controle pour des systémes avec boucles imbriquées [SX-95]. Ensuite dans

[MA-01], cette technique a été utilisée pour calculer les puissances instantanées sans nécessité
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des capteurs de tension. Plus tard, I’estimateur du flux virtuel a servi a se synchroniser au
réseau [MA-04].

Le principe basique de cette technique de synchronisation consiste a calculer la tension du
réseau a partir de D’estimation des tensions de ’onduleur et du filtre. Toutefois, afin
d’améliorer la qualité du calcul et d’éviter les discontinuités de la tension de 1’onduleur,

I’estimation de la tension est réalisée a travers le flux virtuel.

Afin d’identifier le flux virtuel, la tension du réseau et les inductances du filtre sont
considérées comme les grandeurs d’un moteur alternatif virtuel comme montre la Figure 1.17.
Ainsi, L et R représentent 1’inductance et la résistance du stator du moteur virtuel et donc les
tensions entre phases eu, ep €t e, seront induites par un flux virtuel. L’intégration des
tensions entre phases crée un vecteur de flux virtuel dans les coordonnées af3, voir équation
(1.9).

NN

e, R L
~) Y Y Y
€ C
Loy T b, X f\/\I;\m -~ |Charge
e Ca T €. R L
o Y Y Y

jeycye

Figure 1.17. Schéma bloc d’un onduleur triphasé avec la partie alternative représentée comme un moteur AC

virtuel.

Y, :J.ea~dt:.|‘(va—LCZ;’)-dt
Y, =Ieﬂ-dt:_[[vﬂ— %)-dt

Ou ¥ est le flux virtuel, e est la tension du réseau et v est la tension de I’onduleur. La chute

(1.9)

de tension dans la résistance a été négligée.

La tension de 1’onduleur en cordonnées af est donnée par I’expression suivante :

Vo = \/szc(Sa _l(Sb _Sc )j
3 2 (1.10)

Vg = _Udc(Sb - Sc)

Ou les variables S sont les états de commutation de chaque phase et U, la tension du bus

continu.

L’expression du flux virtuel devient :
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v, =I(\E~Udc(&, —%(S,, +S(7)jJ-dt—L~ia

¥, =j(%~Udc(Sb —Sc)]-dt—L-iﬁ

Ainsi, la phase instantanée du phaseur équivalent de tension du réseau d’un systéme triphasé

(1.11)

est obtenue par I’expression suivante. Un déphasage égal au quart de la période est ajouté car

la tension est en quadrature avec le flux virtuel.

¥
0= arctan(\P—ﬂ) +90° (1.12)

a
Cette technique permet d’obtenir de bonnes valeurs de phase méme quand la tension du
réseau est relativement perturbée. Par ailleurs, ce mécanisme de synchronisation permet
d’éliminer les capteurs de tension et donc fait diminuer le colit de I’ensemble du systéme.
Néanmoins, cette technique présente 1’inconvénient de se connecter directement, sans une
mise en marche graduelle, ce qui dans certaines applications peut étre critique a cause des
forts transitoires lors du démarrage (car dans les premiers instants, les valeurs des états de

commutation ne sont pas connues).

1.5.5 Modulation

La fonction de la modulation est de déterminer les instants de commutation des interrupteurs
afin d’obtenir une séquence de commutation qui présente le méme spectre basse fréquence
que le signal d’origine. La Modulation de Largeur d’Impulsion (MLI) consiste a adopter une
fréquence de commutation suffisamment élevée par rapport a la fréquence maximale du signal
de sortie souhaité, et de reproduire la valeur moyenne de ce signal a chaque période de
commutation en jouant sur la durée d'application des tensions positives et négatives par
rapport au point milieu du bus continu. L’objectif de cette commande est de diminuer les
harmoniques supplémentaires et non-souhaités présents dans les courants générés par
I’onduleur. Ce sujet a été largement abordé dans plusieurs études de recherche : [HO-03] [ET-
03] [GO-05]. On distingue deux techniques : la MLI intersective et la MLI vectorielle. On

notera a ces sujets, qu’une trés interessante monographie a été fait dans [CP-02].

1.5.5.1 MLI intersective

C'est la modulation la plus classique. Elle consiste & comparer le signal de référence de
tension a une porteuse haute fréquence. Le résultat de cette comparaison détermine les
instants de commutation des interrupteurs et donc d’application de tensions positives ou
négatives. De nos jours, la plupart des systémes de controle d’onduleurs s’implantent sur des
dispositifs numériques. Ainsi, une MLI avec échantillonnage réguli¢re est souvent utilisée, ou

la référence de la tension reste constante pendant la période d’échantillonnage.

Diftérents types de MLI sont analysés dans la littérature :
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= A porteuse en dent de scie (a gauche ou a droite) ; a porteuse triangulaire centrée ou
les deux coOtés de la porteuse sont modulés, ce qui améliore considérablement les
performances harmoniques ; a porteuse aléatoire, méthode utilisée pour réduire les
bruits acoustiques des machines électriques et les interférences électromagnétiques

avec les autres systemes.

»  Synchrone ou asynchrone, selon que la modulante et la porteuse sont de fréquences
exactement multiples ou non. La MLI asynchrone, un cas trés fréquent lors de

I’application au filtrage actif, peut introduire des sousharmoniques dans la tension.

» A échantillonnage régulier symétrique ou asymétrique, selon que la référence est
¢chantillonnée a chaque période ou a chaque demi-période. La MLI avec porteuse
triangulaire a échantillonnage régulier asymétrique améliore considérablement le

spectre harmonique.

»  Avec injection d’harmonique de rang 3, pour augmenter I’amplitude de la tension a la

sortie de I’onduleur.

1.5.5.2 MLI vectorielle

A la différence de la MLI intersective, dans la MLI vectorielle les vecteurs a appliquer et les
temps d’application de ces vecteurs (afin d’obtenir en valeur moyenne une tension de
référence a partir des états de commutation de 1’onduleur) sont calculés analytiquement a

travers des équations mathématiques.

Chacun des états possibles du convertisseur est représenté par un vecteur de tension.
L’ensemble de ces vecteurs forme le diagramme vectoriel des tensions du convertisseur. En
général, la valeur moyenne du vecteur de référence peut étre calculée en utilisant plus d’un
vecteur par cycle de modulation, par I’approximation MLI valeur moyenne. Si 1’on
sélectionne les vecteurs adéquats et si ’on les applique dans 1’ordre correct il est possible
d’obtenir une fréquence de commutation a la sortie relativement €élevée avec une fréquence de

commutation réduite au niveau de composante.

La modulation vectorielle différe, entre autres choses, des techniques intersectives par le fait
que les signaux de commandes sont ¢laborés en tenant compte de 1’état des trois bras de

I’onduleur en méme temps.

1.6 CONCLUSIONS

Dans ce chapitre on a abordé la problématique des harmoniques et les solutions possibles. On
conclut, que méme si les filtres actifs hybrides se présentent comme une bonne solution dans
un futur proche, de nos jours, les filtres actifs parall¢les apparaissent comme la solution la

plus standard pour le filtrage de courants harmoniques.

Ainsi, on a retenu I’application au filtrage actif parallele. Cette application est considérée

comme trés exigeante car elle implique des bandes passantes trés élevées, ce qui influence

24



Chapitre 1 : Filtrage actif de puissance

considérablement la stabilité¢ du systéeme. Dans ce contexte, la boucle de controle interne de
courant ou de puissance devient critique, ce qui justifie qu’on a fait de cette boucle 1’étude
principale de cette these. Par la suite, différentes structures de controle avancées vont étre

analysées pour cette application.
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CHAPITRE 2 : STRUCTURES DE CONTROLE AVANCEES
POUR DES APPLICATIONS MULTI-FREQUENTIELLES

2.1 NECESSITE DES STRUCTURES DE CONTROLE AVANCEES

Les évolutions techniques et réglementaires qui ont eu lieu ces derni¢res années sur le réseau
¢lectrique ont donné lieu a des exigences chaque fois plus élevées pour les systemes a base
d’¢lectronique de puissance, du point de vue de l’augmentation de la tension, de la
dynamique, de la bande passante, etc. Les actionneurs réseau et les systémes de traction (ou

de propulsion) en sont les exemples les plus significatifs.

Afin de surmonter les limitations technologiques des semiconducteurs au niveau des tensions
et des courants de commutation, ils peuvent €tre regroupés en série, en parallele ou sous
forme de topologies multiniveaux et multipulse. Les techniques de commande utilisées
doivent étre également révisées pour vérifier que les performances exigées dans les

différentes applications sont atteintes.

Dans cette thése, on analyse des structures de controle avancées, et plus particuliérement les
configurations multi-fréquentielles, comme par exemple le filtrage harmonique, en étudiant
leur extension depuis la basse tension vers des applications de tension et puissance plus
¢levées (de ’ordre de quelques MWs). Ces contrdles doivent atteindre des performances tres
exigeantes du point de vue de la dynamique et de la bande passante dans sous contrainte de

fréquence de commutation modérée et ou le retard numérique devient critique.

A présent, les controles avancés apparaissent comme une évolution des contrdles classiques
(voir Figure 2.1 et Figure 2.2) car ils sont basés sur les mémes structures étendues ou
renforcées pour la correction des signaux multi-fréquentiels. Ainsi, toutes les structures de

contrdle avancées analysées dans cette étude sont numériques et travaillent a fréquence fixe.

Techniques de controle classiques

— T~

Techniques linéaires Technfques non linéaires
PI Résonant Dead-Beat Hystérésis/ DPC

Figure 2.1. Classification des techniques de contrdle classiques.
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| Techniques de contrdle avancées |

| Techniques linéaires |

= - X ~A )
Multiple Multi- . Dead-Beat +
PI Résonant [y prédictions DIEE= A

Figure 2.2. Classification des techniques de contrdle avancées.

Dans ce chapitre, on justifie dans un premier temps la nécessité d’utiliser les structures de
controle avancées pour des applications multi-fréquentielles. Pour cela, on présente
I’influence des retards de numérisation ainsi que les limitations des correcteurs classiques.
Ensuite, trois structures différentes de controle numériques pour des applications multi-
fréquentielles sont analysées en détail : les correcteurs a base d’intégrateurs, le correcteur

prédictif Dead-Beat et le Contrdle Direct de Puissance.

2.1.1 Introduction aux correcteurs multi-fréquentiels

Il existe des applications ou 1’on s’intéresse a des correcteurs avec des bandes passantes
¢levées car en plus de la composante fondamentale, on désire également corriger les
composantes harmoniques. Ces correcteurs sont appelés correcteurs multi-fréquentiels car ils
sont capables de corriger des signaux composés de plusieurs fréquences. Pour les applications

de controle de courant multi-fréquentielles, de nombreuses techniques ont été proposées.

D’un co6té, plusieurs contributions proposent I’utilisation de correcteurs a base d’intégrateurs
pour les applications multi-fréquentielles sous plusieurs types: PI en repéres tournants
multiples [SC-94], correcteurs Multi-Résonants [YU-00] et correcteurs Répétitifs [MT-02] en
repére fixe et finalement correcteurs Hybrides dans un repére tournant unique [ET-03]. Ces
structures de contrdle sont bien adaptées pour les applications multi-fréquentielles, comme
c’est le cas du filtrage actif. Les avantages les plus importants de ce type de structure de
controle sont la robustesse et le fait qu’il garantit une erreur statique nulle pour les
harmoniques considérés. Cependant, en général, ces correcteurs ont besoin d’un volume de

calcul considérable.

D’un autre c6té, avec le développement des commandes numériques, le correcteur Dead-Beat
a été aussi proposé pour la correction des signaux multi-fréquentiels [BU-97]. Le correcteur
Dead-Beat est le correcteur numérique le plus rapide mais il présente un inconvénient bien
connu : la sensibilité aux erreurs paramétriques. Par ailleurs, des techniques de compensation
du retard de réponse sont nécessaires dans ce type d’applications afin de corriger les erreurs
provoquées par le retard intrinséque du correcteur dans les applications a courant alternatif.
La performance du correcteur Dead-Beat est donc liée a 1’exactitude du modele du systéme et

a celle de la technique de compensation du retard utilisée [HO-96].
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D’autres publications proposent I’utilisation du correcteur a Hystérésis numérique [IN-97]
[GU-00], un correcteur rapide, simple et robuste mais qui requiert des fréquences
d’échantillonnage élevées pour se rapprocher des conditions de fréquence libre liées aux

modes glissants ideaux.

Quelques contributions plus récentes [CI-03] proposent I'utilisation du Controle Direct de
Puissance avec modulation vectorielle pour des applications multi-fréquentielles. Ce
correcteur est trés simple et est souvent proposé pour des applications mono-fréquentielles.
Cependant, si la bande passante du correcteur est suffisamment large, il peut étre utilisé¢ pour

des applications multi-fréquentielles peu perturbées comme il est présenté¢ dans [LO-06b].

2.1.2 Influence des retards de numérisation
Les retards de numérisation provoquent un déphasage supplémentaire qui réduit la marge de
phase du systéme et donc, influence directement la stabilité du systeéme. L’équation (2.1)

montre le déphasage supplémentaire A¢ introduit par la numérisation a une pulsation choisie.

3 180
Ap=—w, T, -— (2.1)
2 V4
Ou 7. est la période d’échantillonnage et @, la pulsation choisie.

Dans les applications ou la bande passante doit étre élevée, ce déphasage devient tres
important. Par exemple, si ’on veut compenser 1’harmonique 13 et avec une période
d’échantillonnage est de 100us, le retard numérique introduit un déphasage supplémentaire de
35° Dans le cas d’une période d’échantillonnage de 200us, le déphasage augmente jusqu’a
70°.

Ainsi, ce déphasage est d’autant plus important que la fréquence du signal a contrdler
augmente et que la fréquence d’échantillonnage diminue. Ceci est illustré par la partie gauche
de la Figure 2.3, ou I’on montre la réponse fréquentielle en boucle ouverte d’un systeme du
premier ordre (un filtre L avec les paramétres du Tableau 1.1) pour différentes périodes
d’échantillonnage (0/100us/200us).

Par ailleurs, ces retards peuvent aussi provoquer des phénomeénes de résonance sur la réponse
du systéeme en boucle fermée [ET-03]. Dans la partie droite de la Figure 2.3, on remarque que
le déphasage ajouté provoque une résonance sur la réponse en boucle fermée que le systéme
continu ne contient pas, avec une amplitude trés importante dans le cas d’une période

d’échantillonnage de 200 ..
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Figure 2.3. Réponses fréquenticlles du systéme en boucle ouverte (a gauche) et en boucle fermée (a droite) avec
différentes périodes d’échantillonnage du systéme plus un gain proportionnel.

[ET-03] exprime ce phénoméne de résonance par le diagramme de Black-Nichols qui est
réalisé a partir des combinaisons des modules et phases en boucle ouverte lesquels provoquent
un gain supérieur a un en boucle fermée. On constate qu’un systéme continu du premier ordre
n’aura jamais une résonance car sa phase maximum est de 90° et la zone de résonance
commence a partir de cette phase. Par contre, si le systéme du premier ordre est controlé en
numérique, en fonction de la phase ajoutée et du module en boucle ouverte du systéme, il

pourra y avoir des résonances en boucle fermée.

L’auteur évoque deux manieres pour éviter cette zone de résonance : d’une part en réduisant

le gain du systtme en boucle ouverte et d’autre part en diminuant la période

d’échantillonnage.

2.1.2.1 Prise en compte des retards de numérisation dans le réglage du

correcteur
Afin de prendre en compte le retard numérique dans le réglage du correcteur, le systéme
physique est représenté par la fonction de transfert discréte (pour considérer le retard
d’échantillonnage) et par un retard additionnel d’une période d’échantillonnage (qui
représente le retard de calcul). Le schéma bloc de I’ensemble du systéme est montré sur la

Figure 2.4 :
Référence c . Retard Systeéme | Sortie
i orrecteur —p o ioul p}&%fssgge >

Figure 2.4. Schéma bloc de I’ensemble du systéme.

Pour simplifier le réglage du correcteur, on considere le retard de calcul comme une partie du

systéme discret a controler.
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Référence Retard de cale Sortie
> Correcteur » Systémephysique >
T - discret

Figure 2.5. Schéma bloc du systéme de I’ensemble du systéme en considérant le retard de calcul comme une
partie du systéme a contréler.
Si dans le réglage du correcteur, on ne considére que le systéme physique continu, méme si
I’étude analytique présente des résultas tres stables, au moment de I’implantation réelle le
comportement du systéme peut étre loin de ce qui est attendu et peut méme devenir instable.
D’ou I’'importance de considérer les retards numériques dans le réglage du correcteur. Dans
I’ensemble des structures de controle analysées dans cette étude, ces retards ont été pris en

compte.

2.1.2.2 Compensation de I’effet du retard de calcul

Une autre solution consiste a ne pas considérer le retard de calcul dans le réglage du
correcteur et ensuite de compenser 1’effet de ce retard. Pour cela, le prédicteur de Smith est
souvent utilisé. Cette technique de controle simple et puissante, déplace les effets du retard de

calcul hors de la boucle de contrdle.

Ce prédicteur est basé sur le modele : il est donc tres sensible aux erreurs paramétriques du
systtme et aux erreurs d’estimation du retard. A cet effet, le prédicteur de Smith avec
observateur d’état a été proposé dans [PA-96]. Cette solution, plus robuste aux variations

paramétriques et relativement simple, est largement utilisée [LE-97] [BJ-99] [BG-04].

La Figure 2.6 présente la structure classique du prédicteur de Smith avec 1’observateur d’état
ou D’erreur de la prédiction, er,..q, est injecté dans la boucle de commande. Cette erreur de
prédiction est calculée en comparant la sortie estimée par I’observateur, y,.s et son

équivalent retardée.

Perturbation
Référence t~ + n %4' - Mesure
4’0—’?—' Correcteur ‘I:' Retard Systeme y

Observateur

Prédicteur de Smith

Figure 2.6. Schéma bloc de I’ensemble du systéme avec le prédicteur de Smith avec 1’observateur.

2.1.3 Limitations des correcteurs classiques
La Figure 2.1 présentée plus haut montre les techniques de contrdle numériques classiques les
plus importantes [KZ-98]. On différencie d’une part les techniques linéaires avec le correcteur

PI en repére fixe et en repere tournant, le correcteur Résonant et le correcteur prédictif Dead-
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Beat et d’autre part les techniques non linéaires avec le controle a Hystérésis et le Controle
Direct de Puissance (DPC). Ces correcteurs sont bien adaptés pour les applications uni-
fréquentielles. Toutefois, ils ne sont pas toujours appropriés pour des applications multi-
fréquentielles, comme on le verra par la suite dans 1’analyse réalisée avec les paramétres du
Tableau 1.1.

2.1.3.1 Correcteur PI

Le correcteur PI classique est composé d’un terme proportionnel et d’un terme intégral et il
travaille en repere fixe. Ce correcteur est trés utilisé dans les applications de controle de
signaux continus. Néanmoins, il n’est pas bien adapté pour des applications de contrdle des
signaux alternatifs lorsque la chaine directe ne comporte pas d’intégrateur naturel car il ne
contient un gain infini qu’a fréquence nulle [ZM-02]. La Figure 2.7 montre par exemple
I’erreur de poursuite d’un PI numérique (k,=15, k£;=25000, F,=10kHz) face a une référence de
50Hz.

Courant (A)

Figure 2.7. Commande en courant avec correcteur PI en repére fixe (réponse temporelle- référence alternative).

Afin d’éliminer I’erreur statique du correcteur Pl classique, le correcteur PI en repere
tournant est souvent utilisé. Ce correcteur est capable d’¢éliminer I’erreur statique des signaux
alternatifs coincidant avec la vitesse de rotation du repeére, mais il présente les mémes
limitations pour les autres fréquences. La Figure 2.8 montre par exemple 1’erreur de poursuite
négligeable du correcteur face a une référence de S0Hz (k,=15, £,=6000, F,=10kHz).
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Courant (A)

Temps (s)
Figure 2.8. Commande en courant avec correcteur PI en repére tournant (réponse temporelle- référence

alternative).
Cependant, une erreur considérable est obtenue dans la poursuite d’une référence composée
par ’harmonique 7 (voir partie gauche de la Figure 2.9). Cette erreur devient de plus en plus

importante au fur et & mesure que la fréquence augmente (voir Figure 2.9 a droite pour
I’harmonique 13).

Courant (A)
Courant (A)

| | |
-10 | | : -10 : :
0.196 0.198 0.2 0.202 0.204 0.197 0.198 0.199 0.2 0.201 0.202 0.203

Temps (s) Temps (s)

Figure 2.9. Commande en courant avec correcteur PI en repére tournant (réponses temporelles- référence pour
I’harmonique 7 a gauche et pour I’harmonique 13 a droite).
La réponse fréquentielle en boucle fermée du systéme (voir Figure 2.10) explique le
comportement observé. A la fréquence fondamentale, le module et la phase du systéme sont
nulles, alors que pour I’harmonique 7, une atténuation et un déphasage apparaissent ; cette
atténuation et ce déphasage augmentent considérablement avec 1’harmonique 13.
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Magnitude (dB)

Phase (deg)

Frequence (rad/sec)
Figure 2.10. Commande en courant avec correcteur PI en repére tournant (réponse fréquentielle en boucle
fermée).
De ce fait, si I’on applique une référence trés perturbée composée d’une composante
fondamentale (8A qui se réduit & 4A a D'instant t=0.2s), d’harmoniques 5 et 7 (2A) et

d’harmoniques 11 et 13 (1A), une erreur considérable est obtenue (voir Figure 2.11).

Courant (A)

Temps (s)

Figure 2.11. Commande en courant avec correcteur PI en repére tournant (réponse temporelle- référence trés

perturbée).

2.1.3.2 Correcteur Résonant

Le correcteur Résonant (développé en détail dans la section 2.2.2) est composé aussi d’un
terme proportionnel et d’un terme résonant qui contient deux intégrateurs complexes
conjugués. Ce correcteur est capable d’éliminer I’erreur statique des signaux alternatifs
coincidant avec la fréquence de résonance, tout en travaillant en repere fixe. Cependant, il ne
peut pas compenser correctement le reste des fréquences harmoniques. La Figure 2.12 montre
par exemple I’erreur de poursuite négligeable du correcteur face a une référence a S0Hz et

I’erreur €levée produite avec la méme référence non-sinusoidale du cas précédent (k,=15,
k=1000, F,=10kHz).

34



Chapitre 2 : Structures de contréle avancées pour des applications multi-fréquentielles

Iref

erreur

Courant (A)
Courant (A)

Figure 2.12. Commande en courant avec correcteur Résonant en repére fixe (réponses temporelles- référence

alternative, a gauche et référence trés perturbée, a droite).

2.1.3.3 Correcteur Dead-Beat

Le correcteur Dead-Beat est le correcteur numérique qui a la réponse la plus rapide. Il
présente un retard de réponse intrinséque de deux périodes d’échantillonnage entre la sortie et
la référence. Ce correcteur est bien adapté aux applications de contrdle des signaux continus.
Cependant, dans le cas de signaux alternatifs, méme dans le cas d’une consigne seulement
fondamentale 1’erreur statique peut étre considérable. D’ou la nécessité d’utiliser des
techniques de prédiction. La Figure 2.12 montre par exemple I’erreur de poursuite négligeable
du correcteur face a une référence a S0Hz et I’erreur élevée produite avec la méme référence

non-sinusoidale du cas précédent (F,=10kHz et technique RST, développé dans la section
23.3.0).

Courant (A)
Courant (A)

| |
1 1
1 1
8 019 02 021 022 023 024

(=)
-
(o2}
o

Figure 2.13. Commande en courant avec correcteur Dead-Beat en repére fixe (réponses temporelles- référence

alternative, a gauche et référence trés perturbée, a droite).

2.1.3.4 Correcteur a Hystérésis
Le correcteur a Hystérésis (ou par modes glissants) est une commande a structure variable
d’une robustesse et d’une simplicité inégalée dans les conditions d’une fréquence de

commutation libre et d’une commande aussi rapide. Sa version numérique présente un
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fonctionnement relativement différent de celui du correcteur analogique car dans cette
derniére, étant donnée un retard de réaction négligeable, 1’ondulation du courant reste
confinée dans la bande d’hystérésis et la fréquence de commutation reste libre, tandis que
dans la commande numérique, la fréquence de commutation peut étre fixe mais 1’ondulation
de courant peut étre supérieure a la bande d’hystérésis [KZ-02]. Afin de surmonter cet
inconvénient de la commande numérique, on utilise une fréquence d’échantillonnage tres

¢levée et donc, un processeur numérique tres rapide ou un dispositif programmable [IN-97].

\

La capacité de ces correcteurs a corriger des références non sinusoidales est liée a leur
fréquence d’échantillonnage : au fur et & mesure que cette fréquence augmente, 1’erreur de
réaction devient plus faible. La Figure 2.14 illustre ce phénoméne pour une référence non
sinusoidale (la méme que dans le cas précédent) avec une fréquence d’échantillonnage de
20kHz (a gauche) ou I’erreur statique est considérable et avec F,,=50kHz (a droite) ou ’erreur

est plus faible.

i} i i i i i i i 4 i i i i i i i
1g.16 017 018 019 02 021 022 023 024 0516 017 018 019 02 021 022 023 024
Temps (5] Temps (s}

Figure 2.14. Commande en courant avec correcteur a Hystérésis (réponses temporelles- référence trés perturbée,
avec F,=20kHz a gauche et avec F,=50kHz, a droite).

2.1.4 Conclusions

Le fait de travailler en numérique introduit deux retards dans la commande du systéme
(d’échantillonnage et de calcul). Ces retards provoquent un déphasage qui augmente avec la
fréquence. Dans les applications mono-fréquentielles, ce déphasage est souvent négligeable.
Néanmoins, pour les applications ou la fréquence est plus élevée, ce déphasage devient
critique. Pour cela, il est trés important de considérer ces retards dans le réglage du correcteur

afin d’éviter des problémes de stabilité.

Les correcteurs classiques, qui sont généralement bien adaptés pour les applications mono-
fréquentielles, ne le sont pas pour des applications multi-fréquentielles. D’ou la nécessité de
développer des nouvelles structures de contrdle avancées qui, de plus, intégrent les retards

numériques dans le réglage.
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2.2 CORRECTEURS A BASE D’INTEGRATEURS

Dans cette partie, trois différentes structures de contrdle a base d’intégrateurs ont été
analysées. Les trois stratégies introduisent des termes intégrateurs réglés aux fréquences qui
composent le signal de référence ou la perturbation considérés, pour obtenir ainsi un gain
infini en boucle ouverte. Les principaux avantages de ce type de correcteurs sont la robustesse
et le fait de garantir une erreur statique nulle aux fréquences désirées. Deux différents types
de réglage ont ét¢ analysés : le réglage classique basé sur la réponse fréquentielle du systéme
en boucle ouverte et le réglage par retour d’état et placement de pdles. Par la suite, on
présente I’état de I’art des correcteurs a base d’intégrateur pour apres détailler les structures

de controle et les différentes méthodes de réglage.

2.2.1 Etat de I’art des correcteurs a base d’intégrateurs

La premicre référence qui introduit les correcteurs a base d’intégrateurs et les applications
multi-fréquentielles date des années 90 [SC-94]. Par la suite, plusieurs contributions ont été
publiées et a présent on différencie quatre types de structures multi-fréquentielles de controle

a base d’intégrateurs.

La structure de PI en repéres tournants multiples [SC-94], dérivée des applications a
fréquence simple, a besoin d’un repére pour chaque harmonique et séquence (positive ou
négative) a contrdler. Pour les charges spécifiques, par exemple un redresseur a diodes ou a
thyristors, on peut faire des simplifications en ne considérant que quelques harmoniques et
séquences (typiquement les harmoniques 5, 7, 11, 13, etc.). Cependant, le volume de calcul
requis par cette structure de contrdle est loin d’étre négligeable a cause des transformations

liées aux multiples reperes tournants.

La structure multi-résonante a été proposée comme alternative a la structure PI en reperes
tournants multiples [YU-00]. En utilisant ce correcteur dans un repere fixe, I’implantation
permet d’économiser considérablement les opérations liées aux transformations des repéres
multiples. Néanmoins, le correcteur étant lui-méme plus complexe (du deuxiéme ordre), le
gain en terme de volume de calcul est limité, surtout dans le cas d’une structure a neutre

raccordé.

Une nouvelle structure multi-fréquentielle basée sur un intégrateur appelée correcteur Hybride
(qui travaille dans un seul repére tournant) a été présentée dans [ET-03] puis développée et
implantée dans [BO-04] [ET-06] [LS-06]. Ce correcteur est une combinaison des structures
multi-résonantes et PI en repéres tournants multiples car il utilise un correcteur PI et certains

correcteurs Résonants dans un seul repére tournant.

Le correcteur répétitif a une origine et un raisonnement différent. Originalement utilisé¢ dans
des applications comme le traitement du son par exemple dans 1’industrie musicale, il a été
récemment introduit dans le monde de 1’¢lectronique de puissance [ZH-00]. II est basé sur un

générateur de signaux périodiques qui a travers d’une rétroaction positive ou négative est
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capable de traiter tous les harmoniques ou seulement les impairs. Il est implanté tout
simplement par la somme ou la soustraction entre le signal d’entrée et la sortie retardée d’un
certain retard. Sa fonction de transfert peut étre représentée en forme de cosinus hyperbolique
et donc par une somme infinie de termes résonants. Par conséquent il est valable pour tous les
harmoniques a contrdler, simplifiant ainsi ’implantation du correcteur. Dans la plupart des
cas une implantation avec rétroaction négative est préférée a cause des caractéristiques des
harmoniques présents dans les applications de ’¢électronique de puissance [MT-02] [CO-04]
[ZH-06] [ES-06].

Par la suite, on ne va analyser que les trois premiers correcteurs car dans cette thése on a
considéré I'utilisation des structures composées d’intégrateurs individuels, plutdt que les
structures composées d’un intégrateur global, comme c’est le cas dans le correcteur répétitif.
Pourtant, ce correcteur apparait comme une trés bonne solution pour le futur car son volume
de calcul est réduit trés considérablement. Ainsi, méme s’il n’a pas été analysé dans cette

these, il mérite bien une étude détaillée du fait de son potentiel.

2.2.2 Correcteur Multi-Résonant
Le premier correcteur analysé a été le correcteur Multi-Résonant. Ce correcteur travaille en

repére fixe comme le montre la Figure 2.15.

| g ﬂ)Udc
S Sii .

MLI Udc ref
PI N

ua uc kub
—x%_ ]
Multi Multi
Résonant | | Résonant
ENY i, st
1, +T Lot Lyref
Transformées
_af/abe

Tl

aref T IB ref

0 Transformées

dg/ap
T 1 idrefL

Figure 2.15. Schéma bloc d’un onduleur connecté au réseau contrdlé avec le correcteur Multi-Résonant.

qref

Le correcteur Résonant

Le correcteur Résonant présente une structure similaire a celle d’un PI classique, avec un
terme proportionnel et un terme résonant. Le terme proportionnel répond de fagon similaire
aux erreurs de toutes les fréquences. Le terme résonant contient deux pdles complexes

conjugués a partie réelle nulle pour provoquer un gain théoriquement infini a la fréquence de
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résonance, ce qui permet 1’élimination de ’erreur statique en compensant méme les effets des
non-linéarités et des perturbations qui agissent a cette fréquence [ST-98]. Généralement, ce
correcteur est implanté dans un repére fixe a cause de ces bonnes performances pour le

contrdle des signaux alternatifs.

Le terme résonant peut étre implanté avec la fonction cosinus ou sinus. Le choix le plus
commun est le premier car il présente de meilleures performances du point de vue de la

stabilité [FK-99], c’est-a-dire, une meilleure marge de phase, comme le montre la Figure 2.16.

cosinus

Frequence (rad/s)

Figure 2.16. Réponse fréquentielle de I’implantation avec la fonction cosinus et sinus du correcteur Résonant.

Ainsi, la structure du correcteur avec implantation cosinus en continu est :

2-k -8
C.(s)=k +——
(s)=k, v (2.2)

Ou oy est la pulsation de résonance.

Le modéle discret devient :

az*+bz
Cr(2) =kp = (2.3)
z°+cz+1

Oua=2-k,-T,, b==2-k, -T, cos(w,T,), c=-2-cos(ew,T,) et T, la période d’échantillonnage.

La Figure 2.17 présente le schéma bloc du correcteur résonant discret :

error
abc

+

Figure 2.17. Schéma bloc du correcteur Résonant discret.

Le correcteur Multi-Résonant

Dans le cas d’une application multi-fréquentielle, on s’intéresse non seulement a la
composante fondamentale mais aussi aux harmoniques. Autant de correcteurs résonants que

harmoniques a compenser sont alors nécessaires.
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On a considéré les harmoniques les plus communs des charges non linéaires : le fondamental
et les harmoniques 5, 7, 11 et 13. En conséquence, en plus du terme proportionnel, différents
termes résonants sont ajoutés, un pour chaque harmonique a contrdler. Ainsi, le correcteur
devient un correcteur Multi-Résonant. A cause de la caractéristique symétrique de la réponse
fréquentielle de ce correcteur, on contrdle toujours les séquences positives et négatives des

différents harmoniques comme le montre la Figure 2.18.

JJIII[L_SIII_1 1III5JJ7IIII_\_>

-13 -11 -7 11 13 4o

e A

Figure 2.18. Réponse fréquentielle asymptotique du correcteur Multi-Résonant.

Ce correcteur présente deux types de configuration possibles : 1’association en parall¢le ou en
séri¢ des modules constituants. Dans le cas d’une association paralléle, les termes résonants
sont mis en paralléle avec le terme proportionnel. I y a plusieurs connexions série possibles.
On a considéré une association série qui est équivalente a 1’association parallele, dans laquelle
les différents couples résonants/proportionnels se multiplient entre eux et enfin, ou le gain
total de la chaine est corrigé par un terme proportionnel égal a : l/kp”']. Afin de choisir la
connexion la plus adéquate, on a comparé le volume de calcul des deux configurations pour le
cas d’un correcteur composé¢ de deux termes résonants (réglés a @, et a»). Les équations
suivantes présentent les opérations nécessaires pour chaque configuration : paralléle (2.4) et

série (2.5).

2 2
a, z +blz+a22 +b, z

C, (2)=k, + 2.4

)=k, 22 4e z+l 2P+, z+1 @4
C. ()= (k L4 z°+b z a222+b22)/k 2.5
z) = )

25 P2tz " ezl F )

Ou: a =2k, T,b=-2k, T cos(wT,)etc, =-2-cos(oT,)
a,=2-k,-T,, b,=-2-k, -Te-cos(a)ZTe) et c, :—2-cos(a)2Te).

Les tableaux suivants présentent les opérations requises par chaque configuration.

L’association série requiert deux multiplications/divisions de plus.

+/- x/% m
2 Termes résonants 6 6 6
Addition £, + termes résonants 2 0 0
TOTAL 8 6 6

Tableau 2.1. Opérations requises pour la connexion paralléle du correcteur Multi-Résonant.
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+/- x/% m
2 Termes résonants 6 6 6
Addition £, + termes résonants 2 2 0
TOTAL 8 8 6

Tableau 2.2. Opérations requises pour I’association série du correcteur Multi-Résonant.

Le développement des équations précédentes montre que dans I’association sé€rie apparaissent

plus de termes (encadrés) que dans I’association parall¢le.

2 2
a z +b z a,z +b,z
C, (2)=k, +— o 2=
p P 2 2
z74c¢ z+1l z7+4c, z+1

(a,+a, +k,) z* +(a,c, +a,c, +b, +b, +k,c +k,c,) z’

2.6
(27 +c, z+1)(z" +c, z+1) 2.6)
+(al+a2+blcz+bzcl+2kp+kpclcz)zz+(bl+b2+kpcl+kpcz)z+k\p
(27 +c, z+1)(z" +c, z+1)
a, z’+b, z a,z’+b, z
C,(2)=(k, + —— )k, +———2")/k
u(2) (p zz+clz+1)( ’ zz+czz+1) r
_(a,+ay +k,Haa,/k, Z4+(alcz+azcl+bl+b2+kpcl+kpcz+ a,b, +a,b)/k, z’ @7

(27 +c¢, z+1)(2° +c, z+1)

(a, +a, +bc, +bye, +k,cc, +2k, bb, /k, z* + (b, +b, tk,c +k,c,)z+k,

(22 +c, z+1)(z° +c, z+1)

Cependant, en analysant les termes supplémentaires ajoutés par la structure série, on conclut
que selon la valeur du terme proportionnel, k,, ces termes peuvent étre négligés (voir
I’équation (2.8)) : dans ce cas-1a, les deux structures deviennent identiques. La limitation des

trois termes supplémentaires vient du premier terme, qui est le plus influent et donc :
k,>> a, -a, (2.8)

Cela est vérifi¢ dans les réponses fréquentielles en boucle ouverte et en boucle fermée du
systeme avec un correcteur Multi-Résonant qui corrige le fondamental et les harmoniques 5,
7, 11 et 13 (voir Figure 2.19). Dans les deux cas, la réponse fréquentielle est la méme dans les
configurations shunt et série (k,=15, k;=400, F,=10kHz).
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[e2]
o

parallele
série

parallele

N
o

Module (dB)
N
o

Phase (deg)

Frequence (rad/s) Frequence (rad/s)

Figure 2.19. Réponses fréquentielles en boucle ouverte (a gauche) et boucle fermée (a droite) pour la

configuration paralléle et série du correcteur Multi-Résonant.

On peut conclure que ’association parallele est plus adéquate que 1’association série. Par la
suite, on n’a considéré que 1’association parallele (voir Figure 2.20). Ainsi, 1’équation du

correcteur Multi-Résonant devient :

2 2 2 2 2
a, z"+b,z a,z +b z a,z"+b,z a.z"°+b,z a,z +b,z
0 O+l 1+2 2+3 3+4 4

Cur(2) =k, + (2.9)

z2+c,z+1 ZP+e z+1 zZP+c,z+1 zZP4c,z+1 Zi+c, z+]1

Ou a, b, et c sont les parametres des termes résonants discrets a la fréquence du fondamental

et des harmonique 5, 7, 11 et 13.

Terme proportionnel

Terme résonant hl

2
apz +byz
> 0 0

Z2 +gz+1
) "

Terme résonant h5
—\

2
) ajz +blz i

erreur abe Z +ez+Hl Uabc
—— )

Terme résonant h7
—

2
p| @z + b,z n
Z2+oz+1
|

Terme résonant h11
——\

2
L p| a3z +b3z i

Z2* +¢z+

Terme résonant h13

5, .\

> a4ZZ+ b4Z
z2+c¢z+1
Y

Figure 2.20. Schéma bloc du correcteur Multi-Résonant discret classique.
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2.2.3 Correcteur PI en repéres tournants multiples

Le deuxieme correcteur étudié est le correcteur PI en repéres tournants multiples. Le schéma

bloc d’un onduleur connecté au réseau controlé¢ avec ce correcteur est présenté sur la Figure
2.21.

GIVa g Udc
L J & C
@ vy

(v, SISJTST N
— ®‘7
v v MLI Udc ref
\E‘i Tua Tuh TuK‘
il nO | | Transformée
ay by /ab $
Transformée %Eaa C‘(uB E)ﬂ
abc/a Transformée
il " dqg/op
o P Tuq Tud
Transformée | | Multiple||Multiple
ap/dq, PI PI
i, | _%g-i-

: -? n Lyref
qn i

qref

Figure 2.21. Schéma bloc d’un onduleur connecté au réseau contrdlé avec le correcteur PI en repéres tournants

multiples.

La Figure 2.22 montre 1’effet sur la réponse fréquentielle de la connexion en repére tournant
d’un correcteur PI. L’effet d’une transformation de repére est équivalent a une translation en

fréquence égale a la vitesse de rotation du repere tournant ().

T

| >
0 a, (0

Figure 2.22. Spectre du correcteur PI implémenté dans un repére tournant.

Dans ce cas, autant de reperes multiples que d’harmoniques a compenser sont nécessaires. De
plus, il faut prendre compte de la séquence de chaque harmonique. Dans un systéme équilibré,
le fondamental et les harmoniques 7 et 13 ont une séquence positive et les harmoniques 5 et
11 une séquence négative. En conséquence, en plus du repére fondamental, quatre reperes
tournants additionnels sont nécessaires pour €liminer les harmoniques désirés. Ainsi, la
structure du correcteur continu pour le cas des harmoniques les plus communs est la suivante
vue depuis le repere tournant fondamental :
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CP](S)=kp+ﬁ+ kig n kig i ki i ki

, . ; ; (2.10)
s stjo, s—jo, s+jo, s—jo,

Ou ws et w;, sont les vitesses de rotation des repéres tournants des harmoniques 5 et 7 et 11 et

13 successivement. Le modéle discret devient :

ki6 kié ki12 ki12

—j w6

Cp(2)=k, + l +

(2.11)
z—1 z+e

—jwb6 —jwl2 —jwl2
z—e ' z4e7’? z—e’?

On constante que la réponse fréquentielle n’est pas symétrique par rapport a I’origine (voir
Figure 2.23).

A
NN EN EN NN NN E RN N
-11 5 1 7 13 4
\__6__/!9/
-12 +12

Figure 2.23. Réponse fréquentielle asymptotique du correcteur PI en reperes tournants multiples.

Le schéma bloc de la structure de contrdle PI en repéres tournants multiples discret est

présenté sur la Figure 2.24.

Terme proportionnel

B

Terme intégral hl

erreurd, Udg

Terme intégral hS —>

da/ s .| 49300/
dgsgo z—1] {dqgso

0 Lr
E Terme intégral h7

'quO/ Jis 72| |9%00
_’ld%ool z—1| [dqse i
)
> 6 Terme intégral hl 1
Ao/l [k 72| [dds00
1 e +
_’ld%ooj = 1dgso J_’
—p{-12 1

Terme intégral hl13

dase/| |k, | [dgeod]
+
dgeoo] | z—7] {dgso | I

1)

Figure 2.24. Schéma bloc du correcteur PI en repéres tournants multiples.

Cependant, dans un systeme déséquilibré, chaque harmonique peut contenir une séquence

positive, une séquence négative et méme une composante homopolaire. Ainsi, pour réagir
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face aux déséquilibres, il faut doubler le nombre de correcteurs et de repéres, comme le
montre la Figure 2.25.

A
¢ 7
¥
AL NN NN ENEE EEEVERNEEE RN
-13 -11 -7 -5 1 5 7 11 13 w
N -6\ t4/
_12'8 wo
-14 +12

Figure 2.25. Réponse fréquentielle asymptotique du correcteur PI en repéres tournants multiples pour les

systémes déséquilibrés.

2.2.4 Correcteur Hybride

Les deux structures de controle précédemment présentées, le correcteur PI en reperes
tournants multiples et le correcteur Multi-Résonant en repere fixe, ont été les contrdles les
plus utilisés pour 1’application multi-fréquentielle ces derni¢res années. De la combinaison de
ces deux structures est issu le correcteur Hybride en repére tournant unique proposé dans [ET-
03] puis développé et implanté dans [BO-04] [ET-06] [LS-06].

Ce correcteur peut étre adapté au spectre harmonique du signal a contréler en considérant
seulement les séquences et les harmoniques choisis, tout comme dans le cas des PI multiples
mais avec un volume de calcul bien plus réduit. De ce fait, on obtient une structure de
controle multi-fréquentielle optimisée. La Figure 2.26 présente le schéma bloc d’un onduleur

connecté au réseau contrélé avec le correcteur Hybride.

S e SRR

de . dc
GiVb ‘ T
* ch SaT SbT SCT '§v +
= MLI Udc ref
PLL L B
PLLE T,
il 0| |Transformée
A y / b v
Transformée %Eaa CTuB E’ﬂ
abc/ap Transformée
iy g 7 _dq/ap
p T4, Tuy
Transformée a
ap/dq Hybride || Hybride

14 -‘;‘44—

3 1dref

i +
T
qref

Figure 2.26. Schéma bloc d’un onduleur connecté au réseau contrdle avec le correcteur Hybride.
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La Figure 2.27 présente la structure de controle Hybride pour les principaux harmoniques
impairs (1, 5, 7, 11 et 13), on constate qu’elle est dérivée d’un correcteur PI et de deux
correcteurs résonants (adaptés aux harmoniques 6 et 12). En conséquence, un seul PI et deux
termes résonants implantés dans un seul repére tournant permettent de controler 5
harmoniques (y compris le fondamental). Le spectre de fréquence n’est pas symétrique.
Evidemment, cette technique peut étre généralisée a tous les harmoniques impairs non

multiples de 3.

I L HEN HER L] >
-12-11 -6 -5 1 6 7 1213
4 A NG N

Terme résonant harm. 12
Figure 2.27. Réponse fréquentielle asymptotique du correcteur Hybride.

Le correcteur Hybride continu vu depuis le repére tournant fondamental devient:

ky kg-2-s N ki, 2-s

C,(s)=k, +-L+ (2.12)
! "o SZ+(w6)2 S2+(a)12)2
Le correcteur discret est obtenu par 1’équation suivante :
k,T *+b +b
Cplz) =k, +-ite  J62 T2 A2 ¥0n2 (2.13)

z—=1 zZl4c¢ z+1 zl+c,z+1
Ou: a,=2-kyT, by=-2 kT, cos(w,T,) et c, =—2-cos(w,T,).
ay =2-ky, T, by ==2-k;, 'Te'cos(wlzTe) et e, :_2'COS(0)12Te)-

La Figure 2.28 présente le schéma bloc de la structure de contrdle de courant multi-
fréquentielle hybride : un correcteur PI et deux correcteurs résonants sont combinés dans un

seul repere tournant.
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Figure 2.28. Schéma bloc du correcteur Hybride discret.

Les avantages les plus importants de cette structure sont : la simplicité, le nombre limité de

correcteurs a utiliser et la nécessité d’un seul repére tournant, comme on le verra par la suite.

2.2.5 Différents types de réglage des correcteurs a base d’intégrateurs

Deux différents types de réglage ont été¢ analysés : le réglage classique basé sur la réponse
fréquentielle en boucle ouverte et le réglage par retour d’état avec placement de poles. Le
filtre de raccordement considéré est un filtre L et les valeurs utilisées sont celles qui ont été

présentées dans le Tableau 1.1.

2.2.5.1 Réglage classique basé sur la réponse fréquentielle en boucle ouverte
L’objectif de cette approche est de garantir une marge de phase suffisante pour le systeme en
prenant en compte I’effet des retards de I’implantation numérique. Dans cette méthode, le
terme proportionnel est calculé a partir de la valeur choisie pour la bande passante en boucle
ouverte (voir Figure 2.29) [ET-03]. En négligeant I’influence des termes intégrateurs, le
parametre proportionnel peut étre calculé par 1’expression suivante :

R 2
k,=L-|BP,’ +(2J (2.14)

Ou L et R sont les paramétres du filtre de connexion et BPpo est la bande passante en boucle

ouverte. Cette valeur est identique pour les trois structures de controle analysées.
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Gain

Filtre L+k

| ] piwer [

T

Bande passante T

7N
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Figure 2.29. Diagramme pour 1’obtention de la bande passante désirée en boucle ouverte.

La valeur de la bande passante doit étre soigneusement choisie. D’une part, celle-ci doit étre
plus grande que I’harmonique le plus élevé que 1I’on veut compenser pour garantir une marge
de phase suffisante. D’autre part, elle doit étre suffisamment petite pour éviter une
dégradation excessive de la marge de phase due aux effets des retards de 1I’implantation
numérique. Si ’on néglige I'influence des termes intégrateurs, la marge de phase MP

devient :

L-BP
MP =180° —arctan[TBoJ—%BPBo T, 180 (2.15)
T

A partir de cette expression on peut tracer un graphique ou I’on peut identifier facilement la

marge de sélection de la bande passante.

A

N\

MP

\ Marge de sélection de
\ la bande passante

N

BPpo

B hs h

m

Figure 2.30. Graphique marge de phase versus bande passante en boucle ouverte.

De cette figure on déduit qu’une valeur adéquate pour la bande passante est donnée par

I’expression suivante :

BP,, =h +w (2.16)

SEC

Ou oy, est une marge de sécurité d’approximativement 1000rad/s qui est utilisée pour ne pas
se rapprocher trop de la zone d’influence du dernier harmonique a compenser (4,) et pour

augmenter la robustesse face aux erreurs paramétriques.

En ce qui concerne le réglage des termes intégrateurs, on propose une méthode qui consiste a
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minimiser 1’influence de ces termes sur la marge de phase du systéme. Par exemple, on peut
établir que 1’addition de phase des termes intégrateurs a la fréquence de coupure en boucle
ouverte soit limitée a quelques degrés [LO-06a]. De cette fagon, on s’assure que la marge de
phase établie avec le terme proportionnel ne se dégrade presque pas. Différentes équations

sont obtenues selon le correcteur utilisé.

Dans ce cas, on travaille avec une fréquence de commutation de 10 kHz. Ainsi, ’harmonique
le plus haut que I’on peut compenser est I’harmonique 13 : on fixe donc une bande passante
de 5000rad/s. Par ailleurs, on a limité 1’addition de la phase des termes intégrateurs a 5°. Les
critéres de réglage considérés par la suite pour les trois correcteurs sont montrés dans le
Tableau 2.3.

Symbole Désignation Valeur
hom Harmonique le plus haut 4085rad/s
BPgo Bande passante 5000rad/s
AD Addition de phase 5°

Tableau 2.3. Critéres de réglage des correcteurs a base d’intégrateurs.

Implantation du correcteur Multi-Résonant

Le réglage des termes résonants du correcteur Multi-Résonant a été réalisé¢ en partant des

critéres présentés dans le Tableau 2.3. Ainsi, on obtient I’équation suivant :

<5 (2.17)

Ou 7 et x sont des compteurs qui représentent les différents harmoniques (1, 5, 7, etc.).

Afin de résoudre cette équation, une relation entre les coefficients intégrateurs doit étre
¢tablie. Plusieurs possibilités ont été analysées : une distribution linéaire ou exponentielle
selon leur distance a la fréquence de coupure, la méme valeur pour tous les harmoniques, etc.
Il a ét¢ démontré que ce choix n’a pas d’influence considérable sur les performances du
systéme. Le choix le plus simple a donc été privilégié, a savoir la méme valeur pour tous les
harmoniques.

—tan AD - k (x'a)oz_BPBOZ)

p

-

i N

=
2. BPBOZH(X -0, - BPBOZ)

n=1 x=l1
X#n

(2.18)

Les parametres du correcteur déduits de 1’équation (2.14) jusqu’a 1’équation (2.18) sont

présentés dans le Tableau 2.4.
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Symbole Désignation Valeur
k Paramétre proportionnel 15
ki Paramétre intégrateur 400

Tableau 2.4. Parameétres de controle du correcteur Multi-Résonant.

Avec ces paramétres, les bonnes performances de I’ensemble du systéme (correcteur +
systéme physique) ont été vérifiées dans les réponses fréquentielles en boucle ouverte et en

boucle fermée.

©
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o
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=)
N
o M o

Phase (deg)

Frequence (rad/sec) Frequence (rad/sec)

Figure 2.31. Réponses fréquentielles en boucle ouverte (a gauche) et en boucle fermée (a droite) du systéme avec
le correcteur Multi-Résonant.

La Figure 2.31 a gauche présente la réponse fréquentielle en boucle ouverte. On constate que
la bande passante du systéme est de 5.000rad/s et que la marge de phase obtenue est
relativement haute, 42°. En ce qui concerne la réponse fréquentielle en boucle fermée (Figure
2.31 a droite), méme si le gain et la phase aux fréquences désirées sont nuls, il y a une
résonance qui apparait entre 4.000 et 10.000rad/s. Il sera nécessaire de vérifier aprés en
simulation que cette résonance ne pose pas de problémes au fonctionnement du convertisseur

dans I’application choisie.

La Figure 2.32 présente la réponse temporelle au changement d’une référence trés perturbée
(formée par un fondamental de 8A qui se réduit a 4A a I’instant 0.5s, un harmonique 5 et 7 de
2A et un harmonique 11 et 13 de 1A) avec le correcteur Multi-Résonant réglé par le réglage
classique. On constate que le régime transitoire est trés rapide et que 1’erreur statique est

négligeable.
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I référence
— Imesure
erreur

Courant (A)

0.52 0.54 0.56
Temps (s)

Figure 2.32. Réponse temporelle au changement d’une consigne trés polluée avec le correcteur Multi-Résonant

et le réglage classique.

Implantation du correcteur Pl en reperes tournants multiples

Le réglage des termes intégrateurs du correcteur PI en repéres tournants multiples a été réalisé

a partir des critéres présentés dans le Tableau 2.3.

L’équation obtenue dans ce cas est :

n=1

N N
—kaH(BPBO Fx-w,)
x=1

A® = tan™ = <5 (2.19)
k, [[(BPy ¥ x-@,)
x=1

Ou n et x sont des compteurs qui représentent les différents harmoniques (1, 5, 7, etc.).
En choisissant également la méme valeur pour tous les parameétres, on obtient :

N
—tan AD -k, [ [ (BP,o F x- @)
k< — x=1

1

N N (2.20)
D T1(BP Fx- @)

n=1 x=1
X#Nn

Ainsi, les parametres de contrdle du correcteur PI en reperes tournants multiples sont :

Symbole Désignation Valeur
k Paramétre proportionnel 15
ki Paramétre intégrateur 750

Tableau 2.5. Paramétres de controle du correcteur PI en repéres tournants multiples.

Les bonnes performances de I’ensemble du systéme avec ces parametres ont été vérifiées dans
les réponses fréquentielles en boucle ouverte et en boucle fermée.
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passante du systeme est de 5.000rad/s et que la marge de phase obtenue est relativement

inclus dans la séquence positive, tandis que les harmoniques 5 et 11 sont inclus dans la
haute, 41°.

La réponse fréquentielle du systéme n’est pas symétrique : les harmoniques 1, 7 et 13 sont

O = 0] = =
3 S 3 528°
Q <> E < = o
& L 5 = 5 €
o = . 5}
= S = 5 7 g
=} b o QO O
9 .3 % s ° g
Q ~ 0O ] D) =
= = X o
) o = < wu . —
T © > b 2 s 5
o = 0 08 2 2 g
) < s & B
g0 D w0 9 =
— — b No)
o O g o m g =
2 = v o & <
s p QO O L g &8 4,
22 &a g 2 9 5 o
e g=s 8 Z % 2 i
L3 B & = — .0
S E 3E =2
2 2 2 R~ et k%
S £ c 2 B & =
S8 - < &8 =
S5 B8 .o <3
—~ Q8 L = s
o © © w8 B ¥
< § = 5 8
o> 8 2 m =2 A
2 a2 2 & 5 9
o 9 < < > Q
= = a0 o O O N
T 5 g = 8 = 2
-3 - Q ] o, o
<z S
2 ¢ o 9 5 2
Z 5 5 ©o QO 2
52 2 2 4 8 8
QWD o 15} O (D) .
S 5 & S £ § @
S g L T Q@ g .u
o Q m . o 5 o=
T2 245 E 5 2 2
= — NO)
- 0 O Q @ DT = ©
() o
& g 2 W. o m w o 5
= an < R < < +— m
T = O N = = o a )
L <
~ m < o] 175) Q o
e © 8 = o 2 2
e 2 B o © o —
8 E2 > 8 = . v 3 &
3 2 ” €& 8§ 5§ T &
@ o = S
& (oW ] o ho) g o
(] No) =) o o)
Q — Q QO = @
= o B 9 - g
8 = € = &
= + 3 = =3
3 N E g £ 2 o
Q [ = ) m
2 Ny B © 7 5
@ O »vn O O A
“@ 5 g o g« .Z&
i 5235 8¢
£ &2 ,%1 o S w nVu
(ap) aInpo 5 & <~ - 5§ 8 & E (ap)
(bep)eseud = A= % & §3

Frequence (rad/sec)

systéme avec le correcteur PI en repéres tournants multiples.

Frequence (rad/sec)
Figure 2.34. Séquence positive (a gauche) et négative (a droite) de la réponse fréquentielle en boucle fermée du

Dans la Figure 2.35, on observe la réponse temporelle au changement d’une référence tres

perturbée (la méme que dans le cas précédent) pour le correcteur PI en repéres tournants
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multiples réglé par le réglage classique. Le régime transitoire est également trés rapide et
I’erreur statique négligeable.

Iréférence
— Imesure
erreur

15

10

Courant(A)
o

|
l
- 1
0.46 048 0.5 0.52 0.
Temps(s)

4 0.56

Figure 2.35. Réponse temporelle au changement d’une consigne trés polluée avec le correcteur PI en repéres
tournants multiples et le réglage classique.

Implantation du correcteur Hybride

Le réglage des parametres intégrateurs du correcteur Hybride a été réalisé a partir des criteres

présentés dans le Tableau 2.3. Dans ce cas, on trouve I’équation suivante :

N
k,BP'y, H (BPVB()Z *ywoz )
AD =90° + tan ™ m r=l T <5 (2.21)
ki H (BP'BOZ -y, )+ 2BP',,’ Z ki H (BP'B()Z —yo,’ )

y=1 n=1 y=1
y#En

ou BP'po = BPgo + 1007, k;; est le gain intégrateur du fondamental et n et y sont les

compteurs qui représentent les harmoniques vus du repere tournant fondamental (6, 12, etc.).

Ainsi, le paramétre intégrateur devient (mémes valeurs pour tous) :

al 2 2
kpBP'B() H(BP'B() -y, )
k, = =l
. (2.22)

tan(A® —90°) [ [(BP 0"~y )+ 28P,> S [T (BP0 )

y= n=l y=1
y#En

Les parametres du correcteur Hybride déduits des équations précédentes sont présentés dans
le Tableau 2.6.

Symbole Désignation Valeur
ky, Paramétre proportionnel 15
ki Paramétre intégrateur 820

Tableau 2.6. Paramétres de controle du correcteur Hybride.

Les réponses fréquentielles en boucle ouverte et en boucle fermée sont trés similaires au

correcteur précédent (voir Figure 2.36 et Figure 2.37). On voit bien que dans ce cas la réponse
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une resonance apparai

fréquentielle n’est pas symétrique non plus. On constate encore que la bande passante du
systéme est de 5.000rad/s et que la marge de phase obtenue est relativement haute, 41°. En ce
qui concerne la réponse fréquentielle en boucle fermée, comme dans les deux cas précédents,
que cette résonance ne pose pas de problémes au fonctionnement du convertisseur dans

I’application choisie.
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Si on analyse la r

que dans le cas précédent) avec le correcteur Hybride réglé par la méthode classique (voir
54

Figure 2.38), on constate que le transitoire est trés rapide et que l’erreur statique est

négligeable.
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‘ I référence
I — Imesure
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| erreur
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Figure 2.38. Réponse temporelle au changement d’une consigne trés polluée avec le correcteur Hybride et le

réglage classique.

2.2.5.2 Réglage par la structure par retour d’état avec placement de poles

La plupart des études concernant les applications de contrdle de courant des correcteurs
Multi-Résonants ont eu lieu en considérant la structure classique, c’est-a-dire, 1’addition
directe de correcteurs résonants en série ou en parallele. Dans cette partie, une nouvelle

structure a été développée en réorganisant la structure conventionnelle par retour d’état.

Le réglage par retour d’état en utilisant des correcteurs Multi-Résonants était proposé par
[WL-00]. Cependant, cette étude ne considérait pas le retard numérique dans le réglage. Au
cours de ce travail, une nouvelle configuration de la structure par retour d’état avec de
correcteurs Multi-Résonants plus complet a été proposée. Cette configuration, d’un coté,
prend en compte le retard numérique dans le calcul des gains de retour d’état et de 1’autre
coté, elle est plus robuste que la méthode précédente car, afin d’éviter les problémes de
stabilité, une erreur d’estimation paramétrique de £20% a été considérée lors du réglage [GA-
05].

Présentation de la structure par retour d’état

Lorsque les variables d’état d’un systéme sont connues (par mesure ou par estimation), il est
possible, si le systéme est completement controlable, de fixer la dynamique du systeme via
une matrice de gain: c’est le principe de la structure par retour d’état. Ce principe est

implanté avec la technique du placement de poéles a partir d’'une matrice de retour d’état.

Dans le cas d’une implantation numérique, il est essentiel de considérer les retards de
numérisation pendant le processus de syntheése de la matrice de retour d’état du correcteur.
Ceci est critique dans les applications ou la fréquence des signaux controlés est proche de la
fréquence d’échantillonnage, comme c’est le cas pour le filtrage actif. La Figure 2.39 présente

le schéma de bloc du systéme générique en prenant en compte le retard de calcul.
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Commande
Référence T Matrioe Retard Systeme
Correcteur —»| kit de caleul physique >
+5 | degain 4 ¢ calcu discret
Measure

Figure 2.39. Schéma bloc de contrdle d’un systéme générique.

La représentation d’état discrete du systéme physique est la suivante :

X, = z’l(Apdxpk +B u,) (2.23)

ypk = dexpk
Ou uy; est la variable d’entrée a I’instant k, y, est la variable de sortie a I’instant & et X, est le
vecteur de variables d’état du systéme physique a I’instant 4. Si 1’on considére le retard du

calcul comme une partie du systéeme physique discret a controler, la représentation d’état

devient :
X =z (A, x, +Bu,) (2.24)
yrk = Crdxrk

Ou u,; est la variable d’entrée a I’instant £, y, est la variable de sortie a I’instant k et x,4 est le

vecteur de variables d’état du retard + systéme physique a I’instant £.

La représentation d’état discrete du correcteur est la suivante :

-1
Xck =z (Acdxck +Bcdek) (2-25)
yck = Ccdxck
Ou l’erreur e, est la variable d’entrée a I’instant £, y. est la variable de sortie a I’instant & et
X, est le vecteur de variables d’état du correcteur a 1’instant £.
Ainsi, le schéma bloc du systéme peut étre représenté de la forme suivante :

Mesure

Commande Retard

— > _>( )_, Sortie du correcteur
Systeme physique ; Correcteur |—  »
T +

Référence

Figure 2.40. Réorganisation : le systéme vu du point de vue de la matrice de gain.

Cette représentation peut étre réorganisée afin de faciliter le calcul de la matrice de gain. En
conséquence, une nouvelle représentation du systéme est obtenue. Celle-ci contient deux

entrées, la commande u, et la référence y,. s €t une sortie, la sortie du correcteur, X.

Commande u,—

> —> Sortie du correcteur x

Référence y,, . b

Figure 2.41. Représentation du systéme modifié.
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La représentation d’état de ce systéme restructuré est :

{Xﬂzzl { A, 0 }{Xﬂ {Bm}um { 0 } - (2.26)
Xck - B cd C rd Acd X ck O B cd ,

Afin de garantir la stabilité du systeme et d’obtenir la dynamique désirée, un retour d’état est
appliqué sur I’entrée u,4. Cette dernicre est la seule entrée du systéme qui peut étre manipulée

car la référence y,x s est déja établie. On choisit le signal de contr6le de la maniere suivante :

X
u, :—K{ *k} (2.27)

Xck

Ou K est la matrice de gain du retour d’état.

Ensuite, le systéme devient un systéme controlé en boucle fermée, comme le montre la Figure
2.42.

A 4

b3

= _I<_"
I

e = =

|
[
|
Figure 2.42. Systéme contr6lé en boucle fermée avec la matrice de gain de retour d’état.

En définissant K comme:

K| (2.28)
- ch .

Le systeme de controle devient :

u, Retard ., e X
Systépre physique —kPOL Correcteur [
_ T+
I Kyd X
| p— yl‘kjef
I I

Figure 2.43. Retour d’état du systéme de controle avec les coefficients de gain distribués.

Aprées une nouvelle réorganisation, le systéme de la Figure 2.44 est obtenu.

Yk ref €, Xt | Uy Retard : Vo
> Correcteur —» K4 Systeme physique

v

Figure 2.44. Réorganisation du systeme de controle par retour d’état avec les gains distribués.
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Le systéme est représenté par :

er — Z—l Ara' _BrdKrd _Brchd er + O y o (2.29)
Xck L _Bch/‘d Acd | Xck Bcd o
A B

Les valeurs propres de la matrice A sont les pdles désirés en boucle fermée du systeme. Si
I’on choisit une matrice de gain K adéquate, il est possible de placer les pdles du systéme en
boucle fermée aux endroits désirés. Ce calcul peut étre facilement réalisé avec un outil de

calcul comme Matlab (avec la commande place).

La condition nécessaire et suffisante pour obtenir un placement de pdles arbitraire est que le
systéme soit complétement contrélable. Cette condition est remplie si le rang de la matrice de
contrdlabilité M, voir équation (2.30), est le méme que le nombre de variables d’état (n) [OG-
87].

M=[B:AB:A’B: ---i A"'B] (2.30)

Placement de poles

Les emplacements possibles des poles en boucle fermée du systéme sont infinis. Une étude a
eu lieu pour analyser le choix de I’emplacement le plus adéquat. Dans tous les cas, la matrice
de gain de retour a ét¢ déterminée de telle manieére qu’en boucle fermée six paires de pdles
complexes conjugués soient obtenus (dérivés des 5 paires de pdles complexes du correcteur et

des 2 pdles réels du systéme physique plus le retard de calcul).

Un choix possible pour placer les poles en boucle fermée consiste a considérer la
configuration Butterworth, ¢’est-a-dire, en plagant les 6 poles complexes conjugués sur une
demi cercle dans la partie gauche du plan s [SD-XX]. Un autre choix consiste a les placer sur
deux droites horizontales avec la méme partie imaginaire. On peut également placer les poles

sur deux diagonales comme le montre la Figure 2.45.

A A A
Im Im Im
. N
— e
A AL A A A * !Q’
A A A A \\\‘
> T f Sy
Re A A A IA | &/’/ Re
YYYYYY i,/
g2
P
- - - *
x”‘

Figure 2.45. Placement de pdles en boucle fermée dans le plan s avec la configuration de Butterworth (a gauche),
sur deux droites horizontales (au milieu) et sur deux diagonales (a droite).
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Finalement, on peut placer aussi tous les poles en boucle fermée sur une droite verticale dans
le plan s [WL-00] [ZE-05]. Ce choix se présente comme la meilleure option car on peut fixer
la dynamique du systéme et assurer une marge de stabilité, qui est une caractéristique trés
importante. De plus, c’est une configuration simple a régler car il ne faut fixer qu’un seul

parametre : la partie réelle p,.

L observateur

Dans la pratique, toutes les variables d’état ne sont pas mesurables. C’est le cas des variables
d’état du systeme formé par le retard et le systéme physique. Cela est di au fait que la
variable de controle retardée n’est pas accessible. L’estimation (ou observation) de ces
variables d’état non mesurables est réalisée a partir de la sortie y,4 et de la variable de contrdle

u,, comme le montre la Figure 2.46.

Retard Vi
Systewae physique

Yek_ref €,

v

Correcteur

A 4

Figure 2.46. Systéme de contrdle avec la structure par retour d’état et 1’observateur.

L’observateur peut étre congu seulement si la condition d’observabilité est remplie, c’est-a-
dire, si le rang de la matrice d’observabilit¢ M’ (voir équation (2.31)) est le méme que le

nombre de variables d’état du systéme observé (retard+systéme physique) [OG-87].
M‘=[C,dTE A,ch,dT] (2.31)

L’observateur est fondamentalement une copie du systeme formé par le retard et le systeéme

physique : outre les mémes matrices d’état d’entrée et de sortie A ,,B , etC ,, il a un terme

rd
supplémentaire qui calcul I’erreur entre la sortie réelle y,4 et la sortie estimée C,_X,, comme le

présente I’équation (2.32).

;( :Ard ﬁo +Brd Uy +Ko (yrd _Crd ﬁo) (232)

o

La matrice K, est le gain de retour de ’observateur, qui est calculé afin de minimiser son
influence dans la dynamique du retour d’état. La dynamique de I’observateur doit étre au
moins cinq fois plus rapide que la dynamique de I’ensemble du systéme. La Figure 2.47

présente I’ensemble du systéme avec I’observateur :
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Yrk_ref ek i X, =2 (A i ) Yok
'( )—’ Xk =2 (AcaXer +Beger) >
+ A Yok ZHCa Xk

»e>
S)

Figure 2.47. Systéme de contrdle réorganisé avec les coefficients de gains de retour d’état distribués et

I’observateur.

Application au correcteur Multi-Résonant

Le correcteur Résonant employé, a la différence de celui de 1’équation (2.3), n’a pas de gains
(ni &, ni k). Cela est dii au fait que ces termes sont indirectement inclus dans la matrice de

gain de la structure par retour d’état.

Si I’on considere 1’implantation cosinusoidale, les fonctions de transfert continue et discrete

du terme résonant sont :

C.(5) :% = C(2)= T, [22 —cos(a)OTe )Z]

2.33
s* +w, z? —2cos(w, T, )z +1 (2.33)

L’équation (2.34) montre les équations issues de 1’association paralléle du correcteur Multi-
Résonant :

2 2
C..(2)= 7;6 z° —cos (a)OTe )z_ N 7;6 z° —cos (a)STe )z_ N
z —2c0s(a)0Te)z+1 z —2c0s(a)5Te)z+1
T, [22 — cos (a)7Te)z] T [22 — cos (co“Te)z] T [22 —cos (w,,T, )z]
z? —2cos(a)7Te)z+1 z? - 2cos(a)”Te)z+1 z? - 2cos(a)l3Te)z+1

(2.34)

ou @, =1007, o, =500z, w, =700z, », =11et v, =13007 .

Afin de placer tous les pdles en boucle fermée sur une droite verticale, les pdles en boucle
ouverte ont été¢ déplacés horizontalement vers la droite verticale p, dans le plan s (voir Figure
2.48). Dans le cas de poles réels (du systeme et du retard de calcul), qui sont déja sur I’axe

réel, les deux poles sont placés sur le méme lieu.

P:[_pr _pr _prija)o_prija)S_prija)7 _prija)ll _prija)w] (2'35)
Ou @, = 1007, , = 5007, @, = 7007, @, =11007 et o, =13007.
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1 Im
»»»»»»» - j130077
——————— - j110077
« Jj700x
[ < 75007
L X j100z
—X——>— B <«¥¢—F—>» Re
_pr
» <
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------- e §
——————— D T2 §
——————— X

Figure 2.48. Placement de poles en boucle ouverte (sous forme de croix) et en boucle fermée dans une droite

verticale (sous forme de carrés) dans le plan s pour le correcteur Multi-Résonant.

Le choix de la valeur de p, a été déterminé afin d’obtenir une robustesse acceptable du

systeme (voir Tableau 1.1) face a des erreurs d’identification de £20% des paramétres du

filtre de raccordement. La plage de variation de p, qui remplit cette condition, déterminée en

analysant le lieu des poles du systéme, est p,=[1000, 1600].

Au-dessus et au-dessous de cet intervalle, avec une erreur paramétrique de -20%, quelques

pdles en boucle fermée sont en hors du cercle unitaire et donc, le systéeme devient instable

- - I
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x

x
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"

(voir Figure 2.49).
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Figure 2.49. Pdles en boucle fermée dans le plan z sans erreur d’identification (foncés) et poles avec une erreur

d’identification de - 20% (clairs ) avec p, =900 (a gauche) et p, =1700 (a droite) pour le correcteur Multi-

Ensuite, on a étudié la réponse fréquentielle du systéme en boucle fermée avec différentes

Résonant.

valeurs de p, comprises dans I’intervalle choisi.

Le critere pour choisir la valeur de p, la plus adéquate dans cet intervalle a été¢ la minimisation

des phénomenes de résonances en basse fréquence (entre le fondamental et ’harmonique 5) et
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en haute fréquence (a partir de ’harmonique 13). La résonance en basse fréquence diminuant
lorsque la résonance en haute fréquence augmente et vice-versa (voir Figure 2.50 a gauche), il
faut faire un compromis dans le choix de la valeur de p,. La valeur de p,, avec laquelle on
obtient la courbe foncée a été choisie comme la meilleure solution (1400) car, dans ce cas, on
obtient un pic de résonance en basse fréquence de 8dB et un pic de résonance en haute
fréquence de 7dB. Il faut remarquer que dans le cas de déséquilibre, la résonance en basse
fréquence est trés dangereuse car elle provoque ’amplification de 1’harmonique 3. Les
résonances qui apparaissent avec ce réglage sont plus ¢élevées, et donc plus dangereuses, que
celles qui apparaissent avec le réglage classique. Le placement de pdles du systéme en boucle

fermée dans le plan z avec p, =1400 est présenté dans la Figure 2.50 a droite.

1 -
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X
9 X
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— g -0.2 I\ xx |
=] X
g o | |
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Figure 2.50. Réponse fréquentielle en boucle fermée avec différentes valeurs de p, (a gauche) et placement de

poles avec p,=1400 (a droite) pour le correcteur Multi-Résonant.

L’observateur contient les mémes matrices A, ,B, et C,que le systtme constitué par le

retard et le systéme physique:

d 0 1
Ard:|:1 0:|’Brd:|:0:|et Crd:[o g]

Les poles de I’observateur désirés en boucle fermée sont les suivants :

P, =[-5p, +jo,] (2.36)
ou w, =100z
La Figure 2.51 présente la réponse temporelle lors d’un changement de référence trés
perturbée (identique a celle montrée dans le cas du réglage classique) avec le correcteur

Multi-Résonant réglé par retour d’état. On constate que la durée du régime transitoire est

¢gale a la moiti¢ de la période du fondamental et que I’erreur statique est négligeable.
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Figure 2.51. Réponse temporelle au changement d’une consigne trés polluée avec le correcteur Multi-Résonant

et le réglage par retour d’état.

Application au correcteur Hybride

Dans le cas de la structure par retour d’état avec le correcteur Hybride, I’ensemble du systeme
reste identique a celui de la Figure 2.47, seule les matrices d’état et d’entrée A.; et B.; du

correcteur changent.

La structure de controle est celle présentée dans la partie 2.2.4. Le correcteur Hybride
employé, a la différence de celui de I’équation (1.15), n’a pas de gains (ni &, ni k;). Ainsi, le
correcteur hybride devient:

1 T [zz —cos(a)éTe)z] L L z? —cos(w,,T, )z]

s
C = .
n(2) ;7 —2cos(@,T,)z+1 z* —2cos(w,,T. )z +1

(2.37)

ou o, = 6007 et w, =12007 .

La démarche aussi est identique a celle du cas précédent : les pdles en boucle fermée sont
donc placés sur une droite verticale. On obtient en boucle fermée deux paires de pdles
complexes conjugués et un pole réel triple avec la méme partie réelle p, (dérivés des 2 paires
de podles complexes et 1 pdle réel du correcteur et 2 pdles réels du systeéme physique plus le
retard).

Les poles désirés en boucle fermée sont les suivants (voir Figure 2.52):

P:[_pr_pr_pr_prija)é_prijwn] (2'38)

L’observateur est aussi calculé de la méme maniére que dans le cas précédent.
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R & 111117

Placement de pdles en boucle ouverte (sous forme de croix) et en boucle fermée dans une droite

Figure 2.52.

verticale (sous forme de carrés) dans le plan s pour le correcteur Hybride.

tablie (erreur

[1700, 3000]. Dans cet intervalle, la valeur de p,

¢ ¢é

Dans ce cas, la plage de variation de p, qui remplit la condition de stabilit

d?

estimation paramétrique du -20%) est p;

¢quence est de 2500 (voir courbe

’effet des résonances en basse et haute fr

qui minimise |

foncée de la Figure 2.53). Le placement de pdles du systeéme en boucle fermée dans le plan z

la Figure 2.54.

€ sur
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Figure 2.53. Séquence positive (a gauche) et négative (a droite) de la réponse fréquentielle en boucle fermée

avec différentes valeurs de p, comprises entre 1700 et 3000 avec le correcteur Hybride.

64



Chapitre 2 : Structures de contréle avancées pour des applications multi-fréquentielles

— o
0.8 e ™. q
/ N\
06F /’ \\ i
/ o5l _ Y

04l /,/ e I /0.5\\ i
® / | %o\
2 02f ' ! x i
[5) | »
s e o O R
= | ! \ Cox
L 0.2y ) | . B
< \ N ) o/

-0.4*\:\ N T ) \5\/ b

0.6 \\ “ /

RN 4
08} N 17 i
L _
_1 L ~— — L — L L
-1 -0.5 0 0.5 1 15
Axe Reel

Figure 2.54. Placement de pdles en boucle fermée avec p, =2500 avec le correcteur Hybride.

Si 'on analyse la réponse temporelle lors d’un changement de référence trés perturbée
(identique au cas précédent) avec le correcteur Hybride réglé par retour d’état (voir Figure
2.55), on constate que dans ce cas la durée du transitoire est égale au quart de la période du
fondamental et que I’erreur statique est négligeable.

I référence
— Imesure
erreur

Courant (A)

Temps (s)

Figure 2.55. Réponse temporelle au changement d’une consigne trés polluée avec le correcteur Hybride et le
réglage par retour d’état.

2.2.6 Conclusions

Trois différents correcteurs a base d’intégrateurs ont été présentés : le correcteur Multi-
Résonant en repére fixe, le correcteur PI en repéres tournants multiples et le correcteur
Hybride en repere tournant unique. Ce travail a permis de montrer qu’ils sont trés bien

adaptés pour des applications multi-fréquentielles.

Deux méthodes différentes de réglage ont été analysées : le réglage classique basé sur la
réponse fréquentielle en boucle ouverte et le réglage par retour d’état avec placement de
poles. Dans les deux cas, les retards numériques ont été considérés dans le réglage des

correcteurs afin d’éviter des problemes de stabilité.
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2.3 CORRECTEUR PREDICTIF DEAD-BEAT

La stratégie de contrdle prédictif est basée sur la prédiction, au début de chaque période
d’échantillonnage, du signal de controle a appliquer en se basant sur la consigne, la sortie
actuelle et les parameétres du systéme physique et ce, afin de minimiser I’erreur. Lorsque le
signal de contrdle est choisi afin d’annuler I’erreur de courant a la fin de la période
d’échantillonnage suivante le contrdle prédictif est appelé contréle a réponse pile, plus connu
par son acception anglaise Dead-Beat Control [KZ-02]. Il ne s’agit pas strictement d’un type
de correcteur, mais plutot d’une philosophie de réglage basée sur un type de réponse

souhaitée.

L’avantage le plus important du correcteur Dead-Beat est sa rapidité car la sortie atteinte la
valeur de la référence aprés deux périodes d’échantillonnage. Ce correcteur est considére le
correcteur numérique le plus rapide [ML-99]. Toutefois, ce retard de réponse provoque une
erreur inadmissible en haute fréquence. D’ou, la nécessité d’utiliser des techniques de

compensation du retard de réponse.

Ce correcteur possede aussi un inconvénient relativement important : basé sur le modele du
systéme, il est trés sensible aux variations paramétriques, aux incertitudes du systéme et au
bruit : ceci peut provoquer des erreurs de précision [LO-05a]. Méme si dela fait longtemps
que les correcteurs Dead-Beat sont étudiés, c’est un probléme encore trés présent de nos jours.
[MT-05] propose d’ajouter au systeme un observateur d’état. Avec un réglage adéquat des
paramétres de 1’observateur, les désagréments concernant les erreurs paramétriques liées au
correcteur Dead-Beat sont minimisées, mais au prix d’une diminution 1égére de la dynamique

du systéme et une augmentation de la complexité.

Dans cette partie, on présente d’abord un état de I’art des différents types de techniques Dead-
Beat que ’on trouve dans la littérature. Ensuite, une nouvelle classification des différents
types de techniques en fonction du type de réglage est proposée. Dans la suite, on présente un
bref résumé de chaque structure de contréle analysée et une comparaison des différentes
méthodes. Finalement, les différentes techniques de compensation du retard de réponse sont

étudiées.

2.3.1 Etat de I’art des techniques Dead-Beat

Les techniques Dead-Beat sont trés utilisées pour des applications ou 1’on a besoin d’une
grande dynamique, tant en repére fixe comme en repere tournant, comme c’est le cas pour le
filtrage actif [ML-99] [AL-02] [OT-03] [LO-05b].

La plupart des correcteurs avec réponse Dead-Beat que I’on trouve dans la littérature sont
basés sur le réglage prédictif du premier ordre. Ces correcteurs sont utilisés dans des
applications de controle de courant d’un onduleur de tension [KA-90] [HO-96] et de filtrage

actif [ML-98]. Cependant d’autres méthodes sont également proposées.
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La référence [SV-98] analyse le controle de courant d’un onduleur connecté au réseau. Pour
cela, il utilise un correcteur PI en repére tournant avec un gain de type Dead-Beat. Par la suite,
cette méme structure de contrdle a été utilisée pour compenser les creux de tension dans un
dispositif parallele [RN-04] [BG-04] puis série [BG-04].

Dans [AL-02], I’auteur utilise un correcteur RST en repere fixe avec réponse pile pour le
contrdle de courant d’un filtre actif paralléle. Il propose un correcteur RST amélioré qui

compense le retard introduit par le correcteur.

La référence [ET-03] analyse la commande en courant de I’onduleur de tension. Il propose
une classification pour les différentes techniques Dead-Beat selon la méthode de réglage.
Deux principales techniques sont différenciées : le réglage de pdles et le réglage en équations
aux différences. Dans la méthode de réglage de poles, il décrit le correcteur RST et la
méthode d’imposition de la fonction de transfert en boucle fermée. En ce qui concerne le
réglage en équations aux différences, il présente deux réglages possibles : le réglage par
modele inverse et le réglage prédictif. Dans tous ces cas, les correcteurs travaillent en repére

fixe et un retard de deux périodes d’échantillonnage est obtenu entre la sortie et la référence.

Dans [OT-03], on utilise la Commande par Mod¢le Interne pour obtenir une réponse Dead-
Beat dans une application au filtrage actif paralléle. Ce correcteur permet de placer les pdles
en boucle fermée aux endroits désirés en compensant la dynamique du systéme. Deux
différentes études ont été réalisées : tout d’abord, un correcteur avec un retard d’une période
d’échantillonnage entre la sortie et la référence (le retard de calcul du correcteur est négligé)
et ensuite un correcteur avec un retard de deux périodes. On constate que la Commande de

Modg¢le Interne est équivalente a un correcteur PI classique en repére tournant.

Dans [MT-05], une source d’alimentation sans interruption (en anglais Uninterruptible Power
Supply, UPS) est controlée avec une réponse Dead-Beat. Un correcteur par retour d’état est
utilis¢ afin de placer les pdles du systeme a 1’origine et donc, obtenir la réponse souhaitée

pour le courant de 1’onduleur et la tension du bus continu.

Finalement, la référence [GL-06] s’appuie sur la classification des types de correcteurs Dead-
Beat de [ET-03] et analyse en détail le correcteur RST pour I’application d’un compensateur

de creux de tension et interruptions bréves connecté en série avec le réseau.

2.3.2 Classification des techniques Dead-Beat

Les techniques Dead-Beat peuvent étre classés dans deux groupes en fonction de la stratégie
de réglage utilisée (voir Figure 2.56) : réglage par fonction d’intégration explicite et réglage
par fonction d’intégration implicite.

Le 1 groupe est composé des correcteurs qui ont une fonction d’intégration explicite dans la

fonction de transfert : ils peuvent donc corriger le retard de réponse intrinséque du correcteur

a la fréquence pour laquelle ils ont été réglée et en régime permanent. Dans ce groupe, on
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différencie deux types de correcteurs : les correcteurs classiques avec réponse Dead-Beat et la
Commande par Mod¢le Interne, plus connu par son nom anglais Internal Mode Control.

2éme

Dans le groupe, on considére les correcteurs Dead-Beat qui n’ont pas des intégrateurs
explicites dans la fonction de transfert. Ils répondent avec une réponse d’un retard double sur
toutes les composantes fréquentielles de la consigne. On trouve principalement dans ce
groupe les correcteurs basés sur la technique de réglage de pdles et la technique d’équations

aux différences.

Correcteur Classique + réponse Dead-Beat

Réglage par fonction
d’intégration explicite

Commande par Mod¢le Interne |

P
Correcteur RST
Tech .Réglage de poles
Imposition de la FT |

Réglage par fonction
d’intégration implicite

Modele inverse |

Tech.Equations aux différences

Réglage prédictif |

Figure 2.56. Classification des différents types de correcteurs Dead-Beat.

Par la suite, ces différentes techniques de controle sont analysées. L’¢tude théorique a été
complétée avec quelques essais en simulation. Une compensation du retard idéale a été
considérée dans toutes les simulations. Tous les essais ont été réalisés avec les valeurs du

filtre de raccordement présentées dans le Tableau 1.1.

2.3.3 Correcteurs réglés par fonction d’intégration implicite
Dans cette partie, un bref résumé des quatre structures de contrdle présentées dans [ET-03] est

réalisé.

2.3.3.1 Techniques de réglage de poles

Cette technique consiste a placer les poles du systéme en boucle fermée a 1’endroit choisi afin
d’obtenir la réponse désirée. Dans cette technique, la fonction de transfert entre la sortie et la
référence est analysée. Afin de considérer la perturbation, un terme de compensation doit étre

ajouté.

Le correcteur RST

Le correcteur RST consiste a ajouter au systeme trois parametres de contrdle (les polyndomes
R, S et T) afin de pouvoir régler les pdles du systeme en boucle fermée et ainsi obtenir le
comportement souhaité. C’est ’'une des techniques Dead-Beat les plus utilisées [AL-02] [ET-
03] [GL-06]. La Figure 2.57 présente le schéma bloc de I’ensemble du systéme composé par

le correcteur RST, le retard du calcul et le systéme physique.
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Figure 2.57. Schéma bloc de I’ensemble du systéme avec le correcteur RST et la compensation des perturbations.

Ou G est la fonction de transfert du systeme physique par rapport a la référence et G, est la
fonction de transfert du systéme physique par rapport a la perturbation. By, B, et 41, A, sont le

numérateur et le dénominateur de chaque fonction de transfert.

La fonction de transfert en boucle fermée du systéme est la suivante :

B.T B,.z. 4R
I(Z):{Z.Al.mzal.sjlref( M [A (z.4, R+ B, S)jE(Z) (2.39)

Hppr Hppper

Le systéme a controler étant d’ordre deux (retard + systéme physique), deux parametres de
controle sont nécessaires pour régler le systéme en boucle fermée. De ce fait un correcteur du
premier ordre a été utilisé, ou les polyndmes de contrdle R et S sont les suivants:
S =5.z+s, 540
R=z+r (2:40)
La fonction de transfert discréte du systéme par rapport a la référence et par rapport a la

perturbation est présentée ci-dessous :

BG) ., B(z)E()_ Vo) - h(z+1)

0= 0" Lo —d

—E(2) (2.41)

Ou d, g et h dépendent des valeurs du filtre de raccordement.
Ainsi, le dénominateur du Hpp.r correspond a 1I’équation suivante :
2 A.R+B,.S=2"+22(r,—d)+z(~d.r, + g.5,)+ g5, (2.42)

Pour obtenir une réponse Dead-Beat, tous les coefficients de 1’équation (2.42) doivent

s’annuler.
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d2
S, =—
‘g
5, =0 (2.43)
n=d

La fonction de transfert en boucle fermée devient :

B
H (2)=T—=
prny (2) =T (2.44)

Si le polyndme T est le suivant, on peut atteindre une réponse avec double retard:

r=— 2.45
5 (2:45)
Ainsi;
B 1
HBF,«ef (2)=T——F——=— (2.46)

z.4,.R+B,.§ B z?

Afin de corriger les effets des perturbations, un terme de compensation (7C) est ajouté au
correcteur, voir I’équation (2.47). Cette expression n’étant pas causale, un retard double doit

étre introduit (7C.). On peut compenser ce retard en utilisant une technique de prédiction.

2 2
TC(Z):h'Z +hz N TCC(Z):h'Z +2h.z
g 8.z

(2.47)
Au lieu d’utiliser ce terme additionnel, la référence [AL-02] propose de considérer I’effet de
la perturbation dans le réglage des polynomes R et S et d’ajouter directement la tension réseau

a la sortie calculée par ces termes.

Les parameétres du correcteur déduits de 1’équation (2.40) jusqu’a (2.47) sont résumés dans le
Tableau 2.7:

Polynémes de controle Valeur
R z+d
2
S a z
g
z
T —
g
hz’ +hz
TC, —
gz

Tableau 2.7. Paramétres de contrdle du correcteur RST.
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La Figure 2.58 présente les réponses fréquentielles en boucle ouverte (a gauche) et en boucle
fermée (a droite) de I’ensemble du systéme. En ce qui concerne la réponse en boucle ouverte,
la bande passante du correcteur est approximativement de 5200rad/s et la marge de phase est
assez ¢levée, 60°. L’analyse de la réponse en boucle fermée montre la réponse typique d’un
réglage pile, ¢’est-a-dire, un module constant sur tout le spectre et un déphasage qui augmente

linéairement avec la fréquence di au retard de réponse.

Module (dB)

Phase (deg)

Frequence (rad/s) Frequence (rad/sec)
Figure 2.58. Réponses fréquentielles en boucle ouverte (a gauche) et fermée (a droite) du systéme avec le
correcteur RST.
Afin d’analyser cette technique de contrdle en simulation, la poursuite d’une référence
arbitraire trés polluée a été étudiée (identique a celle utilisée avec les correcteurs précédents).
Au bout de 60ms la composante fondamentale a été réduite de moitié. Par ailleurs, une
compensation idéale du retard de réponse a été considérée. La Figure 2.59 a gauche montre

que ce controle a une dynamique trés rapide et que I’erreur en régime permanent est nulle.

15

15

10L erreur

Courant (A)
o
Courant (A)
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l l l
| ¥ | |
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0.12 8.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12
Temps (s Temps (s)

7802

Figure 2.59. Réponses temporelles d’un changement de consigne du correcteur RST (a gauche) et avec une
erreur d’estimation du 20% (a droite).
Afin d’analyser la perte de précision face aux erreurs paramétriques, la méme simulation a été
menée avec une erreur d’estimation du 20% sur la valeur de 1’inductance. La Figure 2.59 a

droite constate que 1’erreur obtenue est trés petite.
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Imposition de la fonction de transfert

Une autre possibilité de régler les podles en boucle fermée du systéme est offerte par
« ’imposition de la fonction de transfert en boucle fermée » [DE-01]. Dans cette méthode, on
calcule directement le correcteur, Cjrr, qui permettra I’obtention de la fonction de transfert

souhaitée en boucle fermée : un retard double.

G'(2)C ey (2) _ L

Hyp(2) = 1 G()C (2) 2 (2.48)
Le retard de calcul étant considéré comme une partie du systéme discret a controler :

G'(z) = ﬁ (2.49)
Le correcteur sera donc :

Crr(2) =1 2(z-d)] (2.50)

22 —=1G'(2) - z? -1 E

Le correcteur obtenu est du 2°™ ordre et il est basé sur le principe de compensation du pdle du
systéme. Pour cela, le pole du systéme doit étre stable. Ainsi, si les paramétres du correcteur
sont exacts, le systéme en boucle ouverte sera un intégrateur double :
1
Hyo(2) =— (2.51)
z- -1

Ce correcteur, de la méme manicre que le précédent, ne considére pas la perturbation dans la

structure du correcteur (la fonction de transfert du systéme est considéré seulement par
rapport a la référence). Alors, le méme terme de compensation additionnel devra étre ajouté,
TC..

La Figure 2.60 montre les réponses fréquentielles en boucle ouverte et fermée du systeme.
Méme si le correcteur utilisé est différent, les réponses fréquentielles sont presque identiques
a celles obtenues avec le correcteur RST. Ainsi, la bande passante boucle ouverte du systéme

est de 5200rad/s et sa marge de phase de 60°.
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Figure 2.60. Réponses fréquentielles en boucle ouverte (a gauche) et fermée (2 droite) du systéme avec

imposition de la fonction de transfert en boucle fermée.
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La partie gauche de la Figure 2.61 montre que la réponse transitoire de ce correcteur (face a la
méme référence du cas précédent) est trés rapide et que I’erreur en régime permanent est
presque nulle (compensation idéale du retard de réponse). Dans le cas d’une erreur

d’estimation sur la valeur de I’inductance du 20% (voir Figure 2.61 a droite), 1’erreur est tres
faible.

Courant (A)
Courant (A)
o

A T == - L]
3

| | IR
-18 L L _18 I I
12 0.14 0.16 0.18 0.2 0.22 12 0.14 0.16 0.18 0.2 0.22
Temps (s) Temps (s)

Figure 2.61. Réponses temporelles du modele d’imposition de la fonction de transfert (& gauche) et avec une
erreur d’estimation du 20% (a droite).

2.3.3.2 Techniques de réglage en équations aux différences

Ces techniques consistent en un développement direct des algorithmes de commande sous
forme d’équations aux différences. On réalise des opérations entre les signaux échantillonnés
du systeme correspondant a une méme période ou a des périodes différentes. La référence
[ET-03] présente deux types de réglage aux différences : le réglage par mod¢le inverse et le
réglage prédictif. Dans ces méthodes la perturbation est considérée dans le réglage du

correcteur : il n’est donc pas nécessaire d’utiliser un terme de compensation additionnel.

Le réglage par Modele Inverse

Cet algorithme est analogue a celui utilisé en continu. Il consiste a inverser la fonction de
transfert du systéme de fagon a calculer I’entrée qu’il faut appliquer au systéme pour obtenir

la sortie souhaitée.

Tout au début on calcule la fonction de transfert discrete du systeme :
G(z)=—5— (2.52)
z—d
L’équation ci-dessous détermine le courant futur en fonction de la tension actuelle (a partir de
la fonction de transfert en z) :
1

i(2)z =52 (v(2) - e(2)) (2.53)
1-d-z

Sous forme d’équations aux différences :
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i(k+1)=d-i(k)+g-(v(k)—e(k)) (2.54)

On peut inverser cette équation pour calculer a I’instant (k) la tension qu’il faut appliquer au
pas d’échantillonnage suivant (k+1) pour avoir le courant désiré deux échantillons plus tard
(k+2):

i(k+2)—d-i(k+1)

vk +1)= +e,,, (k+1) (2.55)

La valeur moyenne de la tension réseau est calculée avec I’extrapolation linéaire:

e(k +2)+e(k+1) _5-e(k)=3-e(k-1)

(k+1) = 2.56
erm)} ( ) 2 2 ( )
Donc si I’on veut que le systéme se comporte comme un retard double :
i(k+2)=i, (k) (2.57)
Ainsi, I’expression (2.55) devient :
i (k)y—d* ik
Av(k +1) = s (F) @ _ d- Av(k) (2.58)

Dans ce cas, la structure de contrdle est capable de rejeter les perturbations avec le terme

feedforward (avec ou sans interpolation) de la tension du réseau.

La Figure 2.62 montre les réponses fréquentielles en boucle ouverte et en boucle fermée du
systtme avec le modele inverse. L’allure des courbes est trés similaire aux réponses
fréquentielles précédentes.
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Figure 2.62. Réponses fréquentielles en boucle ouverte (a gauche) et fermée (a droite) du systéme avec le modele
inverse.

Dans ce cas aussi, le changement d’une référence arbitraire trés polluée (la méme que dans le

cas précédent) avec une compensation idéale du retard de réponse a été étudié. La Figure 2.63

montre que ce controle a une dynamique tres rapide et que I’erreur en régime permanent est

presque négligeable. Du point de vue de la précision, une erreur d’estimation du 20% sur la
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valeur d’inductance détériore tres légérement la réponse du systéme comme le montre la
Figure 2.63 a droite.
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Figure 2.63. Réponses temporelles avec le modele inverse (a gauche) et avec une erreur d’estimation du 20% (a
droite).

Le réglage prédictif

La base de cet algorithme est I’approximation de la dérivée continue par I’expression discrete
suivante [HO-96] :

& _x(k-T,)-x((k-1)T,)
dt T

e

(2.59)

La condition pour que cette approximation soit acceptable est que la période
d’échantillonnage soit suffisamment petite par rapport aux constantes de temps des grandeurs
du systeme. Appliquée au cas de I’onduleur de tension raccordé au réseau et, en négligeant le

terme résistif, on obtient :

AV(t) = (1) — e(t) ~ L% > Av(k) = L- A;(f) _ e+ D) —i(k)

T

e

(2.60)

De ce fait, on peut calculer la tension a appliquer a I’instant d’échantillonnage suivant (k+1)

en tenant compte de 1’effet de la tension du réseau a ce méme instant (k+1) :

i(k +2)—i(k +1)
T

e

vk +1)=L-

+e,,, (k+1) (2.61)

Si on admet un décalage de deux pas d’échantillonnage entre la référence et la sortie, on
aura les expressions suivantes :

ik +2) =i, (k) (2.62)

i(k+1) = i(k) + % (v(k)—e,,, (k) (2.63)

Ainsi, I’expression (2.61) devient :
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T
i () = (k) =~ Av(k)
Av(k +1) = L—— L = %(i,ef (k) —i(k)) + Av(k) (2.64)

T

e

Dans ce cas aussi, la structure de contrdle est capable de rejeter les perturbations avec le terme

feedforward de la tension du réseau.

Les réponses fréquentielles ont la méme allure que dans les cas précédents. Toutefois, dans la
réponse en boucle fermée il y a une erreur dans le module (voir Figure 2.64 a droite). Cette
petite erreur de poursuite est due au fait que dans le réglage on néglige le terme résistif. Cette

erreur sera d’autant plus négligeable que la valeur de la résistance est faible.
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Figure 2.64. Réponses fréquentielles en boucle ouverte (a gauche) et fermée (2 droite) du systéme avec le modéle
prédictif.
Par la suite, la poursuite d’une référence arbitraire trés polluée a été analysée (identique au cas
précédent). La Figure 2.65 montre que ce contrdle a une dynamique trés rapide et que I’erreur
en régime permanent est nulle. Une erreur d’estimation du 20% sur la valeur de I’inductance

n’affecte pas notoirement la réponse du systeme.
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Figure 2.65. Réponses temporelles du systéme avec le modéle prédictif (a gauche) et avec une erreur
d’estimation du 20% (a droite).
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De nos jours, le réglage prédictif est devenu trés répandu. [AN-05] propose une méthode de
contrdle de puissance prédictif qui utilise un modéle discret du redresseur pour prédire des
valeurs futures des puissances active et réactive pour tous les vecteurs de tension possibles. Le
choix de I’état de commutation est réalisé par une fonction de qualité, en considérant les
erreurs de puissance. L’état de commutation qui minimise cette fonction est sélectionné pour

la période d’échantillonnage suivante.

La référence [GL-06] propose un contrdle direct prédictif du deuxiéme ordre pour un
compensateur de creux de tension connecté avec un filtre LC qui travaille a fréquence de
commutation réduite. Dans ce cas, di a la fréquence de résonance ¢levée du filtre, proche de
la fréquence de commutation, la dynamique de la tension du condensateur ne peut pas étre
considérée comme suffisamment lente, ¢’est-a-dire, qu’elle n’est pas constante dans la période
(comme elle est considérée dans la plupart des études) et donc le réglage prédictif du premier

ordre n’est plus valide.

2.3.4 Correcteurs réglés par fonction d’intégration explicite
L’autre groupe de techniques Dead-Beat considéré est composé par ceux qui contiennent un
terme intégral explicite. Dans ce cas on va analyser deux types de correcteurs : les correcteurs

classiques avec réponse Dead-Beat et la Commande par Modéle Interne.

2.3.4.1 Correcteur classique avec réponse Dead-Beat
Cette structure de commande classique avec réponse Dead-Beat a été utilisée sous plusieurs
formes comme c’est le cas de la structure par retour d’état [MT-05] ou bien un simple

correcteur PI [SV-98]. Par la suite, par simplicité, on va analyser la derniére option.

Dans [SV-98] un correcteur PI en repere tournant avec une réponse Dead-Beat est présenté.
La problématique liée au retard numérique est abordée par la méthode de Smith (2.1.2.2).
Ainsi, on considére que la sortie est égale a la référence dans une période d’échantillonnage
(hypotheése qui normalement est faite lorsque le retard de calcul est négligé) et ensuite on

ajoute un terme au correcteur afin de compenser 1’effet de ce retard de calcul.
La représentation du systéme dans le repere o est la suivante :

B . di, (1)
v,(t)=e,(t)+Ri, (t)+ L—dt

di, (1 (2.65)
dt

ve(t)=ez()+Riy(H)+ L

Avec la transformée de coordonnées, la représentation en repere tournant dg est .

v, (1) :ed(t)+Rid(t)+L%—a)Liq(t)

(2.66)

di (t)
v, (=€, (O)+ Ri, () + L= =+ 0 Li, (1)
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Si on intégre 1’expression (2.66) de I’instant K7, a I’instant (K+1)7, et si I’on divise par 7,
afin d’obtenir la valeur moyenne de cette période, I’équation devient :

v, (e, k+1) = ed(k,k+1)+Rid(k,k+1)+%(id(k+1)—id(k))—a)Liq(k,k+1)

. L . . (2.67)
vy (k1) = e (k4 1)+ R, (ko 1) =G, (k4 1) =1, (R) + @ L, (kK +1)

On veut que la référence soit égale a la sortie un retard pres.

id (k + 1) = id,ref (k)

iq (k+1)= iq,ref (k) (2.68)

n considérant une variation linéaire du courant dans la période d’échantillonnage :
E d t tion 1 d t dans 1 de d’échantill

i (k1) = %id (k) + %id,,e,» )
. 1 1 (2.69)
iy k1) = 2, () + 2 ()

La tension du réseau est supposée constante dans la période :

e,(k,k+1)=e, (k)
e,(k,k+1)=e, (k) (2.70)

Les valeurs moyennes des tensions de I’onduleur sont considérées, pendant une période,

¢gales aux tensions de référence (v, et v, ).

vd (kak +1) = vd,ref (k)
v, (kk+1)=v,,, (k) (2.71)

Un correcteur PI classique a été utilisé. Afin de garantir une bonne réponse dynamique, un

gain Dead-Beat est utilisé.

, _L R
P Ty (2.72)

Le terme intégral est ajouté pour ¢éliminer I’erreur statique.

Avy (k+1) = Av,y (k) + k; (g, (k =2) =1, (K))

Av,, (k+1) = Avy, () + kGG, o (k= 2) =i, (K)) 2.73)
Ou k; est le gain intégral et 7; la constante de temps intégrale du correcteur.

Te
ki =k, = (2.74)
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La sortie du correcteur est retardée d’une période d’échantillonnage di au retard de calcul.
Afin d’¢éviter des oscillations dans le systéme un terme de compensation est introduit, lequel a
pour but d’éliminer la tension supplémentaire qui a été générée di a I’erreur qui apparait dans

le courant.

Av, (k+1)= kp (id,ref (k) - Iy (k) - Av, (k)

. . 2.75
Av,, (k+1) =k, (i, . (k) i, (k) - Av,, (K) @.75)
Ainsi, le correcteur devient :
. ol . . . .
Vi (k+1)=e, (k) + Ri, (k) - — (A, (k) iy, (k) + kK, (iy, (k) =iy (k) + Av, (k) — Av,, (k)
(2.76)

Vo (kK +1) =€, (k) + Ri, (k) + %L (g (k) +ig o (kD) + K, (0 o (K) =, (R)) + Avy, () = Av,  (K)

La partie gauche de la Figure 2.66 montre la réponse fréquentielle en boucle ouverte du
systéme. On constate que la bande passante est supérieure a 5000rad/s et que la marge de
phase est autour de 60°. En ce qui concerne la réponse fréquentielle en boucle fermée (voir
Figure 2.66 a droite), a partir de 1000rad/s une atténuation apparait dans le module sur la
réponse en boucle fermée. Dans le cas d’une application mono-fréquentielle cette erreur n’a
pas d’importance. Toutefois, dans une application multi-fréquentielle elle peut dégrader

considérablement la réponse comme on le verra par la suite.
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_\444
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Figure 2.66. Réponses fréquentielles en boucle ouverte (a gauche) et fermée (a droite) du systéme avec le

correcteur classique PI et réponse Dead-Beat.
La Figure 2.67 a gauche montre la réponse de ce correcteur pour un signal sinusoidal. La
réponse du systéme est tres rapide et I’erreur statique est nulle. Si I’on analyse la réponse pour
une référence trés polluée (identique aux cas précédents), la méme que dans les cas
précédents, on constate une erreur statique trés importante (voir Figure 2.67 a droite). Cela est
dG au fait que ce correcteur est capable d’¢liminer le retard de réponse intrinséque de ce
correcteur pour la composante fondamentale, mais il ne peut pas corriger les retards de
réponse de toutes les fréquences, car le correcteur a été réglé a la fréquence du fondamental.

Ainsi, pour le reste de fréquences, il faudra ajouter une technique de compensation de retard.
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Figure 2.67. Réponses temporelles du correcteur PI avec réponse Dead-Beat pour une référence sinusoidale (a
gauche) et pour une référence trés perturbée (a droite) sans compensation du retard de réponse.
La partie gauche de la Figure 2.68 présente le suivi de consigne pour la méme référence tres
perturbée. Dans ce cas, une technique de prédiction idéale a été¢ considérée pour toutes les
fréquences harmoniques. On constate que I’erreur obtenue est faible mais non nulle car ce

correcteur ne corrige pas parfaitement les composantes harmoniques.

Si I’on compare la réponse en régime permanent avec la réponse avec une erreur d’estimation
de 20% (voir Figure 2.68 a droite) on constate que ce correcteur est, comme dans le reste de
techniques Dead-Beat, relativement robuste car 1’erreur statique n’augmente presque pas.
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Figure 2.68. Réponses temporelles du correcteur PI avec réponse Dead-Beat pour une référence trés perturbée
avec compensation du retard sans erreur (2 gauche) et avec une erreur d’estimation du 20% (a droite).
Ainsi, on peut conclure que ce correcteur corrige le retard de réponse de la composante
fondamentale mais a besoin d’une technique de compensation pour le reste des harmoniques.
Par ailleurs, il ne corrige pas parfaitement les harmoniques en hautes fréquences a cause de

I’atténuation de sa bande passante.

2.3.4.2 Commande par Modéle Interne
La Commande par Modéle Interne, comme le reste des techniques Dead-Beat, est une

technique de contrdle basée dans le modele du systéme. Cependant, dans ce cas, le mod¢le est
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implémenté dans la commande. Ainsi, le controle est parametré avec les paramétres du
systéme et avec la bande passante désirée en boucle fermée. La Figure 2.69 montre la
structure de la Commande par Modg¢le Interne.

Perturbation
_l’_
R&fS + n . Mesure
clerence Correcteur » Systeme »
[Modele du 6
systeme | -

Figure 2.69. Schéma bloc de la Commande par Mod¢le Interne.

Si on considére que le modele du systeme est précis et qu’il n’y a pas de perturbations, le
modele du systéme, é(s) est égal au systeme lui-méme G(s). La fonction de transfert en

boucle ouverte est :
H o (5) = G(5)-Cpe(5) (2.77)

Ou Ciyc(s) est la Commande par Modele Interne.

Ainsi, la commande optimale qui annule les dynamiques du systéme est: C,,,-(s) = G (5).
Ce choix n’est souvent pas réalisable car la fonction est instable ou n’est pas propre. Alors, un
filtre passe-bas est ajouté. L’ordre du filtre n est choisi afin d’obtenir une fonction propre.

Dans ce cas, tous les poles du filtre ont été placés a a.. Le correcteur devient :

Chpc(s) = (ﬁj G (s) (2.78)

La structure du mode¢le interne est souvent regroupée (voir Figure 2.70) pour obtenir une

structure de contrdle classique, ou I’on peut calculer le correcteur modele interne, C(s).

C ’ :
C(s) = e (5) = Oln - G'(s) @79)
1-Cpe(s)-G(s) (s+a)' -«
Modéle interne C(S)  Perturbation
R&f& + * . Mesure
O O—O)—{ Correcteur SO Systéme ’
- +
Modele du |,
systeme

Figure 2.70. Schéma bloc de la Commande par Mod¢le Interne regroupé comme un correcteur classique.

Dans [OT-03], un correcteur Dead-Beat avec un retard et deux retards de réponse réglé avec
la Commande par Mod¢le Interne en repere tournant est présenté. Dans ce cas, la fonction de
transfert discréte du systéme est obtenue en utilisant I’approximation du rectangle inférieure,

approximation qui a été prouvée comme suffisamment précise dans [SU-97] :
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@)= (2.80)

Correcteur Dead-Beat avec un retard

Un correcteur Dead-Beat avec un retard entre la sortie et la référence d’une période
d’échantillonnage est obtenu en considérant un systeme du premier ordre. Ainsi, le filtre
ajouté est du premier ordre. Si I’on discrétise I’expression (2.79) avec 1’approximation du

rectangle inférieure, on obtient :

a
z—1
Te

C(2)=—-G(2) (2.81)

La fonction de transfert en boucle fermée est :

GGz oI, (2.82)
1+C(2)G(z) z—-1+aT,

Hyp(2) =

La réponse Dead-Beat avec un retard est obtenue pour a=1/7,. Dans [OT-03], il est prouvé
que cette valeur peut étre généralisée pour toutes les réponses Dead-Beat obtenues par le

Modg¢le Interne. Le correcteur Dead-Beat avec un retard d’une période est donc :

T T
Ci=L B ol (2.83)
T, T,z-1 ° z-1

D’ou on déduit les valeurs du gain proportionnel k, et intégral &, .

Il faut remarquer que ce correcteur n’est valable que pour les systémes qui négligent le retard
de calcul, c’est-a-dire, lorsque ce retard est trés petit par rapport a la période
d’échantillonnage [OT-03]. Ce n’est pas le cas considéré généralement : on va donc analyser
le Dead-Beat avec un retard double.

Correcteur Dead-Beat avec un retard double

Si I’on considére que le retard de calcul fait partie du systéme a controler, le systéme total est

du deuxiéme ordre :

G'(z) = 1 G(2) (2.84)
z
Ainsi, le correcteur devient :
2 R 2?2 A
C,(2) = < G (2)=— a1, G () (2.85)
21 -1 z2+2(aT, -Dz+1-2aT,
+2a

82



Chapitre 2 : Structures de contréle avancées pour des applications multi-fréquentielles

En remplacanta = %, , on obtient un correcteur treés similaire au correcteur avec un seul
e

retard.

C.(2)= G'(2) _ G™'(2) _z-C(2) _z [kp ik T, j (2.86)

221 (I+zY)z-1)  z+1  z+1 z—1
Les deux techniques (avec un seul retard ou avec un retard double) sont capables de corriger
ces retards de réponse grace au terme intégral. La Figure 2.71 montre le schéma bloc du

systéme avec la commande par modele interne.

Modge¢le interne Perturbation
+ +
Référen . Mesure
CEINCE 1| Correcteur [ Retard P50 Systeme >
- CQ(Z)

Figure 2.71. Schéma bloc du systéme avec le modéle interne en considérant le retard de calcul.

La partie gauche de la Figure 2.72 présente la réponse fréquentielle en boucle ouverte du
systéme. Dans ce cas également, la bande passante est de 5200rad/s et la marge de phase de
60°. La partie droite de la méme figure montre la réponse fréquentielle en boucle fermée. On
constate qu’il y a une petite erreur en hautes fréquences dans le module da a la simplification

qui a eu lieu dans les termes de découplage [OT-03].
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Figure 2.72. Réponses fréquentielles en boucle ouverte (a gauche) et fermée (a droite) du systéme avec la

Commande par Modéle Interne.

\

Si I’on analyse la réponse temporelle a un changement de consigne du fondamental (voir
Figure 2.73 a gauche), on constate que deux périodes du fondamental sont nécessaires pour
¢liminer I’erreur de poursuite. La réponse est bien de type Dead-Beat mais en plus, comme le
correcteur contient un intégrateur explicite, il est capable d’éliminer complétement (en phase

et en amplitude) 1’erreur statique fondamentale.

Pourtant dans le cas d’une référence arbitraire trés polluée (voir Figure 2.73 a droite), ’erreur
statique est trés importante. Cela est di au fait que ce correcteur, comme le correcteur

classique avec réponse Dead-Beat, est capable d’¢éliminer le retard de réponse intrinséque de
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ce correcteur pour la composante fondamentale. Mais il ne peut corriger les retards de réponse
du reste du spectre de référence, et nécessite de ce fait une technique de compensation de

retard associée.

Courant (A)
Courant (A)

Temps (s) Temps (s)

Figure 2.73. Réponses temporelles du systéme avec la Commande par Modé¢le Interne pour une référence
sinusoidale (2 gauche) et pour une référence trés perturbée (a droite) sans compensation du retard de réponse.
La partie gauche de la Figure 2.74 montre que ce correcteur, en utilisant des techniques de
compensation idéale pour les fréquences harmoniques, présente une erreur négligeable pour
les références tres perturbées (on utilise la méme référence que dans les cas précédents). Ce
correcteur est aussi relativement robuste aux erreurs d’estimation car une variation de 20% de

I’inductance n’augmente presque pas la réponse (voir Figure 2.74 a droite).
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Figure 2.74. Réponses temporelles du systéme avec la Commande par Modéle Interne avec une référence treés

perturbée et compensation du retard sans erreur (a gauche) et avec une erreur d’estimation du 20% (a droite).

2.3.5 Comparaison de différentes techniques Dead-Beat

Afin de réaliser une comparaison des différentes techniques Dead-Beat analysées, les
différentes caractéristiques de chaque structure et leurs performances sont résumées dans le
Tableau 2.8. Six aspects ont ¢ét¢ analysés: le repére de travail, la fagon de compenser la

perturbation, la possibilité du correcteur a compenser son retard de réponse intrinséque, la
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réponse en régime transitoire, la réponse en régime permanent et la robustesse face aux

erreurs d’estimation.

Correcteur  Imposition Modele Réglage Correcteur Modele
RST FT inverse prédictif PI interne
Repére Fixe Fixe Fixe Fixe Tournant Tournant
Compensation de la Terme Terme Inclue Inclue Inclue Inclue
perturbation additionnel | additionnel
i . .
Compe.nsg 10‘n du Non Non Non Non Oui Oui
retard intrinséque fondamental | fondamental
Régime transitoire Trés bon Trés bon Trés bon Trés bon Trés bon Mauvais
Régime permanent Trés bon Bon Trés Bon Trés bon Moyen Trés Bon
Robustesse Bonne Bonne Bonne Bonne Trés bonne Bonne

Tableau 2.8. Comparaison des différents types de techniques Dead-Beat.

Toutes les techniques avec intégrateur implicite travaillent en repére fixe tandis que les
techniques avec intégrateur explicite travaillent en repére tournant. Le correcteur RST et la
technique par imposition de la fonction de transfert ont besoin d’un terme additionnel pour
compenser I’effet de la perturbation. Pour le reste des correcteurs, la perturbation a été

considérée dans le réglage.

En ce qui concerne les performances de chaque technique, on a d’abord analysé la possibilité
du correcteur lui-méme a corriger le retard de réponse intrinseéque de ce type de structures.
Les correcteurs qui n’ont pas un intégrateur explicite dans la fonction de transfert ne sont pas
capables de corriger ce retard a la différence des correcteurs avec intégrateur explicite. Mais,
il faut bien remarquer que dans ce dernier cas, ils ne peuvent pas corriger les retards de
réponse de toutes les fréquences, car les deux correcteurs présentés ont été réglés a la
fréquence du fondamental. Ainsi, pour le reste de fréquences harmoniques, de la méme fagon
que dans le cas des correcteurs avec intégrateur implicite, on a besoin de compenser ce retard

de réponse avec les différentes techniques de compensation.

On a ensuite analysé la réponse transitoire des correcteurs, en sachant qu’une prédiction
idéale a été considérée (en cas de nécessit¢). Les réponses sont treés rapides pour toutes les
techniques sauf pour la Commande par Modéle Interne qui a besoin de plus de temps pour

corriger la phase fondamentale.

On a ¢également analysé la réponse en régime permanent : dans ce cas, I’objectif est d’analyser
la bande passante de chaque correcteur. On a constaté que le correcteur PI avec réponse Dead-

Beat présente une bande passante un peu plus réduite que le reste de correcteurs.

Finalement, on a analysé la robustesse face aux erreurs d’estimation des correcteurs pour une
référence tres perturbée. Le Tableau 2.9 présente les pourcentages de 1’erreur de poursuite par

rapport a I’amplitude maximale sans et avec une erreur d’estimation du 10% et 20% sur
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I’inductance. Sans erreur d’estimation, tous les correcteurs sauf le PI présentent une erreur
négligeable (<1%). Dans le cas du correcteur PI avec réponse Dead-Beat, ’erreur est plus

importante (>3%) d a la limitation de la bande passante.

Si ’on analyse le cas avec une erreur d’estimation du 10%, on constate que la réponse
présente encore une erreur faible (<3%) pour toutes les différentes techniques sauf dans le cas
du correcteur PI. Cependant, dans ce correcteur, le pourcentage de I’erreur rajoutée est plus

réduit.

Enfin, pour une erreur d’estimation élevée de 20%, la réponse de tous les correcteurs devient

similaire, avec une erreur relative autour de 5-6%.

. Correcteur Imposition Modgele Réglage Modele
Estimation RST FT inverse prédictif Correcteur PI interne
Erreur de 0% 0.01% 0.95% 0.64% 0.09% 3.30% 0.30%
Erreur de 10% 2.85% 2.82% 2.85% 2.85% 4.00% 2.5%
Erreur de 20% 6.20% 6.15% 6.20% 6.20% 5.25% 5.40%

Tableau 2.9. Pourcentage de I’erreur de poursuite par rapport a I’amplitude maximale sans erreur et avec une
erreur de précision de 10% puis 20%.

Ainsi, on peut conclure que des six techniques Dead-Beat analysées, les quatre qui ont un
intégrateur implicite présentent de meilleures performances pour travailler sur des
applications multi-fréquentielles, car la Commande par Mode¢le Interne présente une réponse
transitoire tres lente et le correcteur PI avec réponse Dead-Beat ne permet pas de compenser
parfaitement toutes les composantes harmoniques. On constate également que des
performantes trés similaires ont été obtenues entre tous les correcteurs avec intégrateur
implicite.

Par ailleurs, on peut remarquer que toutes les techniques étudiées ont besoin d’une technique
de compensation du retard de répons et que dans le cas des correcteurs avec intégrateur
explicite, il faut séparer le fondamental (qui ne doit pas étre compensé) du reste des

composantes harmoniques (qui nécessitent de compenser ce retard).

2.3.6 Compensation du retard de réponse

Dans les applications ou il est nécessaire de contrdler les composantes en hautes fréquences,
comme il est le cas du filtrage actif, le retard de réponse de deux périodes d’échantillonnage
introduit par le correcteur Dead-Beat n’est pas acceptable. Pourtant, ce retard étant bien

connu, il doit étre corrigé.

Différentes méthodes sont présentées dans la littérature afin de compenser ce retard. Deux
groupes sont clairement identifiés : les méthodes de compensation de la phase et les
techniques de prédiction de la consigne. Le choix de ’'une d’entre elles est souvent lié¢ a la

méthode d’identification utilisée dans la boucle supérieure.
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Dans la littérature, on trouve aussi d’autres méthodes de compensation moins répandues
comme la compensation par le contrdle direct [SL-05] et la compensation par la fonction

inverse de ’erreur [BA-03].

2.3.6.1 Compensation de la phase

La premiere méthode de compensation analysée est la compensation de la phase. Cette
technique est liée a la méthode d’identification du domaine fréquentiel de séries de Fourier
car chaque harmonique doit étre identifi¢ séparément. Chaque harmonique est défini par son
module et sa phase. Ainsi, a la phase de chaque harmonique un déphasage supplémentaire est

ajouté afin de compenser I’influence du retard [JE-97] [OT-03].

[JE-97] propose une méthode de compensation de la phase en repere fixe et en repere
tournant. La méthode en repére fixe requiert des déphasages différents pour les séquences
positives et négatives. Ainsi, la méthode est relativement lourde du point de vue logicielle. En
ce qui concerne la méthode en repere tournant, les deux séquences, qui tournent a la méme
vitesse mais en direction contraire, sont corrigées en méme temps : la méthode est donc moins

contraignante.

Dans [AR-95], le retard, a part un déphasage, introduit une variation supplémentaire du
module dans le systeme. Cela est dii au fait que le retard provoque une résonance dans la

réponse en boucle fermée du systéme : il y a alors aussi une erreur dans le gain du systéme.

2.3.6.2 Techniques de prédiction de la consigne

Les techniques de prédiction dans la consigne sont les méthodes les plus utilisées pour
compenser le retard de réponse. Ces techniques sont utilisées dans les cas ou I’identification
des harmoniques a lieu avec des méthodes dans le domaine temporel comme par exemple la
puissance instantanée pg ou le courant instantané¢ dg. Dans ces méthodes la composante
fondamentale est séparée des composantes harmoniques par le filtrage et donc il n’y a pas une
identification individuelle des harmoniques [AR-95] [OT-03]. On différencie deux types de
techniques de prédiction de la consigne : la prédiction basée sur une fenétre glissante et la

prédiction basée sur des correcteurs.

Prédiction basée sur une fenétre glissante

La caractéristique principale des techniques basées sur une fenétre glissante est qu’elles
utilisent une ou certaines périodes stockées pour prédire I’évolution d’un signal. La différence
entre ces techniques dépend du traitement de I’information stockée. On peut différencier deux
grands groupes : la prédiction avec capacité d’apprentissage et la prédiction par périodicité du
signal d’entrée.

Dans [TA-89] [KM-95], une prédiction avec capacité d’apprentissage est proposée. Cette

prédiction combine deux modules : un pour les signaux périodiques qui varient lentement et

un autre pour les signaux aléatoires en hautes fréquences.
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Le premier module dans [TA-89] est atteint en observant plusieurs périodes du signal et en
apprenant les caractéristiques du signal pour obtenir le moindre carré de I’erreur de
prédiction. Cet algorithme est complexe et le volume de calcul est élevé. D’un autre coté,
dans [KM-95], pour calculer ce premier module un réseau neuronal artificiel est utilisé. Cette
prédiction présente quelques avantages par rapport aux méthodes des séries temporelles
statistiques : vitesse de calcul trés rapide, adaptabilité aux changements de parameétres et

immunité au bruit d’hautes fréquences.

Les deux références utilisent une extrapolation linéaire du premier ordre pour prédire les
signaux aléatoires en hautes fréquences. Avec cette technique, une prédiction du signal
d’entrée relativement précise est obtenue tant dans le régime transitoire comme dans le régime

permanent. Cependant, la complexité de cette technique est considérable.

Quelques auteurs proposent ’utilisation uniquement de 1’extrapolation linéaire pour prédire
les signaux. Dans [BB-00], deux types de prédiction basés sur 1’extrapolation linéaire sont
proposées : un prédicteur modifié et un prédicteur simplifié. Toutefois, le prédicteur modifié
présente des problémes de sensibilité aux erreurs paramétriques et le prédicteur simplifié
n’obtient pas des résultats aussi performants. Par ailleurs, dans [JE-97], I’auteur remarque que
les techniques d’extrapolation linéaire introduisent des erreurs dans les applications ou la

référence change tres rapidement.

Dans la littérature, ils se présentent aussi des techniques plus simples [AR-95] [BJ-99] [OT-
03] [LV-05] basées sur la périodicité du signal d’entrée. Elles représentent les techniques les
plus utilisées. Dans ces techniques, le signal de sortie est égal au signal d’entrée retardé d’une
demi période plus deux échantillons. Cette technique, qui est beaucoup plus simple car elle
n’a pas besoin de traiter I’information stockée, présente de bonnes caractéristiques dans le
régime permanent mais la réponse transitoire est assez lente. Finalement, dans cette étude, on

a utilisé cette technique due a sa simplicité.

Le schéma bloc de cette technique est présenté par la Figure 2.75.

Prédiction par periodicité

Perturbation
7 +
Référence || Décalage de ||Ref’ + . Mesure
la réfélince Y >—1{ Correcteur |—] Retard Systéme »

Figure 2.75. Schéma bloc du systéme de controle avec la prédiction par périodicité.

En régime stationnaire, si 1’on suppose que le signal de référence est périodique, on peut
réaliser une prédiction de la consigne a partir des valeurs passées stockées en mémoire. Dans
la Figure 2.76, T, est la période d’échantillonnage, T est la période de la référence et n est la
valeur entiére qui varie entre 1 et 7/27,. Si I’on travaille avec une période d’échantillonnage

de 100us et une période fondamentale de 20 ms, on utilise un groupe de 100 éléments. Cette
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méthode de compensation consiste réellement a décaler la référence presque de la moitié de la

période. En conséquence 1’erreur en régime transitoire devient importante.

nl, | @-1)T. [(n-2)T |(n-3)T. (+3)T-T2\n+2) T-TR|(n+1)T-T/2| nT.-T/2

T

Entrée Sortie

Figure 2.76. Schéma bloc de la prédiction par périodicité.

La Figure 2.77 montre les réponses temporelles d’un signal quelconque avant et apres la
prédiction par périodicité de deux périodes (a gauche) et de 1’erreur de cette prédiction (a
droite). Dans la premiére demi période, la sortie de la prédiction est nulle. Ensuite, le régime

permanent est atteint et I’erreur devient nulle.

15 avant la prédiction

aprés la prédiction

10

Courant (A)
o
Erreur (A)

Yo ) R I -

-15

Temps (s) Temps (s)

Figure 2.77. Réponses temporelles avant et apres la prédiction par périodicité (a gauche) et de I’erreur de

prédiction (a droite).

Prédiction basée dans des correcteurs

En ce qui concerne les techniques de prédiction basées dans des correcteurs, ils opérent dans
la base de la minimisation de ’erreur entre la prédiction retardée et le signal d’entrée. Dans
[SM-97], une prédiction basée dans un correcteur résonant est proposée. Cette technique
permet d’améliorer la réponse transitoire (lorsque les parameétres sont bien réglés) mais elle
requiert une bonne connaissance du spectre du signal d’entrée. Dans cette analyse une

prédiction résonante a ¢été utilisée.

Le schéma bloc du systéme de prédiction résonante est présenté dans la Figure 2.78. 11 est tres

similaire au schéma utilisé dans la prédiction par périodicité.
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Prédiction résonante .
Perturbation

rer _l’_
Référence Termes Ref’ +

ST 7 Correcteur [—| Retard Systeme

Mesure

Figure 2.78. Schéma bloc du systéme de contrdle avec la prédiction résonante.

La prédiction résonante se base sur des termes résonants. On peut construire une boucle de
prédiction dans laquelle on retarde la sortie du temps de prédiction souhaité, un retard double
ici, de maniére a provoquer I’annulation de I’erreur (voir Figure 2.79).

— Ref’
ki; a)()

Référence i
2
N 7

Terme résonant Retard double

\ 4

v

Figure 2.79. Prédiction d’un signal par un correcteur Résonant.

Ainsi, comme le montre la Figure 2.80, autant de termes résonants que d’harmoniques prédits

seront nécessaires.

Termes résonants  Retards doubles

|1
' Z_Z + : Ref’
ki, @, :m © >
f o + +
Reference:,/\ | . 1 +
LN 2 6
+
- ki, @y
A :
> 2
Z
ki, @3

Figure 2.80. Prédiction d’un signal par un correcteur Multi-Résonant.

La Figure 2.81 montre les réponses temporelles pour un signal quelconque avant et apres la
prédiction avec différents parametres de réglage du correcteur résonant. Dans la courbe a
gauche un gain intégral trés petit (k~=100) est utilisé et donc la réponse de la prédiction est
lente : le régime transitoire est d’une période. Cependant, dans la courbe a droite, avec un gain

assez ¢levé (£=900) I’erreur transitoire est réduite de fagon considérable (voir Figure 2.82).
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15
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avant la prédiction
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gauche) et avec £=900 (a droite).

Temps (s)

Erreur (A)

10

0.05

Réponses temporelles avant et apres la prédiction avec le correcteur Multi-Résonant, avec k=100 (a

Figure 2.82. Réponses temporelles de I’erreur de prédiction avec le correcteur Multi-Résonant avec k=100 (a

2.3.7 Conclusions

gauche) et avec £=900 (a droite).

Dans cette partie, une nouvelle classification des correcteurs Dead-Beat a été proposée selon

la stratégie de réglage utilisée, le réglage par fonction d’intégration explicite et réglage par

fonction d’intégration implicite. Ensuite, six différentes techniques Dead-Beat ont été

analysées et comparées.

Le résultat de cette comparaison montre que les techniques Dead-Beat avec fonction

d’intégration implicite analysées sont trés bien adaptées pour les applications multi-

fréquentielles. Cependant, des techniques de compensation du retard de réponse sont

nécessaires afin d’éliminer le retard de réponse de deux périodes d’échantillonnage

intrinséque au correcteur Dead-Beat. Dans cette chapitre deux techniques de prédiction de la

consigne ont été analysées : la prédiction par périodicité et la prédiction résonante.
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2.4 CONTROLE DIRECT DE PUISSANCE (DPC)

De nos jours, deux différentes tendances sont identifiées par les chercheurs qui travaillent sur

le Controle Direct de Puissance.

* D’un c6té, une définition générale décrit le DPC comme la structure de controle qui
utilise directement les puissances instantanées comme variables de contrdle, en
remplacant les variables de courant utilisées dans les systemes imbriqués. Cette
définition inclut les deux types de correcteurs DPC principaux, le DPC classique et le

DPC avec modulation vectorielle.

* D’un autre coté, une définition plus restrictive analyse le DPC comme le contrdle qui
utilise directement les puissances instantanées comme variables de controle et qui n’a
pas besoin d’utiliser des blocs de modulation car les états de commutation de
I’onduleur sont choisis directement par un tableau de commutation. Cette définition

n’inclut que le DPC classique.

Dans cette ¢tude la définition la plus générale a été considérée. Ainsi, le Contrdle Direct de

Puissance n’a pas de boucles internes de courant.

Dans les paragraphes suivants on résume le principe de fonctionnement de ces deux types de
controle DPC, en analysant leur structure et en présentant les points forts et faibles de chaque
controle. Plusieurs simulations ont été réalisées afin de vérifier les différences de chacun.
Pour cela une application simple (mono-fréquentielle) a été considérée : un redresseur a

prélevement sinusoidal (PWM rectifier en anglais) connecté au réseau.

2.4.1 Etat de I’art des techniques de Controle Direct de Puissance

Le principe du contrdle direct a été proposé en [TA-86] et il a été¢ développé plus tard pour
plusieurs applications. Le but était d’¢liminer le bloc de modulation et les boucles internes en
les remplagant par un tableau de commutation dont les entrées sont les erreurs entre les

valeurs de référence et les mesures.

La premiere application développée était le contrdle d’une machine électrique et la structure
de contrdle était connue sous le nom de Contrdle Direct de Couple (Direct Torque Control,
DTC en anglais). Dans ce cas, on contrdle le flux statorique et le couple électromagnétique de
la machine sans aucun bloc de modulation [MN-95] [AT-97].

Ensuite, une technique similaire appelée Controle Direct de Puissance (en anglais Direct
Power Control, DPC) était proposée par [NO-98] et développée apres par [MA-01] pour une
application de contrdle des redresseurs connectés au réseau. Dans ce cas, les grandeurs

contrdlées sont les puissances active et réactive instantanées.

Ainsi, il existe deux différents types de structures de Contrdle Direct de Puissance proposées
dans la littérature. D’un c6té, les références [NO-98] [AM-01] [MA-01] présentent un
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controle non linéaire a fréquence de commutation variable, plus connu sous le nom DPC
classique. D un autre coté, dans [MA-04], I’auteur propose d’ajouter une modulation de type
vectoriel (et donc un correcteur linéaire) pour obtenir une fréquence de commutation fixe, qui

est appelé DPC avec modulation vectorielle.

2.4.2 DPC classique

L’idée principale du DPC classique est illustrée par la Figure 2.83. Les erreurs entre les
valeurs de référence des puissances active et réactive instantanées et leurs mesures sont
introduites dans deux comparateurs a hystérésis qui déterminent, avec 1’aide d’un tableau de
commutations et la valeur du secteur ou se trouve la tension du réseau, 1’état de commutation

des semiconducteurs. La boucle de tension du bus continu est réglée avec un correcteur PI.

c R L TVa
b e
—ec@—’\/\l}\,—r\f\}mi% |
Vo STSTS]

Tableau de
X1 X2

X ) U
Jv l J'n commutations - do_ref

o
—

0 @ I
Calcul J _ @‘—
depetq q _ '% n

r% n
pref
qref =0

Figure 2.83. Schéma bloc de contrdle de I’onduleur connecté au réseau avec le DPC classique.

2.4.2.1 Tableau de commutation

Le tableau de commutations présenté dans cette partie a été développé dans [AM-01] qui
utilise une technique relativement simple et divise le plan en six secteurs. D’autres auteurs

divisent le plan en douze secteurs afin d’améliorer la précision [NO-98] [MA-01].

Lorsque le vecteur de tension est aligné avec le référentiel tournant choisi, la puissance active
instantanée est proportionnelle & la composante directe du courant de sortie et la puissance
réactive instantanée au courant en quadrature. Ainsi, pour analyser la variation de puissance,

il faut analyser la variation de courant.

La variation de courant est calculée a partir de I’expression ci-dessous :

V:€+R.i+L.ﬂ (2.87)
dt

Ou e est la tension du réseau, v est la tension de sortie de 1’onduleur et R et L les paramétres

du filtre de connexion de 1’onduleur.
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La tension de sortie de I’onduleur dépend des états de commutation de I’onduleur (S,,S,,S, ).
Selon les valeurs de ces variables, huit différents vecteurs peuvent étre appliqués : deux
vecteurs nuls et six vecteurs actifs (v;, v, vi, vy, vs et vg). Ces six vecteurs actifs divisent le
plan en six secteurs (1 — %). En négligeant la chute de tension dans la résistance et en
considérant constante la différence entre la tension du réseau et la tension de 1’onduleur dans

un intervalle déterminé (7)), on obtient la variation de courant :

Ai z%[v(sa,sb,sc) —e] (2.88)

Le signe de ces incréments dépend de la position du vecteur de la tension du réseau (e ) par
rapport a la tension de sortie (v ). La Figure 2.84 montre les six vecteurs (Vv -e ) en discontinu

qui déterminent I’incrément de courant pour un vecteur de tension du réseau donné, e, .

Figure 2.84. Représentation des vecteurs de tensions qui déterminent les incréments de courant.

Comme il a été dit précédemment :
Ai, =A

a =P (2.89)

Le Tableau 2.10 présente les signes des variations des puissances active et réactive

instantanées pour chaque vecteur de tension de sortie de ’onduleur selon le secteur (k) ou se

trouve la tension du réseau. En choisissant le vecteur de sortie adéquat, il est possible de

sélectionner les signes de variation des puissances active et réactive de manicre indépendante.

v-2) | v v v+l vk+2) | vk+3)  v©,7)

Ap,Aq -+ -+ +,+ +,- -, - -0

b > >

Tableau 2.10. Variations de p et ¢ pour chaque vecteur de tension de sortie de I’onduleur selon le secteur (k).

Si I’on analyse ce tableau, on constate que dans certains cas il y a plusieurs possibilités (le
méme incrément est obtenu en appliquant différents vecteurs). Dans ces cas, on choisira le
vecteur de tension qui provoque la variation de puissance la plus faible. Ainsi, quatre vecteurs
de tension sont suffisants : v(k-1), v(k), v(k+1) et v(k+2).
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Commutation optimale

L’¢lection du mode de commutation du convertisseur est réalisée de facon a ce que ’erreur
entre la valeur de référence de la puissance active instantanée, p,.; et la valeur mesurée, p,

rentre dans la bande d’hystérésis 2-Ap . De la méme fagon, I’erreur de la puissance réactive

doit rester dans la bande d’hystérésis 2-Ag .

Pour y parvenir, les erreurs des puissances active et réactive instantanées sont introduites dans
deux comparateurs a hystérésis de deux niveaux, dont les sorties (dp et dg) sont mises a 1
lorsqu’il faut augmenter la variable de controle (p ou g) et a 0 lorsque la variable de contrdle

doit rester inchangée ou doit diminuer.

dp =1 D<=D.; —Ap
dp=0 P>=D, +Ap
dg =1 q9<=4q,, —Aq

dg=0 q>=q,, +Aq

(2.90)

Une fois obtenues les valeurs de dp et dg en connaissant le secteur ou se trouve le vecteur de

la tension, on choisit le mode de commutation optimal illustré par le tableau suivant :

dp dg e

1 1 v(k)

1 0 v(k+1)
0 1 v(k-1)
0 0 v(k+2)

Tableau 2.11. Mode de commutation optimal du DPC classique.

Détermination du secteur

Pour déterminer le secteur ou se trouve la tension du réseau, il faut analyser les signes des

phases de la tension réseau et appliquer une avance de phase de 30°, voir Tableau 2.12.

Secteur esola) ez (b) ez (¢)

nl) + : :
n2) ¥ ¥ :
73) : + :
7/( 4 ) - + +
75) : : ¥
76) + : +

Tableau 2.12. Choix du secteur.
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2.4.2.2 Calcul des puissances instantanées

La méthode classique pour calculer les puissances instantanées est la suivante :

p=Re(e-i*) 2.91)
g =Im(e-i*)

Ou p est la puissance active instantanée (aussi appelée puissance réelle), g est la puissance

réactive instantanée (aussi appelée puissance imaginaire), e et i sont les vecteurs de tension et

courant de ligne et le symbole * dénote le conjugué.

Ainsi, les puissances active et réactive instantanées sont calculées par I’expression ci-

dessous :

p=e€,-1, +€b 1 +€c 1,

1

qzﬁ[(eb _ec)'ia +(ec _ea)'ib +(ea _eb)'ic]

(2.92)

Le fait de ne pas utiliser de capteurs pour mesurer la tension peut étre trés intéressant afin de
diminuer le colt de l’installation. Deux techniques pour réaliser le calcul des puissances

instantanées sans capteurs ont ainsi ¢té proposées.

D’un c6té, dans [NO-98], on estime les tensions du réseau a partir des valeurs de la tension du
convertisseur et du filtre. D’un autre coté, dans [MA-01], ’auteur propose 1’estimation du
flux virtuel comme méthode d’estimation des tensions du réseau sans mesures, a partir aussi

des tensions du convertisseur et du filtre.

Calcul des puissances instantanées par estimation de la tension du réseau

Dans ce cas, la tension du réseau est estimée par 1’équation (2.93). Le premier terme de
I’équation représente la tension dans I’onduleur et le deuxiéme terme la tension dans le filtre

de raccordement (le parametre résistif du filtre a été négligé).

~ dia,b,c
ea,b,c = Udc Sa,b,c - L (293)
dt
Ou: e,,. estle vecteur instantané de la tension du réseau estimée, Uy, est la tension du bus

continu, L est I’inductance du filtre de connexion et S, 5 les états de commutation.

Ainsi, les puissances active et réactive instantanées sont calculées par les équations ci-

dessous.
di di di
=U,(S,i, +S,i, +S,i)—L(—%~i, +—>-i, +—%-i
p dc( ala blb clc) (dt la dl lb dt lc) (2 94)
1 . . .. di, . di, . ’
qzﬁ{_Udc[Sa(lb_lc)+Sb(lc_la)+Sc(la_lb)]_3L[ dt 'lc_ dt 'la]}

96



Chapitre 2 : Structures de contréle avancées pour des applications multi-fréquentielles

Calcul des puissances instantanées par estimation du flux virtuel

Le flux virtuel, en plus d’étre présent pour la synchronisation (développée dans la section
2.5.4.2), est aussi utilisé pour le calcul des puissances instantanées. Ainsi, I’intégration de la
tension réseau (a partir de la tension du filtre et du convertisseur) génére un vecteur de flux
virtuel dans les coordonnées a3, voir équation (2.95). La chute de tension dans la résistance a

été négligée aussi.

- _ 3 o di, )
‘I’az_[ea-dt—_[(va Ldtjdt

¥, =jéﬁ-dt=j[vﬂ— a%fj-dt

Ou W est le flux estimé et v la tension du convertisseur.

(2.95)

En considérant la tension de I’onduleur en cordonnées a3, I’expression du flux virtuel devient

la suivante :

¥ =j( E-Udc(Sa —%(S,, +Sc)jj-dt—L-ia

(2.96)
- 1 .
¥, :J(E-Udc(Sb —SC)J-dt—L-zﬂ
On obtient la tension a partir du flux virtuel estimé :
e G I oy e = e (2.97)
dt dt dt

Ou @ est le vecteur du flux estimé et ¥ I’amplitude du flux estimé.

Cette méthode travaille dans les coordonnées aff. Ainsi, les puissances instantanées sont

calculées de la fagon suivante :
p=e, i, +eﬁ'z/)7

a’l p

Sachant que pour des tensions presque sinusoidales et équilibrées les dérivés de I’amplitude

o (2.98)
q—eﬂ 'la —e

du flux sont nulles, les puissance actives et réactives instantanées sont calculées par 1’équation
ci-dessous.

g=0- (Y, i, +¥, i) (2.99)
Cette méthode présente des avantages par rapport a la méthode d’estimation de la tension et
par conséquence elle permet de travailler avec une fréquence d’échantillonnage plus réduite

(les discontinuités de 1’estimation de la tension du convertisseur sont filtrées par 1’intégrateur

qui se comporte comme un filtre passe-bas) et d’obtenir des meilleures performances lorsque
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la tension du réseau est perturbée [MA-01]. Ainsi, cette méthode a été choisie pour les essais

réalisés par la suite.

2.4.2.3 Implantation

Le Controle Direct de Puissance classique avec le calcul des puissances instantanées par
estimation du flux virtuel a ét¢ implémenté dans le cas d’un redresseur a prélévement
sinusoidal alimentant une charge résistive et connecté au réseau (voir Figure 2.85). L’objectif
de ce contrdle est d’absorber un courant de bonne qualité, en garantissant un facteur de

puissance unitaire et en contrdlant la tension du bus continu.

€a R L
—AANN— Y Y Y e
Ve |
ebm R L T J Cyo UdcéR
NN~ Y Y Y g
Vi ¥
e R L
C
B e o A e O A A
Y ib Udel g, Sa SolSe

Estimateur ij Tableau de Udc ref

du ® commutations
i l ﬁi llPﬁl w *
Calcul '
depetq
T T op
qreFO ref

Figure 2.85. Schéma bloc d’un redresseur connecté au réseau avec une charge résistive avec le DPC classique
avec calcul de p et g par estimation du flux virtuel.
Cette structure de contrdle requiert une fréquence d’échantillonnage et une inductance élevées
afin de limiter la dynamique du courant et de fixer une fréquence de commutation moyenne et
maximale acceptable pour le systéme sans augmenter excessivement la bande d’hystérésis des

puissances instantanées.

Pour cela, on a considéré une fréquence d’échantillonnage de 50kHz afin de pouvoir
implémenter le controle dans une structure de controle comme celle présentée en [MA-01].
De plus, on a limité la bande d’hystérésis a 1.5% de la puissance nominale. Par ailleurs, le
retard de calcul a été ajouté au systéme lors de la simulation afin de vérifier que le systéme

reste stable (vérification a posteriori).

Le Tableau 2.13 présente les valeurs des parametres considérées pour le DPC classique.
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Symbole Désignation Valeur
L Inductance du filtre 12mH
F, Fréquence d’échantillonnage 50kHz

2.4p, 2.4q Bande d’hystérésis 1.5%
P, Puissance nominale 15kW
E Tension du réseau 220V
U Tension du bus continu 600V
Cac Condensateur du bus continu 470uF
Ry Résistance du bus continu 150/75Q

Tableau 2.13. Paramétres d’implantation du DPC classique.

La partie gauche de la Figure 2.86 montre la tension et le courant du réseau. On constate
qu’ils sont en phase et donc que le facteur de puissance est unitaire. La partie droite de la
figure présente le spectre du courant du réseau, on constate surtout la présence de

I’harmonique 5, 7, 11, 13 et 17. On vérifie que le courant du réseau est presque sinusoidal

avec un THD valant 4.5%.

400 , , ; ; 04

; | ] i
018 021 023 025 0 200 400 600 800 1000

Temps(s) Fréquence (Hz)

Figure 2.86. Tension et courant du réseau (2 gauche) et spectre du courant du réseau (a droite) du DPC classique.
Par la suite, on montre les mémes graphes avec une tension du réseau légerement perturbée
par I’harmonique 5 (5%), voir Figure 2.87. Les résultats sont trés similaires aux précédents,

avec un THD=5%. Dans ce cas, le spectre du courant du réseau fait encore apparaitre.
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04 T T T

Tension()

A0 1 i 1 i
[5].15 017 019 021 023 0.25
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Courant(A)
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Figure 2.87. Tension du réseau perturbée et courant du réseau (a gauche) et spectre de courant du réseau (a
droite) du DPC classique.

Un changement dans la charge continu (150€2/75Q2) entraine un changement dans le courant
nécessaire pour maintenir le bus continu chargé et donc dans la référence de la puissance
active instantanée. Le contrdle Direct de Puissance répond trés rapidement au changement de
consigne de puissance comme le montre la partie gauche de la Figure 2.88. On observe que
I’ondulation des puissances instantanées avant et apres le changement de référence est de
I’ordre de 3.5% de la puissance nominale. La partie droite de la Figure 2.88 montre la
fréquence instantanée, d’ou 1’on constate que la fréquence de commutation moyenne est de
S5kHz. Par ailleurs, on observe aussi que la fréquence de commutation maximale est de

12.5kHz, ce qui est admissible di a sa basse fréquence de répétition.

4000

14000 T ! . .
3500 ’ ’ | |
12000
3000
2500 10000
T 2000
= 8000
(=
Z 1500 5
T 000F ] Z 6000
= T
4000
2000
i i i | i i i i
10005 017 0.19 0.21 023 025 RE 017 0.19 0.21 023 025
Temps(s) Temps (s)

Figure 2.88. Puissances active et réactive instantanées avec le DPC classique (a gauche) et la fréquence
instantanée (a droite).

2.4.2.4 Conclusions
La structure de controle DPC classique présente quelques avantages par rapport a la structure
de boucles imbriquées. Pourtant, elle a aussi plusieurs inconvénients. Par la suite, on résume

les points forts et faibles de cette structure de contrdle :

Les points forts :
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= Le calcul rapide des puissances instantanées permet 1’obtention d’une dynamique trés

élevée.

= La simplicité, c’est-a-dire, la non utilisation de boucles imbriquées, ni des

transformations de coordonnés ni de modulateur.
Les points faibles :

» [’emploi d’une fréquence d’échantillonnage trés élevée entraine 1’utilisation d’un

microprocesseur tres rapide.

= La fréquence de commutation n’étant pas constante, la valeur de 1’inductance doit étre

assez ¢levée pour obtenir une forme d’onde du courant acceptable.

Ces deux inconvénients compliquent considérablement I’introduction de ce contréle dans
I’industrie. Afin de surmonter les limitations de travailler a fréquence variable, on trouve dans
la littérature plusieurs études sur la manicre de fixer la fréquence de commutation du DPC
[AM-01], mais surtout pour le controle DTC [KN-99]. Une bonne solution consiste a utiliser
des bandes d’hystérésis variables avec un controle de fréquence [CH-04]. Le contrdle de
fréquence permet de modifier le comportement de 1’onduleur selon le régime transitoire ou
permanent dans lequel il se trouve. Dans le régime transitoire, une bande d’hystérésis élevée
est employée afin de limiter a une valeur maximale la fréquence. Une fois le régime
permanent établi, la bande d’hystérésis est réduite jusqu’a obtenir une fréquence de

commutation adéquate pour le filtrage.

Une contribution plus récente [AX-06] propose un Contrdle Direct de Puissance Prédictif, en
anglais Predictive Direct Power Control, P-DPC) pour 1’application d’un onduleur connecté
au réseau. Dans cette méthode le Controle Direct de Puissance classique est combiné avec une
sélection prédictive de la séquence des vecteurs de tension, ce qui permet, en méme temps,
d’obtenir des dynamiques élevées dans le transitoires et de travailler avec une fréquence de

commutation constante.

2.4.3 DPC avec modulation vectorielle

Les inconvénients du DPC classique peuvent étre éliminés en utilisant un modulateur de
tension (au lieu d’un tableau de commutations) pour pouvoir travailler a fréquence de
commutation constante [MA-04]. Dans ce cas le schéma bloc du Contrdle Direct de Puissance
avec modulation vectorielle (en anglais Direct Power Control with Space Vector Modulation,
DPC-SVM), varie légérement par rapport au contréle précédent (voir Figure 2.89). Au lieu de
comparateurs a hystérésis, deux correcteurs PI en repére tournant sont ajoutés et dans sa

sortie, apres une transformation de coordonnées, une modulation vectorielle a été introduite.

Ces modifications permettent de travailler a une fréquence de commutation constante et avec

une fréquence d’échantillonnage et une inductance plus réduites. Cela est da au fait que, dans
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ce cas, la dynamique du courant est déja limitée par le modulateur. Cette méthode permet

aussi d’obtenir de trés bonnes dynamiques.
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Figure 2.89. Schéma bloc d’un onduleur connecté au réseau avec le DPC avec modulation vectorielle.
Le Controle Direct de Puissance avec modulation vectorielle a été proposé pour le contrdle de
puissance en applications mono-fréquentielles car il est composé d’un seul correcteur PI en
repére tournant [MA-04]. Cependant, si la bande passante du correcteur est suffisamment
large, il peut étre utilisé pour des applications multi-fréquentielles pas trop exigeantes comme
il est montré dans [LO-06b]. En ce qui concerne le calcul des puissances instantanées, les

mémes méthodes que celles proposées pour le cas du DPC classique peuvent étre utilisées.

2.4.3.1 Le réglage des correcteurs des puissances instantanées

Le réglage des correcteurs des puissances active et réactive instantanées peut-&tre réalisé
analytiquement en utilisant un mode¢le idéal du convertisseur [MA-03]. Dans ce cas, le réglage
des correcteurs PI est réalisé dans le domaine continu sans considérer le retard de calcul. Plus
tard, le retard de calcul a été ajouté dans les simulations afin de vérifier que le systéme reste

stable (vérification a posteriori).

Le mode¢le dans les coordonnés dg a la forme suivante :

v =R, + L% ori ve,
e (2.100)

_ di, .
v,=Ri,+L—+wLi, +e
dt !

Le mode¢le peut-étre simplifié si I’on considére la tension du réseau alignée sur I’axe d :
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i
v, =Ri, + L2 —olLi +E
(2.101)

. di, .
v, =Ri, +LE+G)le

La Figure 2.90 présente le schéma bloc des boucles de contréle des puissances active et

réactive instantanées avec les correcteurs PI.

Correcteur
—( >
+ PI

R+Ls

Lo

Correcteur b q q
—>( > » E —>
il R+Ls

Figure 2.90. Le schéma bloc des boucles de p et g avec deux correcteurs PI.

On peut régler les paramétres du correcteur PI sur la base du théoréme de superposition. La

Figure 2.91 montre le schéma bloc simplifi¢ de la boucle de contrdle de la puissance active

instantanée.
Pror o~ |k (14T E_|P.
+ X |7 ST RiLs || ~
E

Figure 2.91. Le schéma bloc de la boucle de contrdle de la puissance active instantanée

La tension de la ligne est considérée comme une perturbation constante et devra étre
compensée par la partie intégrale du correcteur P1. Pour le réglage, on a considéré que le zéro

du correcteur est placé sur le pole du systeme :

T, =%=Tbo (2.102)
Ou T, est la constante du temps du systéme en boucle ouverte. Avec ce réglage, le systéme en

boucle fermée devient le suivant :

pref E 'kp P
+ STrR

v

Figure 2.92. Le schéma bloc du systéme en boucle fermée.
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Ainsi, la constante de temps du systéme en boucle fermée est la suivante :
T -R
by = (2.103)
E-k
p
Cette constante de temps est utilisée dans le réglage du correcteur. Les paramétres du

correcteur PI sont donnés par I’expression suivante :

L o L
" E-T,
- (2.104)
PR
E-T,

La valeur de Ty doit étre choisie tant pour obtenir une bonne réponse comme pour éliminer
I’effet du couplage entre les deux correcteurs. Le ratio kyk; est constant pour différentes
constantes de temps en boucle fermée est égal a la valeur de la constante de temps en boucle
ouverte. Les boucles des puissances instantanées étant similaires, 1’équation (2.104) est

valable pour les deux correcteurs.

2.4.3.2 Implantation

Comme dans le cas du DPC classique, le DPC-SVM a ¢été implanté dans un redresseur a
préléevement sinusoidal connecté au réseau alimentant une charge résistive. Cette structure de
contrdle permet de travailler a une fréquence de commutation constante et avec une fréquence
d’échantillonnage et une inductance plus réduites. Ainsi, le Tableau 2.14 montre les valeurs

utilisées pour I’implantation du DPC avec modulation vectorielle.

Symbole Désignation Valeur
L Inductance du filtre 8mH
F, Fréquence d’échantillonnage 10kHz
F, Fréquence de commutation 10kHz
P, Puissance nominale 15kW
E Tension du réseau 220V
U Tension du bus continu 600V
Cie Condensateur du bus continu 470uF
Ry Résistance du bus continu 150/75Q

Tableau 2.14. Paramétres d’implantation du DPC avec modulation vectorielle.

Les parametres du controle des correcteurs PI du DPC-SVM sont les suivants :

Symbole Désignation Valeur
k Paramétre proportionnel 0.008
k; Parametre intégral 0.08

Tableau 2.15. Parameétres de controle des correcteurs PI du DPC avec modulation vectorielle.
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Les Figure 2.93 et Figure 2.94 illustrent les réponses du courant et de la puissance pour la
structure de contréle DPC-SVM. On constante que, méme avec une tension du réseau

légérement perturbée, on obtient un courant presque sinusoidal (TDH=4.7 %).
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Figure 2.93. Tension et courant du réseau (a gauche) et spectre de courant du réseau (a droite) du DPC avec

modulation vectorielle.

Si ’on compare la Figure 2.94 avec la Figure 2.88, on constate une grande différence au
niveau des oscillations dans les puissances active et réactive instantanées. Néanmoins, cette
réponse est aussi trés rapide au changement de consigne de la puissance instantanée active (da

a la variation de charge dans le bus continu de 150/75Q).
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Figure 2.94. Puissances active et réactive instantanées du DPC avec modulation vectorielle.

2.4.3.3 Conclusions

La structure de controle DPC avec modulation vectorielle présente quelques avantages par

rapport a la structure DPC classique. Pourtant, elle a aussi quelques inconvénients. Par la
suite, on résume les points forts et faibles :

Les points forts de ce type de contrdle sont :

= Le contrdle travaille a fréquence de commutation constante.
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= On peut utiliser des fréquences d’échantillonnage et des inductances plus petites car

un modulateur est utilisé.
= Les correcteurs PI induisent aussi une réponse tres rapide.
Néanmoins, ce type de controle présente aussi quelques points faibles.
= Lanécessité d’utiliser les transformées de coordonnées.

= Le fait de ne pas avoir les avantages du DPC classique fait que pour certains

chercheurs il n’est plus considéré comme un controle direct.

Il faut noter qu’une combinaison de ces deux techniques DPC est aussi envisageable, comme
dans le cas du DTC proposé dans [LC-00]. L auteur propose une méthode hybride de DTC
composée de deux structures de contrdle qui travaillent en méme temps. La structure linéaire
est composée d’un controle DTC avec modulation vectorielle et travaille surtout en régime
permanent. La structure non-linéaire correspond a un correcteur DTC classique et est utilisée
pendant la saturation de 1’onduleur, c¢’est-a-dire, dans les transitoires. Cette méthode contient
les avantages des deux méthodes précédentes mais la complexité de ’ensemble du systéme
est considérable. Toutefois, cette méthode présente des problemes d’initialisation des

correcteurs et de commutations brusques lors du changement entre les techniques [GL-06].

2.4.4 Conclusions

Une fois analysées les deux différentes structures de Contréle Direct de Puissance que 1’on
trouve dans la littérature, le DPC classique et le DPC avec modulation vectorielle, on conclut
que la derniére structure étudiée, celle qui présente les meilleures performances pour étre
utilisée dans des applications multi-fréquentielles réelles ou industrielles de moyenne

puissance di au fait qu’elle travaille a fréquence de commutation constante.
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CHAPITRE 3 : COMPARAISON DES STRUCTURES DE
CONTROLE AVANCEES EN BASSE TENSION

3.1 INTRODUCTION

Dans le chapitre précédent trois différentes structures de controle numériques avancées ont été
analysées pour des applications multi-fréquentielles. Le but de cette partie est de comparer ces
différentes structures de contrdle et d’analyser le domaine d’application de chacune d’entre

elles pour I’application au filtrage actif parallele en basse tension.

Dans le cas des correcteurs a base d’intégrateurs on va comparer les trois correcteurs
développés : le correcteur PI en repéres tournants multiples, le correcteur Multi-Résonant et le
correcteur Hybride. Entre les différentes techniques Dead-Beat analysées, on a choisi le
correcteur RST avec la prédiction par périodicité et la prédiction résonante. Dans le cas du
controle direct, on a analysé le Controle Direct de Puissance avec modulation vectorielle
(DPC-SVM).

L’étude préliminaire du chapitre 2 nous montre que les correcteurs a base d’intégrateurs
apparaissent comme une solution trés robuste qui permet 1’obtention de trés bons résultats.
Ainsi, différents types de correcteurs ont été analysés en détails afin de choisir la structure la
mieux adaptée pour I’application au filtrage actif paralléle en basse tension. En ce qui
concerne le correcteur Dead-Beat, ce dernier est relativement sensible aux erreurs
paramétriques et, en ajoutant les techniques de prédiction, le correcteur devient assez
complexe. Finalement, le contrdle direct de puissance avec modulation vectorielle est un
contrdle trés simple au niveau du calcul mais uniquement valable pour les applications de

filtrage actif peu exigeantes.

Plusieurs comparaisons de structures de contrdle de filtres actifs de puissance ont été
présentées précédemment [BU-98] [CA-99] [BR-02] [LB-02]. Généralement, elles ne
prennent pas en compte le principal effet de I’implantation numérique : le retard de calcul. Ce
paramétre devient déterminant dans les applications multi-fréquentielles. Par ailleurs, ces
comparaisons ne présentent pas d’études théoriques et la plupart présentent uniquement des

résultats en simulation.

Les trois familles de correcteurs ont été comparées d’un point de vue théorique : étude du
volume de calcul et de la robustesse, et d’un point de vue pratique : analyse des performances
en régime transitoire et en régime permanent. Toutes les structures de contrdle ont été testées
avec I’outil de simulation MATLAB/Simulink et ensuite les résultats des simulations ont été

vérifiés expérimentalement.
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3.2 TYPES D’ESSAIS EXPERIMENTAUX

Deux différents types d’essais expérimentaux ont été¢ définis pour 1’application au filtrage
actif en basse tension. Le premier essai met en ceuvre une application au filtrage actif tres
perturbée (cas A) et le deuxiéme essai met en oeuvre une application peu perturbée (cas B).

Ces essais seront plus détaillés par la suite

3.2.1 Application au filtrage actif trés perturbée (Cas A)
Il s’agit d’une application avec pour but unique le filtrage des harmoniques générés par une

charge polluante, de fagon a obtenir un courant le plus sinusoidal possible dans le réseau.

Cette application a été étudiée dans le banc d’essais du Laboratoire d’Electrotechnique de
Grenoble, «Banc Universel Pour la Distribution Electrique » (voir Figure 3.1 et Figure 3.2).
Ce banc d’essais a été congu et construit pour tester les algorithmes de contrdle des systémes
connectés au réseau. La charge polluante utilisée est un redresseur triphasé¢ a diodes qui

consomme un courant avec un taux de distorsion harmonique d’environ 25%.

Réseau
v
/\J\ —
/A —
L L
T Filtre Filtre T
T actif Cee = actif T
(e 20 ) S——— \ , .
parallele série c|c[c J_
YVYy Convertisseur Backjto Back lll
Charge
polluante

Figure 3.1. Schéma bloc du banc d’essais du Laboratoire d’Electrotechnique de Grenoble.

Le banc est composé de deux onduleurs de tension de puissance nominale de 10kVA : un
connecté en série avec le réseau et I’autre en paralléle (avec une topologie de type back to
back). Pour ces essais, seul le systeme shunt a été utilisé et ce, comme un filtre actif paralléle.
Le banc d’essais, cOté commande, est basé sur une carte dSPACE DS 1005 PPC Controller
Board, qui permet I’implantation automatique des algorithmes de contréle directement depuis
Simulink. Les paramétres utilisés pour I’implantation sont montrés dans le Tableau 3.1. Ce
banc d’essais a été utilisé pour 1’analyse de deux structures de commande : les correcteurs a

base d’intégrateurs et le correcteur Dead-Beat.
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Figure 3.2. Banc d’essais du Laboratoire d’Electrotechnique de Grenoble.

Symbole Désignation Valeur
L Inductance du filtre 3mH
F, Fréquence de commutation 10kHz
Uy Tension du bus DC 400V
E Tension du réseau 180V
R Charge non linéaire 150/50Q

Tableau 3.1. Paramétres d’implantation de 1’application au filtrage actif trés perturbée.

3.2.2 Application au filtrage actif peu perturbée (Cas B)

L’application au filtrage actif peu perturbée est une application moins exigeante. Dans ce cas,
on a considéré un redresseur a prélévement sinusoidal, qui a donc une consommation de
courant actif de base, et qui de plus profite du reliquat de puissance apparente non-utilisée
pour assurer une fonction supplémentaire de filtrage actif. Ainsi, du fait du ratio élevé de la
composante fondamentale du courant par rapport aux harmoniques générés, cette application
peut étre considérée comme un cas peu perturbé ou pas trés exigeant (le taux de distorsion
harmonique du courant réseau composé des harmoniques de la charge polluante et du
fondamental de 1’onduleur de tension est d’environ 15%).

Ces essais ont été réalisés au Laboratoire de I’Institut de Contrdle et Electronique Industriel
de I’Université de Varsovie, Pologne. Le banc d’essais (voir Figure 3.3) est composé d’un
onduleur commercial Danfoss VLT 5000 séries (5.2kVA) basé sur une carte dSPACE DS
1103 Board inséré dans un PC et qui a une résistance connecté a son bus continu comme
charge. Le controleur numérique RESC/DSP bas¢ dans deux microprocesseurs
(PowerPC604e-333Mhz et TMS320F240-20MHz) et quatre convertisseurs analogiques

numériques de résolution ¢élevée (0.8us —12 bit) fournissent un traitement trés rapide des
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calculs a virgule flottante. Les parametres d’implantation utilisés sont montrés dans le
Tableau 3.2. Ce banc d’essais a été utilisé pour I’analyse de la commande DPC-SVM.

@4»}11;; Charge
° > "I} polluante
; Ic T

rL/YV\ J a PWM

L [ ] Vl b
Réseau AR L R | I

AN »C

Ua ub% OPTI Ude | Ide
YyYvy VY v ¥ v

INTERFACE DE FIBRE OPTIQUE

) I

. DS1103 dSpace DSP
: Measurement
; board ; :
equipment
PC PENTIUM

(WINDOWS 95, 98, NT)

Figure 3.3. Schéma bloc du banc d’essais de I’Université de Varsovie.

Symbole Désignation Valeur
L Inductance du filtre 10mH
F. Fréquence de commutation 10kHz
Uge Tension du bus DC 600/400V (simu/expé)
E Tension du réseau 220/100V (simu/expé)
R, Charge non linéaire 150/50Q
Ry Charge de 1’onduleur 150Q

Tableau 3.2. Paramétres d’implantation de 1’application au filtrage actif peu perturbée.

3.3 CRITERES DE COMPARAISON

Par la suite on présente les trois critéres considérés dans la comparaison des correcteurs : du
point de vue théorique, une étude du volume de calcul et de la robustesse et du point de vue

pratique, I’analyse des performances.

En ce qui concerne I’é¢tude du volume de calcul, seulement les opérations propres au
correcteur ont été considérées ; les modules en commun et qui appartiennent donc a tous les
controles comme le modulateur, le correcteur du bus, etc. (voir Figure 1.12) ne sont pas
considérés. Ces calculs ont été faits en considérant une implantation discréte de I’algorithme
et en considérant le nombre d’opérations (additions, soustractions, multiplications et
divisions) et de mémoires nécessaires par la structure de contrdle. Les fonctions
trigonométriques sont supposées calculées par une série de Taylor de 4 termes. Cette analyse

ne considere pas le fait que le DSP/uC utilisé pour I’implantation de ces algorithmes peut-étre
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optimis¢ pour le calcul de quelques signaux : on ne cherche pas a calculer le temps de calcul

mais plutot le volume théorique.

Par ailleurs, 1’étude de robustesse a €té réalisée en supposant une erreur d’identification de
+20% entre la valeur réelle de I’inductance et la valeur utilisée dans le réglage du correcteur.
Pour cela on a analysé les réponses fréquentielles en boucle ouverte et en boucle fermée du

systeme.

Finalement, les performances des différents correcteurs ont été comparées. D’un coté, et afin
d’analyser la réponse transitoire, la réponse au changement d’une référence arbitraire a été
analysée. Le Tableau 3.3 montre les parametres utilisés pour une consigne arbitraire tres
perturbée (Cas C) et peu perturbée (Cas D). D’un autre coté, et pour étudier le régime
permanent, la réponse a I’application au filtrage actif a été¢ analysée (cas A) et (cas B) en
compensant les harmoniques générés par un redresseur a diodes avec une charge résistive.
Pour ces essais la méthode de courant instantané dg a été utilisée pour 1’identification en

temps réel des harmoniques.

Symbole Désignation Amplitude

h Fondamental 8/4A Symbole  Désignation ~Amplitude
hs Harmonique 5 2A h Fondamental 8/4A

hy Harmonique 7 2A hs Harmonique 5 0.5A
hy Harmonique 11 1A hy Harmonique 7 0.2A
hiz Harmonique 13 1A

Tableau 3.3. Paramétres d’une consigne arbitraire trés perturbée (a gauche) et peu perturbée (a droite).

3.4 LES CORRECTEURS A BASE D’ INTEGRATEURS

Les correcteurs a base d’intégrateurs, grace a leur robustesse et a leurs bonnes performances,
apparaissent comme la structure la mieux adaptée pour I’application au filtrage actif. Par la
suite, une comparaison théorique et expérimentale sera effectuée afin de choisir la structure la
mieux adaptée. Dans la partie théorique, la robustesse et le volume de calcul seront analysés,
et dans la partie expérimentale la réponse transitoire, la réponse en régime permanent et la

réponse aux déséquilibres de la charge seront analysées.

3.4.1 Volume de calcul

Les tableaux suivants présentent le volume de calcul requis par les différentes structures de

contrdle pour les configurations sans et avec neutre raccordé.

3.4.1.1 Correcteur PI en repéres tournants multiples
Le Tableau 3.4 et Tableau 3.5 présentent le volume de calcul requis par la structure PI en

reperes tournants multiples pour les configurations sans et avec neutre raccordé.
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Harmoniques +/- x/% m
1,5,7 47 56 6

1,5,7,11 64 76
1,5,7,11, 13 81 96 10
1,5,7,11, 13, 17 98 116 12
1,5,7,11,13,17, 19 115 136 14
1,5,7,11, 13,17, 19, 23 132 156 16
1,5,7,11, 13,17, 19, 23, 25 149 176 18

Tableau 3.4. Opérations requises par le correcteur PI en repéres tournants multiples sans neutre raccordé.

Harmoniques +/- x/% m

1,3,5,7 54 64 10

1,3,5,7,9,11 75 87 14
1,3,5,7,9,11, 13 92 107 16
1,3,5,7,9, 11, 13,15, 17 112 | 129 20
1,3,5,7,9,11, 13,15, 17, 19 129 149 22
1,3,5,7,9,11, 13,15, 17, 19, 21, 23 151 173 26
1,3,5,7,9,11, 13,15, 17, 19, 21, 23, 25 168 193 28

Tableau 3.5. Opérations requises par le correcteur PI en repéres tournants multiples avec neutre raccordé.

On constate que la structure avec neutre raccordé a besoin de beaucoup plus d’opérations que
la structure sans neutre raccordé. Cela est di au fait que dans le premier cas il faut contréler
les courants homopolaires du systeme (les harmoniques 3, 9, 15, 21, etc.). Ainsi, il faut
ajouter des correcteurs résonants réglés a ces fréquences et le correcteur devient plus

complexe.

3.4.1.2 Correcteur Multi-Résonant

Si on compare ces résultats avec le volume de calcul du correcteur Multi-Résonant, avec la
structure classique (voir Tableau 3.6 et Tableau 3.7) et avec la structure par retour d’état (voir
Tableau 3.8 et Tableau 3.9), on constate que 1’utilisation de correcteur Multi-Résonant permet
une réduction des opérations considérable. Cela est dii au fait que la plupart des opérations du
correcteur PI en repéres tournants multiples sont nécessaires pour les changements de repére
(Ie 75% du total des additions et soustractions et le 90% des multiplications et divisons
requises par le correcteur). Pourtant, le correcteur Multi-Résonant étant plus complexe (un
correcteur du deuxieéme ordre), le gain en terme de volume de calcul est limité, surtout dans le
cas avec neutre raccordé. Dans ce cas, 3 correcteurs sont nécessaires, un pour chaque phase
(dans le cas sans neutre raccord¢ il est possible de n’en utiliser que deux). Ainsi, le nombre

des opérations requises augmente considérablement.
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Harmoniques +/- x/% m

1,5,7 25 20 16

1,5,7,11 33 26 20
1,5,7,11, 13 41 32 24
1,5,7,11, 13, 17 49 38 28
1,5,7,11, 13,17, 19 57 44 32
1,5,7,11, 13,17, 19, 23 65 50 36
1,5,7,11, 13,17, 19, 23, 25 73 56 40

Tableau 3.6. Opérations requises par le correcteur Multi-Résonant avec le réglage classique sans neutre raccordg.

Harmoniques +/- x/% m

1,3,5,7 48 39 30

1,3,5,7,9,11 72 57 42
1,3,5,7,9,11, 13 84 66 48
1,3,5,7,9,11, 13,15, 17 108 84 60
1,3,5,7,9,11, 13, 15,17, 19 120 93 66
1,3,5,7,9,11,13,15,17, 19, 21, 23 144 111 78
1,3,5,7,9,11,13,15,17, 19, 21, 23, 25 156 120 84

Tableau 3.7. Opérations requises par le correcteur Multi-Résonant avec le réglage classique avec neutre

raccordé.
Harmoniques +/- x/% m
1,5,7 26 40 14
1,5,7,11 34 52 18
1,5,7,11, 13 42 64 22
1,5,7,11,13,17 50 76 26
1,5,7,11,13,17, 19 58 88 30
1,5,7,11, 13,17, 19, 23 64 100 34
1,5,7, 11,13, 17, 19, 23, 25 72 112 38

Tableau 3.8. Opérations requises par le correcteur Multi-Résonant avec le réglage par retour d’état sans neutre

raccordé.
Harmoniques +/- x/% m
1,3,5,7 51 78 15
1,3,5,7,9,11 75 114 27
1,3,5,7,9,11, 13 87 132 33
1,3,5,7,9,11,13,15,17 111 168 45
1,3,5,7,9,11,13,15,17, 19 123 186 51
1,3,5,7,9,11,13,15,17, 19, 21, 23 147 222 63
1,3,5,7,9,11,13,15,17,19,21,23,25 | 159 240 69

Tableau 3.9. Opérations requises par le correcteur Multi-Résonant avec le réglage par retour d’état avec neutre

raccordé.
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La quantité exacte d’opérations et d’attribution de mémoire requises par le correcteur Multi-
Résonant dépend du réglage du correcteur et de la structure d’implantation. Dans le cas de la
structure par retour d’état on a considéré la propriété des matrices creuses. Dans tous les cas la
structure classique requiert beaucoup moins de multiplications et divisions et un peu moins
d’opérations de sommes et soustractions. Cependant la structure classique demande une

grande attribution de mémoire.

Ainsi, pour un systéme quelconque, le correcteur Multi-Résonant permet une réduction
considérable des opérations, surtout dans la configuration sans neutre raccordé, par rapport au
correcteur PI en repére multiple. Néanmoins, il a besoin de plus d’allocation de mémoire. La
structure classique a un volume de calcul plus léger que la structure par retour d’état.

Cependant cette premicre nécessite une grande attribution de mémoire.

3.4.1.3 Correcteur Hybride

Les Tableau 3.10 et Tableau 3.11 présentent les opérations requises pour le correcteur
Hybride réglé par la structure classique sans et avec neutre raccordé respectivement. Ensuite
le Tableau 3.12 et Tableau 3.13 montrent le volume de calcul nécessaire pour le correcteur

Hybride réglé par la structure par retour d’état sans et avec neutre raccordé.

Harmoniques +/- x/% m
1,57 21 24 10

1,5,7,11 29 30 14
1,5,7,11, 13 29 30 14
1,5,7,11, 13, 17 37 36 18
1,5,7,11, 13,17, 19 37 36 18
1,5,7,11,13,17, 19, 23 45 42 22
1,5,7,11, 13,17, 19, 23, 25 45 42 22

Tableau 3.10. Opérations requises par le correcteur Hybride avec le réglage classique sans neutre raccordé.

Harmoniques +/- x/% m

1,3,5,7 28 30 14

1,3,5,7,9,11 40 39 20
1,3,5,7,9,11,13 40 39 20
1,3,5,7,9,11, 13,15, 17 52 48 26
1,3,5,7,9,11, 13, 15,17, 19 52 48 26
1,3,5,7,9,11,13,15,17, 19, 21, 23 64 57 32
1,3,5,7,9,11, 13,15, 17, 19, 21, 23, 25 64 57 32

Tableau 3.11. Opérations requises par le correcteur Hybride avec le réglage classique avec neutre raccordé.
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Harmoniques +/- x/% m
1,5,7 31 48 14
1,5,7, 11 39 60 18
1,5,7,11, 13 39 60 18
1,5,7,11, 13,17 47 72 22
1,5,7,11,13,17, 19 47 72 22
1,5,7,11,13,17, 19, 23 55 84 26
1,5,7,11,13,17, 19, 23, 25 55 84 26
Tableau 3.12. Opérations requises par le correcteur Hybride avec le réglage par retour d’état sans neutre
raccordé.
Harmoniques +/- x/% m
1,3,5,7 48 54 16
1,3,5,7,9,11 50 69 22
1,3,5,7,9,11, 13 50 69 22
1,3,5,7,9,11, 13,15, 17 62 84 28
1,3,5,7,9,11, 13,15, 17, 19 62 84 28
1,3,5,7,9,11, 13,15, 17, 19, 21, 23 74 99 34
1,3,5,7,9,11, 13,15, 17, 19, 21, 23, 25 74 99 34

Tableau 3.13. Opérations requises par le correcteur Hybride avec le réglage par retour d’état avec neutre
raccordé.

Le correcteur Hybride apparait comme la meilleure solution dans le cas d’applications multi-
fréquentielles complexes. La quantité d’opérations dues a la transformation du repére tournant
devient négligeable au fur et & mesure que le nombre d’harmoniques contr6lés augmente. En
ce qui concerne les structures proposées et les réglages des correcteurs, on confirme les
mémes remarques que pour le correcteur Multi-Résonant. Ainsi, la structure Hybride devient
de plus en plus intéressante, par rapport a la structure Multi-Résonant, lorsque la complexité

de I’application augmente.

3.4.2 Robustesse

Comme dans les cas précédents, I’analyse de robustesse a été réalisée en supposant une erreur
d’estimation du +20% sur la valeur de I’inductance. Les correcteurs réglés selon la réponse
fréquentielle en boucle ouverte ont tous les trois un comportement trés similaire. La
robustesse des correcteurs réglés avec la structure par retour d’état est assurée car ce critére

fait partie du processus de réglage.

3.4.2.1 Correcteurs réglés selon la réponse fréquentielle en boucle ouverte

Les figures qui sont montrées ci-dessous présentent les réponses en boucle ouverte et en
boucle fermée du correcteur PI en repéres tournants multiples, du correcteur Multi-Résonant
et du correcteur Hybride. En ce qui concerne les réponses en boucle ouverte, dans les trois cas

avec |’erreur la plus contraignante (-20% d’erreur d’identification de I’inductance), la marge

115



Chapitre 3: Comparaison des structures de contréle avancées en basse tension
de phase est supérieure a 30°. Ainsi, le systeme reste largement stable. Si on analyse les
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Figure 3.4. Séquence positive (a gauche) et négative (a droite) de la réponse fréquentielle en boucle ouverte avec

une erreur d’identification de I’inductance de + 20% (la courbe noire sans erreur) avec le correcteur PI en repéres

tournants multiples.
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Figure 3.5. Séquence positive (a gauche) et négative (a droite) de la réponse fréquentielle en boucle fermée avec

une erreur d’identification de I’inductance de + 20% (la courbe noire sans erreur) avec le correcteur PI en repéres

tournants multiples.
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Figure 3.6. Réponses fréquentielles en boucle ouverte (a gauche) et en boucle fermée (a droite) avec une erreur

d’identification de 1’inductance de = 20% (la courbe noire sans erreur) avec le correcteur Multi-Résonant.
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lage du correcteur (voir section 1.2.5.2). La stabilité du systéme est validée dans toute la

Figure 3.7. Séquence positive (a gauche) et négative (a droite) de la réponse fréquentielle en boucle ouverte avec

une erreur d’identification de 1’inductance de + 20% (la courbe noire sans erreur) avec le correcteur Hybride.
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Figure 3.8. Séquence positive (a gauche) et négative (a droite) de la réponse fréquentielle en boucle fermée avec

une erreur d’identification de I’inductance de £ 20% (la courbe noire sans erreur) avec le correcteur Hybride.

3.4.2.2 Correcteurs réglés par la structure par retour d’état

La robustesse de ces correcteurs est assurée car ce crit

J4

rég

plage de fonctionnement. La Figure 3.9 montre les réponses temporelles en simulation du

correcteur Multi-Résonant (a gauche) et Hybride (a droite) avec la structure par retour d’état

avec une erreur d’identification de I’inductance de —20%. On constate que dans les deux cas

le systéme reste complétement stable.
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Figure 3.9. Réponses temporelles pour le correcteur Multi-Résonant (a gauche) et le correcteur Hybride (a

droite) réglés par la structure par retour d’état avec une erreur d’indentification du —20%.

3.4.3 Performances

Les trois correcteurs ont été testés dans trois différents types d’application. Tout au début, et
afin d’analyser la réponse transitoire du systéme, la réponse a un changement de référence
arbitraire a ¢ét¢ ¢étudi¢e. Ensuite, on a analysé le régime permanent dans 1’application au
filtrage actif et finalement, I’influence dans le régime permanent des déséquilibres de la
charge.

3.4.3.1 Référence arbitraire

Les premiers essais ont été réalisés dans une application de génération arbitraire de courant
afin d’analyser le régime transitoire du systeme. Pour cela, un courant trés perturbé (cas C) a
été utilisé (voir Tableau 3.3).

Les figures présentées ci-dessous montrent les réponses temporelles des différentes structures
de contrdle pour une référence arbitraire tant en simulation qu’expérimentalement. Dans tous
les cas la sortie du systéme suit parfaitement la référence. On observe que le correcteur PI en
repeéres tournants multiples , le correcteur Multi-Résonant et le correcteur Hybride avec le
réglage classique répondent presque immédiatement et 1’erreur de poursuite est négligeable
(voir Figure 3.10, Figure 3.11 et Figure 3.12). Dans le cas de des correcteurs réglés par la
structure par retour d’état, méme si I’erreur en régime permanent est aussi trés réduite, ils ont

un transitoire égal a la moitié d’une période comme montre la Figure 3.13 et la Figure 3.14.
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Figure 3.10. Réponse temporelle avec la structure PI en repéres tournants multiples en simulation (2 gauche) et

en expérimental (& droite).
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Figure 3.11. Réponse temporelle avec le correcteur Multi-Résonant avec le réglage classique en simulation (a

gauche) et en expérimental (a droite).
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Figure 3.12. Réponse temporelle avec le correcteur Hybride avec le réglage classique en simulation (a gauche) et

en expérimental (2 droite).
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Figure 3.14. Réponse temporelle avec le correcteur Hybride avec le réglage par retour d’état en simulation (2

3.4.3.2 Filtrage actif

gauche) et en expérimental (a droite).

Les correcteurs ont été testés dans une application au filtrage actif. La partie gauche de la

Figure 3.15 jusqu’a la Figure 3.19 présente le courant du réseau (courbe foncée) comparé au

courant de la charge du redresseur et au courant injecté par le filtre actif obtenus

expérimentalement. Sur les cinq figures le courant du réseau est presque parfaitement

sinusoidal. Cela peut étre vérifi¢ sur le zoom des spectres du courant du réseau qui sont

montrés dans la partie droite de chaque figure. Dans tous les cas les harmoniques 5, 7, 11 et

13 ont été bien diminués. On peut en conclure que les trois correcteurs, tant avec le réglage

classique comme avec le réglage par retour d’état, présentent de trés bonnes performances
pour I’application au filtrage actif (THD < 4.5%)).
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Figure 3.16. Réponse temporelle et spectre du correcteur Multi-Résonant réglé par la méthode classique
(THD=4.08%).
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Courant (A)

0.25

0.2

0.15

0.1

0.05

Lot bl

500

1000
Frequence (Hz)

1500

2000

121



Chapitre 3: Comparaison des structures de contréle avancées en basse tension

Tek Exécj _ i i : . _} _ D(_’aclenché ‘ ‘ ‘
hARRSERERS —r : : :
0251 ——---- S b b -
| | |
l l l
2 i S Attt 7
< l l
S 015 | - . PR —— P T -
> | | |
Qo | | |
o | | |
il S Attt 7
| | |
| | |
0.05F |-+~~~ TR -br-q-s--- T -
I i
SR A S A RRAR N S N N A
MH s00mv Ch2[ 500mv M4.00ms A‘ Ligne S 1.41V

Ch4] s00mv Frequence (Hz)
Figure 3.18. Réponse temporelle et spectre du correcteur Multi-Résonant réglé par la structure par retour d’état

(THD=3.22%).
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Figure 3.19. . Réponse temporelle et spectre du correcteur Hybride réglé par la structure par retour d’état

(THD=3.30%).

3.4.3.3 Déséquilibres de la charge

Les derniers essais ont été réalisés afin d’étudier la réponse de ces correcteurs face a des
déséquilibres. Le déséquilibre de courant a été provoqué par la connexion d’une résistance de
15Q en série dans la phase a de I’onduleur de tension. La Figure 3.20 montre les courants de
la charge d’un systeme équilibré (THD=25.87%) et le spectre d’une des phases obtenus
expérimentalement. On constate que la charge se compose principalement du fondamental et

les harmoniques 5, 7, 11 et 13.
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Figure 3.20. Courants de la charge du systéme équilibré (a gauche) et le spectre d’une des phases (a droite).

La Figure 3.21 présente les courants de la charge d’un systéme déséquilibré et le spectre de la

phase a obtenus aussi expérimentalement. On voit bien que ce spectre est différent de celui de

la Figure 3.20 car le fondamental et I’harmonique 5 diminuent et ’harmonique 3 apparait.
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Figure 3.21. Courants de la charge du systéme déséquilibré (a gauche) et le spectre de la phase « (a droite)

Les courbes ci-dessous présentent le comportement du systeme face aux déséquilibres tant en

simulation comme expérimentalement. Dans ce cas, les réponses de tous les correcteurs a base

d’intégrateurs ne sont pas égales. Le correcteurs réglés selon la réponse fréquentielle en

boucle ouverte (le correcteur PI en repéres tournants multiples, le correcteur Multi-Résonant

et le correcteur Hybride) répondent correctement aux déséquilibres (voir Figure 3.22, Figure

3.23 et Figure 3.24). Cependant, les réponses des correcteurs réglés par la structure par retour

d’¢état, méme si elles sont stables, n’arrivent pas a minimiser les déséquilibres (voir Figure
3.25 et Figure 3.26).
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Figure 3.22. Courants du réseau pour un systeme déséquilibré avec le correcteur PI en repére multiple (réglage

classique) en simulation (a gauche) et en expérimental (a droite).
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Figure 3.23. Courants du réseau pour un systeme déséquilibré avec le correcteur Multi-Résonant (réglage

classique) en simulation (a gauche) et en expérimental (a droite).
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Figure 3.24. Courants du réseau pour un systeme déséquilibré avec le correcteur Hybride (réglage classique) en
simulation (2 gauche) et en expérimental (2 droite).
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Figure 3.25. Courants du réseau pour un systéme déséquilibré avec le correcteur Multi-Résonant (réglage par
retour d’état) en simulation (a gauche) et en expérimental (a droite).
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Figure 3.26. Courants du réseau pour un systeme déséquilibré avec le correcteur Hybride (réglage par retour
d’état) en simulation (a gauche) et en expérimental (a droite).

La différence de comportement des différents correcteurs face aux déséquilibres réside dans
leur capacité a contrdler les harmoniques multiples de 3 générés lors du déséquilibre. Ainsi,
dans le cas de la structure par retour d’état I’harmonique 3 est considérablement amplifié.
Cela est vérifié dans la réponse fréquentielle en boucle fermée. La Figure 3.27 montre les
réponses fréquentielles en boucle fermée obtenues avec le réglage classique (a gauche) et avec
le réglage par retour d’état (a droite) dans le cas du correcteur Multi-Résonant. Dans le
premier cas, a la fréquence de ’harmonique 3 (943rad/s), le gain du systeme est presque
unitaire, il ne s’amplifie pas. Pourtant, dans le cas de la structure par retour d’état, a la
fréquence de 1’harmonique 3 on se trouve dans le pic d’une résonance et on obtient donc un
gain d’environ 7.7dB. Ainsi, on amplifie deux fois et demie la valeur de I’harmonique 3. Ceci

détériore largement la réponse de ce type de réglage face aux déséquilibres de la charge.
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Figure 3.27. Réponses fréquentielles en boucle fermée pour le correcteur Multi-Résonant avec le réglage
classique (a gauche) et avec le réglage par retour d’état (a droite).
Théoriquement, le correcteur Hybride est moins performant que le correcteur Multi-Résonant
pour faire face aux systemes déséquilibrés car il n’est pas capable de controler: les
harmoniques non pris en compte dans la synthése du correcteur (dans le cas d’une charge non

linéaire) et les séquences de signes opposés a ceux des harmoniques considérés.

Dans le cas du correcteur Multi-Résonant, le contrdle n’est pas capable de controler les
harmoniques non considérés, mais il n’y a pas le probléme avec les séquences opposées des

harmoniques considérés.

En pratique, les performances des deux correcteurs sont similaires. Toutefois, dans des
applications avec des conditions de déséquilibres plus séveres (par exemple si I’on considére
trois charges monophasées déséquilibrées) il peut étre nécessaire d’ajouter des termes
résonants additionnels au correcteur Hybride. Cela augmente le volume de calcul et en

conséquence, la structure de contrdle Hybride devient moins intéressante.

3.5 LE CORRECTEUR PREDICTIF DEAD-BEAT

Le correcteur prédictif Dead-Beat, ou a réponse pile, est bien connu pour sa simplicité et sa
sensibilité¢ aux erreurs paramétriques. Toutefois, le fait d’ajouter des techniques de prédiction
pour compenser le retard de réponse du correcteur augmente considérablement le volume de
calcul de cette structure de controle. Par ailleurs, méme si 1’influence des erreurs
paramétriques peut €étre minimisée dans les essais réalisés au laboratoire, elles posent des

problémes pour I’implantation industrielle de ce contrdle.

Par la suite, on va analyser le nombre d’opérations requises par ce correcteur avec les
différentes techniques de prédiction, la robustesse face aux erreurs paramétriques et la réponse
du systéme en régime transitoire et en régime permanent pour un correcteur de type RST avec

réponse Dead-Beat.
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3.5.1 Volume de calcul

Le Tableau 3.14 et le Tableau 3.15 présentent les opérations requises pour le correcteur RST

sans ou avec neutre raccordé respectivement.

Harmoniques +/- x/% m
Correcteur RST 6 10 2
Rejet de perturbation 2 2
Total 9 12 4

Tableau 3.14. Les opérations a réaliser pour le correcteur RST (sans neutre raccordé).

Harmoniques +/- x/% m
Correcteur RST 9 15 3
Rejet de perturbation 3 3 3
Total 12 18 6

Tableau 3.15. Les opérations a réaliser pour le correcteur RST (avec neutre raccordé).

Néanmoins, ce tableau n’est pas trés représentatif car, comme il a été dit précédemment, ce
correcteur a besoin de techniques de compensation du retard de réponse afin de minimiser
I’erreur dans les applications multi-fréquentielles. Ainsi, il est essentiel d’additionner les
opérations et les mémoires nécessaires aux différentes techniques de prédiction car selon la
technique utilisée les différences peuvent étre considérables. Le Tableau 3.16 montre les

opérations requises par la prédiction résonante sans et avec neutre raccordé.

+/- x/% m
Pred. résonante h 1, 5, 7, 11, 13 (sans neutre) 99 60 80
Pred. résonante h 1, 5, 7, 11, 13 (avec neutre) 147 90 120

Tableau 3.16. Les opérations requises par la prédiction résonante sans et avec neutre raccordé.

Dans le cas de la prédiction par périodicité, les exigences dépendent de la taille de la fenétre
glissante choisie. Dans ce cas, on choisit de stocker le signal chaque 100us (la période du
fondamental est 20 ms). Ainsi, on a besoin de 200 registres de mémoire et de 198 rotations de

mémoire (a chaque pas de calcul) par phase (voire Tableau 3.17).

Avec neutre

600
594

Sans neutre

400
396

Registres de mémoires

Rotations de mémoires

Tableau 3.17. Les mémoires requises par la prédiction par périodicité.

De plus, chaque correcteur a besoin de deux prédictions (une pour compenser le retard de
réponse du correcteur et ’autre pour compenser les perturbations). Ainsi, les exigences
requises pour les applications multi-fréquentielles font que la complexité de la technique

Dead-Beat augmente considérablement.

127



Chapitre 3: Comparaison des structures de contréle avancées en basse tension

3.5.2 Robustesse
La sensibilité du correcteur Dead-Beat par rapport aux erreurs paramétriques est vérifiée dans
I’étude de robustesse. Cette étude a été faite en supposant une erreur d’estimation entre la

valeur réelle de I’inductance est la valeur utilisée dans le réglage du correcteur du + 20%.

La Figure 3.28 présente les réponses fréquentielles du systéme en boucle ouverte (a gauche) et

en boucle fermée (a droite), en considérant une prédiction idéale, avec une erreur

d’identification de £20%, £10% et sans erreur (courbe noire).

La marge de phase est influencée par cette erreur (voir la réponse fréquentielle en boucle
ouverte de la Figure 3.28), cependant dans ce cas le systéme reste stable (elle diminue de 60°
a51.5%.

En ce qui concerne la précision (voir la réponse en boucle fermée de la Figure 3.28), il y a une
perte de précision considérable en hautes fréquences. Ces erreurs sont particulierement
visibles dans la phase car avec une erreur de —20% a la fréquence de 1’harmonique 13, le

module est atténué de 0.6dB et le déphasage est de 8.8°.
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Figure 3.28. Réponse fréquentielles en boucle ouverte (2 gauche) et en boucle fermée (a droite) avec une erreur

d’estimation de I’inductance de + 20% (la courbe noire sans erreur) avec le correcteur Dead-Beat.

Ce fait est vérifi¢ dans la Figure 3.29, ou I’on montre la réponse temporelle simulée de
I’harmonique 13 avec une identification parfaite (a gauche) et avec une erreur d’identification
de -20% (a droite). Dans le premier cas I’erreur statique est nulle et dans le deuxiéme cas elle

est relativement importante (16.5%).
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Figure 3.29. Réponse temporelle pour une référence arbitraire sans erreur d’identification (a gauche) et avec une
erreur d’identification de I’inductance de —20% (& droite).

3.5.3 Performances

Dans cette partie on va analyser la réponse transitoire et en régime permanent du correcteur
Dead-Beat avec la prédiction résonante et la prédiction par périodicité. Pour cela on va
présenter les résultats obtenus en simulation et dans les essais expérimentaux. Il est important
de remarquer que les essais expérimentaux ont été réalisés dans des conditions de laboratoire,
c’est-a-dire, que les erreurs paramétriques ont été minimisées en optimisant les paramétres du
correcteur RST.

Afin d’analyser le régime transitoire on a étudié la réponse du correcteur a un changement de
référence arbitraire trés polluée (cas C) (voir Tableau 3.3), dans laquelle la composante

fondamentale est changée de 8A a 4A, tant en simulation qu’expérimentalement.

La Figure 3.30 et la Figure 3.31 présentent les réponses temporelles du correcteur Dead-Beat
avec prédiction résonante et prédiction par périodicité respectivement. Dans les deux cas le
régime transitoire est égal a la moitié¢ de la période. Cependant, dans le cas de la prédiction

résonante 1’amplitude de I’erreur transitoire est plus petite.
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Figure 3.30. Réponse temporelle du correcteur Dead-Beat avec prédiction résonant en simulation (a gauche) et

expérimentale (2 droite).

129



Chapitre 3: Comparaison des structures de contréle avancées en basse tension

I reference 15 I reference
— Imesure — Imesure
erreur | erreur

Courant (A)
Courant (A)

-15
19.94 19.96 19.98 20 20.02 20.04
Temps (s)

Figure 3.31. Réponse temporelle du correcteur Dead-Beat avec prédiction par périodicité en simulation (a
gauche) et expérimentale (a droite).

Ensuite, afin d’analyser le régime permanent, le correcteur Dead-Beat a été testé dans
I’application au filtrage actif (cas A). Les parties gauches de la Figure 3.32 et de la Figure
3.33 présentent le courant du réseau (courbe foncée), le courant de la charge et le courant
injecté par le filtre pour le cas du correcteur Dead-Beat avec prédiction par périodicité et avec
prédiction résonante respectivement. Dans les deux cas, méme si le courant du réseau est
relativement sinusoidal (voir le zoom des spectres de la Figure 3.32 et de la Figure 3.33), le
THD est environ de 6.5%.
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Figure 3.32. Courant du réseau (2.5A/div), courant de la charge (2.5A/div) et courant injecté par le filtre
(2.5A/div) (a4 gauche) et le spectre du courant du réseau (4 droite) pour le correcteur Dead-Beat avec prédiction
par périodicité.
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Figure 3.33. Courant du réseau (2.5A/div), courant de la charge (2.5A/div) et courant injecté par le filtre
(2.5A/div) (a gauche) et le spectre du courant du réseau (a droite) pour le correcteur Dead-Beat avec prédiction
résonante.

Ainsi, méme si les résultas obtenus sont relativement satisfaisant, I’implantation dans
I’industrie de ce correcteur pose beaucoup de problémes (a cause des incertitudes des
parametres et leur influence sur la stabilité et la précision du systéme). En conséquence, on
peut conclure que le correcteur Dead-Beat, malgré sa capacité a corriger les harmoniques
désirés et a compenser les retards du correcteur correctement, est trés sensible aux erreurs

paramétriques et donc il n’est pas spécialement bien adapté pour 1’application au filtrage actif.

3.6 LE CONTROLE DIRECT DE PUISSANCE AVEC MODULATION
VECTORIELLE

Un correcteur PI dans un seul repére tournant n’est capable d’éliminer parfaitement que
I’harmonique pour lequel il a été réglé. Plusieurs reperes tournants sont nécessaires si on veut
corriger tous les harmoniques. Toutefois, si la bande passante du correcteur est suffisamment
large ce contrdle peut étre utilisé pour corriger des signaux peu perturbés, sans recourir a des
correcteurs multi-fréquentiels. Cela permet une réduction considérable du volume de calcul.
Par la suite on va analyser le volume de calcul requis, la robustesse et les performances du
DPC-SVM.

3.6.1 Volume de calcul

Le DPC-SVM, a part certains blocs communs liés au contréle générique, est composé de deux
correcteurs PI, un pour chaque terme de puissance, un bloc de calcul des puissances active et
réactive instantanées et une multiplication pour le calcul de la puissance active instantanée de

référence. Le Tableau 2.1 montre le nombre d’opérations liées au DPC-SVM.
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+/- x/% m
2 Correcteurs PI 4 6 2
Calcul de p et g 2 6 0
Calcul de p,.s 0 1 0
TOTAL 6 13 2

Tableau 3.18. Les opérations requises pour le DPC-SVM.

On constate que le DPC-SVM est une structure de contrdle trés simple car le volume de calcul
requis est trés réduit (seulement deux correcteurs du premier ordre sont nécessaires). Dans ce
cas la seule différence entre le DPC-SVM avec et sans le neutre raccordé est liée au
transformée de coordonnés car dans le deuxiéme cas il faut tenir compte de la composante

homopolaire.

3.6.2 Robustesse

L’¢tude de robustesse montre que ce correcteur est relativement robuste. Une erreur
d’identification entre 1’inductance réelle et I’inductance utilisée dans le réglage du correcteur
n’affecte presque pas la stabilité et la précision de la composante fondamentale (voir les
réponses en boucle ouverte et boucle fermée dans la Figure 3.34). Par ailleurs, le contrdle
direct de puissance présente une réponse relativement précise et robuste pour un intervalle
moyen de fréquences. Néanmoins, la réponse est dégradée considérablement pour des

fréquences plus élevées.
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Figure 3.34: Réponses fréquentielles en boucle ouverte (a gauche) et en boucle fermée (a droite) avec une erreur

d’estimation de I’inductance de + 20% (la courbe noire sans erreur) avec le DPC-SVM.

En outre, le fait que ce contrdle utilise dans sa boucle un correcteur PI en repére tournant
provoque, comme dans le cas des correcteurs a base d’intégrateurs, 1’amplification du

phénomeéne de résonance qui apparait en hautes fréquences.
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3.6.3 Performances
On va d’abord analyser 1’application de changement d’une référence arbitraire et ensuite
I’application au filtrage actif.

3.6.3.1 Référence arbitraire

La Figure 3.35 montre les réponses temporelles simulées pour une référence arbitraire peu
perturbée (cas D), formée par le fondamental et les harmoniques 5 et 7 et pour une référence
tres perturbée (cas C) formée de plus d’harmoniques et plus perturbés (voir Tableau 3.3). On
constate que I’erreur de poursuite est trés petite dans le premier cas et, au contraire, elle est
trés importante dans le deuxiéme cas. On constate ainsi la limitation de ce correcteur pour

contrdler des signaux tres perturbés.

I reference
— Imesure
erreur

.
| —— lreference

T N

I —— Imesure
|

Courant (A)
o

046 047 048 049 05 051 052 053 054
Temps (s) Temps (s)

Figure 3.35: Réponses temporelles avec une référence arbitraire peu perturbée (2 gauche) et trés perturbée (a
droite).

3.6.3.2 Filtrage actif

Dans cette partie, ce correcteur a été testé dans I’application au filtrage actif. Dans un premier
temps dans une application peu perturbée (cas B) et ensuite dans une application tres
perturbée (cas A).

Cas B

La Figure 3.36 montre successivement le régime permanent de la tension et le courant du
réseau, le courant injecté par le filtre actif et le courant de la charge non linéaire, obtenus tant
en simulation (gauche) qu’expérimentalement (droite). Le courant du réseau est presque

sinusoidal avec un THD autour de 5%.
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Figure 3.36. Régime permanent en simulation (a gauche) et en expérimental (2 droite). De haut en bas : tension

du réseau, courant du réseau (20A/div), courant injecté par le filtre (10A/div) et courant de la charge non-linéaire

(10A/div).

En analysant le zoom des spectres du courant du réseau sans et avec le filtre actif de la Figure

3.37, on observe (la valeur du fondamental étant de 11A) que le filtre actif élimine presque

complétement I’harmonique 5 et considérablement les harmoniques 7 et 11.
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Figure 3.37. Zoom des spectres du courant du réseau sans filtre actif (a gauche) et avec filtre actif (a droite).

Par la suite, la Figure 3.38 illustre le démarrage du filtre actif et la Figure 3.39 le changement

de la charge non-linéaire obtenus tant en simulation (gauche) qu’expérimentalement (droite).

Dans ces courbes on vérifie la stabilité du systéme pendant les transitoires.
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Chil 500mV  |ChZ| 2.00V  |M[10.0ms

| | | |
0.2 0.22 0.24 0.26 0.28 0.3
Temps (s) ch3l 1.00v @ 100V

Figure 3.38. Début de fonctionnement du filtre actif en simulation (a gauche) et en expérimental (a droite). De
haut en bas : tension du réseau, courant du réseau (20A/div), courant injecté par le filtre (10A/div) et courant de

la charge non-linéaire (10A/div).
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Figure 3.39. Changement de la charge en simulation (& gauche) et en expérimental (a droite). De haut en bas :
tension du réseau, courant du réseau (20A/div), courant injecté par le filtre (10A/div) et courant de la charge
non-linéaire (10A/div).

Cas A

Les courbes suivantes (voir Figure 3.40) montrent la réponse du DPC-SVM pour ’application
trés perturbée (cas A) en simulation. Dans ce cas le THD du courant du réseau corrigé est un
peu plus élevé : 9%. Le correcteur corrige les mémes harmoniques que dans le cas précédent
mais, dans ce cas, la composante fondamentale n’est pas aussi importante (7.8A au lieu de
11A) et donc la distorsion relative est plus grande. Ce fait est vérifi¢ dans le zoom des
spectres du courant du réseau sans et avec filtre actif de la Figure 3.41. On constate que
I’harmonique 5 est éliminé presque complétement et les harmoniques restants sont réduits

considérablement. Cependant, le THD est moins bon que dans le cas précédent.
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Figure 3.40. Filtrage actif en régime permanent. De haut en bas : tension du réseau, courant du réseau, courant

injecté par le filtre et courant de la charge non-linéaire.
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Figure 3.41. Zoom des spectres du courant du réseau sans filtre actif (a gauche) et avec filtre actif (a droite).

Bien que le courant soit un peu moins bon, le démarrage du filtre actif (2 gauche) a 1’instant
t=0.24s et le changement de la charge non-linéaire (a droite) au bout de 0.3s constatent que le

systéme reste stable dans les transitoires simulés (voir Figure 3.42).

V)

1 1 1
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Temps (s) Temps (s)

1
0.22

Figure 3.42. Démarrage du filtre actif (a gauche) et changement de la charge non linéaire (a droite). De haut en

bas : tension du réseau, courant du réseau, courant injecté par le filtre et courant de la charge non-linéaire.
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Ainsi, on peut conclure que cette structure de contrdle est bien adaptée pour les applications
au filtrage actif peu perturbées car la structure du correcteur est simple et les performances
sont trés bonnes. Pourtant, le DPC-SVM n’est pas valide pour n’importe quelle application

multi-fréquentielle car la réponse ne sera pas trés performante.

3.7 CONCLUSIONS

Dans cette partie une comparaison entre les différentes structures de contrdle a été réalisée
[LO-06¢]. Dans un premier temps, les trois grandes structures de controle considérées dans le
cadre de cette thése ont été analysées: le contrdle direct de puissance avec modulation
vectorielle, le correcteur prédictif Dead-Beat et les correcteurs a base d’intégrateurs.
Différents critéres ont été utilisés afin de déterminer le domaine d’application de chaque
structure de contrdle : analyse de la robustesse, du volume de calcul et des performances en

régime transitoire et permanent.

Les correcteurs a base d’intégrateurs, méme s’ils requierent un volume de calcul considérable,
grace a leur robustesse et a leurs bonnes performances, apparaissent comme une structure tres

bien adaptée pour ’application au filtrage actif.

Le correcteur prédictif Dead-Beat, ou a réponse pile, est bien connu pour sa simplicité et sa
sensibilité¢ aux erreurs paramétriques. Toutefois, le fait d’ajouter des techniques de prédiction
pour compenser le retard du correcteur augmente le volume de calcul de la structure de
controle. Par ailleurs, la sensibilité aux erreurs paramétriques est critique car, méme si dans
les essais réalisés en laboratoire ces erreurs peuvent €tre minimisées, elles posent des

problémes pour I’implantation dans I’industrie.

L’¢tude réalisée montre que le DPC-SVM, n’étant pas spécialement adapté pour des
applications multi-fréquentielles complexes, est une bonne solution dans les cas d’une
application pas trop exigeante. En effet, le correcteur PI utilis¢é a une bande passante
suffisamment large pour corriger des signaux peu perturbés et les performances obtenues sont

satisfaisantes. Le Tableau 3.19 résume les conclusions précédentes.

Volume Reg. Reg. Exigence
Robustesse L. L.
de calcul transitoire permanent application
Correcteurs a base
++ - ++ ++ ++
d’intégrateurs
Correcteur prédictif
- - ++ + ++
Dead-Beat
DPC-SVM 9P ++ ++ ++ -

Tableau 3.19. Comparaison des différentes structures de contrdle.

On peut signaler aussi quelques différences entre les 3 correcteurs a base d’intégrateurs

analysés (PI en repéres tournants multiples, Multi-Résonant et Hybride) en tenant compte en
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plus des deux techniques de réglage proposées (le réglage classique et la structure par retour
d’état).

Toutes les structures de contrdle sont treés robustes. En ce qui concerne le volume de calcul, le
correcteur PI en repéres tournants multiples est le plus exigeant. Par ailleurs, la structure
classique a besoin d’un peu moins d’opérations que la structure par retour d’état et le
correcteur Hybride permet de diminuer le nombre d’opérations par rapport au correcteur
Multi-Résonant. En ce qui concerne les réponses de ces correcteurs, méme si la structure
classique présente de meilleures performances dans le régime transitoire, toutes les structures
de controle présentent de trés bons résultats dans le régime permanent avec un THD<4.5%.
Pour conclure, et en analysant le comportement face aux déséquilibres, les correcteurs
Hybrides sont théoriquement moins adaptés pour corriger les déséquilibres car ils ne corrigent
qu’une des séquences des harmoniques considérés. Cependant, dans la pratique et sur la base
du cas d’étude considéré, la différence par rapport aux autres méthodes analysées est
négligeable. De plus, on a pu constater que les correcteurs réglés par la structure par retour
d’état, amplifient I’harmonique 3 et donc, ils ont une réponse moins intéressante [LO-06d].

On peut résumer ces idées dans le Tableau 3.20.

Ainsi, le correcteur Hybride avec le réglage classique (réglé selon la réponse fréquentielle en
boucle ouverte) se présente comme la meilleure solution pour les applications multi-
fréquentielles équilibrées ou peu déséquilibrées. Néanmoins, dans les cas ou le déséquilibre
est important, le correcteur Multi-Résonant avec le réglage classique apparait comme une

solution plus adéquate, méme si le volume de calcul requit est un peu plus élevé.

Volume Régime Régime .
Robustesse . Déséquilibres
de calcul transitoire permanent
Correcteur PI repéres
. . ++ - ++ + ++
multiples (reg. classique)
Correcteur Multi-Résonant
++ + ++ ++ ++
(reg. classique)
Correcteur Hybride
++ 4 4 4 +
(reg. classique)
Correcteur Multi-Résonant
++ + - ++ -
(reg. par retour d’état)
Correcteur Hybride
++ ++ - ++ -
(reg. par retour d’état)

Tableau 3.20. Comparaison des différentes structures de contrdle a base d’intégrateurs.
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CHAPITRE 4 : ANALYSE DE LA MONTEE EN TENSION

Dans les chapitres précédents on a analysé différentes techniques de controle numériques pour
des applications multi-fréquentielles en basse tension. On a bien vérifié¢ que les structures de
contrdle a base d’intégrateurs proposées sont treés bien adaptées pour I’application au filtrage
actif parallele car elles présentent des trés bonnes performances tant en régime transitoire

qu’en régime permanent ainsi qu’en cas de déséquilibres.

De nos jours, 1’¢électronique de puissance présente une évolution claire vers les applications de
grande puissance, parmi lesquelles plusieurs sont reliées aux réseaux en moyenne tension. La
moyenne tension est un domaine trés vaste qui comprend des tensions depuis 1kV jusqu’a
50kV, et donc plusieurs applications sont possibles. En France, en général, les réseaux de
distribution se connectent a 20kV [CR-91] et les équipements de traction a 25kV [SB-98].
Toutefois, les réseaux industriels se connectent a des tensions inféricures, entre 3 et 5.5kV
[RE-01].

Méme si les niveaux de tension des semiconducteurs augmentent aussi progressivement, les
convertisseurs sont loin de pouvoir se connecter directement dans beaucoup d’applications de
moyenne tension. La montée en tension peut étre réalisée avec un transformateur. Pourtant, en
plus du colit considérable de cet ¢lément, les courants augmentent et donc aussi les pertes.
Une solution possible pour faire face au besoin d’augmenter la puissance consiste a connecter
en série ou en paralléle les différents composants du convertisseur. Cependant leur fréquence
de commutation limitée ne permet pas d’obtenir des formes d’onde de qualité suffisante pour
des applications plus exigeantes en bande passante. Ainsi, dans la plupart de cas, on fait appel
aux topologies multiniveaux qui permettent, en méme temps, d’augmenter la tension de
raccordement du convertisseur et d’obtenir un spectre satisfaisant de la tension de sortie
méme avec des fréquences de commutation relativement réduites. Dans les applications de
grande puissance une combinaison de ces deux solutions est nécessaire: topologies

multiniveaux a base de cellules de commutation composées de plusieurs semiconducteurs.

Dans ce chapitre on analyse la montée en tension en abordant le sujet de la commande avec
dispositifs de puissance intermédiaire et avec fréquences de modulation modérées. Pour cela,
on présente d’abord un bref résumé des principales topologies et techniques de modulation
des convertisseurs multiniveaux pour analyser apres les deux limitations les plus importantes
qu'on trouve en montant en tension: la limitation de tension et de courant des
semiconducteurs et la limitation de la fréquence de commutation. Ensuite, 1’application
analysée est présentée : un filtre actif de 2.5MVA avec un convertisseur a trois niveaux NPC
et modulation vectorielle connecté a un réseau industriel de 3.3kV. La partie suivante
concerne I’analyse des structures de contrdles avancées a base d’intégrateurs pour cette
application. On conclut le chapitre en présentant les résultats obtenus, tant en simulation

qu’expérimentalement avec un prototype a échelle réduite.
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4.1 CONVERTISSEURS MULTINIVEAUX

Les convertisseurs multiniveaux constituent des associations de semiconducteurs et de
sources de tension qui permettent d’obtenir une tension de sortie au-dessus des calibres
unitaires de chaque interrupteur ainsi qu’une fréquence apparente supérieure a celle de
commutation de chaque interrupteur. Les avantages les plus importants de la topologie

multiniveaux par rapport a la topologie biniveaux conventionnelle sont les suivants :

= La tension de sortie est échelonnée avec au moins trois niveaux de tension et donc,
elle présente un meilleur spectre fréquentiel. En conséquence, les éléments de filtrage

nécessaires sont plus réduits et moins coliteux.

= L’utilisation des tensions de sortie plus ¢élevées permet d’augmenter la puissance du

convertisseur sans augmenter le courant.

= [’augmentation de la fréquence apparente de sortie permet une dynamique du systéme

plus élevée.
Cependant ces convertisseurs présentent aussi quelques inconvénients :

= Au fur et a mesure que les niveaux de tension augmentent la structure de controle

devient plus complexe.
= Des problemes de déséquilibres de tension des condensateurs apparaissent.

Une révision des publications de ces dernieres années nous montre que [’étude des
convertisseurs multiniveaux (analyse de la topologie, controle, modulation, etc.) est a présent

un des sujets le plus important de I’¢électronique de puissance.

Le développement de la technologie multiniveaux a été marqué par deux facteurs. D’un coté,
I’évolution technologique des matériaux semiconducteurs permettant la réalisation de
convertisseurs de puissance et de tension plus €levées. D’un autre c6té, méme si le controle
des convertisseurs multiniveaux est compliqué, 1’évolution des processeurs numériques de
signal avec capacité de calcul et vitesse de réaction tres élevée et colt réduit ont rendu

possible la mise en ceuvre de ce contrdle [AE-04].

4.1.1 Topologies multiniveaux
Les convertisseurs multiniveaux sont de plus en plus connectés dans les applications de haute
puissance. Dans [RO-02] un résumé de 1’évolution des topologies des convertisseurs

multiniveaux est réalisé sur la base des brevets.

Le premier brevet date de 1975 [BK-75] ou I’onduleur en cascade, en anglais cascade Full-
Bridge with separate DC sources, a ét¢ défini comme « la structure qui connecte séparément
un pont de diodes en série afin d’obtenir une tension de sortie échelonnée ». Son application
n’est pas développée jusqu’au milieu des années 1990. A cette époque deux brevets montrent
la supériorité des convertisseurs en cascade pour les applications industrielles et la commande
de moteurs [HA-97] [PE-97a].
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En ajoutant au convertisseur en cascade des diodes pour bloquer les sources, le convertisseur
clampé par les diodes a été breveté, plus connu par son nom en anglais diode-clamped (DC)
[BK-80]. Ce convertisseur a été aussi appelé convertisseur clampé par le neutre, (neutral-
point clamped, NPC, an anglais), lorsqu’il était utilisé par la premiére fois dans la topologie a
trois niveaux, dans laquelle le niveau de tension du point milieu était le point neutre.
L’application NPC et son extension aux convertisseurs multiniveaux ont été¢ développées en
[XX-81].

Les derniers brevets datent des années 90 ou le convertisseur a capacité flottante (dans la
littérature anglo-saxonne flying capacitor), a été présenté d’abord en [ME-91] et ensuite dans
[LL-97] [ME-98]. Ce convertisseur est composé de plusieurs cellules de commutations
séparées entre elles par des capacités flottantes. Il a été initialement utilis¢ dans des

applications de haute tension des convertisseurs DC/DC [ME-92].

Alors, a présent, les topologies des convertisseurs multiniveaux les plus développées et

utilisées sont trois :
= Convertisseur clampé par les diodes
= Convertisseur a capacité flottante
= Convertisseurs en cascade

Plusieurs contributions présentent en détail les caractéristiques de chacune de ces topologies
[LA-96] [ME-97] [RO-02] [WU-06]. Des nombreuses études ont été réalisées aussi sur la
comparaison des différentes topologies [LA-96] [SK-99] [TN-02] [AE-04] [BE-05]. Elles
sont classées en fonction du nombre de composants, du type d’application, de la qualité de la
tension de sortie, du cott, etc. Chaque topologie posséde plusieurs avantages et plusieurs
inconvénients. Le choix de la topologie multiniveaux la plus adéquate dépend du type
d’application et de son cahier des charges. Par ailleurs, dans [DM-02] [DI-04] [AE-04] [BE-

05] des autres topologies plus récentes et moins développées sont analysées.

En [BE-05] P’auteur définit la topologie a trois niveaux NPC comme la topologie la plus
compétente pour la plupart des applications dans la plage de tensions entre 2.3 et 4kV qui
demandent des fréquences de commutation basses ou moyennes car le colt des composants
passives est réduit (cette topologie utilise un condensateur du bus continu réduit et elle
n’utilise pas des condensateurs additionnels). Pour obtenir des fréquences de sortie plus

¢levées il serait nécessaire d’augmenter le nombre de niveaux.

Ainsi, la topologie trois niveaux NPC a été choisie pour réaliser cette étude. Dans la littérature

on trouve aussi d’autres auteurs qui ont choisi le convertisseur NPC pour I’application au
filtrage actif : [AU-97] [SF-03] [LI-04a].

La simplicité pour passer de la topologie a deux niveaux a celle a trois niveaux (il faut
seulement ajouter six diodes de clampage et 6 cellules de commutation) a fait que la topologie
NPC a été largement étudiée et appliquée.
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Un convertisseur clampé par les diodes a trois niveaux (voir Figure 4.1) est composé d’une
source de tension continue composée en méme temps de deux condensateurs continus (chacun
avec une tension égale a la moite de la source de tension). Chaque branche de 1’onduleur a
deux paires d’interrupteurs en série. Le point milieu de chaque paire d’interrupteurs est fixé

au neutre avec des diodes de clampage (en grise).

Figure 4.1. Schéma du convertisseur NPC de trois niveaux.

Ce convertisseur NPC a été le plus étudié et, méme si on ne peut pas parler de standard, il est,
de nos jours, le convertisseur le plus développé dans I’industrie pour des applications de
commande de moteurs [RO-02] et de réseau [LR-00]. Dans le marché on trouve des
dispositifs de moyenne tension avec des convertisseurs NPC fabriqués par Siemens, ABB et
Alstom. La puissance de ces dispositifs varie entre 660kVA et 30MVA et utilisent des
semiconducteurs IGBTs de haute tension (entre 2.3kV et 6.6kV) ainsi que des IGCTs et
GTOs de 3.3kV [BE-05].

4.1.2 Techniques de modulation

Les différentes méthodes de modulation mise en ouvre dans les convertisseurs multiniveaux
sont classées selon la fréquence de commutation utilisée [RO-05]. On distinct trois différents
groupes (voir Figure 4.2).

Modulation Multiniveau

F commutation F commutation F commutation
fondamentale mixte élevée
Controdle des Elimination selective . Modulation || MLI sinusoidale MLI sinusoidale
) s . Hybride . i i .
vecteurs d’état des harmonique vectorielle || Déplac. phase | Déplac. niveau

Figure 4.2. Classification des différentes méthodes de modulation multiniveaux.
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D’un coté, on trouve les techniques qui travaillent avec une fréquence de commutation élevée,
avec de nombreuses commutations des semiconducteurs dans une période du fondamental de
la tension de sortie : la MLI sinusoidale (avec déplacement de la phase ou du niveau) et la
MLI vectorielle. Ces systemes travaillent avec des fréquences de commutation au niveau de
composant d’entre 275Hz-5000Hz [BE-05]. D’un autre coté, on trouve les méthodes qui
travaillent avec une fréquence de commutation basse, une ou deux commutations par période :
le controle des vecteurs d’état et 1’élimination sélective des harmoniques. Finalement, on
distingue la technique qui travaille avec une fréquence de commutation mixte : la modulation
hybride. Cette tecnique est limitée au convertisseur en cascade ou les différentes cellules

travaillent avec des fréquences différentes (basses ou élevées) afin de limiter les pertes.

Une des méthodes les plus étudiées dans la littérature est la modulation vectorielle. Cette
technique est adéquate pour des applications de tension et de puissance élevées car elle
diminue I’ondulation du courant et permet une implantation relativement simple dans les

processeurs numériques [CE-01] [PR-03]. Ainsi, par la suite on va analyser cette modulation.

La modulation vectorielle consiste a obtenir analytiquement une tension de référence (en
valeur moyenne) a partir des états de commutation de I’onduleur. La modulation vectorielle

présente les avantages suivants par rapport au reste des techniques de modulation :

= (Cette technique de modulation est valable pour tous les types de convertisseurs

multiniveaux.
= Elle controle directement les trois phases de 1’onduleur.

= Une bonne utilisation de la tension du bus continu est atteinte car le troisiéme

harmonique est introduit implicitement.
= Le courant de sortie a une ondulation trés réduite.

= Les vecteurs redondants fournissent un degré de liberté additionnel. Ceci permet
I’incorporation des fonctions complémentaires comme par exemple I’équilibrage de la
tension du bus continu, la minimisation des pertes, la réduction d’harmoniques et la

réduction de la tension en mode commun [AO-01].

= [’implantation physique est relativement simple avec un processeur de signaux

numériques.

La Figure 4.3 montre le diagramme de vecteurs d’états pour un convertisseur a trois niveaux.
Le diagramme est divisé dans six secteurs et chaque secteur est divisé en quatre régions
triangulaires. Ce diagramme présente les 27 états possibles exprimés par les 19 vecteurs
d’états différents et un vecteur de modulation (7 ). Ce diagramme est indépendant du type de

convertisseur, mais pas du nombre de niveaux.
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200

Figure 4.3. Diagramme vectoriel du convertisseur a trois niveaux.
Quatre différents types de vecteurs sont différenciés dans ce diagramme :

= Les vecteurs longs (200, 220, 020, 022, 002 et 202) qui génerent I’amplitude de la

tension de sortie la plus grande.

= Les vecteurs moyens (210, 120, 021, 012, 102 et 201) qui ont toujours une sortie

connectée au point milieu du bus continu.

= Les vecteurs courts (100/211, 110/221, 121/010, 122/011, 112/001, 212/101) qui

peuvent étre obtenus par deux vecteurs différents.

= Les vecteurs nuls (000/111/222) qui se trouvent au milieu du diagramme. Ces vecteurs

connectent les trois phases au méme niveau de tension.

Initialement, la modulation vectorielle multiniveaux classique était limitée aux structures de
trois niveaux car la complexité pour sélectionner les états de commutation des interrupteurs
augmentait considérablement avec le nombre de niveaux. Ces derniéres années plusieurs
algorithmes de modulation indépendants du nombre de niveaux ont été proposés [CE-01]
[PR-03].

Dans [CE-01] un nouvel algorithme dit efficace (indépendante de nombre de niveaux) est
proposé qui, en utilisant un systeme de coordonnés hexagonal, choisit les trois vecteurs les

plus proches et calcule leurs rapports cycliques d’une maniére trés efficace.

La référence [PR-03] analyse aussi différents algorithmes de modulation vectorielle
multiniveaux. L’objectif de cette étude consiste aussi a développer des méthodes de
modulation simples avec un volume de calcul réduit. Dans un premier temps, I’auteur propose
un nouvel algorithme itératif qui réduit considérablement le volume de calcul car elle n’utilise
ni des tableaux ni des calculs d’angles et d’opérations trigonométriques comme le reste des

méthodes présentées précédemment. Ensuite, I’auteur propose un autre algorithme basé sur la
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géomeétrie. Cette méthode est basée sur le méme principe que la méthode précédente et donc
elle présente tous ses avantages. Par ailleurs, elle est encore plus simple et permet la réduction

du volume de calcul, qui est toujours constant, indépendamment du nombre de niveaux.

Tous les algorithmes précédents considérent un systéme équilibré. Cependant, un troisiéme
algorithme est proposé¢ par le méme auteur, la modulation des trois dimensions, basée aussi
sur la géométrie et qui utilise quatre vecteurs de commutation (les quatre pointes d’un
tétracdre). Cet algorithme est spécialement bien adapté aux systémes déséquilibrés ou avec 4
fils. Par ailleurs, dans [FR-06] un algorithme de modulation des trois dimensions a ¢été

proposé pour un convertisseur multiniveau a quatre bras.

Ces algorithmes sont indépendants de la topologie multiniveaux choisie. Cependant, selon la
topologie choisie et le but de la modulation (équilibrer les tensions des condensateurs,
¢liminer la tension en mode commun, etc.) une séquence de vecteurs sera plus adéquate
qu’une autre. Par la suite, on présente différentes méthodes de modulation proposées pour

optimiser les séquences de commutation des convertisseurs NPC.

La plupart de ces méthodes ont pour but 1’équilibrage les tensions du point milieu du bus
continu. En [PO-02] I'auteur analyse deux techniques de modulation: la technique de
modulation des trois vecteurs les plus proches (en anglais Next Three Vectors, NTV) et la

modulation symétrique.

La premicre technique, comme son propre nom I’indique, utilise les trois vecteurs les plus
proches pour calculer le vecteur de sortie. Cette technique présente plusieurs avantages
lorsque le convertisseur travail avec des périodes de modulation petites : une fréquence de
commutation réduite, un bon controle de I’ondulation de basse fréquence des tensions des

condensateurs et une implantion simple.

L’auteur propose aussi la modulation symétrique qui, au lieu de trois, utilise quatre vecteurs
par séquence de modulation. Cette modulation génére un spectre de tension de sortie meilleur
que celui généré par la technique NTV, méme si elle travaille avec des fréquences de
commutation 1égérement supérieures. La modulation symétrique apparait comme une solution
adéquate lorsqu’on travaille avec des périodes de modulation large car dans cet intervalle
cette méthode est capable de gérer correctement les ondulations des tensions du point milieu

du bus continu.

Dans [PR-03] une méthode d’optimisation de la séquence des vecteurs est proposée afin de
réduire I’ondulation de tension du point milieu du bus continu. Cette méthode, qui utilise cinq
vecteurs par séquence de commutation, vérifie chaque fois les conditions avant d’appliquer
chaque vecteur de la séquence de commutation, ce qui permet de réduire trés

significativement 1’ondulation de la tension du point milieu du bus continu.

Autres méthodes qui ont des objectifs différents sont présentées par la suite. La modulation de

tension en mode commun nulle (en anglais zero common-mode voltage modulator) proposée
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dans [JO-02], utilise seulement les vecteurs moyens et les vecteurs nuls pour obtenir la
tension de sortie. Ainsi, cette méthode assure une tension en mode commun nulle.
Néanmoins, on obtient une ondulation et une distorsion harmonique plus élevées sur la

tension et le courant de sortie.

Ensuite, en [BN-03] la modulation de /’état radial a été proposée. Cette technique n’utilise
pas les vecteurs moyens pour calculer la tension de sortie car ceux-ci sont les responsables de
I’augmentation des courants harmoniques dans le bus continu. De ce fait, cette modulation a
pour but I’élimination de 1’ondulation du courant de basse fréquence du point milieu du bus

continu.

Récemment, dans [BN-05] trois méthodes de modulation vectorielle pour des convertisseurs
multiniveaux NPC ont été comparées : les trois vecteurs les plus proches, I’état radial et la
modulation de tension en mode commun nulle. L’auteur souligne que chaque méthode est tres
performante selon un critére, mais, en méme temps, elle est moins performante selon les
autres criteres. En conséquence, selon la contrante la plus importante a remplir, il faudra

choisir une méthode ou une autre.

4.2 LIMITATIONS DE LA MONTEE EN TENSION

Le but de cette partie est d’identifier et d’analyser les limitations qui présentent les
convertisseurs de puissance lors de la montée en tension. De nos jours, des limitations
techniques apparaissent lorsqu’on veut se connecter a des tensions supérieures a quelques kV
dd au fait que les valeurs maximales de tension des semiconducteurs que 1’on trouve sur le
marché sont limitées a 6.5kV [BE-05].

Dans cette étude on a analysé les deux aspects qu’on a considéré comme critiques : la
limitation de la tension et du courant des semiconducteurs et la limitation de la fréquence de

commutation.

4.2.1 Limitations de la tension et du courant

Les semiconducteurs ont expérimenté une grande évolution vers les applications de grande
puissance, grace au développement des IGBTs de haute puissance (HV IGBTs) et des IGCTs.
A ce jour, plusieurs fabricants (ABB, Mitsubishi, Eupec) offrent sur le marché des IGBTs de
6.5kV et 600A et des IGCTs de 6.5kV et 1500A [BE-05]. Par ailleurs, ABB présente des
prototypes de IGBTs de 8kV et IGCTs de 10kV et 1000A qui seront commercialisés dans un
court délai [MS-04].

En conséquence, les plages de puissances et tensions qui peuvent étre directement atteintes
avec ces semiconducteurs sont relativement limités, et font donc nécessairement appel a des
associations de semiconducteurs soit sous forme de topologies multiniveaux, soit en utilisant
des cellules de commutation composées de plusieurs semiconducteurs afin de faire face aux

applications de moyenne tension les plus exigeantes.
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4.2.2 Limitation de la fréquence de commutation

La fréquence de commutation est un autre aspect critique a prendre en compte lors de la
montée en tension. En général, 1’augmentation de la fréquence de commutation permet de
meilleures caractéristiques de courant et de tension de sortie des convertisseurs et donc des
valeurs plus réduites de I’inductance du filtre de raccordement et du condensateur du bus
continu. Néanmoins, la fréquence de commutation des semiconducteurs est limitée par les
pertes a cause des difficultés pour 1’évacuation de la chaleur produite. Ces limitations existent
dans toutes les plages de tensions. Toutefois, en montant en tension elles deviennent plus
importantes a cause de [’augmentation considérable des pertes. Par conséquent il est
nécessaire de faire un compromis entre la fréquence minimale acceptable (du point de vue de
la commande et du dimensionnement des éléments passifs) et les pertes maximales

admissibles (déterminées par le systéme de réfrigération utilisé).

Généralement, dans les filtres actifs de moyenne tension la fréquence de commutation réelle
se trouve dans le rang entre 1.2 et SkHz et I’inductance de raccordement typique oscille entre
0.5 et SmH.

4.3 DEFINITION DU CAS D’ETUDE

Par la suite on a analysé ’application d’un filtre actif parallele de 2.5MVA connecté a un
réseau industriel de 3.3kV. L’objectif est de dépolluer une zone industrielle comportant
plusieurs charges non linéaires, comme des redresseurs (voir Figure 4.4 ou les différentes

charges polluantes ont été représentées par une charge unique).

Réseau Charge non linéaire
3.3kV | .
lr» L kh  Lech
f\J "N =Y ﬁ R

Filtre actif parallele 2.5MVA

Tifa L

e (4

Figure 4.4. Schéma bloc du cas d’étude.

Cdc

L

Afin de focaliser I’étude sur les limitations de la commande dans le contexte de la moyenne
tension, une solution standard a été choisie : un convertisseur clampé par le neutre avec une
modulation vectorielle classique. Le but, loin d’étudier la topologie et la modulation
multiniveaux les mieux adaptées pour cette application, est d’observer jusqu’ou arrivent les

solutions standard avec des contrdles avancés.

Le premier pas consiste a calculer le courant maximal qui peut circuler par le filtre actif :
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S 2.5-10°

C\BE, 3-3300

Ou E, et I, sont les valeurs efficaces de la tension et du courant de ligne.

I, —437A > 1 =1, -2 =618A 4.1)

Ensuite, la tension nominale du bus continu a été calculée en ajoutant a la tension du réseau
(E
considérés a 15% de la tension du réseau). Ainsi, on a choisi un bus de 6.5kV :

NG

+V,)-2 »>U, >3300-~=-1.15-2 > U, =6.5kV (4.2)

NG

La valeur de I’inductance de raccordement est :

valeur maximale de phase) les chutes dans I’inductance du filtre de connexion (V,,

p_max

u,>(E

p_max

X, =&=ﬂ=0.92§2—>L=2.9mH 4.3)
I, 437

Pour réaliser le choix du semiconducteur on a choisi la technologie IGBT. Les cellules de
commutation (composées d’un ou plusieurs IGBTs) doivent supporter une tension égale a la
moitié¢ de la tension du bus continu, c’est-a-dire, a 3.25kV. On ne peut pas utiliser directement
des IGBTs de 6.5kV car ils ne supportent que des courants de 600A. En conséquence, il faut
connecter plusieurs semiconducteurs de ce type en paralléle ou bien utiliser des IGBTs d’une
tension inférieure et de courant plus élevés connectés en série (technologie press pack
spécialement adaptée pour la mise en série). Dans le cadre de cette étude la deuxiéme solution
a été choisie et des IGBTs de 2.5kV et 1300A ont été retenus [AB-04].

Méme si la tension maximale que peuvent supporter les semiconducteurs est de 2.5kV.
Normalement, pour de raisons de fiabilité, ils ne travaillent plus qu’a la moitié¢ de cette valeur,
c'est-a-dire, a 1.25kV. Ainsi, trois semiconducteurs devront étre mis en série. On remarque
que, dans cette étude, on a négligé toute la problématique associée a la mise en série des

semiconducteurs : les trois semiconducteurs se comportent comme un seul dispositif idéal.

Généralement, lorsqu’un semiconducteur de ce type est détruit il se met en court-circuit. Le
fait de limiter a la moitié la valeur maximale de tension qu’ils doivent supporter quand ils sont
ouverts leur permet de continuer a travailler, méme si un semiconducteur est hors service, car
la tension que supportent les deux autres semiconducteurs est encore inférieure a la valeur

maximale. Cependant, la fiabilité¢ du systéme se réduit.

L’application au filtrage actif est trés exigeante et requiert de travailler avec des fréquences de
commutation les plus hautes possibles. En considérant les pertes produites dans le systéme on
a décidé de limiter la fréquence de commutation a 2kHz, ce qui permet d’obtenir une
fréquence apparente a la sortie de 4kHz et donc de corriger en plus de la composante

fondamentale, les harmoniques 5 et 7.
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Par la suite on exprime les caractéristiques du modéle du convertisseur et la modulation

vectorielle classique utilisés.

4.3.1 Mode¢le du convertisseur NPC
Le mode¢le suivant du convertisseur NPC qui considere les temps morts a ét¢ implémenté
[AA-06]. Ce modéele considére que les interrupteurs ont besoin d’un temps pour se bloquer,

2us, méme si I’ouverture des interrupteurs est instantanée comme le montre la Figure 4.5.
1 1

L’ordre de fermeture L’ordre d’ouverture
L’instant de fermeture L’instant d’ouveture

Figure 4.5. Schéma de la fermeture et ouverture des interrupteurs en considérant les temps morts.
Le Tableau 4.1 illustre la logique des interrupteurs de la branche a. Les options en gris
montrent les états produits entre 1’ordre de fermeture et I’instant de fermetures des
interrupteurs. Ainsi, a partir des ordres de commande réels (en considérant les temps morts)
des quatre interrupteurs de la branche a : mg1, mgp, mss €t mga on obtient la logique des
interrupteurs S, et S,2, qui est complémentaire a celle de S,;” et S,2’.

mg mg mg3 mg4 ia>0 Va Sal Sa2
0 0 1 1 1 -Uqc/2 0 0
0 0 1 1 0 -Uq/2 0 0
0 0 1 0 1 -Uqc/2 0 0
0 0 1 0 0 0 0 1
0 1 1 0 1 0 0 1
0 1 1 0 0 0 0 1
0 1 0 0 1 0 0 1
0 1 0 0 0 Uge/2 1 1
1 1 0 0 1 Uqge/2 1 1
1 1 0 0 0 Uqge/2 1 1
Tableau 4.1. Logique des interrupteurs de la branche a.
Ainsi, les équations logiques pour la paire d’interrupteurs sont :
S, =m, OR(m, ANDm _ , ANDi, <0) 14
S,=m,OR(m, ANDm, ANDi, <0) (4.4)
Les équations du courant de sortie du bus sont :
inl = Sul 'ia + Sbl 'ib + Scl lc (45)
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Iy = (Saz _Sa1)'ia +(Sb2 _Sbl)'ib +(Scz _Sc1)'ic
by == —0,)==(S, 1, +8y, 0, +8,1,.)

Les courant sur les condensateurs du bus continu s’écrivent:
lgoy =l = =S80, =Sy dy =S,
lger =l =S80 1y, + 8y, Iy +8, -1,

Les courant dans les IGBTs de la branche a s’expriment:
Iioer = Sa '(ia > 0)'ia
liogry =S - (i, >0)-1,

ligprs = Sal '(ia < O)'ia

liGara = Saz '(ia < 0)'ia

Les courant dans les diodes antiparall¢les de la branche a s’écrivent :

Ipat =lpn = (Sal 'Saz)'(ia < 0)'ia

s = lpes = (S, +S,0) (i, <0)-,

Les courants dans les diodes de clampage de la branche a s’expriment :

ipt = (S0 S0a )Gy > 0)-4,

iDaZﬁﬁx = (Sal ' Sa2 ) (ia < 0) ’ ia

Les équations de la tension des trois phases sont :
Va = Sal ’ Udcl + Sa2 ’ Uch
Vy =Sy U + S84y Uy

Ve =80 Up +S,5 Uy

Les tensions par rapport au point neutre de la charge s’expriment :

=—v, —=(v, -V
an 3 a (b c)
vbnzg'vb__'(va—‘rvc)
2
s == v.——-(v, tV
cn 3 c (a b)

(4.6)

(4.7)

(4.8)

(4.9)

(4.10)
4.11)

(4.12)

(4.13)

(4.14)

(4.15)

(4.16)

(4.17)

(4.18)
(4.19)

(4.20)

(4.21)

(4.22)

(4.23)
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4.3.2 Modulation vectorielle

Par simplicité on a choisi une modulation vectorielle basée sur I’algorithme efficicace, dont la
séquence de commutation est calculée par la méthode des trois vecteurs les plus proches [PO-
02]. Par la suite on a ou constater que cette méthode, développée pour des tensions
sinusoidales, est aussi satisfaisante pour des tensions non-sinusoidales, utilisées dans les

applications multi-fréquentielles.

La seule différence concerne la définition du vecteur de référence de la tension. Ce vecteur de
référence, au lieu d’étre d’amplitude constante et de tourner avec une vitesse de rotation
constante comme dans le cas d’une référence sinusoidale, il a une amplitude et une vitesse de

rotation variable.

Une fois défini le vecteur de référence, le reste du procédée reste le méme. D’abord on
normalise le vecteur, ensuite (grace au phénoméne de symétrie qui apparait dans les six
secteurs) il est intéressant d’amener toujours le vecteur de référence dans le premier secteur.
La, les rapports cycliques sont calculés par les projections du vecteur de référence et par la
transformée dg-gh, laquelle traduit les variables de controle avec une paire de composantes
trés utiles pour la modulation. Un vecteur de référence équivalent est utilisé pour réaliser les
calculs dans le premier secteur. Par ailleurs, ce vecteur équivalent présente la propriété de
générer automatiquement le vecteur de référence réel en changeant 1’¢état final des phases. La

méthode est développée en détail dans 1’annexe.

Par la suite on présente quelques simulations ou les différences entre un vecteur de référence
sinusoidal et un autre non-sinusoidal sont vérifiées. La figure ci-dessous montre les tensions
obtenues a la sortie du correcteur de courant (les tensions de référence pour la modulation)
pour une référence de courant sinusoidale (8A) et une référence perturbée (formée par le
fondamental de 8A et les harmoniques 5, 7 et 11 de 1A). A cause de I’influence des temps

morts le signal de gauche n’est pas parfaitement sinusoidal.
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Figure 4.6. Tension de référence sinusoidale (a gauche) et perturbée (a droite) pour la modulation.

La Figure 4.7 vérifie que le module dans le cas d’une référence sinusoidale est presque

constant et qu’il varie considérablement en cas d’une référence perturbée.
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Figure 4.7. Module normalisé du vecteur de référence pour une référence sinusoidale (a gauche) et une référence

non-sinusoidale (a droite).

Dans la Figure 4.8 on constate que la vitesse de rotation dans le cas d’une référence

sinusoidale est presque constante et qu’elle devient variable en cas d’une référence perturbée.
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Figure 4.8. Phase du vecteur de référence pour une référence sinusoidale (a gauche) et une référence non-
sinusoidale (2 droite).
Finalement, la Figure 4.9 présente les tensions composées par rapport au neutre de la charge
obtenues par les deux différentes références. La principale différence entre les deux cas est
I’application plus souvent d’une tension nulle dans le cas d’une référence non-sinusoidale

pour ainsi générer les harmoniques demandés par le controle.
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Figure 4.9. Tensions composées par rapport au neutre de la charge pour une référence sinusoidale (a gauche) et

une référence non-sinusoidale (2 droite).

4.4 STRUCTURES DE CONTROLE AVANCEES AVEC
CORRECTEURS A BASE D’INTEGRATEURS

En basse tension on dispose des systemes de puissance qui grace a leur fréquences de
commutation élevées peuvent reproduire fidélement les références de tension demandées par
la commande méme si elles sont non-sinusoidales (évidemment a condition que le systéme
soit correctement dimensionné et qu’il ne rentre pas en saturation). Par contre, en moyenne
tension les restrictions fréquentielles de la partie de puissance font que la génération des
ondes non-sinusoidales est plus compliquée. Les limitations les plus importantes pour le
fonctionnement multi-fréquentiel se trouvent évidemment dans la partie de puissance, mais en
plus, il y a besoin des commandes les plus performantes possibles pour essayer d’extraire le
maximum des convertisseurs. L’objectif de ce chapitre est donc 1’analyse des performances
des structures de controle avancées a base d’intégrateurs sur la base du cas d’étude présenté

dans la section 4.3.

Ainsi, de la méme maniére que dans le cas de basse tension, deux différents types de réglage
ont été étudiés : le réglage basé sur la réponse fréquentielle en boucle ouverte (le réglage
classique) et le réglage basé sur la structure par retour d’état. Les paramétres du systéme

(déterminés dans la section 4.3) sont montrés dans le Tableau 4.2.

Symbole Désignation Valeur
L Inductance du filtre 2.9mH
F, Fréquence de commutation des IGBTs 2kHz
Uy Tension du bus DC 6500V
E; Tension de ligne du réseau 3300V

Tableau 4.2. Paramétres de contrdle avec un convertisseur trois niveaux NPC en moyenne tension.

La fréquence de commutation des IGBTs étant 2kHz, la fréquence de commutation apparente

du convertisseur est de 4kHz. Ainsi, I’objectif des différentes structures de contréle dans ce
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cas est de corriger le fondamental plus les harmoniques 5 et 7. Par ailleurs, une fréquence

d’échantillonnage de 4kHz a été considérée.

4.4.1 Réglage basé dans la réponse fréquentielle en boule ouverte

La méme procédure présentée dans la section 1.2.5.1 a été utilisée. Le but de ce réglage étant
assurer la stabilité du systéme, on calcule d’abord le terme proportionnel en fonction de la
bande passante et les parameétres du filtre et ensuite les termes intégrateurs sont calculés en

limitant leur influence dans la marge de phase du systéme.

Les criteres de réglage considérés par la suite pour les trois correcteurs sont montrés dans le
Tableau 4.3. Dans ce cas, I’harmonique le plus haut qu’on veut compenser est I’harmonique 7
et une marge de sécurité de 500rad/s a été choisie pour calculer la bande passante souhaitée,

2700rad/s. L’addition de phase des termes intégrateurs est limitée aussi a 5°.

Symbole Désignation Valeur
P L’harmonique le plus haut 2200rad/s
BPgo Bande passante 2700rad/s
AD Adition de phase 5°

Tableau 4.3. Critéres de réglage des correcteurs a base d’intégrateurs en moyenne tension.

4.4.1.1 Correcteur Multi-Résonant

La partie gauche de la Figure 4.10 montre la réponse fréquentielle en boucle ouverte du
systeme avec le correcteur Multi-Résonant. On constate que la bande passante du systeme est
de 2.700rad/s et qu’on obtient une marge de phase acceptable de 26°. En ce qui concerne la
réponse fréquentielle en boucle fermée (Figure 4.10 a droite), aux fréquences désirées le gain
et la phase sont nuls, méme s’il apparait un phénomeéne de résonance en haute fréquence entre

2.000 et 5.000rad/s. On analysera en détail I’influence de cette résonance sur le comportement

du filtre actif a travers des résultats des simulations.
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Figure 4.10. Réponses fréquentielles en boucle ouverte (a gauche) et en boucle fermée (a droite) avec le

correcteur Multi-Résonant avec le réglage classique en moyenne tension.
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Le Tableau 4.4 présente les parametres de contréle calculés pour le correcteur Multi-

Résonant.

Valeur

Désignation

Symbole

7.8

160

Paramétre proportionnel

Parametre intégrateur

Tableau 4.4. Paramétres de controle du correcteur Multi-Résonant en moyenne tension.
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apparait en haute fréquence. On analysera en détail I’influence de cette résonance sur le

comportement du filtre actif a travers des résultats des simulations.
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Figure 4.11. Séquence positive (a gauche) et négative (a droite) des réponses fréquentielles en boucle ouverte

pour le correcteur PI en repéres tournants multiples avec le réglage classique en moyenne tension.

(gp) ainpopy

Frequence (rad/sec)

Frequence (rad/sec)

Figure 4.12. Séquence positive (a gauche) et négative (a droite) des réponses fréquentielles en boucle fermée

pour le correcteur PI en repéres tournants multiples avec le réglage classique en moyenne tension.
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du correcteur Hybride sont

Valeur

J4

cC

Désignation
Parametre intégrateur
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Paramétre proportionnel

Symbole

Tableau 4.5. Paramétres de controle du correcteur PI en repéres tournants multiples en moyenne tension.
¢quentielles en boucle ouverte et en boucle ferm

Le Tableau 4.5 présente les parameétres de contrdle calculés pour le correcteur PI en reperes
trés similaires a celles du correcteur précédent (voir Figure 4.13 et Figure 4.14), et donc les

4.4.1.3 Correcteur Hybride
commentaires qu’on peut faire aussi.
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Figure 4.14. Séquence positive (a gauche) et négative (a droite) des réponses fréquentielles en boucle fermée
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Symbole Désignation Valeur
k Paramétre proportionnel 7.8
ki Parameétre intégrateur 350

Tableau 4.6. Parameétres de contrdle du correcteur Hybride en moyenne tension.

4.4.2 Réglage par retour d’état

Cette méthode a été développée en détail dans la section 2.2.5.2. Le but est de déterminer la
matrice de retour d’état afin de placer tous les pdles du systéeme en boucle fermée sur une
droite verticale (avec la méme partie réelle, p,) et obtenir la dynamique souhaitée. Le choix de
la valeur de p, a été déterminé afin d’obtenir une robustesse acceptable du systeme face a des

erreurs d’estimation du £20% des parametres du filtre de raccordement.

4.4.2.1 Correcteur Multi-Résonant

L’intervalle de p, qui rempli le cahier de charge dans le cas du correcteur Multi-Résonant est
p~=[750, 950]. La partie gauche de la Figure 4.15 présente les réponses fréquentielles en
boucle fermée avec différentes valeurs de p, dans cet intervalle. Dans ce cas deux résonances
apparaissent : une pour des valeurs inférieures a la composante fondamentale (<314rad/s) et
une autre dans la plage comprise entre le fondamental et I’harmonique 5 (314-1500rad/s). On
constate (notamment dans la résonance de plus basse fréquence) que la valeur de la résonance
augmente lorsque la valeur de p, diminue. Ainsi, la valeur de p, choisie est p,=900 (on évite
les valeurs des extrémes afin d’éviter des oscillations). La partie droite de la Figure 4.15
montre le placement de pdles en boucle fermée dans le plan z avec p,=900. On analysera en

détail I’influence des résonances sur le comportement du filtre actif a travers des résultats des

simulations.
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Figure 4.15. Réponse fréquentielle en boucle fermée avec différentes valeurs de p, (a gauche) et placement de
poles avec p, =900 (a droite) pour le correcteur Multi-Résonant en moyenne tension.

4.4.2.2 Correcteur Hybride

La plage de variation de p, qui rempli cette condition pour le correcteur Hybride est p,=[1450,

1700]. La Figure 4.16 présente les séquences positives et négatives des réponses
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fréquentielles en boucle fermée avec différentes valeurs de p, dans cet intervalle. On observe
que des valeurs petites de p, augmentent les résonances basse fréquence (entre le fondamental
et ’harmonique 7). Toutefois, la résonance haute fréquence (a partir de 1’harmonique 7)
diminue au fur et a mesure que p, augmente. Ainsi, en faisant un compromis entre les
résonances, une valeur de p, de 1650 a été considérée. La Figure 4.17 montre le placement de
poles en boucle fermée dans le plan z avec p,=1650. On analysera en détail I’influence des

résonances sur le comportement du filtre actif a travers des résultats des simulations.
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Figure 4.16. Séquence positive (a gauche) et séquence négative (a droite) des réponses fréquentielles en boucle

fermée avec différentes valeurs de p, pour le correcteur Hybride en moyenne tension.
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Figure 4.17. Placement de poles en boucle fermée dans le plan z avec p, =1650 pour le correcteur Hybride en

moyenne tension.

4.5 RESULTATS OBTENUS
Par la suite on va analyser les résultats obtenus. D’abord en simulation pour 1’application
particuliere présentée dans la section 4.3 et ensuite les résultats expérimentaux préliminaires

en échelle réduite obtenus sur le banc d’essais de 1I’Université¢ de Mondragén.
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4.5.1 Résultats en simulation

Les résultats en simulation ont été obtenus avec ’outil de simulation Matlab/Simulink et la
librairie SimPowerSystem. Premiérement des essais pour une référence arbitraire ont été

réalisés et ensuite pour 1’application au filtrage actif.

4.5.1.1 Référence arbitraire

Afin d’analyser le régime transitoire des correcteurs le changement a une référence arbitraire

formée par le fondamental plus les harmoniques 5 et 7 a été analysé (voir Tableau 4.7).

Symbole Désignation Amplitude

hy Fondamental 320/160A
hs Harmonique 5 40A
hy Harmonique 7 40 A

Tableau 4.7. Paramétres d’une consigne arbitraire trés perturbée en moyenne tension.

Les réponses obtenues avec les correcteurs a base d’intégrateurs présentent les mémes
caractéristiques en régime transitoire que lors des essais réalisés en basse tension. Les
correcteurs réglés avec le réglage classique (voir Figure 4.18 et Figure 4.19) présentent un
transitoire petit et par contre ceux réglés avec la structure par retour d’état (voir Figure 4.20)

ont un transitoire égal a la moitié de la période.
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Figure 4.18. Correcteur Multi-Résonant (a gauche) et correcteur Hybride (a droite) avec le réglage classique.
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Figure 4.19. Correcteur PI en repéres tournants multiples avec le réglage classique.
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Figure 4.20. Correcteur Multi-Résonant (a gauche) et correcteur Hybride (a droite) avec le réglage par retour
d’état.
En ce qui concerne I’erreur statique, dans tous les cas il y a une erreur qui est plus importante
que celle obtenue lors des essais réalisés en basse tension. Cette erreur est due a 1’effet des

résonances sur certains harmoniques de commutation.

Les spectres obtenus avec des correcteurs réglés avec le réglage classique sont trés similaires
(voir Figure 4.21 et Figure 4.22), d’ou une erreur statique aussi ressemblante. Cette erreur
statique est surtout due a certains harmoniques de découpage (cerclé dans les figures) et elle
est, peut étre, augmentée par 1’effet de la résonance qui apparait au-dessus de 1’harmonique le
plus haut que I’on veut compenser (montré avec un carré sur les figures). Néanmoins, dans
tous les cas, aux fréquences de résonance du correcteur (fondamental plus harmoniques 5 et 7)
I’erreur est négligeable.
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Figure 4.21. Spectres de I’erreur de courant du correcteur Multi-Résonant (a gauche) et du correcteur Hybride (a

droite) avec le réglage classique.
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Figure 4.22. Spectre de I’erreur de courant du correcteur PI en repéres tournants multiples (réglage classique).
Dans le cas des correcteurs réglés par retour d’état ’erreur statique est un peu plus élevée. Les
spectres de I’erreur de courant (voir Figure 4.23) montrent que, méme si aux fréquences
désirées I’erreur est négligeable, dans ce réglage les harmoniques de basse fréquence (dans un
carré) sont fortement amplifiés, surtout dans le cas du correcteur Hybride. Cela est di a la

résonance qui apparait dans la réponse fréquentielle en boucle fermée des deux correcteurs.
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Figure 4.23. Spectres de I’erreur de courant du correcteur Multi-Résonant (a gauche) et du correcteur Hybride (a

droite) avec le réglage par retour d’état.
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4.5.1.2 Filtrage actif

Ensuite, I’application au filtrage actif a été analysée afin d’étudier le régime permanent. La

charge polluante de THD autour de 18% (composée d’un redresseur a diodes, C=470uF, avec

une charge résistive de 25Q) présente surtout un fondamental plus les harmoniques 5, 7 et 11
(voir Figure 4.24).
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Figure 4.24. Spectre (a gauche) et réponse temporelle (2 droite) du courant de la charge polluante.

Tous les correcteurs réglés avec le réglage classique présentent une réponse similaire avec un

THD autour de 9%, comme le montre la Figure 4.25 et la Figure 4.26.
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Figure 4.26. Correcteur PI en repéres tournants multiples avec le réglage classique.
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Figure 4.27. Correcteur Multi-Résonant (a gauche) et correcteur Hybride (a droite) avec le réglage par retour
d’état.
En ce qui concerne le réglage par la structure par retour d’état (voir Figure 4.27), le THD
obtenu est inférieur, autour de 6%. Cela est dii au fait que le réglage classique amplifie
certaines fréquences (dl a la résonance qui apparait en haute fréquence). Ainsi, le correcteur,
qui corrige ’harmonique 5 et 7, amplifie les harmoniques 9 et 11 comme c¢’est montré en
faisant un zoom sur les spectres des courants du réseau (voir Figure 4.28). Ainsi, dans ce cas

particulier, le réglage par retour d’état présente des meilleures performances que le réglage

classique.
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Figure 4.28. Zoom des spectres des courants du réseau avec le réglage classique (a gauche) et avec le réglage par
retour d’état (a droite).
Suite aux résultats obtenus en simulation, on remarque I’importance du phénomene des
résonances dans les réglages de ce type de correcteurs car les bonnes performances du
systéme dépendent de I’influence de ces résonances dans la réponse fréquentielle en boucle
fermée. En général, le réglage basé sur la réponse fréquentielle en boucle ouverte présente une
résonance plus réduite. Cependant plus important que I’allure de cette résonance et la plage de
fréquences ou se trouve car, comme on vient de voir, le comportement du systéme varie

considérablement.
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4.5.2 Résultats expérimentaux
Les résultats expérimentaux en échelle réduite ont été¢ obtenus a partir du banc d’essais
montré dans la Figure 4.29, composé d’un convertisseur clampé par le neutre dans le

Laboratoire de Moyenne Tension de 1’Universit¢ de Mondragén (Espagne).

Ce banc d’essais est composé d’un onduleur commercial de 12 IGBTs avec un bus de tension
continue et les drivers qui controlent les commutations des IGBTs. Les IGBTSs supportent une
tension entre collecteur et émetteur de 1200V et un courant nominal de 300A. Ce banc
d’essais permet de travailler avec une tension et un courant du réseau efficaces de 690V et
35A respectivement. Ainsi, la puissance apparente du dispositif est de 40kVA. Pour cela il
dispose d’un bus de tension de 1200V. Le controle a ét¢ implanté sur une carte dSPACE DS
1103.

En conséquence, les essais sont réalisés a échelle réduite dans des conditions de tension et
courant inférieurs a celles du systéme considéré en simulation. On peut souligner que les
résultats expérimentaux préliminaires que I’on montre par la suite font partie de la mise en
marche du systéme. Ainsi, le but de ces essais est double : d’un c6té valider le banc d’essais et
d’un autre coté valider les structures de contréle avancées avec une topologie et une
modulation multiniveaux standard. Plus tard, et afin de se rapprocher a la réalité des essais a
échelle des systémes avec restrictions fréquentiels, des essais expérimentaux plus proches des
conditions considérées dans les simulations devront étre réalisés, c’est-a-dire, avec une

fréquence de commutation plus réduite.

Figure 4.29. Banc d’essais du Laboratoire de Moyenne Tension de 1’Université de Mondragon.
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Les essais expérimentaux on été réalis€és en basse tension dans les conditions qui sont

montrées dans le Tableau 3.1.

Symbole Désignation Valeur
L Inductance du filtre 10mH
F, Fréquence de commutation SkHz
F, Fréquence d’échantillonnage SkHz
U Tension du bus continu 130V
E; Tension de ligne du réseau 60V
L, Inductance de la charge non linéaire 4mH
Cea Condensateur de la charge non linéaire 470uF
R Résistance de la charge non linéaire 250

Tableau 4.8. Parametres d’implantation de 1’application au filtrage actif avec un convertisseur NPC.

Dans cette phase de mise en marche la limitation vient de la fréquence d’échantillonnage, qui
est de SkHz. Ainsi, le correcteur est capable de corriger la composante fondamentale plus les

harmoniques 5, 7 et 11.

De la méme fagon que dans les essais réalisés dans le chapitre précédent, les trois correcteurs
a base d’intégrateurs (avec les deux types de réglage) ont été testés dans deux cas: le

changement d’une référence arbitraire et I’application au filtrage actif parall¢le.

4.5.2.1 Référence arbitraire
Les premiers essais ont ¢té¢ réalisés avec le changement d’une consigne arbitraire de courant
multi-fréquentielle afin d’analyser le régime transitoire du systéme. Pour cela, un courant tres

pollué¢ (montré dans le Tableau 4.9) a été utilisé.

Symbole Désignation Amplitude

hy Fondamental 8/4 A
hs Harmonique 5 1A
h, Harmonique 7 1A
hi Harmonique 11 0.5A

Tableau 4.9. Paramétres d’une consigne arbitraire trés perturbée.

Les figures qu’on présente ci-dessous montrent les réponses temporelles d’une phase du
courant (a gauche) et les tensions composées du convertisseur NPC ainsi que les courants des
trois phases (a droite). Le correcteur Hybride corrige le fondamental plus les harmoniques 5 et
7 (car ce correcteur corrige les harmoniques par paires et comment il n’est pas capable de
corriger I’harmonique 13, on perd aussi I’harmonique 11) tandis que le correcteur Multi-

Résonant et le correcteur PI en repéres tournants multiples corrigent aussi I’harmonique 11.
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Chapitre 4: Analyse de la montée en tension

Toutes les structures de controle fonctionnent correctement (voir de la Figure 4.30 jusqu’a la
Figure 4.34). Si on analyse I’erreur statique avant le changement de consigne, on constate que
I’erreur est similaire pour tous les correcteurs. Cependant, la réponse transitoire est plus

rapide dans le cas des correcteurs réglés avec le réglage classique (les trois premicres figures).

10 .:
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T ¢hi 100mv  Ch2 500mv  P10.0ms A Lineaf 900mv
emps (s) 500mv

Figure 4.30. Résultas expérimentaux : changement de consigne d’une phase (a gauche) et tension composée et
les courants des trois phases (2 droite) avec le correcteur Multi-Résonant (réglage classique).
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Figure 4.31. Résultas expérimentaux : changement de consigne d’une phase (a gauche) et tension composée et

les courants des trois phases (a droite) avec le correcteur PI en repéres tournants multiples.
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Figure 4.32. Résultas expérimentaux : changement de consigne d’une phase (a gauche) et tension composée et

les courants des trois phases (a droite) avec le correcteur Hybride (réglage classique).
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Courant (A

|
| | 1
0.16 0.18 0.2 0.22 0.24 026 0.28 0.30
Temps (s)

chi~ 100mv Soomv P io.0ms A Lineas 0.00V
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Figure 4.33. Résultas expérimentaux : changement de consigne d’une phase (a gauche) et tension composée et
les courants des trois phases (a droite) avec le correcteur Multi-Résonant (réglage par retour d’état).
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Figure 4.34. Résultas expérimentaux : changement de consigne d’une phase (a gauche) et tension composée et

les courants des trois phases (a droite) avec le correcteur Hybride (réglage par retour d’état).

4.5.2.2 Filtrage actif

Les essais pour I’application au filtrage actif ont été réalisés avec une charge polluante
composée d’un redresseur a diodes connecté en paralléle avec un condensateur et une charge
résistive (voir Figure 4.35). La référence des harmoniques a été obtenue par la méthode de
courant instantané dq.
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Charge non linéaire

Réseau i, iw L

) %% * %Rwh

L T ifa

J E} Filtre actif parall¢le

| Convertisseur a 3 niveaux NPC
%dc

Figure 4.35. Schéma bloc du filtre actif paralléle.

Les figures ci-dessous montrent les résultats expérimentaux obtenus pour les trois correcteurs
avec les deux différents réglages. La courbe a gauche montre le courant de la charge, le
courant injecté par le filtre actif et le courant du réseau tracés a partir des fichiers d’aquisition
et la courbe de droite ceux relevés par oscilloscope. Dans ce dernier cas on observe aussi les

tensions composées du convertisseur NPC.
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Figure 4.36. Résultats expérimentaux : tension composée, courant de la charge, courant de filtre et courant du
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réseau pour le correcteur Multi-Résonant (réglage classique).
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Figure 4.37. Résultats expérimentaux : tension composée, courant de la charge, courant de filtre et courant du

réseau pour le correcteur PI en repéres tournants multiples (réglage classique).
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Figure 4.38. Résultats expérimentaux : tension composée, courant de la charge, courant de filtre et courant du

réseau pour le correcteur Hybride (réglage classique).
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Figure 4.39. Résultats expérimentaux : tension composée, courant de la charge, courant de filtre et courant du
réseau pour le correcteur Multi-Résonant (réglage par retour d’état).
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Figure 4.40. Résultats expérimentaux : tension composée, courant de la charge, courant de filtre et courant du

réseau pour le correcteur Hybride (réglage par retour d’état).

Les réponses en régime permanent sont trés similaires pour tous les correcteurs avec un THD
de courant du réseau autour de 4% (le THD de la charge étant du 19%).
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Ainsi, ces résultats montrent que tant le banc d’essais comme les structures de contrdle
avancées avec une topologie NPC et une modulation vectorielle classique pour I’application
au filtrage actif fonctionnent correctement. Par la suite, des essais plus réalistes, c’est a dire,
avec des limitations de fréquence plus importantes, devront étre réalisés afin de vérifier les

résultats obtenus en simulation.

4.6 CONCLUSIONS

Dans ce chapitre on a abordé le sujet de la montée en tension. Les semiconducteurs présentent
des limitations sur la tension, le courant et la fréquence de commutation. Afin de surmonter
ces limitations, 1’association de composants est souvent utilisée. Une solution consiste a
connecter en série ou en parallele les différents composants afin de faire monter le calibre de
la tension ou du courant. Une autre solution concerne les convertisseurs multiniveaux qui,

outre la tension, augmentent aussi la fréquence apparente.

Ainsi, on a constaté que les convertisseurs qui travaillent a des tensions élevées présentent des
limitations. On en a déduit la nécessit¢ de développer des structures de controle tres

performantes afin de ne pas amplifier ces restrictions (car il est trés difficile de les réduire).

Tout au long de ce chapitre on a montré I’influence de ces limitations de la partie de puissance
sur les structures de controle, surtout a cause du phénoméne des résonances. Ces problemes
ont ¢ét¢ analysés et identifiés en simulation et on a ouvert la voie pour le faire

expérimentalement.

Comme travail futur on envisage la nécessité de développer des structures de controle

spécialement adaptées a la moyenne tension afin de surmonter ces limitations.
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CONCLUSION GENERALE

Cette thése s’inscrit dans les études menées sur la commande des dispositifs d’électronique de
puissance pour I’amélioration de la qualité de 1’énergie. Différentes structures de contrdle
numériques avancées ont ¢été analysées et comparées (tant théoriquement que pratiquement)
dans des applications multi-fréquentielles, plus concrétement dans 1’application au filtrage

actif parall¢le.

Une premicre étude a été réalisée en basse tension et ensuite on a analysé les limitations qui
apparaissent, au niveau de controle, dans la montée en tension. Pour cela on a utilis€¢ une
topologie multiniveaux. Toutes les techniques de controle ont été analysées avec ’outil de
simulation Matlab/Simulink et ont été ensuite testées expérimentalement dans trois bancs
d’essais différents au Laboratoire d’Electrotechnique de Grenoble, a I’Université de Varsovie

(Pologne) et a I’Université de Mondragon (Espagne).

Ainsi, trois structures de controle numériques de courant ont été comparées théoriquement et
expérimentalement dans 1’application au filtrage actif parallele en basse tension: les
correcteurs a base d’intégrateurs, le correcteur Dead-Beat et le Contrdle Direct de Puissance
avec modulation vectorielle en présentant des techniques de réglages adaptées et en

remarquant les points forts et faibles de chaque structure.
Les principales conclusions et contributions liées a cette étude sont :
Correcteurs a base d’intégrateurs :

» Trois différentes structures de controle numériques multi-fréquentielles a base
d’intégrateurs (le correcteur Multi-Résonant, le correcteur PI en repéres tournants
multiples et le correcteur Hybride) ont ¢été comparées théoriquement et

expérimentalement dans ’application au filtrage actif parall¢cle.

» Deux méthodes différentes de réglage adaptées (une basée sur la réponse fréquentielle

- aussi appelé réglage classique - et la deuxiéme par retour d’état) ont été analysées.

* La méthode classique a été améliorée par rapport a [ET-03] proposant une nouvelle
méthode de synthése de la partie intégrale pour ainsi améliorer la stabilité du systeme.
Cette méthode modifi¢e a été validée dans les différents types de correcteurs multi-

fréquentiels a base d’intégrateurs étudiés tant en simulation qu’expérimentalement.

* La méthode par retour d’état a ét¢ améliorée par rapport a [WL-00] en considérant les
retards numériques, la robustesse face aux variations des parameétres et les résonances
dans le processus de synthése du correcteur. Cette méthode modifi¢e a été validée
dans les différents types de correcteurs multi-fréquentiels a base d’intégrateurs étudiés

tant en simulation qu’expérimentalement.
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On conclut que le correcteur Hybride est la meilleure solution pour les applications
multi-fréquentielles équilibrées ou peu déséquilibrés. Néanmoins, dans les cas ou le
déséquilibre est important, le correcteur Multi-Résonant apparait comme une solution

plus adéquate.

De plus, les résultats montrent que le réglage classique présente des meilleures
performances dans le transitoire et en présence de déséquilibres (a cause des
problémes de résonances) et requiert un peu moins de volume de calcul que le réglage
par retour d’état.

Correcteur prédictif Dead-Beat :

Une nouvelle classification des correcteurs Dead-Beat a été proposée selon leur
forme : avec fonction d’intégration explicite ou implicite. Ensuite une comparaison de
six différents types de correcteurs Dead-Beat a été réalisée. Finalement, une étude des

différents types de techniques de prédiction a été présentée.

On conclut que le correcteur Dead-Beat est capable de corriger des signaux composés
des multiples fréquences si des techniques de compensation du retard de réponse sont
ajoutées au prix d’une augmentation de sa complexité. En plus sa sensibilité (du point
de vue surtout de la précision) face aux erreurs paramétriques est loin d’étre

négligeable.

Controle Direct de Puissance:

Les techniques de Contrdle Direct de Puissance classique et avec modulation
vectorielle ont été analysées, en choisissant la derniére comme base de 1’étude

détaillée menée postérieurement.

Les bonnes performances et la simplicité de ce correcteur pour des applications de

filtrage actif pas trés exigeantes ont été constatées.

Comme conclusion générale de la comparaison entre tous les correcteurs, on conclut que les

correcteurs a base d’intégrateurs, méme s’ils sont un peu plus complexes, apparaissent comme

la structure la mieux adaptée pour des applications multi-fréquentielles grace a leur robustesse

face a des erreurs paramétriques et leur adaptation aux spectres fréquentiels les plus

complexes.

Montée en tension :

Une fois étudiées les techniques de commande avancées pour des applications multi-

fréquentielles de basse tension leur extension vers des applications de plus grande puissance a

¢té analysée, en tenant compte de leurs limitations (spécialement du point de vue de la

fréquence de commutation). Les principales conclusions et contributions li€es a cette partie de

la thése sont :
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= Une étude d’un filtre actif multiniveau connecté en moyenne tension (basée sur un cas
d’étude proposé) a été réalisée en simulation, ou on a constaté 1’influence du
phénoméne de résonance des différents types de réglage des correcteurs a base

d’intégrateurs provoqué par la réduction de la fréquence de commutation.

= Les correcteurs a base d’intégrateurs ont ét€¢ implantés expérimentalement sur un banc
d’essais avec un convertisseur a trois niveaux NPC et une modulation vectorielle.
Cette partie du travail, réalisée lors des travaux de mise au point du banc d’essais
expérimental, n’a permis que 1’obtention de résultats préliminaires qui devrons étre
complétés par des études postérieures afin de confirmer les résultats obtenus en

simulation.

En ce qui concerne la poursuite de ce travail et les perspectives ouvertes dans le méme on
remarque deux thématiques particulieres qui méritent une ¢étude approfondie: (a) les
techniques de commande Repétitives et Prédictives et (b) 1’approfondissement de 1’étude liée

a la montée en tension.
a) Techniques de commande Repétitives et Prédictives :

Du point de vue des structures de contréle avancées, on considere qu’une étude trés complete
a été réalisée et que le sujet a été largement analysé. Néanmoins, ces derniéres années
plusieurs publications ont été consacrées a 1’étude des techniques Répétitives et Prédictives, et
leur comparaison peut étre tres intéressante avec les correcteurs présentés dans cette theése

dans le contexte particulier des applications multi-fréquentielles.
b) Approfondissement de [’étude liée a la montée en tension :

En ce qui concerne la montée en tension, dans cette thése une étude préliminaire a été

accomplie, ce qui ouvre la porte a plusieurs études.

= Des résultats expérimentaux avec des limitations de fréquence de commutation

importantes devront étre réalisé€s afin de vérifier les résultats obtenus en simulation.

= [’étude réalisée en moyenne tension a €té une étude basée sur une topologie et une
technique de modulation « standard » (non-optimisée). Ainsi, une analyse détaillée des
différents types de topologies et techniques de modulation des convertisseurs
multiniveaux ainsi que du filtre de connexion devra étre réalisée afin de choisir la
topologie et la modulation multiniveaux qui s’adaptent le mieux a I’application au

filtrage actif.

» Une ¢tude des filtres actifs hybrides devra étre accomplie car, actuellement, ils
apparaissent comme la meilleure solution pour les applications de filtrage actif en

moyenne tension.
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ANNEXE

MODULATION VECTORIELLE MULTINIVEAUX CLASSIQUE

La procédure compléte pour calculer la modulation vectorielle multiniveaux des trois vecteurs
les plus proches développé avec un algorithme efficace développé dans [PO-02] est présenté

par cette annexe.

Calcul des rapports cycliques

Cette méthode est basée dans les projections du vecteur de référence. Les vecteurs p, et p,
sont les projections du vecteur de référence m dans le segment qui unit ’extrémité de v, a

v, eta v, respectivement (voir Figure A.1).

B

Figure A.1. Projection du vecteur de référence.

Alors, le vecteur m est défini de la maniére suivante :

—_ - — VTV oV,
m=vy;+p +p, = m=v;+p ; +p, ] (AL.1)
1 2

ou /; et [, sont les longueurs des vecteurs v, —v, et v, —v, respectivement. L’expression

précédente modifiée devient :

VAR v § PR 21 (A1.2)
12 Zl lZ

S

m =

=~|

Alors, les rapports cycliques suivants sont déduis :

=P g @ﬂ—%—% (A13)
1 2

Si le diagramme vectoriel utilisé¢ est normalisé et s’il dispose des régions triangulaires avec

des longueurs unitaires, le calcul des rapports cycliques est simplifié :

d=p, d,=p,, et dy=1-p —p, (Al.4)
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Le calcul des rapports cycliques de cette maniére est trés pratique. Néanmoins, cette méthode

n’est valable que pour les systémes ou les tensions des condensateurs sont équilibrées.

La longueur maximale du vecteur de référence est de 2 unités. Cependant, en régime
permanent, sa longueur est limitée & +/3 car des longueurs plus grandes ne peuvent pas étre
générées par la modulation. Il faut alors normaliser le vecteur de référence, m, . La Figure
A.2 montre comment le vecteur de référence normalisé est décomposé en deux vecteurs (7,

et m,) dans les axes de 0° et 60°. Les longueurs de ces nouveaux vecteurs sont :

030 siné, ) sin@, (ALS)
m, =m - m, =2m—=" )
1 n n \/g 2 n \/g
220
110 3
210
221
— 2
m, =
= m, 1
000 6 0
111 p—
222 m, 100 200
211
1 1 |

Figure A.2. Projection du vecteur de référence dans le premier secteur.
Comme I’on a montré précédemment, dans cette région les rapports cycliques sont :
diggo =My dygy =My, et dyy =1-m —m, (Al.6)

Méme s’il y a trois vecteurs nuls possibles, on choisit la combinaison 111 car celle-ci obtient

les meilleures séquences en termes de fréquence de commutation.

Le Tableau A.1 résume les rapports cycliques dans les différentes régions du premier secteur.

Cas Région Rapports cycliques
my > 1 1 dyy =my =1, dyg =my etdyg,, =2—m —m,
m, <l,m, <letm, +m, >1 2 diooy =1=my,d g0 =1—m et d,, =m +m, -1
my >1 3 dyyg =my,dypg =my =letd,y n =2—m —m,
my <1,m, <letm +m, <1 4 dygojan = Mys dyjg g =My et dyy =1=m; —m

Tableau A.1. Rapports cycliques des différentes régions d’un secteur.
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La transformée de cordonnés dg/gh

Une fois calculés les rapports cycliques dans le premier secteur, il faut les calculer pour le
reste des secteurs. Pour cela on utilise la transformée de cordonnées dg-gh. Avec cette
transformée les signaux passe d’un repere tournant orthogonal (composantes dg) a un repere
stationnaire non orthogonal (composantes gh), voir équation (A1.7). Ces nouveaux axes de
référence, séparés par 60°, sont les axes qui limitent le premier secteur.

[mg} . NG {sin(@r +211/3) cos(6, +2n/3)Hmd}

(AL.7)

m,, - V,/(n=1) sin@, cosd, m

q

ou @ est I’angle de référence de la cordonnée et k le coefficient pour que sur les nouveaux

axes, le diagramme vectoriel s’adapte a I’hexagone de deux unités.

La Figure A.3 montre la représentation graphique de la transformée dg-gh.

Figure A.3.Représentation graphique de la transformée dg-gh.

A partir des valeurs de mg et my, on peut identifier le secteur ou se trouve le vecteur de
référence. Par ailleurs, on peut identifier aussi les composantes m; et m, du vecteur équivalent

dans le premier secteur le comme montrent la Figure A.4 et le Tableau A.2.

Figure A.4. Composantes gh, les équivalences dans le premier secteur.
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Composantes gh Secteur | Composantes équivalentes dans le 1" secteur
m, 20 m, 20 1 mo=m, m,=m,

m, <0 m, 20 m, +m, 20 2 m =-m, m,=m,+m,

m, <0 m, 20 m, +m, <0 3 m =m, m,=-m,—m,
m, <0 m, <0 4 my=-m, m,=-m,

m,20 m, <0 m, +m, <0 5 m =-m,—m, m,=nm,

m, 20 m, <0 m, +m, 20 6 m =m,+m, m,=-m,

Tableau A.2. Détermination du secteur et les composantes m; et m, dans le premier secteur.

Les vecteurs reels

Une fois définie la séquence la plus adéquate pour obtenir une fréquence de commutation
réduite pour les vecteurs du premier secteur, le pas suivant consiste a appliquer les rapports
cycliques calculés aux vecteurs correspondants. Pour cela, il faut connaitre le secteur ou se
trouve le vecteur de référence. Cela peut étre réalisé simplement avec un changement dans les
¢tats des phases (voir Tableau A.3). De cette fagon, la séquence de vecteurs obtenue dans
chaque secteur garde la méme fréquence de commutation que la séquence originale définie

dans le premier secteur.

1% secteur | 2°™ secteur | 3™ secteur | 4™ secteur | 5°™ secteur | 6™ secteur
a a=2>b a—2c a—2c a2>b a
b b—>a b->a b b—>c b->c
c c c>b c>a c2>a c>b

Tableau A.3. Changements des états de la phase de sortie selon le secteur ou se trouve le vecteur de référence.

Vecteurs redondants pour équilibrer la tension des condensateurs

On choisit I'un des deux vecteurs courts possibles afin de maintenir les tensions des
condensateurs équilibrées. Pour cela, il faut connaitre la direction du courant instantané et le
déséquilibre de la tension réelle. Comme toute la modulation est calculée dans le premier

secteur, le Tableau A.4 présente les deux cas qu’il faut analyser.

Choix entre 100 et 211 Choix entre 110 et 221
Vel™ Ve ia’>0 V1 Vel™ Ve2 ic’>0 »2

0 0 0 (100) 0 0 1 (221)

0 1 1(211) 0 1 0(110)

1 0 1(211) 1 0 0(110)

1 1 0 (100) 1 1 1 (221)

1 1 0 (100) 1 1 1 (221)

1=(ver> ve2) @ (i7>0) 12=(ver> ve2) @ (ic”>0)

Tableau A.4. Critéres pour choisir entre les vecteurs courts.
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Si le vecteur de référence se trouve dans le premier secteur les courant i,” et i’ de ce tableau
seront i, et i, respectivement. Toutefois, si le vecteur est dans un autre secteur il faut trouver

I’équivalence. Le Tableau A.5 montre les équivalences de courant pour les différents secteurs.

Equivalence | 17 sext. | 2™ sext. | 3™ sext. | 4™ sext. | 5™ sext. | 6 sext.
ia’ ia ib ib ic ic ia
ic, ic ic ia ia ib ib

Tableau A.5. Les courants équivalents pour réaliser les calculs dans le premier secteur.

Par la suite on montre les séquences des vecteurs du premier secteur qui minimisent la
fréquence de commutation (voir Tableau A.6). Ces séquences dépendent du choix des
vecteurs courts afin de garantir 1’équilibrage des tensions du bus continu. Le tableau montre
¢galement le nombre de changements entre vecteurs consécutifs. Le pire cas se trouve dans
les régions 2 et 4 avec quatre pas de commutation ; dans le reste de séquences, deux pas de

commutation sont requis.

Région Vecteurs courts Séquences Changements

1 100 100-200-210 // 210-200-100 2//2
211 200-210-211 //211-210-200 2//2

100-110 100-110-210//210-110-100 2//2

2 100-221 100-210-221 //221-210-100 4// 4
211-110 110-210-211 //211-210-110 2//2

211-221 210-211-221//221-211-210 2//2

3 110 110-210-220 //220-210-110 2//2
221 210-220-221 // 221-220-210 2//2

100-110 100-110-111//111-110-100 2//2

; 100-221 100-111-221//221-111-100 4// 4
211-110 110-111-211//211-111-110 2//2

211-221 111-211-221//221-211-111 2//2

Tableau A.6. Séquences des vecteurs dans le premier secteur.

Tous les calculs étant réalisés dans le premier secteur, seulement 4 régions sont considérées
pour la modulation (au lieu des 24 régions si on considére tout le diagramme). En
conséquence, la plupart des opérations sont réalisées en comparant quelques conditions dans
de petits tableaux. Finalement, une séquence adéquate des vecteurs est choisie afin d’obtenir

une fréquence de commutation faible.
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NOTATIONS

a, b, ¢ : parametres du correcteur a base d’intégrateurs discret
d, g, h : parametres du systeme discret.

dp, dq : sorties des comparateurs a Hystérésis

e :vecteur de la tension de ligne

ei: variable d’entrée du correcteur dans 1’instant &k

erprea - erreur du Prédicteur de Smith

e : tension instantanée de phase du réseau

e :tension instantanée de phase du réseau estimée

emoy - tension de phase du réseau moyenne dans une période d’échantillonnage
hy, » harmonique le plus haut que I’on veut compenser

i : vecteur du courant de ligne

i : courant instantané de phase de I’onduleur

iror - courant de référence de 1I’onduleur

i : courant compensé de la boucle d’identification

iqe : courant actif nécessaire pour charger le bus continu

icp : courant de la charge non-linéaire

i,: courant du réseau

i, - courant injecté par le filtre actif

iz, - courant absorbé par le filtre passif

i,, :courants dans les condensateurs du bus continu

iigpr: :courants dans les IGBTs

iz : courant dans les diodes antiparalléles

iq six - courant dans les diodes de clampage

ky : parametre proportionnel

ki : paramétre intégrateur

m : ordres de commutation réelles des commutation en considérant les temps morts
m : vecteur de référence pour la modulation vectorielle multiniveaux
n, x, y : compteurs qui représentent les différents harmoniques
p» partie réelle des poles

p : puissance active instantanée ou puissance réelle

Dref - Puissance active instantanée de référence

g : puissance réactive instantanée ou puissance imaginaire
qdrer : puissance réactive instantanée de référence

ry : parametre du polyndome de controle R

195



Notations

so et 51 : parametres du polyndme de contrdle S

u : tension instantanée de phase de sortie des correcteurs

uyy: variable d’entrée du systeme physique dans I’instant &

u, - variable d’entrée du retard de calcul plus le systéme physique dans 1’instant &

U, : variable de commande

v: tensions instantanées de phase de 1’onduleur

Vst tension injectée par le filtre actif série

vy: tensions instantanées de phase par rapport au point neutre de la charge

Ver - variable de sortie du correcteur dans I’instant £

Vpi : variable de sortie du systeme physique dans I’instant &

vr: variable de sortie du retard plus le systéme physique dans I’instant &

Y rer: Variable de référence dans I’instant &

Vprea . variable de sortie sans considérer le retard de calcul du prédicteur de Smith

zy, x, y : iImpédance du réseau

A\ : dénominateur de la fonction de transfert du systéme physique par rapport a la référence
A, : dénominateur de la fonction de transfert du systéme physique par rapport a la perturbation
Bj : numérateur de la fonction de transfert du systéme physique par rapport a la référence
B> : numérateur de la fonction de transfert du systéme physique par rapport a la perturbation
BPj3o : bande passante en boucle ouverte

BPgo’ : bande passante boucle ouverte par rapport au repere tournant fondamental

C : condensateur du filtre de raccordement du commutateur de courant

C,. : condensateur du bus continu

C.; : condensateur de la charge non linéaire

C : fonction de transfert d’un correcteur classique

C : fonction de transfert d’un correcteur classique avec la Commande par Mod¢le Interne
sans considérer le retard de calcul

C; : fonction de transfert d’un correcteur classique avec la Commande par Modele Interne en
considérant le retard de calcul

Cpy : fonction de transfert du correcteur PI en repéres tournants multiples
Cr : fonction de transfert du correcteur Résonant

Cur : fonction de transfert du correcteur Multi-Résonant

C,, : fonction de transfert de deux correcteurs Résonants en paralléle

C>; : fonction de transfert de deux correcteurs Résonants en série

Cy : fonction de transfert du correcteur Hybride

Civc : fonction de transfert de la Commande par Mod¢le Interne

Cirr: fonction de transfert du contrdle par imposition de la fonction de transfert
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D : diode de clampage
E : Tension de phase efficace du réseau
E; : Tension de ligne efficace du réseau

E : Tension de phase maximale du réseau

p_max
F.: fréquence de commutation

F.: fréquence d’échantillonnage

G : fonction de transfert du systéme physique (un filtre L) par rapport a la référence

G, : fonction de transfert du systeme physique (un filtre L) par rapport a la perturbation

G : fonction de transfert du modéle du systéme physique (un filtre L)

G’ : fonction de transfert du systéme physique (un filtre L) plus le retard de calcul
Hpo : fonction de transfert de I’ensemble du systéme en boucle ouverte

Hpp: fonction de transfert de ’ensemble du systéme en boucle fermée

Hprrer: fonction de transfert de ’ensemble du systeme en boucle fermée par rapport a la
référence

Hprper: fonction de transfert de I’ensemble du systeme en boucle fermée par rapport a la
perturbation

I : amplitude du courant

11 : courant de ligne efficace du réseau

Ly - courant de ligne maximal du réseau

L : inductance du filtre de raccordement

L., : inductance de connexion de la charge non linéaire

L, : inductance du coté continu du commutateur de courant

P, : puissance nominale

P : pdles en boucle fermée de ’ensemble du systeme

Py : pdles en boucle fermés de I’observateur

Pr : point de raccordement

R : résistance du filtre de raccordement

R.j : résistance de la charge non linéaire

Ry : résistance de la charge continue du redresseur a prélévement sinusoidal
R, Set T: polyndmes de contrdle du correcteur RST

S : puissance apparente

Sapc : €tats de commutation des interrupteurs du convertisseur de tension
T, : période d’échantillonnage

T : période du signal de référence

Tp, : constante de temps du systéme en boucle ouverte

T)r: constante de temps du systeme en boucle fermée
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T; : constante de temps intégrale du correcteur PI

T, : constante de temps du correcteur PI

TC : terme de compensation pour corriger les effets des perturbations

TC, : terme de compensation causale pour corriger les effets des perturbations
U,. : tension instantanée du bus continu

Uic rer: tension de référence du bus continu

Vet chute de tension dans le filtre de raccordement (une inductance)

X, : impédance du filtre de connexion

X,or: référence de la boucle de courant ou de puissance

Apg, Bpa, Cpa : matrices de la représentation d’état discreéte du systéme physique
Ayq, By, Cq: matrices de la représentation d’état du retard et du systéme physique discret
Acg, Beg, Ceq : matrices de la représentation d’état discréte du correcteur

K : matrice de gain du retour d’état

K,q : matrice de gain du retour d’état du retard plus le systéme physique

K4 : matrice de gain du retour d’état du correcteur

K, : matrice de gain du retour d’état de I’observateur

M : matrice de controlabilité

M’ : matrice d’observabilité

X : vecteur des variables d’état du correcteur dans I’instant &

X, : vecteur des variables d’état du systéme physique dans I’instant &

X, : vecteur des variables d’état du retard plus le systéme physique dans I’instant &
a : pole du filtre passe bas de la Commande par Mod¢le Interne

A@ : Déphasage supplémentaire introduit par la numérisation

A® : Addition de phase des termes intégrateurs

Ap,Aq : variation des puissances active et réactive instantanées

Ai : variation du courant

Av : variation de la tension entre I’onduleur et le réseau

Av, : Terme intégral du correcteur PI avec réponse Dead-Beat
Av_: Terme de compensation du retard de calcul du correcteur PI avec réponse Dead-Beat
¢ : phase du courant

0 : phase du phaseur instantanée de la tension du réseau
6.s: - phase estimée de sortie de la PLL

y . secteurs du Controle Direct de Puissance
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Y : flux virtuel

Y : flux virtuel estimé

WV : vecteur du flux virtuel estimé
o: vitesse de rotation
®o: pulsation de résonance choisie

Wsec: marge de sécurité

ABREVIATIONS

DPC : Contrdle Direct de Puissance

DTC : Controle Direct de Couple

DPC-SVM : Contrdle Direct de Puissance avec modulation vectorielle
MLI : Modulation en largeur d’impulsions

MP : marge de phase

NPC : Convertisseur clampé par le neutre

NTV : Trois vecteurs les plus proches

THD : Taux de distorsion harmonique
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