N
N

N

HAL

open science

Contribution a ’optimisation de ’ensemble convertisseur
/ filtres de sortie vis a vis des contraintes CEM avion
Michel Beltramini

» To cite this version:

Michel Beltramini. Contribution a 'optimisation de I’ensemble convertisseur / filtres de sortie vis a
vis des contraintes CEM avion. Energie électrique. Institut National Polytechnique de Toulouse -

INPT, 2011. Frangais. NNT: 2011INPTO0006 . tel-00626003

HAL Id: tel-00626003
https://theses.hal.science/tel-00626003

Submitted on 23 Sep 2011

HAL is a multi-disciplinary open access
archive for the deposit and dissemination of sci-
entific research documents, whether they are pub-
lished or not. The documents may come from
teaching and research institutions in France or
abroad, or from public or private research centers.

L’archive ouverte pluridisciplinaire HAL, est
destinée au dépot et a la diffusion de documents
scientifiques de niveau recherche, publiés ou non,
émanant des établissements d’enseignement et de
recherche francais ou étrangers, des laboratoires
publics ou privés.


https://theses.hal.science/tel-00626003
https://hal.archives-ouvertes.fr

. « 7 \
deroanes .  THESE

En vue de |'obtention du

DOCTORAT DE L'UNIVERSITE DE TOULOUSE

Délivré par /'Institut National Polytechnique de Toulouse
Discipline ou spécialité : Génie Electrique

Présentée et soutenue par Michel BELTRAMINI

Le 26 Janvier 2011

Titre : Contribution a I'optimisation de I'ensemble convertisseur/filtres
de sortie vis a vis des contraintes CEM avion

JURY
M. Philippe LEMOIGNE
M. Francois FOREST
M. Xavier ROBOAM
M. Francois COSTA
M. Nicolas ROUX
M. Bertrand REVOL
M. Lucien PRISSE
M. Pascal ASFAUX

Rapporteur
Rapporteur
Directeur de Thése
Invité

Invité

Encadrant

Invité

Invité

Ecole doctorale : Génie Electrique, Electronique, Télécommunications
Unité de recherche : Laboratoire LAPLACE - UMR5213

Directeurs de Thése : M. Xavier Roboam







Résumé

Ce mémoire présente le travail de thése réalisé aupres des laboratoires LAPLACE et SATIE
ainsi que les services EDYNE3 et EDYYLIC d’AIRBUS OPERATIONS.

Le sujet porte sur les problémes CEM apparaissant dans les convertisseurs de puissance
embarqués a bord des futurs avions plus électriques. Le manuscrit est composé de cinq
parties. La premiere partie, d’introduction, traite de la problématique CEM avion, la deuxi¢me
de la modélisation des éléments de la chaine de conversion DC/AC étudiée. Le troisiéme est
compos¢ d’une étude comparative par simulation des différentes solutions. La quatriéme
partie traite de la réalisation de la solution choisie et enfin le cinquiéme et dernier chapitre de
1I’étude expérimentale de celle-ci.
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Introduction

Durant les derniéres décennies, 1’énergie électrique a occupé un role croissant au sein
des réseaux de bord aéronautiques. Son utilisation était autrefois limitée a la navigation et a
I’instrumentation de bord. Puis, elle s’est progressivement développée pour améliorer le
confort et le divertissement des passagers. De nouvelles applications sont ensuite apparues
pour optimiser le fonctionnement de 1’avion, comme par exemple la gestion électrique des
commandes de vol sur 1I’Airbus A320. Le développement de 1’Airbus A380 constitue une
étape supplémentaire d’innovation au niveau des technologies électriques. Pour les prochaines
générations d’avions, de plus en plus de fonctions seront a8 méme d’étre « électrifiées » avec
une pénétration forte de 1’électronique de puissance. Cette multiplication des besoins induit
une augmentation de la puissance du réseau embarqué et donc une augmentation significative
de la tension de celui-ci. Avec I’utilisation massive (puissance, nombre) de convertisseurs de
puissance et leur niveau d’intégration et de proximité de plus en plus poussé sur un avion,
apparaissent des problémes de compatibilité électromagnétique également de plus en plus
prépondérants.

Dans ce contexte, pour éviter de polluer son environnement, le concepteur d’électronique de
puissance va devoir prévoir des dispositifs de filtrage efficaces pour atténuer les niveaux
d’émissions de son équipement. Ces dispositifs engendrent un surcoiit non négligeable en
termes de masse : jusqu’a 50% de surcolit en masse due au filtrage est envisageable sur
certaines fonctions électroniques de puissance. Ce travail de thése a ainsi été lancé dans le but
de comparer, en termes de pollution électromagnétique conduite, plusieurs structures et
commandes de convertisseur €lectronique de puissance : nous nous sommes focalisés sur la
fonction onduleur de tension qui est la plus utilisée dans le contexte de 1’avion plus électrique.
Cette comparaison se limite aux aspects de compatibilité électromagnétique conduits.

Dans le premier chapitre, nous allons faire un bref état de I’art présentant en particulier
les diverses charges et actionneurs a embarquer dans un avion plus électrique. Nous verrons
de plus ou se situe le probléme de compatibilité €¢lectromagnétique pour la fonction onduleur
de tension et les normes qui sont utilisées. Pour notre étude, nous choisirons une norme
particuliere associée a un gabarit maximal a ne pas dépasser.

Dans le deuxiéme chapitre, nous verrons les modeles utilisés pour réaliser des
simulations avec le logiciel SABER. Nous avons modélis€ 1’ensemble des éléments
constituant le convertisseur statique et son environnement. Pour cela, nous avons utilisé¢ une
modélisation type circuit pour les éléments simples a modéliser et une modélisation avec un
outil informatique pour ceux plus complexes.

Dans le troisiéme chapitre, grace aux modeles établis dans le chapitre II, nous avons
comparé plusieurs structures de conversion et algorithme de contrdle associés vis-a-vis des
contraintes d’émission imposées par la norme choisie au chapitre 1. Cette comparaison est
faite aussi en termes de pertes engendrées et autres contraintes aéronautiques telles que la
tolérance aux pannes.

10



Dans le quatriéme chapitre, nous montrerons les étapes de réalisation du convertisseur
sélectionné par 1’¢tude comparative du chapitre III. Nous illustrons les questions de
dimensionnement et les solutions a apporter pour la mise en oeuvre de la structure retenue.
Enfin, nous analysons ce que la norme choisie au chapitre I impose en termes de régles a
suivre pour les essais CEM.

Dans le cinquiéme et dernier chapitre, nous présentons les essais CEM du
convertisseur réalis¢. Plusieurs solutions de filtrage sont dimensionnées et comparées selon
les structures de conversion possibles : onduleurs en paralléle ou seul. Nous dégageons enfin
des tendances qui nous permettent de conclure sur 1’efficacité¢ de telle ou telle méthode de
filtrage. Nous verrons finalement comment ces essais nous permette de dégager une solution
qui satisfait les contraintes imposées par la norme définie au chapitre I et qui limite la masse
du sous systeme de conversion de puissance.

Ce travail préliminaire peut mener a une approche d’optimisation des filtres CEM
[MEY2010]. Dans ce mémoire il n’est présenté uniquement 1’approche d’analyse.
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Chapitre I

I.1  Introduction

Dans ce chapitre, nous verrons un résumé extrait de la theése de Jérome Mavier [MAV07] des
besoins en électronique de puissance dans les futurs avions dits « plus électriques ». Nous
effectuerons un bilan des convertisseurs utilisés, et la problématique CEM qu’ils posent. De
plus, nous présenterons les normes CEM conduites utilisées dans de nombreux domaines.
Enfin, on choisira une norme qui servira de référence pour notre étude.

.2  Evolution des réseaux aéronautiques

.21 Avion "plus électrique"

Quatre formes d’énergie sont utilisées sur les avions actuels ; elles sont principalement
obtenues a partir des moteurs de propulsion. Un prélévement mécanique est effectué¢ sur le
moteur pour couvrir les besoins du réseau pneumatique ainsi que pour la génération des
énergies hydraulique et électrique. L’énergie pneumatique est obtenue par prélevement d’air
sur les compresseurs du moteur. L’énergie hydraulique est utilisée pour 1’alimentation de
nombreux actionneurs de puissance, comme, par exemple, les servocommandes assurant le
déplacement des surfaces de commandes de vol. Le prélevement d’air permet le
conditionnement d’air du cockpit et de la cabine, ainsi que le dégivrage des bords d’attaque
des ailes et du moteur.

Durant les dernicres décennies, 1’énergie électrique a occupé un rdle croissant au sein
des réseaux de bord aéronautiques. Son utilisation était autrefois limitée a la navigation et a
I’instrumentation de bord. Puis, elle s’est progressivement développée pour améliorer le
confort et le divertissement des passagers (€clairage, cuisine, équipements vidéo). De
nouvelles applications sont ensuite apparues pour optimiser le fonctionnement de 1’avion,
comme par exemple la gestion électrique des commandes de vol sur I’Airbus A320 dans les
années 1980 (Fly-by-wire). Le développement de I’Airbus A380 constitue une étape
supplémentaire d’innovation au niveau des technologies électriques :

e le réseau €lectrique alternatif est a fréquence variable (360-800Hz),

e le systeme de secours est enticrement électrique,

\

e des actionneurs a puissance ¢lectriques ont €té introduits en redondance pour les
commandes de vol,

¢ la fonction "disjoncteur" est réalisée électroniquement pour les faibles calibres de courant.

Pour les prochaines générations d’avions (Boeing 787), d’autres fonctions sont
susceptibles d’étre réalisées électriquement, comme par exemple le freinage des roues, le
conditionnement d’air ou le démarrage des moteurs. Cette évolution des architectures
énergétiques est souvent évoquée a travers I’expression "avion plus électrique" [LANO06-1]
[WEIO3] [JON99] [QUI93]. Elle est liée au potentiel d’amélioration supérieur qu’offrent les
systémes ¢€lectriques par rapport aux autres formes d’énergie exploitées, car les solutions
conventionnelles sont déja optimisées et ne laissent pas entrevoir d’évolution significative. De
nombreux bénéfices sont attendus des réseaux pour lesquels 1’énergie est davantage véhiculée
sous forme électrique (Power-by-wire), sur les plans technologique, industriel, fonctionnel et
structurel.
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e De plus, la forte tendance actuelle d’électrification, qui concerne aussi bien 1’aéronautique
que l’automobile, doit amener a terme une standardisation des équipements. En effet, les
gammes de des composants électroniques de puissance sont voisines de ces deux secteurs.
Ainsi, des systémes génériques pourront s’appliquer a des avions de types et de tailles
différents, générant donc une augmentation de volume du marché et, par conséquent, une
diminution du cott d’acquisition de ces systémes. De plus, les risques de développement de
systémes standardisés sont limités par rapport aux développements spécifiques.

e Le développement d’avions "plus électriques" pourrait a 1’avenir conduire a un gain de
masse global, notamment grace au remplacement des ¢léments de distribution des systémes
hydrauliques et/ou pneumatiques, lourds et volumineux, et a I’amélioration de la compacité
que laisse entrevoir I’évolution du degré d’intégration des convertisseurs statiques et
electromécaniques.

e Un autre gain prévisible concerne le rendement énergétique, car 1’énergie €lectrique permet
une gestion plus optimisée des sources et des charges, conduisant a une réduction de la valeur
créte et de la valeur moyenne de la puissance prélevée [COUO4]. Cette réduction se répercute
directement sur la consommation de carburant.

e [’isolement des pannes est facilité et la capacité de reconfiguration des architectures est
accrue, ce qui se traduit par une plus grande disponibilité des fonctions assurées. Cela
constitue un facteur supplémentaire de réduction des cotts d’exploitation des avions.

e Enfin, 1’électrification de certaines applications peut entrainer un accroissement de
performances, par exemple en termes de précision et de dynamique de contrdle des
actionneurs.

En rassemblant des partenaires européens majeurs de l’industrie aéronautique, des
projets de recherche récents, tel que POA (Power Optimized Aircraft), MOET (More Open
Electrical Technologies) et ISS (Innovative Solutions for Systems) ont pour ambition de
montrer les bénéfices d’avions "plus électriques" et d’établir de nouveaux standards
industriels pour les systemes électriques d’avions commerciaux. En particulier, la forte
émergence de 1’¢électronique de puissance est une conséquence de cette évolution
technologique et constitue un point majeur pour 1’obtention de solutions performantes,
compétitives et fiables.

1.2.2 Besoins en électronique de puissance dans les réseaux de bord

Dans les derni¢res générations d’avions commerciaux, la présence de convertisseurs
statiques au sein des réseaux de bord était limitée a une quantité réduite d’applications :
alimentation de charges commerciales (galleys), redresseurs (115V-400Hz/28V) et onduleurs
de secours (28V/115V-400Hz) du réseau de distribution €lectrique. L’évolution actuelle et
future des architectures électriques s’accompagne nécessairement du développement des
systemes d’¢électronique de puissance. Pour délimiter le périmetre d’étude, une architecture de
base est définie pour établir un recensement des convertisseurs. La référence considérée est un
avion de transport civil long courrier bimoteur d’une capacité de 300 passagers, c’est-a-dire
de la taille d’un Airbus A330, et comportant les évolutions existantes ou a venir des avions
"plus ¢électriques". Pour la description de ce recensement, les différentes applications des
convertisseurs sont présentées par chapitre ATA (Air Transport Association), qui est une
classification répertoriant les différents systémes des avions.
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Chapitre I

1.2.2.1 Génération et distribution électriques (ATA 24)

Pour une architecture de type Airbus A330 (figure 1.2.2.1-1), chaque moteur de
propulsion entraine un générateur de 115kW régulé mécaniquement en vitesse, nommé IDG
(Integrated Drive Generator). Chacun des IDG alimente un réseau ¢€lectrique en courant
alternatif triphasé 115V/200V a une fréquence de 400Hz. Les charges d’une puissance
supérieure au kilowatt sont alimentées directement sur ce réseau. Un réseau secondaire en
courant continu 28V assure 1’alimentation des charges de plus faible puissance. Comme le
réseau hydraulique est constitué de trois circuits indépendants (HI, H2 et H3), cette
architecture est dite "3H". Cette redondance est nécessaire pour assurer la tolérance de panne
de systeémes critiques tels que les commandes de vol et rendre ainsi la perte de 1’avion
extrémement improbable, ce qui correspond théoriquement a une probabilité d’occurrence de

-9
10 par heure de vol.
Mmml Mmewz
20

Sl 0

Moteur 2

ACBUS2

BTAT INV

BATL ;jl; BAT2 ; BAT1 ;TL - BATZ ;L
figure 1.2.2.1-1: architecture simplifiée du réseau figure 1.2.2.1-2: architecture du réseau électrique d’un
électrique d’un avion 300 passagers "3H" avion 300 passagers "2H2E" [LAN0G6-1]

L’architecture de référence d’un bimoteur plus électrique est présentée a la figure
[.2.2.1-2 : elle est dénommée "2H2E", puisque 2 circuits hydrauliques et 2 circuits électriques
alimentent I’ensemble des actionneurs, comme c’est le cas de I’A380. Elle permet donc la
suppression d’un circuit hydraulique par rapport a I’architecture "3H" traditionnelle.

Une premicre évolution majeure de I’Airbus A380 est I’introduction de générateurs
¢lectriques a fréquence variable (VFG : Variable Frequency Generator) en remplacement des
IDG (figure 1.2.2.1-3). Le CSD (Constant Speed Drive) régulant la vitesse de rotation du
générateur est ainsi supprimé. La simplification qui en résulte occasionne une réduction de la
masse de 1’équipement (20% environ) ainsi qu’une amélioration de sa fiabilité¢ et de sa
maintenance. Par contre, comme la vitesse du générateur n’est plus régulée, le réseau de bord
est a fréquence libre, variant entre 360 et 800Hz. Certaines charges auparavant alimentées
directement par le réseau alternatif doivent alors intégrer un étage de conversion. C’est le cas
par exemple des ventilateurs (figure 1.2.2.1-4) et des pompes a carburant : comme la machine
asynchrone ne peut plus étre couplée directement sur le réseau, elle est remplacée par un
systtme d’entralnement a vitesse variable constitu¢ d’un convertisseur alternatif-alternatif et
d’une machine synchrone a aimants permanents (MSAP).
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figure 1.2.2.1-3: générateur a fréquence variable (VFG) figure 1.2.2.1-4: ventilateur avec MSAP et
(©Aerolec) convertisseur statique (OTechnofan)

1.2.2.2 Commandes de vol (ATA 27)

L’Airbus A380 est donc le premier avion a commandes de vol "plus électriques",
puisque les actionneurs sont répartis sur les deux réseaux hydrauliques et les deux réseaux
¢lectriques. De nombreux bénéfices découlent de cette architecture [VANO3].

e Tout d’abord, la redondance des sources de puissance est augmentée puisque leur quantité
passe de 3 (3H) a 4 (2H2E). L’amélioration de la sécurité est encore accrue par la
dissemblance de ces sources puisqu’elles étaient auparavant toutes hydrauliques ; cela fournit
ainsi une protection supplémentaire contre des défaillances communes pouvant affecter des
systtmes de méme nature, qui pourraient étre causées par exemple par une erreur de
maintenance.

e De plus, la distribution d’énergie ¢électrique procure une flexibilité pour I’aménagement des
cables dans I’avion, permettant une ségrégation plus facile des différentes routes, ainsi qu’une
capacité d’isolement et de reconfiguration que ne possedent pas les systemes hydrauliques.

e Le rendement des actionneurs électriques étant plus élevé que celui des servocommandes,
la puissance requise par un systeme é¢lectrique est réduite par rapport a son équivalent
hydraulique.

e D’autre part, le remplacement des composants hydrauliques est profitable a la maintenance
de par la suppression des risques de fuite et cela permet I’amélioration du MTBF (Mean Time
Between Failures) et de la disponibilité.

e Enfin, I’¢lectrification de ces systemes peut mener a terme a une réduction globale de
masse de I’avion.

figure 1.2.2.2-7: intégration de
I’EHA (a droite) et de la
servocommande (a gauche) dans
laile

figure 1.2.2.2-1: servocommande Figure 1.2.2.2-6: actionneur
hydraulique électrohydrostatique

Cette distribution mixte de puissance a entrainé le développement d’actionneurs a
puissance ¢lectrique a la place de servocommandes hydrauliques traditionnelles (figure
1.2.2.2-1). Trois types d’actionneurs prélévent une partie ou ’intégralité de leur puissance sur
le réseau ¢électrique.
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e Un actionneur ¢électrohydrostatique (figure 1.2.2.2-2), ou EHA (Electro-Hydrostatic
Actuator), commande le mouvement de translation d’un vérin par un circuit hydraulique local.
Pour cela, une pompe hydraulique est entrainée par une machine synchrone a aimants
permanents elle-méme autopilotée par un convertisseur. Cette structure combine le bénéfice
d’une machine électrique a forte puissance massique et d’un rapport de réduction mécanique
¢levé de I’ensemble pompe-vérin, permettant de fournir une poussée importante a faible
vitesse de débattement. Le gain de masse et de volume évoqué précédemment ne se situe pas
au niveau des EHA, plus encombrants que les servocommandes hydrauliques (figure 1.2.2.2-
3), mais sur les éléments de transport de 1’énergie.

e Un EBHA (Electrical Backup Hydraulic Actuator) associe autour d’un vérin commun les
composants d’une servocommande traditionnelle et ceux d’un EHA pour le mode secours.

e Les actionneurs ¢électromécaniques, ou EMA (Electromechanical Actuator), ne comportent
pas d’étage hydraulique : pour générer I’effort sur la surface de commande de vol, le couple
produit par la machine ¢électrique est transmis et amplifié mécaniquement. Les EMA ne sont
utilisés pour ’instant que pour les commandes de vol secondaires, notamment en raison du
retour d’expérience encore limité sur la probabilit¢ de grippage de 1’actionneur et son
vieillissement.

Un exemple d’architecture "2H2E" établie pour un avion de 300 si¢ges dans le cadre
du projet POA est présenté a la figure 1.2.2.2-4. Un ensemble d’actionneurs électriques a
remplacé les servocommandes alimentées par 1’'un des trois circuits hydrauliques de
I’architecture conventionnelle "3H". Pour le recensement des charges, la puissance des EHA
est estimée a partir du cahier des charges de servocommandes traditionnelles en tenant compte
des rendements spécifiques de ces actionneurs (figure 1.2.2.2-5).

slats

spoilers E2* H

ERIETE2ET

spoilers

RIE2E2EAIEIET
H ailerons
THSA Electrical motor or actuator
rudder supplied by Main EPGS only
Electrical motor or actuator
elevator elevator E2* supplied by either Main or
Emergency EPGS
&+ HE
Hydraulic
servocontrol

Figure 1.2.2.2-4: EHA dans une architecture de commandes de vol 2H2E (circuits hydrauliques non différenciés)

Commandes de vol Puissance Puissance Commandes de vol Puissance
primaires créte (kVA) | moyenne (kVA)| secondaires moyenne (kVA)
Aileron interne 13 2,2 Volets 21
Aileron externe 8 1,3 Becs 21
Gouverne de direction 14 2,6 THS 4.4
Gouverne de profondeur 8 2,1

Spoiler 9 0,2

Figure 1.2.2.2-5: estimation de puissance d actionneurs électriques de commandes de vol
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Pour les commandes de vol primaires, le déplacement de chaque surface est assuré par
un a trois actionneurs. Sur les avions actuels, lorsqu’au moins deux actionneurs sont associés
sur une surface, les EHA fonctionnent principalement en redondance passive, mais cette
redondance peut devenir active pour atteindre certains points de fonctionnement
contraignants. En ce qui concerne les commandes de vol secondaires, deux moteurs placés a
la base des ailes commandent I’ensemble des 14 becs (slats), liés mécaniquement. De méme,
les 4 volets (flaps) sont actionnés de fagon mutualisée par deux moteurs. Le mouvement du
plan horizontal réglable (THS : Trimmable Horizontal Stabilizer) est également assuré par
deux moteurs. L’ensemble de ces actionneurs présente comme caractéristique commune une
commande en position et des conditions environnementales pouvant étre séveres
(température, pression, etc.).

1.2.2.3 Conditionnement d’air (ATA 21)

Les fonctions principales du systéme de conditionnement d’air sont le contrdle de la
température de la cabine (chauffage/refroidissement) et du compartiment avionique
(refroidissement) et le contrdle de la pressurisation de la cabine. Pour assurer la circulation de
I’air, plusieurs ventilateurs d’une puissance maximale supérieure au kilowatt sont utilisés :

e deux ventilateurs pour la circulation de I’air dans le fuselage pressurisé, au fonctionnement
continu pendant la plupart des phases de la mission (9,8kVA) ;

e un ventilateur au fonctionnement intermittent pour 1’évacuation de 1’air conditionné des
toilettes et des compartiments galleys (1,7kVA) ;

e un des ventilateurs du pont inférieur (compartiment cargo), au fonctionnement continu
mais a des puissances différentes selon les phases de vol (1,6kVA) ;

¢ un ventilateur au fonctionnement continu pour la ventilation de la cabine (2,2kVA) ;

¢ un ventilateur au fonctionnement continu pour extraire 1’air du compartiment avionique et
¢vacuer ainsi la chaleur dissipée (2,8kVA).

Dans les réseaux traditionnels a fréquence fixe, les ventilateurs sont entrainés par des
machines asynchrones connectées directement sur le réseau. Avec D’introduction de la
fréquence variable, cette structure a été remplacée par une machine synchrone a aimants
permanents autopilotée par un convertisseur statique, avec souvent une simple régulation en
courant. Cela présente entre autre 1’avantage de pouvoir adapter le rendement du moto-
ventilateur selon le point de fonctionnement et d’obtenir ainsi des gains de consommation
significatifs.

1.2.2.4 Pompes a carburant (ATA 28)

Le systeme de pompes alimente les réacteurs en carburant a partir des réservoirs. Dans
un réseau a fréquence variable, les pompes a carburant comportent un convertisseur statique
pour les mémes raisons que les ventilateurs.

e [’architecture représentée a la figure 1.2.2.4-1 comporte 2 pompes principales pour chacun
des 2 réacteurs (L1, L2, R1 et R2) et 2 pompes de secours (STBY). Les pompes principales
font circuler le carburant en permanence lorsque les réacteurs sont en marche. Chaque pompe
a une puissance nominale de 2,1kVA.
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e Une autre pompe (FWD XFR) controle le centre de gravité de 1’avion en transférant le
carburant entre le réservoir d’équilibrage (zrim) et les réservoirs avant. Elle a un
fonctionnement continu pendant les phases de montée, de croisiére et de descente (2,3kVA).

|

|

i |

, REFUEL |

, DEFUEL |

LINE |

—— 1 !
EMLET ( |
VALVE ; |
3 |
|

|

|

Fr—— Qg -~ T~ —-————1
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TRIM TK,

figure 1.2.2.4-1: architecture du systeme de carburant [FCOM]

1.2.2.5 Pompes hydrauliques (ATA 29)

Classiquement, pour une architecture "3H" d’un avion de 300 passagers, chaque circuit
hydraulique comprend une pompe ¢€lectrique d’une puissance nominale de 15,2kVA en tant
que générateur auxiliaire de puissance hydraulique. Ces pompes sont utilisées au sol durant
les opérations de maintenance pour pressuriser les circuits. Elles peuvent également
fonctionner en permanence en vol en cas de défaut sur I’un des circuits hydrauliques. Il peut
étre estimé que pour I’architecture de référence "2H2E" considérée, cette fonction est assurée
par deux pompes de 23kVA environ entrainées par un variateur de vitesse.

1.2.2.6 Systémes atterrisseurs (ATA 32)

L’avion a deux trains d’atterrissage principaux et un train d’atterrissage avant. Chaque train
comporte un actionneur pour I’extension et la rétraction et un systéme de portes qui s’ouvrent
ou se referment lors de ces actions. De plus, deux actionneurs sont dédiés a 1’orientation de la
roue avant. Tous ces éléments sont actionnés hydrauliquement. Pour le remplacement de ces
systémes par des actionneurs ¢électriques, par exemple de type EHA, les estimations du projet
POA font ¢état de fonctionnements ponctuels a forts appels de puissance :

e extension/rétraction du train principal : 48kVA ;

e extension/rétraction du train avant : SkVA ;

e ouverture/fermeture des portes du train principal : 10kVA ;
e ouverture/fermeture des portes du train avant : 8kVA ;

e guidage de la roue avant : 7kVA.

Le freinage impose également un fonctionnement impulsionnel de forte puissance ; il est
souvent effectué¢ hydrauliquement par 2 systémes redondants. L’Airbus A380 possede déja
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une assistance électrique pour le freinage, en cas d’incident sur le circuit hydraulique : les
actionneurs sont de type EBHA. Pour I’architecture de référence, il est considéré de manicre
simplifiée que le systeme de freinage électrique peut requérir une puissance créte de 35kVA
répartie équitablement sur les 8 roues arriére, comprenant chacune un actionneur.

1.2.2.7 Inverseurs de poussée (ATA 78)

Situés a I’arriere des réacteurs, les inverseurs de poussée ont pour mission d’exercer
une contre-poussée afin de ralentir 1’avion lors de ’atterrissage. Cette action, qui intervient en
complément du freinage, requiert également une forte puissance pendant un temps court.
L’ETRAS (Electrical Thrust Reverser Actuation System) de 1’Airbus A380 est un systéme
entierement électrique qui comprend un ensemble convertisseur-MSAP contr6lé en position
(figure 1.2.2.7-1). L’asservissement des deux capots (figure 1.2.2.7-2) doit étre précis afin de
ne pas générer des forces différentes, car cela pourrait conduire au déchirement des toles.
Pour I’avion de référence, chaque inverseur de poussée pourrait consommer jusqu’a 25kVA
en cas d’atterrissage avorté ou de défaillance d’un systéme.

Systemo électriquo do commanda d'inversour (ETRAS)
pour nacelle motour de I'A3I80

figure 1.2.2.7-2: ouverture des capots nacelle

figure 1.2.2.7-1: ETRAS (©Hispano-Suiza) (©dircelle)

1.2.2.8 Synthése du recensement — évolution des standards

Si ces perspectives présentent de nombreux bénéfices fonctionnels pour I’avion, elles
provoquent des changements majeurs au niveau de la génération et de la distribution
électriques. En particulier, il est nécessaire d’augmenter la tension distribuée pour réduire les
sections du cablage é¢lectrique, et donc sa masse et son volume. Il peut ainsi étre envisagé
d’évoluer vers des architectures de distribution 230VAC (Airbus A350) et méme £270VDC,
comme de nouveaux avions en font état (Boeing 787).

La puissance ¢€lectrique maximale installée a bord est de I’ordre du mégawatt et il peut
déja étre observé que 70% des équipements se situent dans la plage 0-10kVA. L’application
essentielle des convertisseurs est la variation de vitesse de systemes d’entrainement. Pour étre
représentative, notre ¢tude CEM portera donc sur un convertisseur qui aura une puissance de
10kVA et de type DC/AC.
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1.3  Problématique CEM et masse de filtrage pour les
convertisseurs DC/AC

Dans le cas de la figure 1.3-1 [PRI09], les convertisseurs DC/AC sont tous regroupés dans un
cceur €lectrique situé a I’avant de 1’avion. Or, les charges comme les démarreurs de moteurs
sont situées a de trés longues distances (jusqu’a plusieurs dizaines de métres), qui en fait une
« cible de choix » pour des problémes CEM.

I 230 VAC VF |

AT
DC
[ +i- 270 VDC |
1
%‘ ¥
1155 C400H= Matnx contactors |
Iﬁ CL
START 115 W X1
ExXT
cac x1 WIPs X1 pncinE x4 o qFTIS X1 SLAT
figure 1.3-1 : Architecture de coeur électrique avec actionneurs déportés des convertisseurs pour un avion plus
électrique

Dans ces conditions, des problemes de perturbation CEM peuvent intervenir.

Inverter

Differential and
common mode
current

Machine
Three phase wires

HVDC bus —IK“ X :: %:7
+/- 270V j — A\ *)
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common mode : Common v 'Q
current ? mode current i Common
J : i mode current

4 Common H
mode current :

Aircraft Electrical Network

Total Common Ground lane
mode current Radiated Radiated P
aggression aggression
28v
Probe Calculator

Nominal current +
Conducted aggression

»
S

Low voltage power supplies

figure 1.3-2 : Problématique de perturbation conduite ou rayonnée CEM
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La problématique CEM dans les avions plus €lectriques

De par la longueur des cables de puissance, des boucles de surface importante de circulation
des chemins de mode commun peuvent se créer. Si cela est facilement évitable pour les
courants de mode différentiels par des cables torsadés, ces boucles sont plus difficilement
évitables pour les courant de mode commun.

La figure 1.3-2 montre la problématique liée a I’agression CEM d’un cable de retour
d’information de capteur vers un calculateur par rayonnement des cables de puissance.

Affin de limiter ces phénomeénes, des normes sont applicables dans le domaine aéronautique
et le prochain paragraphe y est consacré. Ces normes donnent un gabarit a respecter par le
concepteur de I’¢électronique.

Ceci induit classiquement un ajout de filtres CEM composés essentiellement d’inductances et
de capacités qui ont pour but d’isoler les perturbations générées par le convertisseur et de les
faire circuler le moins possible a 1’extérieur de celui-ci.

De I'utilisation d’inductances résulte un gain trés important de masse qui peut atteindre

jusqu’a 50% de la masse du convertisseur (ceci dépend bien sur du niveau d’émission
conduite autorisé par la norme).
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Chapitre I

1.4 Normes CEM conduites

Dans ce paragraphe, nous allons présenter différentes normes CEM conduites existantes et les
comparer. Cela nous permettra de choisir la norme qui servira de référence, pour notre étude,
sachant que la norme des futures architectures de bord n’est pas encore figée.

1.4.1 Objectifs d’une norme CEM

Les trois principaux objectifs d’une norme CEM sont, d’une part, de définir des limites
maximales de perturbations rayonnées et conduites, d’autre part de définir les niveaux
d’immunité en conduit ou rayonné des équipements et, enfin, de décrire les méthodes et les
moyens nécessaires a la vérification des niveaux d’immunité et d’émission pour reproduire
des mesures fiables. Dans le chapitre IV, nous verrons I’exemple de la description des
méthodes de mesure pour la norme choisie pour notre étude. Ici, nous ne présenterons que les
limites d’émissions de perturbations conduites.

1.4.2 Types de normes CEM :

Plusieurs types de normes CEM existent parmi lesquelles on compte les normes génériques et
les normes fondamentales : les normes génériques découlent des normes fondamentales,
Celles-ci nous informent sur les phénoménes mis en jeu et nous renseignent sur les méthodes
existantes pour les mesurer. Dans ce descriptif, nous ne verrons que des normes génériques,
ces dernieres sont destinées a une gamme de produits particuliers ou a I’utilisation dans un
milieu particulier (milieu résidentiel, industriel, aéronautique, militaire).

Les normes CEM retenues et décrites dans ce chapitre sont les suivantes :

e Normes militaires et aéronautiques :

o DO-160 (US 1999)
o MIL-STD 461E (US 1999)
o GAM-T-13 (FR 1982)
o DEF-STAN 59-41 Part3 (UK 1995)

e Normes civiles

o Norme France Telecom (FR 1994)
o CISPR 11 4°™ ¢&dition (EU 2003)
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La problématique CEM dans les avions plus €lectriques

1.4.3 ED14-E DO 160

Dans cette norme aéronautique (dont la premicre édition remonte a 1945 et qui a été une
référence pour tous les avions construits depuis cette date), sont réunies toutes les
spécifications sur les phénomeénes intervenant en aéronautique : vibrations, variations de
température, altitude, humidité, givrage, inflammabilité...etc. que doivent supporter tout les
équipements embarqués sur un avion.

Cette norme évoque les aspects ¢électriques et nous informe sur les gabarits a tenir sur les
perturbations pouvant survenir sur les réseaux embarqués (pics de courants/tension, immunité
a la foudre...). Bien sir, cette norme inclut aussi une spécification sur émissions/immunités
des appareils vis-a-vis des perturbations conduites. Enfin, elle décrit, comme toute norme
CEM, les méthodes et matériels nécessaires pour I’obtention de mesures reproductibles.

i1}

F = ) E—

60

40

20

53 ______,45\ [Category B| \\

0.1 -150 1 2 10 30 100
Frequency in MHz

Curve definition : Limit Level = slope * log(freq in MHz) + intercept
Category B: F<2 MHz slope = -29.335, intercept = 48.83
Category L,M,&H: F<2 MHz slope = -29.335, intercept = 28.83

figure 1.4-3: Gabarit d’émissions conduites aplicables sur cables de puissance : DO-160 power lines

Les 2 courbes de la figure 1.4-3 fixe les gabarits d’émission maximale correspondant a
différents cas de figure selon ou le cable est posé : les catégories L, M et H correspondent a
des cas ou les cables seraient posés dans des endroits ou aucune perturbation
¢lectromagnétique importante est acceptable (prés des antennes de réception radio par
exemple). La catégorie B, moins contraignante, correspond a des fonctionnements dans des
zones de 1’appareil ou une perturbation générée serait moins génante.

Cette norme a été suivie pour les réseaux 28V continu et 115 V alternatif triphasé présents
dans toute la gamme d’avion airbus jusqu’a I’A380 et A350 inclus.
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Chapitre I

1.44  MIL-STD 461E

Cette norme militaire américaine décrit les gabarits d’émission/susceptibilité des perturbations
¢lectriques a tenir pour les applications air/terre/mer. Elle couvre un spectre fréquentiel plus
important que la norme précédente : les gabarits vont de quelques kilohertz a 10 MHz pour les
perturbations conduites.
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figure 1.4.4 : Gabarit d’émissions conduites MIL-STD461E

Le gabarit d’émission maximale autorisé par cette norme est présenté a la figure 1.4.4. 1l est
intéressant de voir que le niveau maximal de perturbation (de la “’Basic Curve’’) est
sensiblement identique a la norme précédente. La différence est que cette norme prévoit un
“‘relachement’” du gabarit en fonction de la valeur de la tension du réseau en question. Par
exemple, pour un réseau 115V alternatif, le gabarit est rehaussé de 6dBuV.
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1.4.5 GAM-T-13

Cette norme militaire francaise éditée par le CEDOCAR (Centre de documentation de
I’armement) fait partie d’un ensemble de normes appelées GAM (Guerre Air Mer). Elle est le
pendant francais de la norme MIL-STD. Comme pour la norme militaire américaine, elle
définit les standards de perturbations électriques pour les applications terrestres, navales et
aéronautiques.
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figure 1.4.5 : Gabarit d’émissions conduites GAM T-13

Sur la figure 1.4.5, nous voyons qu’il y a un gabarit d’émission maximale pour chaque type
d’application, la plus restrictive étant I’application terrestre (lettre A) suivie par 1’application
navale (lettre B). Ces différences sont probablement liées a la facon dont sont réalisés ces
réseaux, et a la taille de ceux-ci. La courbe de base (D) et la courbe aéronautique (C) ont des
valeurs treés proches des normes précédentes. Nous retrouvons a peu prés le méme gabarit.
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Chapitre I

1.4.6 DEF-STAN 59-41 Part 3

La def-stan 59-41 est une norme militaire anglaise qui couvre, comme les autres normes, les
domaines terrestres, navals et aéronautiques.
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figure 1.4.6-1 : Gabarit d’émissions conduites DEFSTAN 59-41 pour applications aéronautiques

Le gabarit d’émission maximale autorisé par cette norme est présenté figure 1.4.6-1. Comme
le montre la figure 1.4.6-2, cette norme a la particularit¢ de couvrir tout le spectre des
perturbations électriques conduites, (des phénomeénes trés basse fréquence de découpage
(ponts de diodes) et harmoniques basses fréquences, aux harmoniques de découpage
(hacheurs, onduleurs) et enfin aux bruits haute fréquence dus aux commutations).

dé commutations
_ découpage
_ Redresseur BF N

; ; 3 ; ; ; ; ; 3
10 100 10 10 100 100 10 10
figure 1.4.6-2 : Gamme de fréquence d’action de chaque perturbation en Hz

Comme pour la DO160, le gabarit est donné¢ en dBuA : pour passer en dBuV il suffit de
rajouter 34dB, correspond a I’'impédance normalisée de 50Q2 utilisée pour faire les mesures
CEM dans le RSIL.
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1.4.7 Norme France Telecom

Cette norme est destinée aux appareils utilisés dans les centres téléphoniques de France
Telecom. Elle définit les niveaux acceptables d’émission et de susceptibilité pour les appareils
branchés sur des réseaux 48 V DC et 230 V AC (réseau EDF). Les gabarits sont différents si
I’appareil est utilis¢ dans un milieu industriel (classe A) ou s’il est utilis¢ dans un milieu
domestique (classe B).

85

80 — France Telecom 48V

— France Telecom 230V classe A
— France Telecom 230 V classe B

45

40

100 1000 kHz 10000 100000

figure 1.4.7 : Gabarit d’émissions conduites

Le gabarit d’émission maximale autorisée par cette norme est présenté figure 1.4.7. Nous
voyons sur ce graphique que le niveau d’émissions des appareils domestiques doit étre moins
élevé que celui du milieu industriel. En effet, ceux-ci seront plus nombreux et pourront nuire
davantage au réseau. Nous voyons aussi que le niveau d’émission toléré n’est pas
proportionnel a la tension du réseau. En effet, la norme pour le 48 V est moins contraignante
que les 2 autres cas avec un réseau 230V, contrairement a la MIL-STD 461E
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1.4.8  CISPR 11 4°™ édition

Cette norme fait partie de la norme fondamentale rédigée par le CISPR (Comité International
Spécial des Perturbations Radioélectriques). Ce recueil nous informe comment réaliser un
essai. Il nous précise quel type de RSIL/capteur de courant utiliser. Puis, chaque section de la
norme (ici la n°11) nous présente un gabarit d’émission et de susceptibilité pour chaque type
de milieu ou le dispositif électronique doit fonctionner. La CISPR 11 est réalisée pour les
appareils ISM (Industrie — Scientifique — Médicaux) a fréquence radioélectrique [100kHz--
30MHz]. Les gabarits de cette norme sont spécifiés pour 2 types de groupes d’appareils et 2
types de classe.

e C(lasse A : Appareil a usage industriel (ex : variateur de machine triphas¢)

o Groupe 1: Appareil dans lequel de 1'énergie a fréquence radioélectrique
couplée par conduction est produite ou utilisée intentionnellement parce qu'elle
est nécessaire au fonctionnement interne de 1'appareil (ex : onduleur triphasé)

o Groupe 2 : Appareil dans lequel de 1'énergie a fréquence radioélectrique est
produite ou utilisée intentionnellement sous forme de rayonnement
¢lectromagnétique pour le traitement de la matiére ainsi que les matériels
d’usinage par décharges électriques et les matériels de soudage a I’arc. Le
groupe 2a est pour les appareils de forte puissance dont le courant
d’alimentation dépasse 100 A.

e C(Classe B : Appareil a usage domestique

120
110
100 classe A groupe 1
90 — classe A groupe 2
—— classe A groupe 2a
80 — classe B groupe1&2
70 B
Aviiiii77777777i777‘v7777i77
60 —
50
40 kHz
100 1000 10000 100000

figure 1.4.8 : Gabarit d’émissions conduites CISPR11

Nous voyons que les valeurs de ce gabarit sont trés différentes selon les classes et sous-
groupes des appareils. En effet, un appareil de classe A groupe 2a (soudeur a arc par exemple)
pourra polluer beaucoup plus (le niveau d’émission maximale est trés €levé, correspondant
presque a une utilisation sans filtrage) qu’un variateur de vitesse (groupe 1). En effet, le
nombre de ces appareils sera faible sur le réseau et leur utilisation ne sera qu’occasionnelle.
Dans le cas de gabarits plus restrictifs, le filtrage a envisager pour ces solutions de trés forte
puissance (plusieurs MW) serait trop cotliteux.
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1.4.9 Comparaison des gabarits des normes présentées

Il est intéressant de faire une comparaison des gabarits des normes CEM pour voir dans
quelles valeurs elles évoluent. Pour cela, nous avons ‘’normalis¢’’ les valeurs en dBuA, en
tenant en compte de I’impédance de chaque RSIL. Ceci permet une comparaison directe.

80,00 3

+ m— \||L-ST D 461

70,00 \ = = = DEFSTANTERRE

o = = = IDEFSTANAIR

60,00 3 . = = = (DEFSTANMER

e— GAM T13 TERRE

50,00

GAMT13AIR

— GAM T13MER

B MHA
=
=
o
o

France Telecom
230V ClasseA

.
e F ance T el ecom
230V ClasseB

barit d

30,00

France Telecom48V/

ga

FranceTel AS|
<B0KVA

20,00

France TelecomAS|
>B0kVA

10,00

CISPR ClasseB
groupe 182

CISPRclasseA
groupe 1

0,00

CISPRclasseA
groupe?2

s ) 0-160 power lines

-10,00 i

10 100 1000, , 10000 100000
fréquence kHz

figure 1.4.9 : Comparaison des gabarits d’émissions conduites en dBuA

Nous voyons de la figure 1.4.9 que pour chaque type d’application, les gabarits des normes
sont tres différents entre eux. Les normes industrielles classiques (CISPR et France Telecom)
sont toutes a des niveaux tres €levés par rapport aux normes militaires.

De plus, les normes aéronautiques sont en général avec des niveaux au MHz de I’ordre de 20
a 35dBuA. Elles se situent dans la moyenne, plus restrictives que les normes industrielles
mais moins que les normes navales et terrestres.

En effet, les normes se distinguant le plus des autres sont les normes militaires de type navales
et terrestres. Pour les deux normes militaires les niveaux de celles-ci sont les plus basses, avec
pour les deux un seuil a 0 dBpA a partir de quelques MHz ce qui corresponds a vouloir une
perturbation en dessous de 1pA. Ce niveau tres restrictif impose des contraintes de filtrages
tres élevées.
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1.4.10 Comparaison des gabarits aéronautiques

Pour alléger la comparaison précédente, on n’observe ici que les gabarits a application
aéronautique.
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figure 1.4.10 : Comparaison de gabarits d’émissions conduites pour applications aéronautique

La figure 1.4.10 montre un comparatif des gabarits issus des normes a application
a¢ronautique, les plus intéressants pour notre étude. Nous pouvons remarquer que tout les
gabarits sont situés dans la méme enveloppe en haute fréquence a partir de quelques MHz. La
norme GAM T-13 est plus relachée en basse fréquence.

LS  Conclusion

Ce chapitre introductif a permis de contextualiser 1’évolution des réseaux et les équipements
¢lectriques de puissance qui les constituent.

De ce recensement des actionneurs présents dans les futurs avions plus électriques, nous
avons déterminé qu’une puissance de 10kV A pour un convertisseur pour notre ¢tude CEM est
représentative d’une électronique avionable.

De plus, de ce bilan normatif, nous avons décidé la norme choisie pour le dimensionnement
des filtres de la maquette expérimentale de la these : la DO-160 power-lines catégorie L, M et
H. En effet, celle-ci est déja utilisée dans I’aéronautique et n’est visiblement pas trop éloignée
des autres normes du méme domaine. Elle apparait assez restrictive pour nous permettre de
voir un fort impact sur le dimensionnement des filtres et voir les diverses difficultés pouvant
surgir dans la réalisation de ceux-ci. Par la suite, dans le chapitre V, nous verrons qu’un tel
gabarit, n’est pas difficile a garantir en entrée de convertisseur, mais est beaucoup plus
restrictif en sortie.
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Chapitre 11

Modélisation haute fréquence de la chaine
de conversion DC/AC
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Chapitre I1

II.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous présentons les modeles des différents ¢éléments de la chaine de
conversion DC/AC que ’on va étudier en simulation. Deux types de modélisations seront
présentés pour les éléments passifs, un de type circuit, appliqué pour tous les éléments sans
trop de résonances et donc facilement modélisables. L autre type de modélisation, grace a un
logiciel de modélisation. De plus, nous présenterons les modeles des ¢léments actifs non
linéaires tels que les IGBTs et diodes.
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I1.2 Chaine de conversion DC/AC

La chaine de conversion a modéliser comprend les ¢éléments de la figure II1.1-1. Ces
¢léments sont : les RSILs, ’onduleur, les cables et la machine synchrone a aimants. Pour
qu’une conclusion soit possible pour une étude CEM il faut que les différents modeles soient
valides sur une plage de fréquence de 1kHz (en dessous de la fréquence de découpage) a la
centaine de MHz (limite des normes CEM conduites). Pour cela nous utiliserons une
modélisation circuit dans les cas ou la modélisation est aisée (peu de résonances sur la bande
1k-100MHz) et une modé¢lisation assistée par ordinateur quand le nombre de résonance
empéche une modélisation circuit rapide et précise.

+270V e CableS ii\,,c
RSIL - .'
Onduleur e
imc MSAP
RSIL imc \
-270V , - : —
Chemin parasjtes de circulation édes courants de mode commun
w m' T
e Zmg Zmc;, Zmc :
Plan de masse Onduleur Cable Machine

Figure Il.1 : Schéma de la chaine DC/AC

I1.3 Modélisation de I’onduleur

La difficulté principale de la modélisation de I’onduleur vient de la cellule de commutation,
les modeles de capacités de bus DC ou d’autres ¢léments présents dans le convertisseur sont
simples a modéliser. En effet pour un condensateur un simple modele RLC série suffit pour
une modélisation fiable jusqu’a 100MHz.

I1.3.1 Modéle d’igbt type circuit
H

Source de courant MOS

Diode interne

# nen D A Modélisation Ic=f(Vge)

Modélisation capacités
| Cess, Ciss et Coss non

‘ linéaires (due a Cgc non
linéaire)

Figure I1.3.1-1 : Modéle équivalent circuit d’un IGBT
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Les modeles fins disponibles dans les bibliothéques Saber « igbtl » ne permettent pas de
simuler le comportement dynamique d’un IGBT. En effet de nombreux problémes de
convergence apparaissent et empéchent une simulation avec des pas de calculs fins. Il a donc
¢té nécessaire de trouver un modele que Saber accepte et qui soit réaliste. Le modele d’IGBT
présenté figure 11.3.1-1 [Rich08] est un modéle comportemental qui reprend les principaux
effets capacitifs non linéaires a I’origine de I’effet Miller, les comportements statiques et les
effets dus a la diode (‘‘diode power datasheet driven’’ non visible sur le schéma, figure
ANNEXE A.1). Le seul effet non représenté est le courant de queue (dii aux charges stockées
par le composant a 1’état ON), qui est complexe & modéliser et apporterait encore plus de
lenteur et de problémes de convergence aux simulations.

Remarque : Bien qu’existant en réalité, la source de courant bipolaire n’est pas représentée sur
ce modele. Vu de I’extérieur n’avoir qu’une source de courant ou deux cela n’influe pas sur la
forme d’onde du courant Ic.
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Figure I1.3.1-2 : Ic=f(Vce) pour Vge =7 ;9,11 ;13 ;15; 17 Volts
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Figure I1.3.1-3 : Caractéristique Ic=f(Vge)

Le comportement statique (figures 11.3.1-2 et 11.3.1-3) est conforme aux données constructeur
disponibles ANNEXE A.2 et directement paramétrable par le gain de transconductance de la
source MOS suivant la en loi ax+bx? (on retrouve ces coefficients grace aux données
constructeur). Enfin, on régle la résistance Rdson avec la pente de la courbe Ic=f(Vce).
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I1.3.2  Simulation du modéle circuit sur une application hacheur série

Le modele présenté figure I1.2.1-1 est introduit dans une simulation pour une application
hacheur Buck classique. Le but est de vérifier son comportement dynamique. De plus il s’agit
de remarquer si ce mod¢le ne ralenti pas les simulations de manicre excessive.
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Figure I1.3.2-1 : Forme d’ondes pour un amorg¢age du transistor
(noir) : Tension de Grille et Diode (tension/courant) (bleu) : Igbt (tension/courant)

Nous voyons figure I1.3.2-1 que la phase d’amorgage est tres réaliste (courant de
recouvrement, effet Miller, allure générale) et ressemble beaucoup au modéle ‘‘datasheet
driven’” de Saber. Les temps d’amorcage se situent entre 200 et 300ns selon le courant
découpé.
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Figure 11.3.2-2 : Forme d’ondes pour un blocage du transistor
(noir) : Tension de Grille et Diode (tension/courant) (bleu) : Igbt (tension/courant)

Pour le blocage figure 11.3.2-2, les formes sont un peu moins réalistes, la queue de courant

n’étant pas présente. Mais ’allure générale reste bonne. Les temps de blocage se situent aux
alentours de 200ns selon le courant découpé.
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Ce mod¢le s’inteégre parfaitement dans les simulations Saber plus complexes, il ne pose aucun
probléme de convergence, et 1’augmentation du temps de calcul n’est pas perceptible. Pour
obtenir les résultats de simulation du chapitre III il a été nécessaire de simuler des structures
de conversion avec 6 a 12 IGBTs pour des onduleurs multiniveaux. Ceci n’a comporté aucun
probléme. Ce modéele prend en compte beaucoup d’effets dus aux mécanismes physiques de
I’IGBT. Les formes d’onde des commutations sont trés bonnes et, malgré 1’absence du
phénoméne de trainage du courant, ce mode¢le reste trés fin. Du point de vue CEM, les fronts
de tensions Vce varient bien selon le courant découpé, ce qui ameéne une bonne représentation
de la tension de mode commun.

I1.3.3 Comparaison des dv/dt entre modéle circuit fin et modéle igbt1
Saber

3,5

dVce/dt = f(A)

kV/ius /
’ \ / -

1
\i

2 //X\ —— OFF igbt1
— OFF circuit
—— ON igbt1
’ —— ON circuit

Zone de fonctionnement \\

de ’onduleur

. — . . . .
20 Y40 60 A 80 100 120 140

A

Figure I1.3.3-1 : Comparaison du modeéle circuit réalisé vis-a-vis du modéle Saber en termes de dVce/dt en
fonction du courant découpé

Sur ce graphique figure I1.3.3-1, nous voyons I’évolution de la vitesse de commutation en
fonction du courant découpé, nous pouvons remarquer que le modele circuit suit trés bien
I’allure du modgele plus réaliste disponible dans les bibliotheques Saber). Nous voyons que la
variation de dVce/dt selon le courant n’est pas négligeable dans la zone de fonctionnement de
I’onduleur, si on veut une bonne représentation de tension de mode commun (et donc des
courants) il nous est impératif d’utilis¢ un modele représentant ce phénomeéne. De plus on
observe qu’a vide la vitesse de variation de la tension Vce d’amorcage est treés rapide, ceci
présage donc que ce fonctionnement va générer de fortes perturbations. Malgré tout le
phénoméne important non pris en compte sur ce modele est la température. En effet, plus
I’IGBT est froid plus ses front seront raides et cela impactera forcément les spectres de
courants de mode commun. Enfin, nous avons rajouté au modele I’impédance de mode
commun de chaque IGBT. Cette impédance est physiquement située entre la puce de silicium
et le boitier reli¢ a la plaque froide. Sa valeur est illustrée a la figure Annexe A.4-2. Cette
impédance est modélisable par une capacité de 400pF entre le point milieu du module et le
plan de masse. Il est intéressant de noter que cette capacité augmente pour des modules IGBT
de taille plus importante.
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I1.4 Modélisation des RSIL

La norme choisie pour la partie expérimentale étant la DO-160, le RSIL utilisé sera
celui présenté dans cette norme, sa modélisation, trés simple est faite a partir d’éléments
passifs idéaux. En effet, 'impédance des RSIL est standardisée et conforme a la norme voir
figure IV.6.2-1. En pratique en comparaison aux autres normes, I’impédance des RSIL n’est
différente qu’en basse fréquence, au-dela de 1MHz et jusqu’a 100MHz leur impédance est
toujours proche de 50Q.

SuH
T +270V1-270V
out in
LWFE= == F
RF measure
5K ‘ ]
| ground

Figure I1.4-1 : modele de RSIL compatible DO160

I1.5 Outil de modélisation assistée par ordinateur

Pour modéliser finement les éléments passifs tels que les cables et la machine synchrone a
aimants une modélisation circuit n’est satisfaisante que jusqu’au MHz. En effet les multiples
fréquences de résonnances font apparaitre un circuit équivalent trop complexe et le temps de
réglage de ces modeles serait trés important.

Des logiciels de CAO permettent de modéliser une machine avec la prise en compte des effets
magnétiques et surtout électrostatiques a 1’origine des chemins capacitifs des perturbations
CEM. Une connaissance de la géométrie ainsi que des matériaux de la machine est cependant
nécessaire. A partir de simples mesures une autre approche est possible, grace a des outils de
placements de poles. La simplicité d’utilisation ainsi que la solution finale donnée sous la
forme d’une «netlist » équivalente exploitable par le logiciel de simulation SABER font
d’IdEM un excellent candidat pour la modélisation des impédances complexes.

I11.6 Fonctionnement d’IdEM

Le fonctionnement d’IdEM repose sur le « vector fitting », basé sur la publication [BG99]
I’équipe du Politecnico di Torino a réussi @ numériser la méthode et concu un logiciel
permettant a partir de mesures de modéliser n’importe quel type d’impédance et méme avec
un grand nombre de ports.
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I1.7 Problématique des mesures BF

Les mesures que 1’on doit fournir & IdEM sont de type parameétres S, ce formalisme bien
qu’utilisable pour tout domaine fréquentiel est généralement employé pour les
hyperfréquences (au-dela de 1 MHz). 1l fait intervenir la notion de ports du systéme étudié.

Les paramétres S relient les ondes incidences avec les ondes réfléchies par les ports du
dispositif. Ainsi, un dispositif est décrit complétement comme il est "vu" au niveau de ses
ports. Malheureusement les appareils de mesures classiques (analyseurs de réseau) ne
disposent pas d’une bande passante infinie que ce soit en basse fréquence ou en hautes
fréquences.

En effet, les utilisations classiques hyperfréquences ne demandent généralement qu’une bande
passante de IMHz a 10GHz, or notre utilisation nous demande une précision en dessous de
IMHz jusqu’au continu.

On se heurte donc a la limitation technologique des appareils type analyseurs de réseau. Pour
contourner ce probléme, il faut utiliser pour des fréquences en dessous du mégahertz, un
impédancemetre, qui permet de mesurer avec précision une impédance du DC jusqu’a IMHz.

Malheureusement, cet appareil faisant simplement la division d’une tension sur un courant, ne
permet de donner que I’impédance complexe pour un point de fréquence donné.

Pour adapter cette mesure a notre besoin (avoir des mesures BF en parametres S) il a donc été
nécessaire de convertir ces impédances en parametres Z puis en S, le synoptique 2.6-1 ci-
dessous explique la méthode a suivre.

Parameétres Z
1kHz-1MHz

Conversion R Conversion
Impédances => Z Z=>8§

Mesures d'impédances P sros S
TkHz-1MHz TkHz-1MHz

Concaténation /'-_'_’Z _ Modele

: des résultats ! Netlist

! - Saber
Paramétres S Pararnétres S i

1 MHz{200MHz 1kHz:200MHz

v

Figure 11.7-1 Synoptique de la méthode a suivre pour modéliser correctement en BF et HF
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1.8 Mesure des impédances et parametres Z

Dans ce paragraphe nous allons décrire la procédure de mesure pour des éléments comme des
cables, ou clrges triphasée. Le but est d’obtenir une matrice Z permettant

[1.8.1 Cas d’'un quadripdle

Ce cas déigure est applicable a un cable ou pour tout autre dip6le poseé sur un plan de masse.

_________________ =2 V‘l _ 211 Zlg I]_
” E 1‘$z |$z 'lfTLb V2 Zn 22/ \I

A
|

Figure 11.8.1-1 Modéle de quadripdle Relaton (1)
Nous voyons de la figure 11.8.1-1 que les impédances directement mesurables sont :
U U
Z1 =1 22 =2
I1 I2

le Z12

Or, celles qui nous intéressent som.:{ } issues de la relation (1)

21 22
Pour arriver a cette matrice nous allons donc procéder a des mesures spécifiques :

F|gure [1.8.1-2 Mesure en circuit ouvert

Cette mesure figure 11.8.1-2 nous permet directement de mesurer le parametre Z11, en effet le
courant I2est égal a 0. De méme, nous réalisons cette mesure pour le port numéro 2 (11=0) et
Z22 sera connu aussi.

u g!zﬂ ? L
! T f Zy2712 221 |1f ET =

F|gure [1.8.1-3 Mesure en court circuit

De cette mesure figure 11.8.1-3 nous déduisons : U2=0 e — 2—22|1 on en dédti
21
donc la mesw de Z1
U Z
Z zl_ll = Z11_2122_21
Relaion (2)

Si maintenant nous faisons I'hypothése que le systéme est totalement symétrique (cela est vrai
pour un circuitpassif et ne présentant pas de non linéarités), on peut dire que :
z,=2, Z,=2Z,, Dapres larelation (2) nous en déduisons que : U 7

Zl =—= le ZlZ 2

I, Z,
Comme Z11lest déja connu car mesuré par I'essai en circuit ouvert on en déduit Z12 grace a
la relation (3). Grace a I'hypothése de la symétrie du systeme, la matrice Z est donc
renseignée avec seulement deux mesures.
Z,=2Z:(Z2,-2)

Relation (3)
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11.8.2

Cas d’un héxapoéleCe cas de figure est applicable a un moteur triphasé. Dans le

cas d’un moteur ou d’une autre charge triphasée, la méme méthode est applicable, le schéma
est juste un peu plus complexe :

Zy
Zi3"l;

Zi3"l3

Yo

Zy,
2y "1f
Zzs"zf

LN}

A

f]zss
Zy 1A
232"'2?

=
9%}

Figure I1.8.2-1 Modeéle d’héxapdle

Avec la méme méthode (court circuit sur un des ports, circuit ouvert dans ’autre et mesure
dans le troisieme) et les mémes hypothéses (circuit symétrique) on déduit tout les parametres
de la matrice Z du mode¢le de 1’héxapodle figure 11.8.2-1. Aprés avoir fait 1’essai en circuit
ouvert (pour déterminer Z11, Z22 et Z33) on réalise ’essai : Port 1 : mesure ; Port 2 : court
circuit ; Port 3 : circuit ouvert Cet essai va nous permettre d’imposer : 13=0 et U2=0 Le
schéma se réduit donc a la figure I1.8.2-2. On réitere

Figure 11.8.2-2 Court circuit du port 2 circuit
ouvert port 3 mesure port I

Comme pour le quadripdle, nous en déduisons (avec I’hypothése que le circuit est symétrique

Z12=721):

Nous pouvons résumer les essais par ce tableau :

le = \/Zn-(Zn _Z1)

Relation (4)

Port 1 Port 2 Port 3 Parameétres déduit
Mesure Circuit ouvert Circuit ouvert Z11 ;722 ;733
Mesure Court circuit Circuit ouvert 712 ;721

Circuit ouvert Mesure Court circuit 723 ;732
Court circuit Circuit ouvert Mesure 731 ;713
Z 11 ZlZ Z 13
Avec 4 essais, on est donc capables de remplir lamatrice Z: Z =\ Z2,, Z,, Z,
Z31 Z32 Z 33
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I1.9 Mesure des parameétres S

Le but de cette mesure est d’obtenir la matrice compléte des parametres S du dispositif que
I’on mesure.

I11.9.1 Cas du cable sur un plan de masse :

Nous devons retrouver par mesure les différents parameétres de la matrice 2x2 suivante :

S:|:S11 S12:|
SZ] S22

Network
Analyser

| P ——

% Plan.de masse en cuivre

T

Figure 11.9.1-1 Schéma de mesure pour un cdable posé sur un plan de masse

Apres calibration (pour tenir compte de la longueur des cébles de mesure) I’appareil de
mesure donne directement les parameétres S.

11.9.2 Cas d’un moteur synchrone triphasé a aimants :

Nous devons retrouver par mesure les différents parameétres de la matrice 3x3 suivante :

Sll S12 S13
S= S21 Szz S23
Sy Sy Sy

Les analyseurs de réseau classiques ne disposent que de 2 ports pour la mesure de parameétres
S, pour éviter des réflexions venant de ce port et donc une mesure inexacte nous devons
adapter a 50 Ohms ’autre port non utilisé avec une résistance ayant 50 Ohms sur toute la
gamme de fréquence de la mesure (pratiquement on utilisera la résistance ayant servi pour la

calibration).

Network
Analyser

[ B i

500

AN

] Tresse de masse ground

11

Figure 11.2.9.2-1 Synoptique de mesure sur un moteur triphasé
Dans cet exemple on mesure les parametres des ports 1 et 2 du moteur (S11, S12, S21, S22) et
le port 3 est adapté a 50Q2.
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I1.10 Conversion des parameétres Z en S et concaténation

Comme le montrait le synoptique de la figure 11.7-1, I’étape suivante aprés mesure des
parametres Z et S et la conversion des mesures en paramétres Z en S. Le formalisme des
paramétres S est 1i¢ a I'impédance du dispositif et on peut trés facilement passer d’un
formalisme a I’autre grace a la relation (5)

S=F(Z-GYZ+G)'F'

Relation (5)

Avec: G=diag(Z,,) F =diag(2\Zref )" et Zref I'impédance réelle de référence égale a

50Q sur toute la bande de fréquences.

Une fois la conversion effectuée, les matrices S sont concaténées (celle issue de Z de 1kHz a
IMHz et celle issue de S de IMHz a 100MHz) pour n’en former plus qu’une. Si tout va bien
les formes d’ondes obtenues ne présentent pas de cassures liées aux imprécisions des deux
types de mesure et aux imprécisions des calculs.

Remarque : La figure I1.7-1 montre que la modélisation s’effectue avec de nombreuses
conversions, ceci induit forcément des erreurs de précision, pour les éviter il est nécessaire de
faire les calculs sous Matlab avec le plus de précision possible.

I1.11 Reéalisation du modeéle avec IdEM

Dans ce chapitre nous allons voir toutes les étapes pour modéliser une impédance sous IdEM
avec pour exemple un cable.

I1.11.1 Import du fichier de mesures en parametres S

Une fois le fichier issu de Matlab importé, IIEM va nous montrer la matrice des parameétres S
de ce fichier. En cliquant sur chaque case de couleur nous pouvons vérifier les courbes.

Workspace Data Model Options Help
D dn @& Bk w =k x| B B0 7 0

Scattering matrix entries, magnitude (dB)

Data a1 2

Model  [“one -

Diata View

10° 10!

@ e
i.1og =

Seattering matrix entries, phase (degrees)

MdB/Phas = T T T
Strotch Colormap

&l 1

RMS narm 0

0 Max

Close Al Figs

200 1 1 1 1

4 5 (i
10

10 f
Frequency [Hz]

10

Massagas
@ 5/20/2000, 1549
Imparted datagst 1 Z fram fle CablabUM_mesures Z 6t 5 SATIE.OUM.mat

Loading CableDUM_mesures Z et 9 SATIE. DUM, mat ... ‘

Figure I1.11.1-1 Importation des paramétres S dans IDEM

Sur la figure I1.11.1-2 nous voyons I’effet de ‘‘cassure’” a IMHz du aux 2 types de mesures
de nature différentes et aux erreurs de conversions.
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II.11.2 Modélisation et précision du modele

Le logiciel lance 1’algorithme d’optimisation et place les poles du modele pour approcher au
mieux les courbes de mesure. Le descriptif disponible en ANNEXE A.4 nous montre la
marche a suivre. Une fois D’algorithme terminé, le logiciel propose une comparaison
mesure/modele qui nous permet de voir la précision de cette modélisation. Les courbes
suivantes sont I’exemple d’une modélisation a 1’ordre 45 d’un céble de Sm posé sur un plan
de masse.

Scattering matrix entries, magnitude (dB)

1] e p o S -

S(1,2), data
10 e 501,29, model n
_20 - i
1
-20 L sl Ll M | T | M | f'.' L
10° 10° 10° 10° 107 10° 10°
Scattering matrix entries, phase (degrees)
200 T T T T TrTr] T T T T TrTIg ML LI | T T Tt T T
S{1.,2), data
L e T S(1.2). model 7
0 |
-100 - _
_200 L sl Ll M | T | M | L
103 104 105 ’IO6 ’IOT ’108 ’IDQ
Frequency [Hz]
Figure I1.11.2-1 Comparaison modéle/mesure paramétre S12 (transmission)
Scattering matrix entries, magnitude (dBE)
O_ T T T T AL | T T T T T L |

-50

Si1,1), data
————— S01,1), model

-100 L Ll L Lol L Ll L Lol L Ll L LTl
10" 10° 10° 107 10° 10°
Scattering matrix entries, phase (degrees)
200 T LR | T LA L | T T T T T LR | T T T T
100 (1,1, data —

————— S01,1), model

~qoofp o TTmmm=s=s= .

_200 Ll T | Ll L farfl L L
10 10 10° 10 10 10
Frequency [Hz]
Figure I1.11.2-2 Comparaison modele/mesure parameétre S11 (réflexion)

Nous voyons sur les figure I1.11.2-1 et I.11.2-2 que le modele permet d’approcher les
courbes tres précisément jusqu’a 100MHz. De plus la partie BF est elle aussi trés bien
représentee.
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I11.12 Modélisation des cables de puissance

I1.12.1 Modélisation d’un cable triphasé de 5 métres posé sur un plan de

masse avec IDEM

Une fois que le logiciel IdEM fourni le mode¢le, une simple simulation fréquentielle sous
Saber permet de comparer les diagrammes de bode de la mesure et de la simulation. La figure
I1.12.2-1 nous montre I’impédance du cable en court circuit et la figure 11.1.2.2-2 en circuit

ouvert.
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Figure I1.12.1-1 Impédance du cable en court circuit en dBQ abscisses en Hertz
(noir) : modele IDEM

(rose) : mesure

Nous remarquons sur les deux courbes II.12.1-1 et I1.12.1-2 le phénoméne de cassure tres

légere a IMHz précédemment décrit.
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Figure I1.12.1-2 Impédance du cdble en circuit ouvert en dBSQ abscisses en Hertz
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Ce type de modélisation permet d’obtenir des résultats trés précis sur toute la gamme de
fréquence. Nous remarquons que le cable posé sur le plan de masse présente une premicre
résonance a SMHz, on retrouvera cette résonance sur les spectres expérimentaux des courants
de mode commun de sortie au chapitre V. Nous remarquons aussi que la valeur de
I’inductance linéique est de 320nH/m et la capacité linéique par rapport au plan de masse de
159pF/m. Cette valeur représente la capacit¢ de mode commun du cadble et on peux
rapidement voir qu’a partir de 19m de cable celui-ci aurait une capacité de mode commun de
3nF de méme ordre de grandeur que la capacit¢ de mode commun BF d’un moteur... Enfin,
plus le cable sera long plus la premiére résonance du aux effets de propagations (ici SMHz)
sera proche et donc située dans la zone du spectre ou les raies sont les plus fortes.

I1.12.2 Modélisation des cables de puissance avec I’outil ASERIS-NET

Le logiciel ASERIS-NET permet de modéliser des lignes a transmission en caractérisant via
une interface CAO les faisceaux de cablage, la figure I11.12.2-1 nous montre cette interface. Il
permet de définir les caractéristiques principales du cable telles que la conductivité du
conducteur ou la permittivité de 1’isolant. De plus il permet grace a 1’outil de conception de
créer un modele tenant compte les liaisons capacitives entre les conducteurs. Son utilisation
est tres intéressante car le logiciel fourni une netlist directement exploitable sous SABER.

BMElectrical Parameters Tool -8 x|
Cross-Section  Edit Visualization Compotation

:\r@@% miE N [ooin b E @ |[seex Ee o |[aala) e -] 5 [ Rk
\fc‘% ol | (MR LA
EFEE %THARNAIS : L ::v [m‘

(® Conductor ) Dielectric

- [ Geometry [LC 'ﬁ
(3 O ’Fcemg; 0.02
¥ center 0.435

Radius 0,035

O 2 O @ ==
O ;

@)

~|
[
Glohal Reference: INFINITE GROUND PLANE l X:0.607912 l Y: 0.596386 Copyright ©@EADS CCR 2002

Figure I11.12.2-1 Vue de la partie CAO du logiciel

A

Ce type de logiciel permet une modélisation dés la conception ce qui permet d’avoir des
résultats avant d’avoir 1’élément sous la main. Malheureusement il ne permet de modéliser
uniquement le cable et pas les moteurs ou éléments complexes. Ce logiciel permet enfin une
simulation directe du mod¢le crée et de calculer les valeurs des inductances et de la capacité
linéique par rapport a un conducteur de référence (plan de masse par exemple).
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I1.12.3 Modélisation d’un cable de 3 métres posé sur le plan de masse sur
ASERIS-NET

Grace a I’outil graphique de saisie on crée un modele de cable triphasé de 3 metres torsadé
posé sur un conducteur de référence (pour nous un plan de masse). La comparaison se fera
avec un modele de cable de 3 métres modélisé avec IDEM
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f{Hz)

Figure 11.12.3-1 Impédance du cable de 3m en court circuit
(noir) : modeéle IDEM (rose) : mesure (bleu) : modele ASERIS-NET

Le mod¢le se présente comme quelques simples lignes de code (gérant la propagation entre
autres) ce qui présente 1’intérét majeur de ne pas ralentir les simulations (en comparaison aux
modeles IDEM ordre 40 tres lourds). Outre sa simplicité, ce modéle présente un parametre de
longueur du cable que 1’on peut faire varier directement sous Saber.

Son seul défaut est de ne pas prendre en compte les pertes par exemple dues a 1’effet de peau.

En effet, comme on le voit sur les courbes de la figure 11.12.3-1 les résonnences sont tres
raides et sont bien moins réalistes que celles du modele IDEM.
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I1.13 Modélisation de 1a machine synchrone a aimants
permanents (MSAP)

La machine utilisée est une machine synchrone a aimants permanents Leroy Somer
UMBI20CACAA 10kW

Figure I1.13.1-1 Vue du banc moteur de haut en bas le moteur asynchrone servant de charge, le couplage et la
machine synchrone

1000

Amplitude (dB)

Phase (°)

4000
1k 2 S0k 100k 2008 500k 1000k 2000k 50005 1meg 2meg smeg 10meg 20meg  S5Omeg 100Omeg200meg SOmeg g

Frequency (Hz)

Figure I1.13.1-2 Impédance de mode commun du moteur en dBQ abscisses en Hertz
(noir) : modele IDEM (bleu) : mesure

L’utilisation d’IdEM prends ici tout son intérét, en effet 'impédance possede de nombreux

poles, et serait difficilement modélisable aussi rapidement avec un modele circuit. Nous
pouvons extraire de la figure 11.13.1-2 la valeur de capacité de mode commun BF de 2.5nF.
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I1.14 Modélisation de la charge RL

La charge RL utilisée lors des essais est constituée de trois inductances en tdle de fer de SmH
pouvant accepter un courant de 30A. Elles sont posées et scotchées au plan de masse. Le banc
résistif quand a lui est reli€¢ au plus prés au plan par des tresses de masse pour favoriser un
chemin pour le courant de mode commun.

Graph3
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-100.0
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ftHz)

Figure I1.14.1-1 Impédance de mode commun de la charge RL en dBQ abscisses en Hertz
(noir) : mesure  (bleu) : modele IDEM

La figure I1.14.1-1 montre I'impédance de mode commun de la charge RL. Si nous
remarquons qu’elle est présente une capacité équivalente de mode commun BF, de 1.6nF,
plus faible, elle présente néanmoins plus de résonnance que celle du moteur. En effet, cette
charge est beaucoup plus volumineuse et a la géométrie plus complexe. Les chemins parasites
sont largement plus nombreux.

I1.15 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les modeles utilisés dans la thése. De plus nous avons
montré D’intérét d’utiliser IDEM ou ASERIS-NET pour la modélisation des éléments
complexes. Sous SABER ces modeles se comportent correctement et permettent de réaliser
des simulations trés complexes sans problémes de convergences. Ceci va nous permettre de
pouvoir réaliser une étude comparative en termes d’émissions de courant de mode commun de
plusieurs architectures d’onduleur. Enfin, nous verrons dans le chapitre V que ces modeles
permettent d’obtenir des résultats honorables en comparaison avec les résultats
expérimentaux.
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Chapitre 111

II1.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous allons comparer grace a I’outil de simulation SABER et aux mod¢les
développés au chapitre précédent plusieurs topologies de conversion DC/AC d’une part d’un
point de vue des perturbations CEM conduites émises et d’autre part du point de vue des
autres caractéristiques importantes comme la thermique, la qualité des harmoniques rejetées
en entrée et sortie et enfin les propriétés de sécurité de fonctionnement. L’objectif est de
dégager une topologie intéressante du point de vue aéronautique qui laisse présager un bon
compromis entre toutes ces qualités importantes pour un convertisseur DC/AC.
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II1.2 Onduleur triphasé 2 niveaux de référence

Il a été décidé, pour la theése, de se baser sur I’onduleur DEVPEC (développé par Airbus
EDYY) pour I’é¢tude comparative CEM. En effet, la réalisation d’un onduleur avec une
nouvelle topologie sera basée sur les mémes caractéristiques (drivers, IGBTs...) pour avoir
une comparaison CEM aussi réaliste que possible. Toutes les architectures présentées dans ce
mémoire font donc appel aux mémes composants et aux mémes caractéristiques pour la
fonction onduleur et toutes les comparaisons en termes de pertes, de formes d’onde et de
CEM se feront par rapport a cette architecture.

II1.2.1 Caractéristiques techniques

+270V Onduleur classique

QR e~

270N

(241 2% as
Figure I11.2.1-1 Topologie d’onduleur triphasé deux niveaux

Voici les caractéristiques techniques de I’onduleur de référence :

Topologie : Onduleur triphasé 2 Niveaux

Puissance nominale délivrée par I’onduleur : 10kW

Fréquence de découpage : 15.6 kHz

IGBTs : MICROSEMI APTGT150A120 : 1200V 150 A

Courant créte nominal en sortie d’onduleur pour le point nominal # 30 A

Refroidissement : Liquide

Rgon:2.2 Q

Rgoff: 5 Q

I11.2.2 Emissions conduites CEM issues de simulations SABER

Dans ce chapitre, nous allons comparer (2 méme fréquence de découpage : 15.6kHz) les
topologies de conversion vis-a-vis des spectres des perturbations de mode commun en entrée
et en sortie. La référence de ces comparaisons sera I’architecture d’onduleur a 2 niveaux.
Nous allons commencer par observer les spectres du montage de référence et voir ou il se
situe par rapport a la norme DO160 gabarit power lines.
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a) Sortie de I’onduleur

GraphQ
(dBHz) : 1(Hz)
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Figure I11.2.2-1 Spectre du courant de MC en sortie onduleur (dBuA) en rouge DO-160

Du co6té de la sortie, le spectre dépasse la norme de 35dB en moyenne. La difficulté est de
filtrer sans utiliser de capacités. En effet, si on utilise des capacités juste aprés une inductance
de mode commun celles-ci sont directement vues en mode différentiel par la cellule de
commutation. Comme leurs valeurs sont assez fortes ceci créera des courts-circuits haute
fréquence des IGBTs. A moins d’utiliser des inductances non couplées en amont cette
solution est donc a proscrire. Le filtrage sera donc uniquement constitué d’inductances.

b) Entrée de I’onduleur

Graphi
(dB~Hz) : f(H=Z)
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Figure I11.2.2-2 Spectre de tension aux bornes du RSIL (dBuV) en rouge DO-160

On remarque que, sans le filtrage, la norme est dépassée de 50dB au maximum (316 fois), ce
qui montre le besoin d’un filtrage trés important. Néanmoins, coté entrée, la possibilité de
mettre des capacités de mode commun rend plus aisé ce filtrage car celui-ci agira avec une
atténuation de 40dB/décade au lieu de 20 uniquement.
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II1.2.3 Améliorations possibles du spectre CEM pour un onduleur 2
niveaux

Dans ce paragraphe, nous allons présenter les moyens existant pour réduire les perturbations
en entrée et sortie. Nous pouvons distinguer trois méthodes, une premicre étant le filtrage par
¢léments passifs, une seconde selon 1’utilisation de filtres actifs et enfin une approche par un
meilleur dimensionnement et utilisation de la cellule de commutation.

II1.2.3.1 Filtrages Passifs

Une méthode simple de réduction des phénomeénes de mode commun est de filtrer
passivement, grace a des filtres classiques LC composés d’une self de mode commun et de
capacités connectées au plan de masse.

+270V L mc
¥ ¥ ¥\
- Onduleur
RSILjatl W W ¥ ) n
-270V 11
c, - l c, :
T T e

ivc  Zmce

terre v d ~ Onduleur

Figure I11.2.3.1-1 Schéma d’un filtrage en entrée et en sortie du courant de mode commun et Self de mode commun de
sortie

Les inductances de mode commun sont des transformateurs spécialement bobinés pour créer
un flux de méme sens pour un courant de mode commun (I’inductance sera maximale). Pour
les courants de mode différentiel le flux est soustractif et donc 1’inductance équivalente est
nulle.

Les capacités de mode commun sont en fait plusieurs capacités de valeurs et de technologies
différentes mises en parall¢le, chacune contribuant a une plage de fréquences donnée.

L’avantage de ces structures LC en entrée est qu’elles sont simples a mettre en ceuvre, en
termes de dimensionnement et de réalisation. La plage de fonctionnement de ces filtres va de
quelques 10kHz a 10MHz. Au-dela, les capacités entre spires et la perméabilit¢ du noyau
magnétique (diminuant en fonction de la fréquence) réduisent fortement leur efficacité.

Malgré tout, comme les pertes augmentent aussi en fonction de la fréquence, 1’atténuation
reste élevée.

I11.2.3.2 Filtrages Actifs

Dans cette section, nous allons voir deux types de filtrages actifs :
e I’un rajoute simplement un 4°" bras a un onduleur triphasé et en modifiant la
commande de ce dernier ;

e le deuxieme correspond la mise en place d’un filtrage actif cherchant a annuler le bruit
de mode commun généré.
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-Compensation par 4eme bras [CV03] :

. g > \ Filtre de mode différentiel
KFed KA e | [T
_ oy 00 g}
__(oan
Voa Vob Voce b G (001
K 2 = ) Loclcl o
|
e e = (CO) || o & |
Compensation
de mode commun i
Figure I11.2.3.2-1 Schéma d’'un compensateur actif par 4™ bras
T/3 T/3
Fml Finl o
|_| T |_| - r_l T |_|
Fm?2 |_| |—| t Fim2 T |--| ’_l
Fm3 t 3 T l___l - =
o E/2 'J—I_I Tt “inmc =2 s L
i i f

Figure I11.2.3.2-2 Tension de mode commun dans le cas d’'une MLI normale (a gauche) et d 'une MLI
intersective a porteuses décalées (a droite)

Le principe est le suivant : nous pilotons les 3 bras avec des commandes décalées (pour que la
tension de mode commun ne prenne que 2 niveaux possibles), puis le 4eme bras suit la loi de

commutation ci contre : Fia=]— Z Fus
i=la3
Ceci a pour effet d’éliminer la tension de mode commun. Cet effet est restreint par de
nombreux paramétres : en premier lieu, I’indice de modulation est fortement diminué par
I'utilisation de la MLI intersective ; deuxiémement, le 4™ interrupteur (un MOS
généralement) est commandé 3 fois plus fréquemment par période que les autres. Enfin,
inconvénient majeur, les temps morts, venant réduire I’impact de ce compensateur au-dela de
400kHz. Cette solution est trés intéressante pour atténuer le spectre dans les basses

fréquences, ceci peut €tre utile si les normes a respecter imposent une limite forte a ces
fréquences.

-Compensation active linéaire [CV03] :

Transfo de mode commun

% _| _‘ rapport m
. :Jgg? Va
- o
c cc -V 7
= = = S Vee ,'_CDTT‘ Ve
T
“Vee

Ampli large bande : gain =1

Figure I11.2.3.2-3 Compensateur actif par réinjection de courant de mode commun inverse
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La figure 111.2.3.2-3 présente un filtrage par réinjection de 1’image de I’inverse du courant de
mode commun sur ’entrée d’un amplificateur qui va replacer ce courant dans la boucle.
L’avantage de ce filtrage est de ne modifier ni les commandes ni la structure de I’onduleur.

Spectre de lmoec (dBE jasS00
[ =12 comMERpense

C O e S S

o pe

10 10 10 10 10
Freguenoce (H=)

Figure I11.2.3.2-4 FFT IMC moteur en dBuA

Nous observons figure I11.2.3.2-4 une atténuation d’environ 20 a 30 dB sur la bande 10kHz-
IMHz. Malheureusement, 1’atténuation est dépendante de la qualité du transformateur de
mode commun qui, a partir de quelques MHz, induit des effets capacitifs dus aux
enroulements qui prennent le dessus. De plus, la chute de perméabilit¢ du matériau
magnétique devient importante. Aucun gain n’est donc possible au-dela de quelques MHz.
Cette solution comme la précédente permet une amélioration du spectre dans la partie basse
fréquence sans toucher ni a la commande ni a la structure du convertisseur. Au lieu de
chercher a filtrer les perturbations existantes, nous allons voir par la suite quelles actions nous
pouvons mener directement a la source du bruit pour améliorer le spectre.

I11.2.3.3 Optimisation du découpage et de la commutation

Ces techniques [Cours FC] s’attaquent directement a la source des perturbations de mode
commun : la commutation.

-La diminution de la fréquence de découpage :

110

100/\ A
Lk
\
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Figure 111.2.3.3-1 Perturbations conduites sur un hacheur Gris : Fdec=45kHz, noir Fdec=15kHz.

dBpV
>

La diminution de la fréquence de découpage agit directement sur le spectre de mode commun.
En effet, sur cet exemple ou I’on découpe a 15 puis a 45kHz, nous voyons une forte
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augmentation des raies a partir de 200KHz pour la plus forte fréquence de découpage. Nous
pouvons observer que I’accroissement de la perturbation est €gal au rapport des fréquences (3
= 10dB). Moins on découpe vite, plus le spectre de mode commun est faible en haute
fréquence. La tendance a la hausse de la fréquence de découpage des convertisseurs aura donc
forcément un impact négatif sur la masse de filtrage CEM embarqué.

_ Le ChOi." rdiainaw Aaa AlAsvnnnta Aa la Aalladla AA Ansrnasrstatin, o
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fréquence (Hz)

Figure I11.2.3.3-2 Perturbations conduites sur un hacheur
gris : diode snap-off (BYW 77 200), noir : diode soft (BYT 08 200)
Comme le montre la figure I11.2.3.3-2, le choix des ¢léments de commutation est primordial
lors de la réalisation du convertisseur. En effet, la nature (technologie) de I’interrupteur
détermine plusieurs effets :

- Pour la diode, plus le phénoméne de courant de recouvrement est marqué, plus cela
augmente de maniére significative la perturbation.

- Pour les transistors, les spectres peuvent varier d’une technologie a une autre (MOS,
IGBT...) suivant la vitesse de commutation qui détermine directement la puissance du bruit
rejeté. Enfin, la capacité de mode commun augmente si le dimensionnement en courant ou en
tension (et donc la taille de la puce) de I’interrupteur augmente.

- La commande de la grille :
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Figure I11.2.3.3-3 Spectre de perturbations conduites sur un hacheur avec 2 Résistances de grilles différentes

La commande de la grille du transistor contrdle directement la vitesse de commutation des
interrupteurs et a ce titre détermine les transitoires. On peut noter sur la figure 111.2.3.3-3 que
I’effet de la commande de grille apparait vers les hautes fréquences (> 1MHz). L’analyse
montre que ce sont les courants de mode commun qui dominent dans cette gamme de
fréquence car I’accroissement de la vitesse de commutation augmente fortement le dV/dt qui
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les détermine. Malheureusement, la baisse de vitesse de commutation augmente les pertes.
Comme pour la fréquence de découpage, la tendance est aujourd’hui a des composants plus
rapides pour limiter les pertes.

-Le mode de commutation :

Vi Vi

\

dBuv

dBuv

104 105 106 107 108 -100% =

Fréquence (Hz) 10 10° 10

Fréquence (Hz)

Figure I11.2.3.3-4 A gauche commutation douce ; a droite : commutation dure tension de mode
commun en NOIr et courant de mode commun en Qris

Sur la figure I11.2.3.3-4 nous voyons les spectres de temsion et de courant pour une
commutation dure ou douce. Le spectre du courant est fortement augmenté dans le cas de la
commutation dure. Nous verrons par la suite qu’en modifiant la topologie et la commande
d’un convertisseur, il est possible d’arriver & un mode de commutation qui s’approche de la
commutation douce et permet quelques gains au niveau spectral et thermique.

- Controle actif de la commutation :

Comme nous I’avons vu précédemment, si la résistance de grille augmente, la commutation
s’effectue moins rapidement, les dv/dt sont moins forts et donc les courants de mode commun
sont plus faibles. Le probléme majeur que pose le ralentissement de la commutation est
I’augmentation des pertes. Partant de ce principe, 1’é¢tude menée dans [JKO07] vise, grace a un
contrdle actif de la commande de I’interrupteur, a trouver un compromis entre augmentation
des pertes et diminution de la perturbation. Au final, les pertes s’élevent environ a 27% de
moins que par une simple augmentation de résistance de grille. Malgré tout, si la puissance du
convertisseur est élevée, une augmentation des pertes méme minime induirait une
augmentation de la masse de refroidissement. Cette méthode est donc a réserver pour des
petits convertisseurs qui commutent avec une fréquence peu élevée.
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II1.2.4 Calcul des pertes de ’onduleur

La theése de Christophe Turpin [TURO1] nous renseigne sur les formules pour le calcul des
pertes. Il nous suffit de connaitre le courant que le composant doit commuter et de calculer le
polynéme approchant la courbe constructeur. Puis, il faut extraire les coefficients de ce
polynome (a, b et ¢, pour I’amorgage ‘on’ et le blocage ‘off’) et de renseigner les expressions
de calcul des pertes par commutation ANNEXE B.1

I11.2.4.1 Pertes par commutation dans ’IGBT et la diode

D’apres les calculs détaillés en ANNEXE B.2, on trouve, pour I’onduleur 2 niveaux
correspondant aux caractéristiques présentées en début de chapitre :

Pertes par commutation Calcul

Par IGBT

Par Diode
Figure I11.2.4.1-1 Tableau des pertes par commutation

II1.2.4.2 Pertes par conduction

D’apres les calculs ANNEXE B.3 on trouve :

Pertes par conduction Calcul

Par IGBT

Par Diode
Figure I11.2.4.2-1 Tableau des pertes par conduction

111.2.4.3 Pertes totales

Cette topologie comporte 6 IGBT et 6 Diodes, 1’expression suivan\te donne donc les pertes

totales : Py = 6. &«onns _ssrFeonns _provesFeonn iesr+Feonp_props 0N trouve :

Calcul

Pertes totales 451W
Figure I111.2.4.3-1 Tableau des pertes par onduleur

Avec les IGBTs utilisés a cette fréquence de découpage (15kHz) et pour un point de
fonctionnement a 10kW, le rendement de 1’onduleur se situera autour de 95%.
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II11.3 Onduleur triphasé multiniveaux a point neutre
clampé NPC

II1.3.1 Description des avantages et du fonctionnement de cette
architecture

Ce type de topologie multiniveaux a été introduite par Akira Nabae en 1981 [NAB81]. Elle a
¢été tres utilisée dans 1’industrie et a I’avantage d’étre passée dans le domaine public. Le but
premier est toujours celui de la mise en série des interrupteurs mais contrairement au cas de la
version a capacités flottantes, c’est ici par 1’intermédiaire des diodes jusqu’au point milieu
capacitif que les niveaux de tension sur chaque interrupteur sont égaux. La seule difficulté est
d’équilibrer les tensions aux bornes des condensateurs.

Cette structure n’a pas besoin de filtres pour rééquilibrer les deux capacités. Un simple
correcteur proportionnel agissant via la composante homopolaire de la commande permet
d’assurer une tension €gale a Vbus/p sur chaque condensateur.

I11.3.2 Commande MLI

Cette structure nécessite p porteuses décalées en amplitude, avec p le nombre de cellules de
commutation mises en série. L’une entre -1 et 0 et ’autre entre 0 et +1. De plus, comme écrit
précédemment, un simple correcteur proportionnel agissant sur la composante homopolaire
suffit au maintien de la tension.
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II1.3.3 Dimensionnement

Le dimensionnement des IGBTs en tension est fait a partir du nombre de cellules mises en
série. La tension aux bornes de chacun est de Vbus/p. Pour les diodes de clamp, celles-ci
doivent étre dimensionnées de la méme fagon que les diodes des IGBTs. En pratique, les
diodes de clamp sont réalisées avec des boitiers IGBTs identiques aux autres mais non
commandés.

II1.3.4 Calcul des pertes de ’onduleur

Nous procédons de la méme maniére que pour 1’onduleur classique, sauf que les valeurs des
énergies sont adaptées pour la tension de Vbus/p = 270 V au lieu de 540 V. Dans un
fonctionnement a cos(®) unitaire qui est induit par une commande vectorielle de machine
classique, le fonctionnement particulier de ce type d’onduleur permet de ne jamais faire appel
aux diodes de roue libre des IGBTs. Les pertes ne se situent qu’au niveau des IGBTs et des
diodes de clamp. D’aprées les calculs ANNEXE B.4, on trouve :

Pertes par commutation 3Niveaux NPC 2 Niveaux
Par IGBT

Par diode

Par Diode clamp

Figure I11.3.4-1 Tableau des pertes par commutation

et pour les pertes par conduction :

Pertes par conduction 3Niveaux NPC | 2 Niveaux
Par IGBT
Par diode

Par Diode clamp

Figure I11.3.4-2 Tableau des pertes par conduction

I11.3.5 Pertes totales

Dans ce cas, nous avons 6 diodes\ clamp et 12 IGBTs : -

PTOT = 12 ()COMM 71GBT+PC01\D _IGBT j 6 éCO/MM _ DIODE _ clamp +PCOND7D10DEiclamp p
3N NPC 2 Niveaux

Ptotales 541 W 451 W
Figure I11.3.5-1 Tableau des pertes de I’'onduleur

Méme si les pertes par conduction augmentent légérement avec cette topologie, la division par
deux des énergies mises en jeu lors de la commutation permet un résultat équivalent a 10%
pres.
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II1.3.6 Emissions CEM conduites issues de simulations SABER et
comparaison avec la solution a 2 niveaux

a) Entrée
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Figure I11.3.6-1 Spectre de la tension d’entrée sur 50 Q du RSIL (dBuV) bleu multiniveau série NPC noir
onduleur 2niveaux

Le spectre du NPC est quasiment identique a celui d’un onduleur classique, les niveaux sont a
5dB prés les mémes jusqu’a 10MHz puis le spectre du NPC est au 1égérement au dessus. Les
niveaux des premieres raies sont quand a elles atténuées de 5 a 10dB.

b) Sortie
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Figure I11.3.6-2 Spectre du courant de sortie (dBuA) bleu multiniveaux série NPC Noir onduleur 2niveaux

Cet onduleur qui présente de nombreux avantages en termes de facilité de réalisation, n’offre
malheureusement peu d’avantages en CEM. En effet, comme nous pouvons le voir sur le
spectre du courant de mode commun en sortie, jusqu’a 20MHz le spectre est identique et au-
dela il est méme amplifié. Par contre, comme pour I’entrée les premiéres raies sont atténuées.
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II11.4 Onduleur triphasé multiniveaux série a capacités
flottantes

Depuis le début des années 90 et les premieres publications de HFOCH et TMEYNARD,
cette topologie permet la mise en série de cellules de commutations sans trop de difficultés.
Elle est tres utilisée dans les domaines de la traction ferroviaire. Plus généralement, elle est
utilisée dans les domaines ou 1’on doit découper des tensions élevées.

Figure I11.4.-1 Topologie d’un onduleur multiniveaux (3 niveaux) série a capacités flottantes

Outre la plus forte tenue en tension pour des IGBT de méme calibre, cette structure présente
de nombreux avantages [FOCH92] :
e Une ondulation du courant en sortie dont la lere raie est a p.fdec (p : nombre de
cellules en série)
e Des degrés de libertés supérieurs a un onduleur 2 niveaux permettant des commandes
space vector avec divers degrés d’optimisations
Des reconfigurations possibles en cas de panne [RICHO02]
e Une tension de mode commun variant de +-Vbus/p
Un équilibrage simple possible des capacités flottantes (aidé d’un filtrage de sortie)

II1.4.1 Commande MLI

La commande la plus simple d’un tel onduleur est la commande MLI avec une porteuse
triangle comparée au rapport cyclique de la commande : la seule difficulté¢ réside dans le
nombre et le décalage des porteuses. En effet, pour que les bras s’équilibrent naturellement,
nous devons respecter les deux regles suivantes :

e p porteuses (p : nombre de cellules en série, de couleurs différentes sur le schéma)

. 2
e Décalage de chaque porteuse par rapport a la suivante de il
P
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1I1.4.2 Dimensionnement

I11.4.3 Interrupteurs

Pour cette étude comparative dans le contexte CEM, nous avons choisi d’utiliser les mémes
composants pour toutes les topologies ¢tudi€es. Pour cela, nous choisirons des IGBTs 1200V
au lieu de 600V, bien que cette structure nous le permette. Comme nous le verrons dans le
chapitre des pertes, ce choix augmente les pertes par commutation. Néanmoins, il nous permet
de pouvoir comparer des spectres CEM et de conclure sur les topologies uniquement, sans
prendre en compte de changement d’IGBT.

111.4.4 Capacités flottantes

Le dimensionnement de la capacité flottante dépend du courant circulant dans le bras, de la
fréquence de commutation, du nombre de cellules et enfin de 1’ondulation acceptable sur
celle-ci. Il faut savoir que si nous voulons avoir une commande a tension de mode commun
Ve nul, il faut absolument que 1’ondulation sur cette capacité soit la plus faible possible. En
effet, si les niveaux de tension ne sont pas fixes, la commande perdra toute son efficacité en
basse fréquence. Voici I’expression de la capacité en fonction de ces parametres [PRI9S] :

1
Bras Avec : Ipas crete = 30 A fuee = 15KHz 3 AV = 10 V On trouve une

Cﬂot =
. p'fdecAVMAX
valeur de 100uF

II1.4.5 Filtre de rééquilibrage

Le bon équilibrage des capacités flottantes nécessite un filtre en sortie d’onduleur. Celui-ci est
constitué de trois circuits RLC placés en sortie de chaque phase et raccordés a leur sorties a
I’entrée —270V du convertisseur. Pour dimensionner ce filtre [CAR96], on dispose de deux
relations :

, R |C . .
L’amortissement : z = XA ; la fréquence de résonnance : f, et les pertes dans

1
2rJLC

ce filtre principalement dues aux courants circulant a p.fz. dans le filtre, les autres raies
(2.p faec et fry (50HZ)) sont négligeables.

2
E
1
\/Epﬂ-sz;es (p - pJ

Pertes . = R

Pour choisir notre filtre, nous avons donc un critére imposé : f,.; qui doit étre égal a fu.
(15KHz) pour que le filtre soit utile, puis I’amortissement et les pertes. Dans notre cas, le
filtre doit étre trés sélectif car son réle n’est pas de filtrer d’autres raies que le découpage,
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nous devons avoir un facteur d’amortissement tres faible. Enfin les pertes doivent étre les plus
faibles possibles pour éviter de dégrader le rendement du convertisseur ainsi que d’avoir des
¢léments passifs trop imposants. Nous pouvons conclure de ces formules que la résistance
doit étre la plus faible possible, I’inductance la plus forte et la capacité fixée pour que le
couple LC soit accordé a fz... Si nous calculons bien ce filtre, I’inductance, méme ¢élevée, ne
sera pas trop volumineuse car le courant efficace la traversant (et donc les pertes) ne sera pas
important. Nous avons choisi R=0.5Q, L=160uH et C = 400nF. En simulation, on trouve une
valeur de 14W de pertes par filtre (il y en a 3 en tout).

I11.4.6 Commande a Vyc nulle

Dans le cadre de ma thése, j’ai importé une commande Space Vector a tension de mode
commun V), nulle développée par Afef Ben Abdelghani [AFEF03]. Cette commande, trés
simple a mettre en ceuvre, est basée sur les multiples configurations possibles d’un onduleur
multiniveau.

NB : cette commande peut étre mise en ceuvre quelle que soit la nature du convertisseur multi
cellulaire, série, mais aussi parallele, ou SMC). En effet, plusieurs configurations de
I’onduleur peuvent nous ramener a une méme tension de mode commun.

Figure I11.4.6-1 Diagramme vectoriel des configurations possibles de ['onduleur 3 niveaux

Chaque configuration (X,Y,Z) représente : X : état du bras n°1
Y :  état du bras n°2
Z: état du bras n°3
Dans chaque bras, plusieurs configurations sont possibles, trois dans le cas d’un onduleur 3
niveaux :
0 :IGBT1&2 OFF =0
1 :IGBT1@® 2 OFF xor ON=1
2:IGBT1&2 ON =1
Le diagramme Figure I11.4.6-1 donne les vecteurs tension des phases en fonction de 1’état des
interrupteurs. La tension de mode commun s’exprime alors par :

[ 3.Ec Ec "
Vem = —| ————+ —C.Z[S‘Cja— SCjb+ SCjc)
3! 2 )y Jj=l1 /
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Ou SCjapc représente les niveaux de commande, 0,1 ou 2 de chaque phase.

Si nous appliquons 1’expression de la tension de mode commun en fonction de 1’état des
interrupteurs, on obtient le graphique suivant :

Phh

_Ec/6 o’
/ 0 Ec/6
Phec

Figure I11.4.6-2 Diagramme des tensions de mode commun pour plusieurs points de fonctionnement possibles

Sur ce diagramme Figure 111.4.6-2, il est intéressant de voir qu’un circuit a iso tension de
mode commun, et méme a tension de mode commun nulle est possible:

Ph h
N=3
_Ec/6
Ec/6 -0 Ph a

Phc

Figure 111.4.6-3 Circuit a Vyc=0 (rouge)

Pratiquement, la commande est tout simplement réalisée en modulant le point central (0,0,0
ou 1,1,1 ou 2,2,2) avec un des 6 cotés de cet hexagone (inscrit en rouge), tous ces points €tant
a Vyc nulle. La seule difficulté est de calculer le temps d’application pour chaque point (point
central ou coté) de I’hexagone.
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Par exemple, prenons le cas de la figure I11.4.6-4 si la commande vectorielle impos
vecteur {Va,Vb,Vc} correspondant au point bleu.

Le programme calcule d’abord sur
quelle section de 1’hexagone se trouve
le point a atteindre. Puis en fonction
du secteur, la commande va calculer le
temps pendant lequel il faudra
appliquer, le point 0, le point 5 et le
point 6.

€ un

pPh a

A noter que I’hexagone (rouge) est de
section réduite par rapport a
I’hexagone initial (noir) et que cet
¢cart se traduit par une perte de la zone
de linéarité en tension dans un rapport

Graphd.
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Figure I11.4.6-5 De haut en bas : courant et tension de mode commun avec commande MLI classique
multicellulaire 3 niveaux

Sur cette figure II1.4.6-5, nous voyons I’allure de la tension de mode commun pour

une

commande MLI classique sur I’onduleur multicellulaire 3 niveaux ; nous voyons que les
fronts de tension de mode commun sont trés importants (bien que moindres comparés a ceux

d’un onduleur 2 Niveaux).
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Figure I11.4.6-6 De haut en bas : courant et tension de mode commun avec commande space vector VMC=0

Sur ces courbes figure I11.4.6-6, nous voyons ’effet d’'une commande a tension de mode
commun nulle sur cette méme structure : la tension de mode commun reste a peu prés a 0 V
(I’échelle est augmentée par rapport a la courbe précédente). A cause du léger déséquilibre
(maximum 8V) entre les capacités de bus, la tension n’est pas parfaitement lisse et constante,
mais les fronts sont bien moins amples.

Malheureusement, nous ne pouvons pas conclure sur I’efficacité totale d’une telle commande
en regardant des signaux temporels, car I’ceil humain « fait une trés mauvaise fft » et ne voit
que la basse fréquence.

Dans le chapitre « comparaison CEM des architectures », nous verrons ce qu’il en est du
spectre haute fréquence de ces courbes.

I1 faut aussi noter que le phénomene de temps mort tend a dégrader le comportement de ce
type de commande. En effet, ce phénoméne induit des pics sur la tension de mode commun
lors des commutations. Pour optimiser cette commande, il a été ajouté un simple contrdle des
temps morts, c'est-a-dire qu’ils ne sont appliqués que si le courant de chaque phase est proche
de 0 A.

II1.4.7 Etudes des pertes

Les cellules de commutation étant en série, elles voient le méme courant que le courant de
phase. Nous pouvons donc trés facilement calculer les pertes par commutation de cette
structure car nous retrouvons des analogies avec une topologie 2 Niveaux. Il y a juste 2 fois
plus d’interrupteurs qui commutent le méme courant. Par contre chaque interrupteur voit deux
fois moins de tension que pour le 2 Niveaux.

Nous procédons de la méme manicre que pour 1’onduleur classique, sauf que les valeurs des
énergies sont adaptées pour la tension de Vbus/p = 270 V au lieu de 540 V dans le cas 3
Niveaux. Pour les résistances de grille, on prend rigoureusement les mémes valeurs que pour
la structure classique, ceci pour garantir une comparaison équitable. Rgon = 2.2 Q et Rgoff =
5Q.
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Pour la diode aussi, il faut adapter 1’énergie Eon et Eoff pour Vbus/p =270 V au lieu de 540
V. D’apres les calculs ANNEXE B.5 on trouve :

Pertes par commutations 3 Niveaux a capacités flottantes 2 Niveaux
Par IGBT 23 W 46 W

Par Diode 10 W 20W
Figure 111.4.7-1 Tableau des pertes par commutation

On voit qu’en comparaison avec un onduleur 2 Niveaux, les pertes par commutation sont
divisées par p : le nombre de cellules.

Pour les pertes en conduction, on simule une période BF (des courants de sortie) et on mesure
la valeur efficace et moyenne du courant dans chaque interrupteur/diode. D’apres les calculs
ANNEXE B.6 on trouve :

Pertes par conduction 3 Niveaux a capacités flottantes 2 Niveaux
Par IGBT 75W 8.5 W

Par Diode 2.5 W 2w
Figure I11.4.7-2 Tableau des pertes par conduction

On voit ici que ’avantage par rapport a un onduleur 2 Niveaux ne s’applique pas car les
pertes par conduction ne dépendent que du courant et pas de la tension aux bornes du
composant.

Cette topologie comporte 12 IGBT et 12 Diodes, 1I’expression suivinte donne donc les pertes

totales : Py = 12. €0, st FcormprovePeonp 16sr+Feonp_prope _ON trouve

3 Niveaux a capacités flottantes 2 Niveaux

Pertes totales 514 W 451 W
Figure I11.4.7-3 Tableau des pertes par conduction

Bien que les pertes par commutation soient identiques globalement par rapport a un onduleur
2 Niveaux, on voit que les pertes par commutation sont légérement supérieures donnant un
bilan énergétique global tres légérement dégradé (~+13%). Il faut considérer que le choix
d’avoir pris les mémes IGBTs nous impose des contraintes de pertes un peu supérieures, car
les énergies de commutations sont encore plus faibles pour les IGBTs de calibre en tension
plus faible : une conception du convertisseur dédiée et optimisée atténuerait voir annulerait
probablement ce faible surplus. Pour cela, nous ne pouvons pas dire que cette topologie
génere plus de pertes que I’onduleur 2 Niveaux.
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111.4.8 Emissions conduites CEM issues de simulations SABER et
comparaison avec la solution a 2 niveaux

Dans cette partie, nous allons présenter les spectres des perturbations obtenues par simulation
avec deux types de commandes différentes, la commande MLI intersective a porteuses
décalées et la commande a annulation de tension de mode commun. Pour faciliter la lecture
graphique, on représente deux fois les mémes courbes a chaque fois en inversant I’ordre de
superposition.

a) Entrée avec commande MLI

dE(f 1200

aB(if

20000

e S AT EHE . - - : good. i

60.0

qod.. o R

g 2004+ yf

200

T T T T T T T T T T T T T

100k mml Ok 1meg 10meg 100mey 100k 100.0k o 1mey 10meg 100megy
Figure I11.4.8-1 Spectre de la tension sur 50 Q du RSIL d’entrée (dBuV) bleu multiniveau série a commande MLI (spectre vu de
dessus et dessous) noir onduleur 2niveaux

A quelques résonances pres, le spectre est a peu pres égal a celui de ’onduleur classique 2
niveaux. En effet, vu de I’entrée, cette topologie n’amene aucun entrelacement, il n’y a
aucun gain aux niveaux des harmoniques basses fréquences. D’un point de vue haute
fréquence, aucun changement de mode de commutation n’est effectué¢ d’une topologie a
’autre.

b) Sortie : c6té moteur avec commande MLI

On regarde maintenant en sortie d’onduleur la pollution générée par 1’onduleur. De ce coté,
I’entrelacement est utile car la fréquence apparente de commutation est le double de la
fréquence réelle.
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Figure I11.4.8-2 Spectre du courant de mode commun moteur (dBuA) bleu multiniveau série (spectre dessus et dessous pour bien
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voir) NOIr onduleur 2niveaux

Comme les tensions des capacités sont bien équilibrées, la premicre raie est tres atténuée par
rapport a un onduleur classique. Ensuite, jusqu’a 10MHz, les deux topologies ont les mémes
niveaux mis a part qu’il n’y a qu’une raie sur deux. Au dela de 10MHz, le multiniveaux série
a capacités flottantes est beaucoup moins bon.

Méme si le courant dimensionnant le fer est forcément plus faible car il présente moins
d’harmoniques, I’inductance de mode commun a placer en sortie sera de mémes dimensions
dans un cas comme dans I’autre, en raison de la partie HF du spectre : le filtrage requis en HF
sera plus ¢élevé pour passer la norme.

a) Entrée avec commande vectorielle a annulation de tension de mode commun
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Figure I11.4.8-3 Spectre de la tension sur 50 Q du RSIL d’entrée (dBuV) bleu multiniveau série a commande VMC=0 (spectre vu de

dessus et dessous) NOIr onduleur 2niveaux
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Le spectre est plus élevé que celui de ’onduleur 2 niveaux sur toute la plage de fréquence. Il
engendrera donc un filtrage d’entrée plus ¢€levé. Par rapport a la version commandée en MLI,
le spectre gagne 1 a 2 dB a partir d’ 1 MHz.

b) Sortie : commande vectorielle a annulation de tension de mode commun
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Figure 111.4.8-4 Spectre du courant de mode commun moteur (dBuA) bleu multiniveau série a commande VMC=0 (spectre vu de

dessus et dessous) NOIr onduleur 2niveaux

Par rapport a la version avec commande MLI, celle-ci nous permet d’affaiblir
significativement toutes les raies jusqu’a environ IMHz (on peut aller aussi loin a condition
d’avoir une gestion optimisée des temps morts).

Au-dela d’1 MHz, nous voyons que cette commande n’a aucun effet et n’améliore pas le
spectre, voire le détériore un peu (10 a 20 dB max). Or, c’est justement dans cette zone que le
filtrage du courant est dimensionnant.

Cette structure présente de nombreux avantages, comme 1’utilisation d’IGBTs de plus faible
tenue en tension, des fonctionnements a tolérance aux pannes et des améliorations notables
des harmoniques de courant différentiel de sortie, ce qui permet une réduction du filtrage
différentiel. Cependant, en mode commun, cette topologie n’amene pas de gain réel vis-a-vis
d’une solution d’onduleur triphasé classique.
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II1.5 Onduleur triphasé multiniveaux parallele

III.5.1 Description des avantages et du fonctionnement de cette
architecture

L’augmentation de la puissance de sortie demandée a un onduleur a tension de bus fixe, se fait
en augmentant les courants, ce qui a un impact direct sur le dimensionnement des onduleurs.
Ainsi, pour un onduleur 2 niveaux classique, nous devrons utiliser des IGBTs avec un
dimensionnement en courant élevé pour les ‘grosses charges’ de I’avion plus électrique. De
plus, au niveau CEM, une largeur de puce plus grande va imposer une impédance plus faible
favorisant la circulation de courants de mode commun. En 1997, Pascal Davancens [DAV97]
a donc mis au point deux structures permettant 1’association de cellules de commutation en
parallele qui assure une bonne répartition des courants entre les cellules: la structure
multiniveaux parall¢le duale (duale au multiniveaux série a capacités flottantes) et la structure
multiniveaux paralléle duale modifiée. Cette derniére étant bien plus performante en termes
de dimensionnement, nous allons I’utiliser pour notre étude. Sa représentation est donnée a la
figure I11.5.1-1 :

aP1 P aP; aP; &P, a3P;

+270N
O
O
-270N
1 ° 2 ° 3
Figure I11.5.1-1 Schéma de I'onduleur multicellulaire parallele (cas a 2 cellules
entrelacées)

Les principaux avantages de cette structure sont :
e Une ondulation du courant en sortie et entrée dont la lere raie est a p.fdec (p : nombre
de cellules en parall¢le) ;
e Des degrés de libertés supérieurs a un onduleur 2 niveaux permettant des commandes
space vector a optimisations diverses ;
Des reconfigurations possibles en cas de panne [MAV07] ;
e Une tension de mode commun variant de +-Vbus/p ;
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* Unereconfiguration possible en plusieurs onduleurs contrdlant plusieurs charges
différentes ;
e Un équilibrage simple des courants avec un simple filtrage RLC.

[11.5.2 Commande MLI

Comme pout‘onduleur multiniveaux série a capacités flottantes, cet onduleur se commande
avec :

e p poreuses (p : nombre de cellules en parallele de couleur différentes sur le schéma)

e un décalage de chaque porteuse par rapport a la suiva%éé de

[11.5.3 Dimensionnement

[11.5.3.1 Ondulation dans les cellules, inductance de couplage et interrupteurs

Dans ce type de structure, si I'ondulation résultante en sortie est faible, nous avons en
revanche une ondulation assez importante dans les cellules de commutation, dont 'amplitude

est donnée par cette expression [DAV9ZA] := E —1(| (I +1) +a(p -2 —1))} (2)
m’ dec p
Avec i= Ent(p.a).
On peut en déduire 'ondulation maximale, atteinte pour 0.5. Avec les valeurs suivantes :

L=100uHE=540V ;Fgec15kHz ; p=2, on obtient :Al -_E - 90A créte-créte = 45

dec

A créte.

Pour les interrupteurs considérés, méme en phase transitoire, le courant ne dépasse jamais 60
A : le courant maximal ne durant que quelques dizaines de us, le courant efficace maximum
est de 25 A en transitoire et 15 A en régime permanent.

Cet IGBT est dimensionné de telle maniere que le courant pulsé maximal est de 350 A et 150
A max en continu. On remarque que, pour ces valeurs de courant moyen, de fréquence de
découpage et d’'inductance de couplage, I'ondulation de courant sera toujours plus grande que
le courant moyen. Dans ce cas particulier, on a choisi la valeur de lI'inductance de couplage de
telle fagcon que, pour une valeur de courant moyen de 30 A créte en sortie d’onduleur,
'ondulation dans les bras soit toujours bidirectionnelle, c'est-a-dire qu’elle franchisse le zéro

a chaque période de découpage.
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Figure I11.5.3.1-1 Simulation en régime permanent L=100uH F4,.=15kHz
En haut : courant de phase 1,2,3
En bas : courant de la phase 3 et ondulation dans I’inductance de couplage 13

Sur la figure I11.5.3.1-1, nous voyons que, pour une fréquence de découpage de 15kHz, une
inductance inférieure ou égale a 100uH suscite une ondulation bidirectionnelle de fagon
permanente dans les cellules de commutation. Ceci a une conséquence trés importante : le
courant dans les interrupteurs est toujours bidirectionnel et donc le courant est toujours nul a
I’amorgage du transistor et au blocage de la diode. C’est un fonctionnement en mode :

thyristor-dual.
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Figure I11.5.3.1-2 Zoom sur le point d’ondulation maximale
En haut : commande des IGBTS 3b et 3h
En bas Courants IGBTs 3b,3h Diodes 3b,3h et courant dans l'inductance de couplage n°13
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La figure II1.5.3.1-2, présente un agrandissement afin de décrire que le courant commuté est
toujours soit nul soit au maximum de 1’ondulation dans les inductances. On peut en déduire
que les pertes par commutation a I’amorcgage de I’IGBT et au blocage de la diode sont nulles.

De plus, pour la diode, les pertes en commutation a I’amorgage sont aussi toujours nulles pour
cette structure, avec cette valeur d’inductance (ou une valeur inférieure).

Switching Energy Losses vs Gate Resistance

40 Vee= 80OV | | L L Au final, seul le blocage de I'IGBT est
| e dissipatif et cela est tres intéressant en CEM
30 'TC‘: 'f;fc T car, pour un IGBT, I’énergie de commutation
5 25 {—— AT au blocage est surtout due au courant de
S 20 -———i ———————— i ————————— = queue. Comme nous le voyons sur la courbe
15 + — - —— E=f(Rg) de ’'IGBT choisi, la valeur de Eq¢ ne
wod-orm—— varie que trés peu selon R, Nous pouvons
S S N O N NN SN S N donc augmenter R, de manicre significative
0 : : : : : : : (sans dépasser 20Q environ), de facon a
0 2 4 6 8 10 12 14 16 coucher les fronts de tension V. au blocage du
Gate Resistance (chms) transistor.
Figure 111.5.3.1-2 Zoom sur le point d’ondulation
maximale

Nous voyons que les dimensionnements de 1’inductance de couplage et des IGBT sont liés. En
effet, si nous imposons une inductance trop faible, I’ondulation maximale deviendra trop
importante et le courant pourrait étre dommageable pour I’'IGBT sur certains transitoires
critiques.

De plus, le courant efficace de cette ondulation sera tellement fort que les pertes par
conduction ainsi que les pertes dans 1’inductance risquent de devenir trop importantes : du
coup la masse du dispositif de refroidissement serait augmentée.

A T’inverse, une inductance trop forte nous empécherait d’avoir un bon comportement CEM
HF et entrainerait une masse trop importante : ce dimensionnement doit donc faire 1’objet
d’un compromis. Nous avons choisi L = 100uH car cela nous laisse la marge juste nécessaire
pour assurer la bidirectionnalité de I’ondulation pour la gamme de fonctionnement considérée.

II1.5.4 Equilibrage des courants dans les bras

Comme le démontre Pascal DAVANCENS dans [DAV97], un équilibrage naturel sans
filtrage des courants dans les bras est possible. Cependant, dans certains cas (forte dispersion
dans les composants, commande non précise..) et par mesure de sécurité, nous pouvons
dimensionner un filtre de rééquilibrage situé en amont du convertisseur. En pratique, un
fonctionnement sans filtre est possible car les résistances a 1’état ON des interrupteurs ainsi
que les résistances de pertes diverses du circuit amortissent et font que les courants dans
chaque bras ne peuvent pas diverger : I’instabilité du systéme n’est pas possible.
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Figure I11.5.4-1 Onduleur avec filtres RLC

Pour dimensionner le filtre de rééquilibrage, on peut utiliser
I’expression suivante : y 1
res

"~ 22JLC

Cette expression fixe la valeur du couple L,C : nous avons intérét, pour une question de masse
et de pertes, a privilégier une plus forte valeur de capacit¢ que d’inductance. Pour la
résistance, nous devons choisir une valeur pas trop faible pour ne pas avoir une dynamique de
rééquilibrage trop lente. On choisi donc, dans notre cas d’étude, les valeurs suivantes : R= 5,
C= 19uF et L=6puH.

Enfin P. Davancens montre expérimentalement dans sa thése qu’il vaut mieux rajouter a ce
filtre un autre filtre RLC calculé a 2.Fdec (30kHz) : ceci permet un meilleur équilibrage. Ce
filtre est calculé avec la méme expression que le précédent et les valeurs choisies sont : R=
5Q, C=9uF et L=3uH

Enfin, étant donné la tres faible valeur de I’inductance, ces filtres sont ‘‘quasi gratuits’ en
termes de masse. Par ailleurs, ils garantissent un équilibrage parfait des courants dans les bras
méme si la commande n’est pas parfaitement réglée compte tenu d’erreur possibles sur les
rapports cycliques par exemple.
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II1.5.5 Etudes des pertes
II1.5.5.1 Pertes par commutation

Comme démontré précédemment, si 1’ondulation reste bidirectionnelle, les pertes par
commutation ne concernent que le blocage de I'IGBT. Avec I’expression de 1’ondulation (1),
on déduit le courant créte dans un IGBT avec I’expression suivante :

Al Iph

Al Iph

p
Avec Iph : courant de phase et p nombre de cellules entrelacées

IIGBT =

>0 | | |
40
T
20

10

-10

] I A S S A -

-30
0

| |
0.005 0.01 0.015 002

Figure I111.5.5.1-1 Courant de phase (vert) et valeur créte du courant IGBT (bleu)

Le courant obtenu par I’expression précédente (en bleu) correspond parfaitement a la valeur
créte du courant de chaque IGBT (courbe noire figure I11.5.3.1-1). Grace a ce courant, nous
pouvons maintenant calculer les pertes par commutations au blocage (car le blocage de
I’IGBT intervient toujours au maximum de 1’ondulation).

D’apres les calculs ANNEXE B.7, on trouve :

Pertes par commutation Onduleur 3 Niveaux paralléle 2 Niveaux
Par IGBT 32.8W 460 W

Par Diode 0w 20 W
Figure II11.5.5.1-1 Tableau des pertes par commutation
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II1.5.5.2 Pertes par conduction

D’apres les calculs ANNEXE B.8 on trouve :

Pertes par conduction | Onduleur 3 niveaux paralléle 2 Niveaux
Par IGBT 6.54 W 85 W

Par Diode 3.86 W 2W
Figure I11.5.5.2-1 Tableau des pertes par conduction

Par ce calcul, on voit que méme si I’ondulation est de forte amplitude la valeur efficace du
courant n’est pas si élevée et donc le composant ne va pas souffrir d’une telle ondulation de
courant. Nous pouvons donc imaginer baisser la gamme de 'IGBT de 150 A a 100 A ou
méme 75 A sans trop de risques. Méme au démarrage de la charge électromécanique (cas ou
la plus forte valeur de courant de phase s’ajoute au courant d’ondulation), le courant efficace
des IGBTs ou des diodes ne dépasse jamais 50 A).

111.5.5.3 Pertes totales

Cette topologie comporte 12 IGBT et 12 Diodes : I’expression sui\@nte donne donc les pertes
totales : P, = 12.(’COMMJGBT+P P P

COMM _DIODE+* COND _IGBT+" COND_DIODE _4

Onduleur 3 niveaux paralléle 2 Niveaux
Pertes totales 518 W 451 W

Figure I11.5.5.3-1 Tableau des pertes totales pour ’'onduleur

Nous obtenons a peu prés le méme niveau de pertes que pour I’onduleur classique 2 niveaux.
Ce que ’on peut dire, ¢’est que pour le point de fonctionnement donné, cet onduleur est sous
dimensionné en courant (dl au choix de comparaison CEM), chaque IGBT ou diode dissipe
beaucoup moins de puissance que dans le cas d’une configuration 2 Niveaux. Pour un point
de fonctionnement plus ¢levé, le gain d’une telle structure en termes de pertes devrait se faire
sentir davantage.
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III.5.6 Commande 2a VMC nulle

Pour établir la commande & VMC=0, nous devons tout d’abord créer le graphique résumant
I’état de chaque interrupteur pour chaque point de fonctionnement de I’onduleur. Pour cela,
intéressons nous tout d’abord a établir la table de vérité pour une phase de cet onduleur.

Onduleur Multicellulaire parallele
U, U

E2

oV

-E2

7 A R h

———y N
// p—) N
’ y—| \
7 L y— | \
- \
/ oh & N N
-_— y

' ~ \\\\\‘ \
W

Figure I11.5.6-1 Schématique de deux bras entrelacés et la charge

Pour notre étude, nous prenons comme hypothése que : L,,>>L.. En pratique, si L,,=L. voire
L,<L., la commande fonctionnera parfaitement mais les niveaux de tension seront juste
moins stables et il serait plus difficile d’établir une table de vérité. Dans notre cas, Lph#2mH
Lc=100pH. On peut donc dire que le courant de sortie de la phase A est constant a 1’échelle
d’une période de commutation.

) dl Lci

cr’ ’

y ou Vo est la tension du bras A par rapport
t

2'VAO ZVLCI +V1 +VL62 +V201‘l VLCZ = L

au OV.
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Aind, si les deux inductances d'entrelacement sont supposées identiques :

d(l g+ d{l
VLc1+VL02:LC' ( LCldt LCZ):LC. (th):o

On en déduidonc le potentiel de la phase A (idem pour B,C) référencé par rapport au OV du
Vy +V,

bUS DC :VAO =

De plus, omote Ul : état de la cellule 1 (1 : si interrupteur du haut fermé, 0 : si interrupteur
du bas fermé) et U2 de la méme maniére pour la cellule de droite (2).
On en déduit les deux relations suivantes :

E _ E
Vl:UlE_E VZ_UZE_E

On obtient donc la table de vérité suivante :
U, U, Vao

0 0 _E
2
0 1 0
1 0 0
1 1 E
2

Figure 111.5.6-2 Table de vérité de I'onduleur paralléle

Or, cette table de vérité est aussi celle du multiniveaux série a capacites flottantes :

(

Uy U, V10

0 0 _E
2

0 1 0

1 0 0

1 1 E
2

Figure 111.5.6-3 Onduleur trois niveaux a Figure 111.5.6-4 Table de vérité
capacités flottantes de I'onduleur trois niveaux
série a capacités flottantes

Nous voyons que les deux structures ont les mémes tensions en sortie pour des états egaux,
donc I'hexagone sera identique pour les tensions de phase. Nous pouvons conclure qu'il est
possible de transposer les résultats de commande obtenus sur le multicellulaire série et en
particulier utiliser la méme commande ad#0 pour cette structure sans rien changer a celle
prévue pour le multiniveau série a capacités flottantes déja vue dans la these d’Afef Ben
Abdelghani[AFEFO03].
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Figure I11.5.6-5 De haut en bas : courant et tension de mode commun avec commande MLI classique sur
l"onduleur 3 niveaux paralléle

Sur la figure II.5.6-5, nous voyons l’allure de la tension de mode commun pour une
commande MLI classique de I’onduleur 3-niveaux paralléle : on constate que I’allure est
similaire a celle d’un 3 Niveaux série mais les fronts sont moins raides, ce qui laisse présager
un spectre bien moins riche en HF.
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Figure I11.5.6-6 De haut en bas : courant et tension de mode commun avec commande space vector VMC=0 sur
I"onduleur 3 niveaux paralléle

Sur la figure I11.5.6-6, nous voyons ’effet d’'une commande a tension de mode commun nul
sur cette structure. Nous vérifions que la tension de mode commun reste a peu preés a 0 V
(I’échelle est augmentée par rapport a la courbe précédente). Ici, le décalage en courant de
chaque bras n’est pas trés important et donc la commande arrive bien a maintenir une tension
de mode commun nulle. Les pics présents sont dus aux temps morts de 3us, impossibles a
supprimer car I’ondulation forte fait que les cellules de commutations sont toujours en mode
onduleur.

88



Chapitre 111

II1.5.7 Autres types de couplage des bras en paralléle

Depuis quelques années, un nouveau type d’entrelacement des bras d’onduleurs en paralléles
a vu le jour: les coupleurs magnétiques ou ‘ICT’. En effet, un des points négatifs des
convertisseurs paralléles entrelacés a inductances non couplées est comme nous ’avons vu,
d’avoir de fortes ondulations dans les composants. De nombreuses études (theése de Valentin
Constan [CONSTO07] entre autres) sont arrivées a des résultats treés positifs avec ces

composants de couplage.

aP; aP1 aP; a P, aP: a3P;

+270N /¢=
R 0

<
Q0000n,
// 1
G000,

G,

Figure I11.5.7-1 Onduleur multiniveaux paralléle a inductances couplées

Sur la figure II1.5.7-1, chaque couple d’inductances est remplacé par un transformateur.
Comme on va le voir par la suite, ceci amene un gain trés important sur la masse d’inductance
de couplage. En effet, cela nous permet de réduire tres fortement 1’ondulation et du coup de
réduire la valeur de cette inductance, donc sa masse.
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Majoration du produit AeSbh
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Figure I11.5.7-2 Majoration du volume de l'inductance en fonction du nombre de cellules en paralléle non

couplées

Sur la figure I11.5.7-2, issue de la thése de Valentin Constan [CONST07], nous pouvons voir
que pour un onduleur multicellulaire paralléle a inductances non couplées, le volume total
des inductances augmente en fonction du nombre de cellules mises en paralléle (ce qui est
logique, puisqu’on met plus de bras en parallele). Ce constat évident nous permet de dire que
pour une mise en parallele de plus de 3 bras, le volume (et donc la masse) supplémentaire des
inductances serait trop important. Or, comme le démontre expérimentalement I’auteur, en
remplacant chaque couple d’inductances par un transformateur intercellulle, I’ondulation est

réduite au maximum d’un rapport p?, ce qui est trés important.

100%

EEZSE th; ldwllﬂmt i I
2 | e

Rapport Cyclique

Figure I11.5.7-3 Comparaison des ondulations des courants des inductances dans les deux cas




Chapitre 111

Malheureusement pour la CEM de mode commun, le passage des inductances indépendantes
a des transformateurs intercellules va modifier totalement le circuit des impédances de mode
commun. En effet ces transformateurs, sont enroulés de maniére a ce que les courants
différentiels entre les cellules voient 1’inductance maximale mais pour le mode commun cela
va correspondre a une inductance nulle.

LC LC
Imr‘./?
'v'v'v'v'v’\— 'v'f???\_
—> WV —> VW ™
me/?2
Lc
"v"vv'v'v.\— 'v'v'v'v'v’\—
—>/ (0000 Zme —> WU Zme
Imnl? Imr‘./? |_
c
Imc hnr

Y

VUL
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AT S

Zm(‘. ch

P H <

Figure I11.5.7-4 Comparaison de [’effet en mode commun des inductances dans les deux cas

Dans le cas des inductances non liées, 1’inductance vue par le courant de mode commun est
totale car les flux ne sont pas liés : pour le mode commun et pour chaque phase, on voit une
tres forte inductance. Par contre, pour les transformateurs intercellules, les flux vont se
soustraire et donc la résultante sera nulle en mode commun. C’est le principe inverse de
I’inductance de mode commun. La seule self visible sera la self de fuite qui est par nature
méme tres petite.

De plus, un filtrage type LC est envisageable dans le cas des inductances non couplées ce qui
garantit un filtrage du second ordre beaucoup plus efficace. En effet, si pour un onduleur 2
niveaux il faudrait rajouter des inductances pour créer cette topologie de filtre LC, avec la
topologie paralléle les inductances non couplées sont déja disponibles, et exploitable y
compris pour le filtrage des courants de mode commun.

Une solution par filtrage LC sera tout de méme possible dans le cas ou les coupleurs
magnétiques seront réalisées de fagcon a avoir une inductance de fuite importante.
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II1.5.8 Sireté de fonctionnement de I’architecture : fiabilité et
disponibilité
Dans le contexte aéronautique, la capacité d’un convertisseur a se reconfigurer en cas de

pannes est treés appréciée. De nombreuses études ont été menées et surtout la theése de Jérdme
Mavier [MAV07] qui montre trés clairement comment faire pour chaque structure envisagée.

Voici le cas de I’onduleur paralléle a bras entrelacés :

|
KF A - 4@ 4@ M}
Ve 1
T ] |
KF A 1 %K’} 4|<’} 4|<r} ‘: — |zl
" Pt

Figure I11.5.8-1 Schéma de I'onduleur entrelacé avec inductances et interrupteurs d’isolement

Nous voyons qu’avec un simple ajout d’interrupteurs électroniques assurant 1’isolement du
bras en cas de panne, nous pouvons assurer le fonctionnement de 1’onduleur en mode dégradé.
De plus, dans sa these, Jérome Mavier compare les différentes structures entre elles et
démontre les avantages net d’une structure a bras entrelacés (appel€ ici ‘‘a bras parallélisés’’)

Onduleur 3 bras parallélisés

Onduleur & bras redondant

Onduleur a bras relie au neutre

Onduleur dauble

m| =k | —

Redondance onduleur-bobinage

W Taux de défaillance {105/hdv)
% Taux de panne {107/hdv)

Figure I11.5.8-2 Taux de défaillance et taux de panne des topologies d’onduleur étudiées

Nous voyons que la structure la plus disponible est ’onduleur a bras entrelacés car il permet
de subir jusqu’a 3 pannes simultanées et le fonctionnement restera trés bon (fonctionnement
en onduleur triphasé¢ 2 niveaux classique). Cette structure semble donc trés disponible et la
réalisation de la capacité de reconfiguration ne semble pas trés complexe.
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II1.5.9 Electronique de puissance modulaire dans les réseaux électriques
avion

Comme décrit dans le chapitre I, le nombre d’actionneurs va étre de plus en plus important sur
un avion. Un moyen d’optimiser les convertisseurs associés aux actionneurs est de les
mutualiser, c'est-a-dire d’utiliser un méme convertisseur pour plusieurs actionneurs/fonctions
n’ayant pas besoin de fonctionner en méme temps au cours du vol. L’utilisation de
convertisseurs DC/AC en parallele permet d’utiliser ce principe. Dans la publication [PRI09],
le concept est expliqué dans le cas d’un réseau avion.

Nominal Start Degraded
o
mode A Engine B Mode C
ECS
Toward start Toward start Toward start
Engine Engine Engine
VFSG 115 VAC Ground VFSG 115 VAC Ground VFSG 115 VAC Ground
ECS 400 Hz receptacle ECS 400 Hz receptacle ECS 400 Hz receptacle
Start engine b
ECS supply by 9 ¥ 1,
ground ground
receptable
receptable D P E

Toward start
Engine
VFSG

Toward start
Engine
VFSG

115 VAC  Ground 115 VAC  Ground
ECS 400 Hz receptacle ECS 400 Hz receptacle

Figure I11.5.9-1 Cas de figure de mutualisation de convertisseurs

Dans la figure II1.5.9-1, on peut voir un exemple de mutualisation de deux convertisseurs
associés a 4 charges différentes. Grace aux 5 contacteurs présents en sortie de I’ensemble, il
est possible de fournir de la puissance aux différentes charges. De plus, comme ces
convertisseurs DC/AC sont réversibles, il est possible de les utiliser en redresseurs MLI pour
régénérer un réseau HVDC défectueux. Enfin, les convertisseurs de base étant de simples
onduleurs triphasés rien n’empéche de n’utiliser qu’un bras en mode hacheur dévolteur ou
survolteur. Voici le détail des 5 cas illustrés Figure 111.5.9-1

e Dans le cas ‘A’, le compresseur d’air qui fournit la climatisation et la pressurisation de
la cabine est alimenté par le convertisseur n°1 et le n°2 fourni le réseau 115V 400Hz
régulé ;

e Dans le cas ‘B’, le convertisseur n°1 contréle une machine synchrone utilisée pour
démarrer les réacteurs pendant que le convertisseur n°2 génere le réseau 115 V
400Hz ;

e Dans le cas ‘C’, les deux convertisseurs sont utilisés en mode dégradé et en paralléle
pour fournir la puissance nécessaire au compresseur d’air;

e Dans le cas ‘D’, a partir d’une alimentation disponible au sol, le convertisseur n°2
fonctionne en redresseur et le convertisseur n°l fonctionne en onduleur et vient
controler le compresseur ;

e Dans le cas ‘E’, a partir d’'une méme alimentation présente au sol nous venons
démarrer un moteur dans la méme configuration que le cas ‘D’.

Cet exemple démontre 1’intérét d’une telle architecture de distribution électrique, qui, selon le

besoin et I’état de I’avion se reconfigure facilement. De plus, si un des convertisseurs est hors
d’usage on peut facilement 1’isoler afin qu’il continue de fonctionner en mode dégradé.

93



Comparaison de diverses topologies de conversion DC/AC
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Figure I11.5.9-2 Schématique d’une architecture de coeur électrique a électronique de puissance
partagée

La figure II.5.9-2 montre le cas du démonstrateur expliqué dans la publication. Huit
convertisseurs de 30kW chacun sont utilisés. Nous voyons que pour des applications de forte
puissance comme le compresseur d’air, quatre convertisseurs sont utilisables en paralléle et
entrelacés. Nous voyons aussi ['utilisation d’un convertisseur en hacheur réversible pour
générer un réseau DC Annexe 135V. Par contre, dans le cas d’un réseau de distribution
¢lectrique de ce genre, les charges seront forcément déportées du cceur électrique, et donc la
problématique des émissions conduites en sortie des convertisseurs prend plus de « poids ».
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II1.5.10 Emissions conduites CEM issues de simulations SABER et
comparaison avec la solution a 2 niveaux

a) Entrée avec commande MLI

120.0 -

U,

T dBEd

B

qooadl- i i
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Figure I11.5.10-1 Spectre de la tension sur 50 2 du RSIL d’entrée (dBuV) bleu multiniveau paralléle a
commande MLI noir onduleur 2niveaux

Vis-a-vis de I’entrée, cette structure apporte 1I’annulation de la raie de découpage. En effet, si
les courants des bras sont bien équilibrés, 1’ondulation du courant d’entrée est a p. Fgec sur
I’onduleur 3 niveaux paralléle. Ceci se ressent sur le spectre du courant de mode commun.

b) Sortie avec commande MLI

100.0

Q.0

-40.0

Il
T T T
10.0k 100.0k 1meg 10meg

Figure I11.5.10-2 Spectre du courant de mode commun moteur bleu multiniveau paralléle a commande MLI noir
onduleur 2niveaux

Le spectre du multicellulaire paralléle montre les tres bonnes performances en sortie de cette
structure. En effet, ’action des inductances de couplage en sortie du convertisseur est
flagrante, surtout au-dela de 1IMHz (1a ou il est tres difficile de filtrer le mode commun). De
plus, étant donné le bon équilibrage en courant, les raies multiples de Fy.~=15KHz
n’apparaissent pas en basse fréquence.
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¢) Entrée avec commande space vector a Vyc=0

o
120.0 — — — — - — - - g

aB(fit

100.0

oo

-20.0

T T T
100.0k 1meg 10meg 100meg

Figure I11.5.10-3 Spectre de la tension sur 50 Q du RSIL d’entrée (dBuV) bleu multiniveau paralléle a
commande space vector NOir onduleur 2niveaux

T
1.0k 10.0k

Au niveau de I’entrée, le spectre est comparable a celui du 2 niveaux, le méme filtrage de
mode commun sera a prévoir. En effet, la commande space vector annule [’effet
d’entrelacement des commandes ce qui était le seul gain visible par rapport a la structure
classique dans le cas de la commande MLI.

d) Sortie avec commande space vector a Vyc=0

e
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1.0k 10.0k 100.0k 1meg 10meg 100meg

Figure II1.5.10-4 Spectre du courant de mode commun moteur bleu multiniveau paralléle a commande space
vector noir onduleur 2niveaux

En comparant ce spectre avec la commande MLI, nous pouvons conclure aux mémes
remarques que pour la topologie série a capacités flottantes: la commande & Vyc=0 nous
permet d’atténuer les premicres raies jusqu’a 400 kHz. Ensuite, a cause de la commande, on
vient rajouter quelques dB au niveau de la bande 1 MHz—10MHz.
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II11.6 Conclusion et synthése comparative des topologies

Amélioration des
harmoniques de

Amélioration des
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Figure I11.6-1 Tableau comparatif des différentes structures d’onduleur étudiées dans ce chapitre

En I’¢tat actuel, la topologie d’onduleur la plus avantageuse pour des aspects aéronautiques
parait clairement étre celle du multiniveaux parallele. L utilisation de coupleurs magnétiques
en sortie des modules constitue une amélioration potentielle importante de cette architecture,
mais ne permet pas pour l’instant de bénéficier des mémes résultats en termes de
reconfigurations facilement réalisables en cas de panne ou de partage des convertisseurs.
Enfin, d’un point de vue CEM, la theése de Fabien Adam du laboratoire SATIE pourra montrer
les performances de cette structure.
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Chapitre IV

IV.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous allons présenter les éléments constituant la maquette expérimentale,
les modules d’onduleurs, les ¢éléments nécessaires a leur mise en parallele et enfin la
description de I’installation des essais CEM et leurs contraintes liés a la norme DO160.

IV.2 Modules de conversion DC/AC

Pour la partie expérimentale nous avons choisi de nous baser sur les mémes modules
DEVPEC décrits dans le chapitre III.1.1 et qui nous ont servi de base pour notre étude
comparative en simulation. Ces modules sont réalisés au sein du département EDYYLIC
d’Airbus Operations a Toulouse. Ceux-ci ont été réalisés avec des contraintes aéronautiques
de volume, de masse ainsi que des aspects foudre et vibration. Ceci permet a ces modules
d’étre un bon apercu de ce que pourrait étre 1’électronique de puissance embarquée de
demain. Nous sommes donc partis de cette conception pour ’adapter & nos besoins en
modifiant le routage, afin de prévoir la mise en parallele de bras, ainsi que I’interface avec
notre carte de contrdle.

Connexion
partie
commande

Figure IV.2.1-1 Module d’onduleur 10kW

Les modifications les plus importantes ont été réalisées au niveau des plages de connection du
bus +/-270V. Comme nous le verrons au prochain paragraphe, une technologie Busbar a été
choisie pour établir la liaison en entrée des modules. Nous avons donc choisi de créer des
plages d’entrée du bus continu de part et d’autre des plaques pour visser ce Busbar. Une mise
en paralléle facile de plusieurs modules est donc faisable.

Dans cette carte, étaient également présents des capteurs de courants de technologies
différentes. Dans le nouveau schéma, seuls les capteurs LEM ont été conservés.
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IV.3 Mise en paralléle de deux modules

Dans ce paragraphe, nous allons voir les ajouts et dimensionnements nécessaires pour la mise
en parallele de deux modules de 10kW présentés précédemment. Nous verrons les éléments a
dimensionner en entrée et sortie pour effectuer un entrelacement de convertisseurs dans de
bonnes conditions. Nous verrons un comparatif de matériaux magnétiques utilisables pour les
inductances en sortie.

IV.3.1 Réalisation de la mise en paralléle en entrée du convertisseur

Pour I’entrée du convertisseur, nous avons privilégié un rapprochement maximum des
convertisseurs, en effet les courants en entrée de chaque module étant de forte amplitude nous
avons évité de réaliser de longs chemins. Une technologie Busbar a été employ¢e.

Figure IV.3.1-1 Busbar et capacité entre modules intégrée

Le Busbar est dimensionné pour supporter des courants efficaces maximaux de 80 A. Son
épaisseur est de 0.6mm et la section de cuivre est de 27mm? au niveau des connections. De
plus, I’inductance introduite entre chaque polarité du condensateur vers les modules est de
2nH. Cette valeur, trés faible, démontre 1’intérét de cette technologie dans les endroits ou 1’on
veut un minimum d’inductance parasite. L’isolant est du kapton pouvant tenir 10kV.

I1V.3.2 Dimensionnement du condensateur entre les modules

Apres une étude en simulation, nous avons observé qu’une trop forte valeur d’inductance
parasite entre les polarités des modules engendre de trés fortes oscillations s’ajoutant aux
courants déja trés importants présents entre les modules. Le dimensionnement de la capacité
entre les modules a été faite a partir du pire cas, si nous utilisions du cablage et non une
technologie Busbar. Pour une dizaine de centimétre de cablage entre les modules et le
condensateur une inductance parasite de 80nH serait introduite.
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Lparasite Conduleur1
40nH
/{ Onduleur1
+270 //}A 10*7.5uF
Cbus 220pF
40NnH
-270 10*7.5puF
40nH Onduleur2
Lparasite
Conduleur2
Cbus = 220 uF Conduleur = 7.5uF
Avx FFVIEGAO0227K 700 V Epcos B32676 875 VvV Valeurs pour 1
Irms max =100 A Irms max =14 A élément de 7.5uF
Ls=40nH Rs=1.7mOhms Ls=17nH Rs=8mOhms @ Irms max total par
@ 30KH=z= 15.6KH= onduleur 140 A

Figure IV.3.2-1 Schématique de [’entrée du convertisseur utilisé pour les simulations

La figure IV.3.2-1 nous montre le schéma avec les valeurs des inductances parasites choisies
pour le pire cas pour une simulation. Les capacités de bus et de découplage de chaque
onduleur ont été modélisée en prenant en compte leur impédance jusqu’a 100MHz mesurée
sur banc, leurs impédances sont visibles figures ANNEXE C.1.
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Figure IV.3.2-1 Courant dans les condensateurs de bus en bleu et d’entrée de chaque onduleur en rose et
vitesse de rotation du moteur en noir

Le résultat de la simulation est représenté¢ a la figure IV.3.2-1. Nous remarquons que les
valeurs dimensionnantes pour les courants admissibles des condensateurs sont a calculer pour
le point de démarrage du moteur. En effet a ce point de fonctionnement le rapport cyclique est
égal a 0.5, soit au point ou I’ondulation est maximale. En entrée, les courants sont de forme
pseudo triangulaire de valeurs crétes trés importantes circulant entre les modules. Nous
remarquons sur cette figure que pour ces valeurs d’inductances parasites trés importantes, les
capacités choisies sont bien dimensionnées. En effet, la capacité d’entrée admet un courant
maximum de 100A efficace et I’ensemble des dix condensateurs de découplage de chaque
onduleur un courant de 140A au total. En supposant un bon équilibrage, une marge
importante est donc atteinte pour le dimensionnement de ces condensateurs.
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Considérant d’une part, par le surdimensionnement en courant des condensateurs et d’autre
part le fait qu’on prend en compte le pire des cas sur la valeur d’inductance parasite, un
fonctionnement a plus faible valeur de condensateur d’entrée peut étre envisagé. Néanmoins,
¢tant donné que cet élément ne change rien au comportement en mode commun de
I’ensemble, ce condensateur de bus sera laissé€ par sécurité a une valeur de 220uF.

Enfin, pour limiter les fortes oscillations de courant présentes en entrée du convertisseur, une
autre approche peut étre proposée si l’'utilisation de Busbar reliant les modules s’avere
impossible. En effet, nous pouvons placer des inductances de forte valeur cette fois pour
réaliser un filtre entre les condensateurs de découplage de chaque onduleur et le condensateur
du bus. Cette stratégie alourdira bien sur le systéme mais garantira un contrdle sur ces
oscillations qui, dans le cas de cables reliant les modules en entrée, serait une source CEM
rayonnée non négligeable.

IV.3.3 Dimensionnement des inductances de couplage

Au paragraphe I11.4.3.1, nous avons vu qu’une ondulation bidirectionnelle du courant dans les
bras entrelacés permettait d’obtenir un fonctionnement en mode thyristor dual avec les
avantages liés a ce type de commutation plus douce. Pour la fréquence de découpage choisie
pour cet onduleur (15 kHz) et une valeur de tension différentielle du bus continu de 540V, une
valeur de 100puH est calculée pour obtenir ce fonctionnement.

LeCroy

Cl

FY
1 0.00 et 0n zet 100kE 1.0 Edge
Figure IV.3.3-1 Courants mesurés pour un point de fonctionnement a 540V et 10kW en sortie
rose courant phase 1 onduleur 1 ; courant phase 1 onduleur 2 ; bleu courant phase 1 total

Une étude d’optimisation plus poussée prenant en compte les pertes dans les IGBTs et
inductances liés a I’ondulation plus ou moins importante ainsi que la masse de fer pourrait
permettre de trouver une valeur optimale. A cette valeur d’inductance, la valeur créte du
courant haute fréquence est de 45A et la valeur du courant efficace basse fréquence de 12 A.
La figure IV.3.3-1 nous montre 1’allure des courants au point de fonctionnement nominal.
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IV.3.4 Choix et comparaison des matériaux magnétiques des inductances
de couplage

Dans ce paragraphe, nous allons comparer le comportement de deux types d’inductances de
couplage. La premicre, de fabrication classique, est constituée en plusieurs morceaux de
ferrite. La deuxiéme en un ensemble de trois tores nanocristallins de faible perméabilité. Les
deux jeux inductances sont dimensionnés suivant les mémes spécifications techniques.

1V.3.4.1 Inductance réalisée en ferrite

Les inductances réalisées en ferrite et fabriquées par CEFEM, ont une masse totale de 2200
grammes et d’un volume total de 600 cm® environ chacune.

10 PEi0oNaE
suLvzi HH00L wauvIBnpUl
60/9¢ W3430 m

Figure IV.3.4-1 Inductance de couplage réalisée en ferrite
Le nombre de tours est de 1’ordre de 25, réalisé sur deux couches. Cette inductance en ferrite
est réalisée avec plusieurs piéces en ferrite avec des entrefers.

IV.3.4.2 Inductance réalisée en nanocristallin faible perméabilité

Les inductances en matériau nanocristallin faible perméabilité sont réalisées par Arcelor
Mittal. L’industriel utilise le procédé de recuissage sous traction, procédé ayant fait I’objet de
deux brevets [BREVETS NANO]. Ce procédé permet une baisse significative de la
perméabilité du matériau, entre 200 a 3000 sans changer la caractéristique principale des
matériaux nanocristallin de ne saturer qu’a un niveau de champ de 1 a 1,2 Teslas.

Ce procédé a pour conséquence d’élargir le spectre d’utilisation des matériaux nanocristallins.
Les applications de ce nouveau type de matériau sont donc trés nombreuses et potentiellement
présentent dans toutes les applications courantes de I’¢lectronique de puissance [FC02
FORWARD)].
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e . o
Figure IV.3.4-1 Inductance de couplage réalisée en nanocristallin 1200

> 4

L’inductance est composée de trois tores et pése 400 grammes pour un volume de 200 cm®.
Le nombre de tours de celle-ci est de 17 spires.

IV.3.4.3 Comparaison des performances des deux inductances

Nous allons comparer les performances d’un point de vue de la tenue en courant et en
fréquence des deux types d’inductances

IV.3.4.3.a Comparaison de la tenue en courant

LeCroy

Tk

0.0040 0.00 A offset

Figure IV.3.4.3-1 Comparaison des courants entre deux bras entrelacés avec l'inductance de couplage en
ferrite en vert et inductance en nanocristallin faible perméabilité en rose

L’essai est réalis¢ a 540V avec une fréquence de découpage de 15,6kHz et un rapport
cyclique fixe de 0,5 pour étre dans le pire des cas au niveau ondulation de courant entre les
bras. Nous remarquons que les deux inductances ont exactement le méme comportement :
aucune ne sature. Cela serait visible par un effet de pointe des triangles du a la chute de
I’inductance en cas de saturation.

Aucune des deux inductances ne présente donc de problémes de saturation.
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1V.3.4.3.b Comparaison des impédances vis-a-vis de la fréquence

100 11— 100uH@15.6kHz Nano faible p
— 100uH@15.6kHz Ferrite
/ q
60 : RS
P Zul / \ A
/
40 e
L Tl / v
=
L ~
/
20
0
1,00E+04 1,00E+05 1,00E+06 1,00E+07 1,00E+08

Figure 1V.3.4.3-2 Comparaison des courants entre deux bras entrelacés avec l'inductance de couplage en ferrite
en bleu et inductance en nanocristallin faible perméabilité en rose Impédances en dBQ et abscisses en Hz

La figure IV.3.4.3-2 présente les impédances mesurées des deux inductances. Nous
remarquons que les deux inductances tiennent toutes deux trés haut en fréquence. La premicre
en ferrite est linéaire jusqu’a 500kHz et résonne a 1,2MHz. La deuxi¢éme est linéaire jusqu’a
1,7MHz et résonne a 3,6MHz. Nous remarquons de plus que les résonnances ne sont pas
identiques. L’inductance en ferrite résonne de maniére beaucoup plus marquée que
I’inductance en nanocristallin faible perméabilité. Enfin & partir de quelque MHz les deux
inductances ont un comportement différent. L’inductance en ferrite posséde de nombreuses
résonnances et son impédance chute rapidement. Le bobinage sur deux couches induit des
capacités parasites supplémentaires. Pour la deuxiéme, I’'impédance reste trés élevée et ne
descend en dessous de 40dBQ (100 Q) qu’a partir de 60MHz. Le courant de mode commun
traversant les inductances sera plus atténué avec les inductances fabriquées en nanocristallin
dans la bande 2MHz 20MHz.

1V.3.4.3.c Comparaison de la masse et du volume et des contraintes sonores

s - \ X n
4 3 Lo

Figure 1V.3.4.3-1 Comparaison des volumes des deux inductances a performances électriques égales
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La figure 1V.3.4.3-1 nous montre une comparaison des deux inductances. Le gain de masse
entre la solution ferrite et la solution nanocristallin p200 est de 5.5. Le gain de volume est de
3. Enfin, la faible valeur du coefficient de magnétostriction dix fois plus faible pour le
nanocristallin que pour la ferrite, lui permet de ne pas générer autant de bruit audible pour un
convertisseur fonctionnant dans la gamme de fréquence de découpage de 1’oreille humaine.

1V.3.4.4 Conclusion

Comme nous I’avons remarqué au chapitre III et comme nous le verrons au chapitre V, les
inductances de couplage, seules ou accompagnées de capacités, participent au filtrage du
courant de mode commun. Il est donc intéressant, de réaliser celles-ci, avec des
caractéristiques magnétiques permettant une tenue en impédance en fonction de la fréquence
la plus forte possible. De plus, la réalisation de celles-ci en forme torique permet un meilleur
maintient du champ magnétique, les inductances rayonneront moins, tandis que 1’absence
d’entrefer dans ces inductances permet aussi de diminuer le rayonnement. Enfin, le gain de
masse, de volume et son plus faible coefficient magnétostrictif se révele trés intéressant et
permet d’envisager une utilisation intensive de ces matériaux pour toutes les applications
embarquées ou un remplacement a un matériau magnétique moins compact est possible.

IV.3.5 Vue des deux onduleurs en paralléle

Figure IV.3.5 Vue de ’ensemble des deux modules en paralléle

La photo présentée a la figure 1V.3.5 nous montre les deux modules de conversion en
parallele, avec les inductances de couplage en sortie. Sur cette photo, nous pouvons remarquer
la forte proportion du volume des inductances de couplage sur le volume total.
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IV.4 Partie commande

L’architecture de commande des modules de conversion suit une organisation
hiérarchique. Le PC et son utilisateur représentent le superviseur délivrant les consignes haut
niveau telles que les références de courant, vitesse, couple, et les consignes de marche/arrét et
de réinitialisation. L’interface logicielle est un programme Excel qui communique avec la
carte de commande via une liaison USB. La carte de commande, qui assure I’ensemble des
calculs logiques et la transmission des signaux de donnée, associe une carte DSP et une carte
FPGA.

La carte DSK C6713 recevant les consignes est une plateforme de développement de
faible colit congue par Texas Instruments (DSP Starter Kit) permettant une mise en ceuvre
rapide pour des applications dédiées. Elle s’articule autour d’un microprocesseur (Digital
Signal Processor) TMS320C6711 a virgules flottantes. Le programme est téléchargé de
I’ordinateur vers la carte qui est alors autonome mais accepte encore de recevoir des données
par un mode d’interruptions.

D’autres composants de cette carte sont utilisés : un port d’entrées/sorties, une
interface JTAG, de la mémoire morte (ROM) et de la mémoire vive dynamique (SDRAM),
une connectique pour interfacer une mémoire externe (EMIF) et des signaux périphériques
permettant une extension des fonctionnalités par addition de cartes externes. En utilisant cette
derniére fonctionnalité, deux cartes supplémentaires développées au LAPLACE sont
superposées a la carte DSP.

La premiere carte (MPAB NUM sur la figure IV.4-1) s’articule autour d’un
composant logique programmable FPGA (Field Programmable Gate Array) ACEX 1K100
d’Altera. Elle exécute les traitements numériques qui nécessitent un a faible temps de calcul
telles que la génération de la MLI et la gestion des temps morts. Le lien série (JTAG) permet
de programmer une mémoire flash, qui configure automatiquement le FPGA lors de la mise
sous tension. L’échange de données entre le FPGA et le DSP est effectué via 16 registres. De
plus, la carte comprend 56 entrées/sorties numériques sous la forme de 24 canaux
bidirectionnels et 32 canaux unidirectionnels numériques bufférisés.

La seconde carte (MPAB ANA) est utilisée pour la conversion des signaux
analogiques ou numériques. Elle posséde 8 entrées analogiques et 4 sorties analogiques avec
des niveaux analogiques compris entre +5V et -5V. Cette carte adapte les signaux analogiques
issus des capteurs au format d’entrée des deux convertisseurs analogique-numérique
THS10064, qui réalisent 1’échantillonnage simultané sur 10 bits des huit entrées non
différentielles ainsi que le stockage d’échantillons dans un buffer circulaire adressable par le
DSP. D’autre part, deux convertisseurs numérique-analogique TLC7628CDW sont utilisés
pour visualiser des variables numériques internes du DSP ou du FPGA codées sur 8 bits.
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figure IV.4-1 : synoptique de la carte de commande avec ses différents étages

figure IV.4-2 : Cartes DSK 6713, MPAB_NUM et
MPAB_ANA superposées

Le synoptique de I’architecture de commande est représenté a la figure IV.4-3. La répartition
des taches est la suivante. Le superviseur transmet la consigne de commande moteur (couple
ou vitesse), ou courant dans le cas d’une charge RL, et les ordres de fonctionnement haut-
niveau de I’onduleur (marche/arrét, réinitialisation ou simulation de défaut). Le DSP recoit
ces données ainsi que les informations de statut des ¢léments du convertisseur et les mesures
de courant et de position. Il effectue le calcul du rapport cyclique suivant une commande
vectorielle, puis il délivre au FPGA les rapports cycliques de commande. Le FPGA effectue la
modulation de largeur d’impulsion tout en gérant le temps mort. D’autre part, la carte de
conversion numérise les mesures de courant et elle permet en outre la visualisation des
signaux numériques traités par le DSP.
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figure IV.4-3 : synoptique de I’architecture de commande

Sur la figure IV.4-3, nous remarquons que les mesures des courants a réguler se font en sortie
du convertisseur aprés couplage si deux modules sont en parallele. En effet, les modules
LEMs disponibles dans chaque module n’ont pas été assez performants pour étre utilisés. Il
faut rappeler que les courants de chaque module possédent une forte ondulation a 15,6kHz, si
le module LEM a une bande passante trop faible il est préférable de mesurer apres couplage
ou le courant est moins bruité.

Nous avons choisi de réguler uniquement les courants de sortie des onduleurs en parall¢le. En
effet, I’équilibrage des courants des bras est assuré naturellement : nous avons mesuré un
déséquilibre statique d’uniquement d’environ 2% sans utilisation des filtres de rééquilibrages
dimensionnés dans le chapitre 111.4.4.

Ceci est en partie di a l’utilisation d’une commande par FPGA précise a la dizaine de
nanosecondes prés, ainsi qu’a une chaine de commande rapprochée avec des éléments
identiques disposants de dispersions sur les délais de propagation faibles, a des IGBTs de
faible puissance et surtout a des inductances de couplages dont la valeur differe de ’ordre du
% permettant un équilibrage performant. La these de Pascal Davancens [DAV97] démontre
I’impact de ces phénomenes sur 1’équilibrage des courants des bras.

Pour des applications de plus fortes puissances, ces petits déséquilibres auront un impact non
pas de quelques amperes mais de dizaines d’amperes. Le dimensionnement des éléments
IGBTs, inductances de couplage et condensateurs sera donc modifié¢ et 1’ajout de filtres
d’équilibrage sera nécessaire ou d’une commande agissant sur ce phénomene.
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IV.4.1 Commande vectorielle implantée dans le DSP

Pour réguler les courants de sortie du convertisseur, que ce soit pour une charge RL ou un
moteur synchrone nous utilisons une commande vectorielle. Nous avons choisi une
commande basée sur une transformée de Park a puissance constante [Cours XR
CMDVECT].

—
e
la Qger PI + Anti lqrer
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figure IV.4.1-1 : Commande vectorielle traduite en langage C

Cette commande entiérement intégrée en C dans le DSP permet via deux mesures de courant
des phases de sortie et une mesure de position de commander en vitesse la machine
synchrone. Un autre mode de fonctionnement pour commander les courants pour une charge
RL ou pour une commande en couple, peut étre réalis¢é en indiquant directement via
I’interface homme machine le courant de référence de 1’axe q. Les calculs des régulateurs PI
sont disponibles ANNEXE.C.2

IV4.2 Commande rapprochée

La carte FPGA recoit les valeurs de rapports cycliques a appliquer ainsi que les variables
venant de I’interface homme machine définissant la fréquence de découpage, le déphasage
entre les porteuses des différents modules en parallele, la valeur des temps morts a appliquer
et enfin les signaux de marche/arrét des cellules de commutation.

Les détections de désaturations des IGBTs présents dans les drivers sont envoyées au FPGA
pour mettre hors service le module sur lequel le ou les défauts ont été détectés.
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IV.S Refroidissement des onduleurs

Dans cette partie, nous allons décrire le systéme de refroidissement utilisé pour la thése. Nous
avons choisi pour des raisons de compacité un systeme par refroidissement liquide. Les
IGBTs de chaque module seront posés sur une plaque a eau et refroidis par celle-ci. L’objectif
de la these n’étant pas d’optimiser le circuit de refroidissement pour des contraintes de masse
aéronautique, le circuit a ét¢ dimensionné pour évacuer les pertes des onduleurs avec un
réseau basse pression et bas débit. Des mesures ont ét¢ prévues qui nous permettrons
d’estimer la valeur des pertes pour un onduleur simple ou deux en parall¢le. Ce systéme est
prévu pour pouvoir fonctionner avec divers types de réseaux, soit en eau perdue avec une
arrivée d’eau de ville soit avec une boucle locale.

IV.5.1 Schéma du circuit de refroidissement utilisé

Temperature sortie Tempeérature entrée
plaque n°1 plaque n’1

L D
2/ ': - Manom étre

Plaque a eau n°1

Débitm étre

Robinst

Regulétueur de
pression
Pmax 3bar

Plaque a eau n”2

Pompe réfrigérante

Figure IV.5.1 Schéma hydraulique du circuit de refroidissement

La figure IV.5.1 nous montre le circuit réalisé pour refroidir les plaques a eau. Quatre mesures
permettent de vérifier le bon fonctionnement de 1’ensemble. Nous avons vérifié¢ que les deux
plaques ont les mémes performances et que les deux modules dissipent quasiment la méme
puissance. Nous avons donc choisi de mesurer seulement les températures en entrée et sortie
d’une plaque. Enfin, comme les plaques sont exactement identiques nous émettons
I’hypothése que les débits se divisent équitablement. Une seule mesure de débit par plaque est
donc effectuée.

IV.5.2 Dimensionnement des plaques a eau utilisées

Les plaques a eau dimensionnées et réalisées au LAPLACE par Jean-Marc Blaquiére sont de
type « Deep Drilled Cold Plate ». Cette technologie permet une réalisation facile car I’usinage
des tuyaux d’eau est directement réalis¢ dans la plaque d’aluminium. Cette technologie
permet d’obtenir de faibles valeurs de résistance thermique tout en ayant des contraintes
réduites en termes de perte de charge. Les plaques a eau ont été dimensionnées pour devoir
évacuer 500 Watts de pertes chacune avec un débit avoisinant 1L/min et une pression de 3
bars. Ces pertes par plaque, correspondent a un fonctionnement avec un module seul a 10kW
ou deux modules en parallele a 20kW. Les plaques doivent aussi refroidir les IGBTs du
hacheur de freinage pour des cas de régénération de puissance. Ce phénomeéne temporel étant
trés court, inférieur a la seconde, les pertes a évacuer sont de 1’ordre de la dizaine de Watts ce
qui ne modifie pas le dimensionnement de la plaque a eau. Les figures ANNEXE C.3 nous
montrent la vue de la plaque a eau et ses performances de refroidissement.

113



Conception du banc expérimental

IV.6 Protocole d’essai CEM conduit

Dans ce paragraphe on va décrire le protocole d’essai qui va nous permettre de réaliser les
essais CEM reproductibles suivant la norme choisie au chapitre 1. Cette norme décrit tous les
¢léments nécessaires pour réaliser un essai dans des conditions fiables.

IV.6.1 Description du protocole d’essai normé EUROCAE DO160

La norme EUROCAE DO160 impose un protocole d’essai particulier montré¢ a la figure
IV.6.1-1. En effet d’un point de vue matériel cette norme impose 1’utilisation d’un RSIL sur
chaque polarit¢ de chaque source d’alimentation présente. De plus, elle impose que
I’équipement testé soit posé¢ sur un plan de masse commun aux RSILs. Enfin les éléments
doivent étre disposés de la méme maniere que le préconise la norme.

Power Ca i I i
pacitor Shielded
Supply | Enclosure | 3

Measurement Probe

for

Power Line Test

JL/
5cm $ [
Equipment
Under
Test
3
Measurement Probe
5cm for Interconnecting
|~ Cables Test
E—p 0.1m
Aircraft
Loads
—i—
| IS —
Spectrum Analyzer

or
EUT Interface, Interference Measuring
Load Simulators, Instrument
Monitors l

Data
Recorder

FIGURE 21-3 : TYPICAL SETUP FOR CONDUCTED RF INTERFERENCE TEST

Figure IV.6.1-1 Disposition du matériel de mesure et d’essai selon la norme DO160

Enfin, la norme impose que I’instrument de mesure soit configuré avec les résolutions
présentées figure IV.6.1-2 selon la gamme de fréquence mesurée.

Frequency Bands BWI
0.15-30 MHz 1kHz
30-400 MHz 10 kHz
400-1000 MHz 100 kHz
1000-6000 MHz 1 MHz

Figure IV.6.1-2 Résolutions de I’appareil de mesure selon la gamme de fréquence mesurée

114



Chapitre IV

Pour nos essais allant de 10kHz a 100MHz, nous utiliserons donc trois sous bandes différentes
respectant la figure IV.6.1-2. La premiere de 10kHz a 150kHz, n’étant pas référencée par la
DO160 nous montrera les harmoniques de découpage présente dans les courants de mode
commun, la résolution que nous prenons est de 100 Hz. Cette résolution est assez fine pour
bien représenter le spectre a la fréquence la plus basse de 10kHz et assez forte pour ne pas
faire durer 1’essai trop longtemps. La deuxiéme bande de fréquence est de 150kHz a 30MHz.
Pour cette bande, la norme impose une résolution de 1kHz. Enfin, pour la derni¢re bande, de
30MHz a 100MHz on utilisera une résolution de 10kHz.

Il est important de suivre ces instructions précisément car une résolution trop grossicre
fausserait les résultats en rehaussant le niveau de bruit mesuré.

IV.6.2 RSILs utilisés pour les essais

La norme EUROCAE DO160 nous impose des RSILs ayant une impédance définie par la
figure IV.6.2-1. De plus, le RSIL doit étre charge d’une impédance de 50Q sur sa sortie de
mesure. Enfin une capacité de 10uF doit étre placée en entrée de celui-ci. En pratique, cette
capacité est présente sur les RSIL proposés dans le marché.

100
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| R ||_
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E
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8
= ‘i J:':L T Note: Impedance curves reflect an extemal 10 uF
b —Fa-tr capacitor connected across the LISN power input
[
% bt terminal, and the LISN test instrumentation port
- 1 edand terminated n a 50 O resistor.
AR f-+-i-i—i—i-—---—r--r TO-TTIT i
b el alud e s {nfafepatel et b b A nhi I . _
R S A S L S il S e S S S If the LISN contains an mtemal 10 uF capacitor,
:_THCTM nim:”.-r_i—l"._il'.zq- Mots: There is no minimum impsdance }J|and meets the impedance curve requirements,
L bcadtm et aceed Jimit  below 100 kHz dus to thell|then an additional extemal 10 uF capacitor is not
LN 1 1 [ A -
““‘I'I:L‘L:‘J:‘+‘i‘i‘i‘i" "uncontrolled” resonance which occurs | ||required.
o Fooo | Inear 20 kHz
l‘l::::::: 1 L 1 [ 1 [ 1 [ A
0.1 I HEH R R HE S N I S R I N I
0.01 0.1 1 10 100 1000

Frequency, MHz

FIGURE 20-1 : LISN IMPEDANCE STABILIZATION NETWORK INPUT IMPEDANCE

Figure IV.6.2-1 Impédance du RSIL imposée par la norme DO160

Cette spécification est a suivre pour les RSILs présents sur le circuit de puissance primaire +/-
270V mais aussi sur les RSILs installés sur les sources auxiliaires +5V et +22V de notre essai.

Les RSILs utilisés pour la partie puissance sont de marque SOLAR ELECTRONICS, modele
9867-5-TS-50-N. Pour des applications +/-270V, ils admettent un courant continu maximal de
50A. Nous pourrons donc utiliser ces RSILs pour une puissance maximale de 27kW pour un
réseau +/-270V.
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Figure IV.6.2-2 RSILs utilisés pour le circuit de puissance +/-270V

Ces RSILs inteégrent déja la capacité de 10uF préconisée par la DO160, aucune modification
n’est donc a apporter au circuit de puissance. Une bonne liaison au plan de masse est a
effectuer avec des tresses et scotch cuivre pour que leur efficacité soit la meilleure possible.

Figure IV.6.2-3 RSILs utilisés pour les circuits auxiliaires +5V et +22V

Les RSILs utilisés pour les circuits auxiliaires +22V et +5V sont de marque « Les cables de
Lyon » modele C510C 49-6289. Ces RSILs sont prévus pour de plus faibles tensions
d’utilisation au maximum de 115V.
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IV.6.3 Appareil de mesure et pince de courant utilisés pour les essais

Pour réaliser des mesures précises, il est nécessaire d’utiliser un analyseur de spectre a tres
faible seuil de bruit. En effet les niveaux d’émissions a mesurer lors d’essais avec des filtres,
nécessitent d’analyser un spectre bien en dessous de la norme power lines. Celle-ci ayant un
seuil tres bas de 20dBpA (10pA) dans la zone 2MHz-30MHz, il est donc nécessaire d’avoir
une précision qui nous permette une mesure fiable en dessous de ce seuil. Pour ce faire, pour
des essais CEM, on utilise un analyseur de spectre faible bruit, dont I’appellation courante est
« EMI test Receiver ».

Figure IV.6.3-1 Analyseur de spectre utilisé
L’appareil utilis¢ est de marque RHODE&SCHWARTZ ESAIL Cet appareil comporte un
seuil maximal de perturbation mesurable autour de 100dBuA. Or, pour les mesures en sortie
d’onduleur, certaines harmoniques dépassent ce seuil. Il est donc nécessaire d’ajouter un
atténuateur a la chaine de mesure, entre la pince de mesure et I’appareil. L’ impédance de cet
atténuateur est bien évidement pris en compte dans le traitement des données mesurées.

La pince de courant utilisée est une PTX 49-0050 avec une bande passante de 1kHz a
200MHz, ce qui couvre notre besoin.
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IV.6.4 Vue du banc de test et de mesure

PC de mesure CEM

Interface Homme-Machine

Er ="

Monitoring temporel des courants |

Monitoring des
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Onduleur
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Figure 1V.6.4-2 Vue du banc d ‘essai

Plan de masse

<

I
=

118



Chapitre IV

i 77 A\ » 4:'1‘1 e S S “.Zo\ M
Figure IV.6.4-3 Onduleurs en paralléle posés sur le plan de masse

Les onduleurs sont posés et scotchés sur le plan de masse de fagon a ce que leur masse
mécanique soit la plus en contact possible avec ce plan. Cela améliore aussi le filtrage car les
capacités de mode commun placées en entrée de chaque module auront la plus faible
impédance possible par rapport au plan de masse.

Les mesures de courants sont effectuées selon la norme a 5 cm de 1’onduleur que I’on soit en
entrée ou en sortie. Enfin, une attention toute particuliere a été apportée pour ne pas créer
d’autres chemins possibles pour le courant de mode commun, les ordinateurs utilisés lors des
essais sont mis en mode batterie.
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IV.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté le module de conversion utilisé, les différents ¢éléments
dimensionnés pour la mise en parallele de deux modules, la partie commande et enfin les
charges utilisées.

Nous avons remarqué que la mise en paralleéle posait des problémes de dimensionnement en
entrée de convertisseur dans le cas d’utilisation de longs cables entre les modules. Dans notre
cas de figure, I'utilisation d’un Busbar réduit tout probléme de rayonnement et de courants
efficaces vus par les condensateurs. Par mesure de précaution et pour prendre une marge de
sécurité¢ importante, le condensateur entre les modules sera gardé de forte valeur et de forte
tenue en courant, méme si comme nous avons vu en simulation celui-ci est surdimensionné
pour le pire cas.

En sortie, le fonctionnement a fortes ondulations impose un dimensionnement des inductances
de couplage avec une trés forte contrainte de champ maximal atteint. Ceci favorise une
utilisation de matériaux magnétiques ayant des performances magnétiques beaucoup plus
importantes telles que le nanocristallin faible .

Enfin, ce chapitre a permis de montrer le syst¢tme de refroidissement utilisé et I’installation

des essais CEM sur laquelle un soin particulier a été apporté pour assurer la pertinence des
mesures.
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Chapitre V

V.1 Essais expérimentaux avec un seul module actif

Les essais présentés dans cette partie ont été réalisés avec plusieurs configurations différentes,
en effet 'objectif étant de passer le gabarit power lines de la norme DO160 il a été nécessaire
de prévoir plusieurs types de filtrages différents pour comparer leurs performances. Chaque
configuration présentée part de la brique de base constituée ici d’un seul module de 10kwW
auquel on vient ajouter des éléments agissant sur le circuit emprunté par le courant de mode
commun.

V.1.1 Configuration sans filtres d’entrée ni de sortie

Onduleur 10kwW

|
1 Cable triphasé 5m Charge RL
RSIL DO 1 I /m\_l—
160 | Cd I
= . (g
RSIL DO ! 4 /T
—| 1an ] ICc I :
1 1 H
b o o - -l
Mesure Imc H Mesure
entrée H Imc sortie
Imcy fimc Imc:
Chemins capacitifs de circulaiion de courants de mode commurE
v

Plan de masse
Figure V.1.1-1 Configuration de base Onduleur 10kW seul sans filtre d’entrée ni en sortie

Cette configuration décrite par la figure V.1.1-1 correspond a un onduleur seul de 10kW sans
aucune inductance de mode commun, uniquement muni de ces capacités de mode commun de
4x150nF au plus proche de la cellule de commutation. Aucun blindage n’est placé sur les
cables en sortie, ceux-ci sont posés sur le plan de masse. Comme décrit au chapitre Il cet
onduleur fonctionne a 15.6kHz et le point nominal de 10kW est atteint avec un niveau de 30A
créte. La modulation utilisée pour tous les essais est une modulation intersective.

Une configuration sans capacités de mode commun en entrée n’a pas été réalisable car celles-

ci permettent de protéger les drivers des cellules de commutation des dv/dt engendrés par les
igbts.
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V.1.1.1 Emissions conduites en sortie d’'onduleur essai a 10kwW
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Figure V.1.1.1-2 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) de sortie abscisses en MHz

Sur la Figure V.1.1.1-2 nous voyons que le spectre en sortie de I'onduleur est trés élevé par
rapport a la norme DO160 power-lines définie au chapitre I, il la dépasse de 60dB au

maximum (1000 fois) ce qui présage un tres fort filtrage a mettre en place pour limiter cette

perturbation. Nous remarquons aussi que le plus gros de l'effort de filtrage se situe dans la
zone du bruit de commutation, situé dans la zone entre 1IMHz et 10MHz. Au-dela le niveau de
bruit chute d’'une part grace a la chute intrinséque du niveau de la perturbation, d’autre part
par I'arrét de la tendance a la baisse de I'impédance de mode commun de la charge RL +
cable.
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Figure V.1.1.1-3 Impédance de mode commun de I'ensemble Céable + Charge RL en dBOhms et abscisses en Hz
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L'impédance de mode commun vue des bornes de sortie de I'onduleur est capacitive avec une
valeur de capacité équivalente de 1.5nF jusqu'a 4.8MHz. Les résonances marquées sont
visibles directement sur le Spectre du courant de mode commun (en dbpA) Figure V.1.1.1-2.
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Figure V.1.1.1-4 Comparaison de I'influence du cable de 5m sur 'impédance de mode commun en dBOhms et
abscisses en Hz

L'ajout du céble de 5m vient en BF ajoute une capacité équivalente de mode commun
d’environ ~800pF et modifie (amplifie, ajoute ou inverse) certaines résonances.
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Figure V.1.1.1-5 Impédance de mode commun du cable de 5Smétres en dBOhms et abscisses en Hz

L'impédance de mode commun du cable est capacitive jusqu’a 7MHz. Nous pouvons
remarquer sur la figure V.1.1.1-4 que la premiére résonance du cable vient amplifier la
résonance déja présente sur I'impédance de mode commun de la charge RL a 6MHz et aussi
gue la premiére anti-résonance vient inverser la deuxiéme résonance de la charge RL. Enfin a
partir de 40MHz le céable vient rajouter ses résonances successives a l'impédance. Nous
remarquons que plus le cable sera long, plus la capacité de mode commun ajoutée en sortie
d’onduleur sera importante et viendra amplifier la partie basse fréquence du spectre. De plus,
elle translatera les premiéres résonances dues aux phénomeénes de propagation de plus en plus
bas en fréquence.
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V.1.1.2 Emissions conduites en entrée d’onduleur essai a 10kW
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Figure V.1.1.2-1 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) d’entrée abscisses en MHz

Sur la Figure V.1.1.2-1 nous pouvons Vvoir que le spectre des perturbations de mode commun
mesuré en entrée est beaucoup moins fort qu’en sortie d’onduleur, le spectre est en dessous de
la DO160 interconnecting bundles. Nous remarquons sur le spectre, des raies a des fréquences
multiples de 20kHz qui sont dues a la source d’alimentation utilisée. Malgré la présence de
capacités de mode commun dans le RSIL ces perturbations arrivent a le franchir. Ceci reste
toutefois limité et ne vient pas nuire a notre étude.

V.1.1.3 Comparaison du spectre de mode commun des deux modules de 10kW
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Figure V.1.1.3-1 Spectre du courant de mode commun (en dBUA) en sortie d’onduleur abscisses en MHz

Sur la Figure V.1.1.3-1 nous remarquons que les deux modules ont une signature spectrale
identiqgue uniquement jusqu'a 3MHz. Au-dela les niveaux sont difféerents de 5 a 10dB. Cette
zone correspond a la zone d'influence du bruit dide a la commutation. En effet, avec la
dispersion des composants (drivers, étage d’amplification entre I'igbt et le driver) il est tres
difficile d’avoir des onduleurs avec des commutations identiques et donc une signature
spectrale identique.
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V.1.2 Comparaison simulation mesure du Spectre du courant de mode
commun en entrée et sortie

(©B-)

Graph3

@B f(H2)
120.0
110.0
LRV ERST{GH]
1000 Si w2
20.0
80.0
FO.0
600
500
400
30.0
200
100
[e}0]
100 : AR A R 8 | i (A ‘
200 i i 8 i i i i 8 § il i LR EAH H“|
T T T T 1
100k 100 .0k 1meg 10meg 100meg

f(Hz)

Figure V.1.2-1 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) de sortie SimulaiimMéesure erbleu

Les deux spectres sont identiques, les résonances sont respectees, I'écart maximum est de 5 a
10dB max. C’est a partir de 5 MHz que I'écart se fait le plus ressentir, en effet c’est a partir de
ces fréquences que la précision du modele de commutations devient importante. Malgré tout
notre modele circuit d'IGBT+diode donne des résultats satisfaisants.
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Figure V.1.2-2 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) d’entrée SimulattoniMasure erbleu

En entrée la simulation suit I'allure du spectre jusqu’a 2 MHz puis elle est globalement
20dBUA en dessous du spectre mesuré.
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V.1.3 Dimensionnement du filtre d’entrée et de sortie pour tenir le
gabarit DO-160 power-lines

V.1.3.1 Meéthode de dimensionnement appliquée

Pour tenir la norme DO160 power lines en entrée et sortie, nous allons devoir placer entre
'équipement et la pince de mesure un élément présentant une forte impédance. Si I'on place
des inductances classiques elles seraient dimensionnées surtout par le courant de mode
différentiel qui est beaucoup plus important par rapport au courant de mode commun et donc
leur masse de fer serait tres importante. Une inductance de mode commun est donc plus
appropriée pour venir ajouter 'impédance nécessaire au filtrage de ces courants voir chapitre
111.1.3.1. Comme on voudrait un filtrage agissant sur une bande large allant de 150kHz a
100MHz, le choix du matériau magnétique d’une telle inductance est trés important car il va
déterminer la tenue en perméabilité de I'inductance. De plus la taille de la section de fer va
détermine la valeur de champ atteint pour un courant de mode commun donné. Ce champ ne
doit pas dépasser le champ de saturation de ce matériau. Enfin plus le nombre de spires est
élevé, plus la valeur de capacités parasites entre les brins de cuivre sera forte plus I'impédance
de linductance chutera rapidement. Le dimensionnement n’est pas évident, la méthode
suivante a été employée.

Grace a une simulation ou un essai il faut déterminer la valeur de courant maximum atteint
dans l'inductance. Une fois la valeur obtenue, on calcule I'aire théorique nécessaire pour avoir
un tore adéquat Ae avec lI'expression (1) avec : Lmc linductance choisie, | le courant
maximal de mode commun, n un nombre de spire réalisable (typiguement une dizaine) et
surtout Bsat la valeur du champ maximum (prendre un peu de marge) pour le matériau donné
(par exemple : 0.3T pour de la ferrite et 1T pour du nanocristallin).

Une fois cette valeur obtenue, on regarde sur les catalogues constructeurs (Vacuumshulze,
Ferroxcube, ArcelorMittal) les tores de différentes valeurs de Ae, et avec une des valeurs de
Al (inductance spécifique nH/tr2) données calculer le hombre maximal de spires possibles
pour avoir un champ correct avec cette expression (2) ce nombre va nous donner la valeur a
ne pas dépasser pour ne pas saturer le noyau.

Enfin nous calculons le nombre de spires pour I'inductance voulue: (3) Si le nombre de spire

est inférieur a au nombre maximum alors nous pouvons passer a I'étape suivante, sinon il faut
recommencer avec d’autres valeurs de Al en effet il n'est pas rare que les constructeurs
proposent plusieurs valeurs d’Al pour un méme tore d’Ae donné. Si on arrive a épuisement de

valeurs d’Al il faudra refaire les calculs avec d’autres tailles de noyaux.

Ensuite il faut calculer la valeur maximale de spires réalisable avec I'expression (4) avec: S
la section de cable utilisé et r le rayon interne du tore.

Remarque : Nmax est la valeur maximale de spires logeables dans la fenétre de bobinage du
tore. Pour cette valeur maximum de spires pour une phase il faudra diviser Nmax par le
nombre de phase désiré.

Lyc! AB
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cuivre pour le
courant efficace différentiel

Autres valeurs d’Al
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Calculer le nombre de tours max
physiquement réalisables avec cd

Figure V.1.3.1-1 Algorithme utilisé pour réaliser une inductance de mode commun
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V.1.3.2 Réalisation de l'inductance de mode commun d’entrée

Aprés simulation, une valeur d'inductance de mode commun de 13mH a été trouvée. Cette
valeur choisie expres tres forte permet de tenir la DO160 power lines. Le courant de mode
commun maximum pris en compte est de 100mA. Cette valeur correspond au cas le plus
défavorable, en réalité pour une application par laquelle seule I'entrée est filtrée le courant de
mode commun ne dépasse jamais 20mA. Nous verrons, dans les paragraphes suivants, que la
marge prise sur la valeur de I'inductance de mode commun se révéle fort utile.

Enfin nous avons choisi un matériau magnétique nanocristallin de forte perméabilité. Ce type
de matériau permet de plus une forte tenue de perméabilité en fréquence. Enfin les propriétés
magnétiques nous laissent une marge de plus sur le champ maximal applicable, ici pris a 0.9
Tesla. Avec ces données on en déduit grace a la relation (1) et une valeur de 10 spires une
section minimum de 1.9 cm?2. Le tore le plus proche de cette valeur est le T60006-L2102-
W518 présentant une induction de 81000 nH/tour?, une section de fer de 2.28cm?2 et une masse
de 410 grammes (hors cuivre).

Gréace a la relation (2) on calcule le nombre maximum de spires possibles sur ce tore (d’'un
point de vue magnétique). On retrouve une valeur de 19 spires. Il faut maintenant s’assurer de
la faisabilité de linductance, en effet il faut vérifier qu’il sera possible de bobiner
linductance sans faire plusieurs couches de bobinage (pire des cas d’'un point de vue de la
tenue en fréquence de l'inductance). En prenant un conducteur de 4mm?2 (en ajoutant
I'épaisseur d’isolant), grace a la relation (4) on trouve une valeur de 43 spires a ne pas
dépasser. Evidemment comme notre inductance a deux phases le résultat final est de 21
spires.

Nous devons donc réaliser I'inductance avec un nombre de spires inférieur a 19 pour ne pas
saturer le matériau magnétique et inférieur a 21 aussi pour ne pas faire plusieurs couches.
Pour une valeur d'inductance de 13mH grace a la relation (3) on trouve une valeur de 13

spires, I'inductance est donc faisable. Sa valeur finale est de 13.7mH.

a
0

Figure V.1.3.2-1 Inductance de mode commun biphasée 13.7mH pour I'entrée
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V.1.3.3 Performances de l'inductance de mode commun d’entrée
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Figure V.1.3.3-1 Impédance de mode commun de l'inductance@mbigisses en Hz

Nous avons relié les entrées et sorties des phases de l'inductance entre elles pour mesurer au
bornes, I'impédance de mode commun s’opposant au passage du courant de mode commun
d’entrée. Le flux des deux enroulements s’additionne. Comme nous pouvons le voir sur la
figure V.1.3.3-1 I'impédance reste trés élevée jusqu’a 40MHz sa valeur ne descend jamais en
dessous de 100Q40dB) ce qui laisse présager un tres fort pouvoifilttage. Sa valeur

atteint a 500kHz 8k{78dB). De part I'absence de résonances cette iadcetde mode
commun est tres simple a modéliser, en effet un simple RLC paralléle suffit pour I'approcher
jusqu'a 40MHz. Les valeurs de ce RLC sont L=13.7mH, R=8kQ=29 pF.
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Figure V.1.3.3-2 Impédance de mode différentiel de I'inductance @matiBcisses en Hz

La figure V1.3.3-2 nous montre l'inductance vue par le mode différentiel, celle-ci est voulue
la plus faible possible. Nous I'avons mesurée avec le protocole inverse que pour la mesure de
linductance de mode commun, en reliant 'entrée d’'un enroulement avec la sortie d’un autre.
Physiquement elle correspond a l'inductance de fuite de ce filtre. La valeur de cette
inductance est de 5pH jusqu’a 11MHz puis résonne.
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V.1.3.4 Réalisation des inductances de mode commun de sortie

La méme approche que celle décrite au paragraphe V.1.3.2 est utilisée pour réaliser les
inductances de sortie. L'enjeu étant de réaliser deux inductances, une de 8.5mH est l'autre de
14mH. A la différence du filtrage en entrée, en I'absence de condensateurs de mode commun
en sortie les niveaux de courant une fois I'inductance placée ne difféere pas énormément par
rapport a un essai sans filtre. La valeur de courant de mode commun maximum ne dépassera
jamais 100mA mais sera toujours trés élevée. De plus cette inductance présente cette fois 3
phases et donc sera automatiquement plus volumineuse pour une valeur d’'une inductance
identique a celle d’entrée. Enfin étant donné la tres forte restriction que présente la norme
DO160 power lines, le dimensionnement s’est fait en prenant les valeurs les plus fortes
possibles d’'inductances. Ce qui conduit a un choix de tores forcément plus volumineux. Pour
la réalisation de I'inductance de 8.5mH aprés une itération de I'algorithme V.1.3.1-1 le choix
du méme tore que pour l'inductance d’entrée se révéle impossible. En effet le nombre de
spires serait infaisable sur une seule couche. Un tore avec un diameétre interne plus grand est
donc choisi (T60006-L2102-W468). Celui-ci présente un Ae de 2.47cm? et un Al de
68800nH/tour? pour une masse de 510grammes (hors cuivre). A I'instar du dimensionnement
de l'inductance de mode commun d’entrée, on calcule le nombre de spires maximal pour ne
pas saturer le noyau grace a la relation (2), on trouve une valeur de 31 spires. Pour ce qui est
de la faisabilité de l'inductance grace a la relation (4) nous voyons qu’une valeur de 44 spires
en tout donc 14 spires au maximum est faisable. Pour obtenir une valeur de 8.5mH il faudra
12 spires par phase (3), ce qui est donc faisable.

- é Iy P Y

Fiure V.1.3.4-1 Inductance de mode commun tribhasée 8.5mH (a gauche) et 14mH (a droite) pour la sortie

Pour la deuxiéme inductance, le tore W468 utilisé pour l'inductance de 8.5mH n’est pas
utilisable pour faire une inductance de 14mH sans empiéter sur la couche principale, un
nombre maximal de 14 spires par phase est possible ce qui correspondrait & une inductance de
13mH mais le bobinage serait trés difficile a réaliser. Un autre tore de plus grosse dimension a
été choisi le T60004-L2130-W567 avec un Al de 50000nH/tourz qui pese 800gr (hors cuivre).
Celui-ci avec un diametre interne de 100mm permet de faire jusqu’a 22 spires par phase et 50
sans saturer. Pour faire I'inductance de 14mH on a donc bobiné 17 spires.

Tore utilisé Al (nHtR) | Ae cm?)|  L(mH) @ 100kHz Norgg';epﬂzssep'res to':g?(figr)
T60006-L2102-W518| 81000 1.9 13.7 13x2 ~500
T60006-L2102-W468| 68800 247 8.5 12x3 ~730
T60004-L2130-W567| 50000 2.85 14 17x3 ~1000

Figure V.1.3.4-2 Tableau de synthése des tores utilisés
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Le tableau Figure V.1.3.4-2 nous montre les tores utilisés pour nos filtres d’entrée et de sortie.
lIs sont tous réalisé en matériau nanocristallin de marque Vacuumschmelze.

V.1.3.5 Performances de l'inductance de mode comme de sortie de 8.5mH
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Figure V.1.3.5-1 Impédance de mode commun de I'inductance@mbigisses en Hz

L’'inductance réalisée présente I'impédance de la figure V.1.3.5-1 au courant de mode
commun circulant en entrée du convertisseur. Comme nous pouvons le voir celle-ci est tres
impédante jusqu’a 20MHz sa valeur ne descend jamais en dessousx@Q@0B). Sa valeur

atteint jusqu’a 7k<X77dB)

De part de I'absence de plusieurs résonances cette inductance de mode commun est tres
simple a modéliser, en effet un simple RLC paralléle suffit pour I'approcher jusqu’a 30MHz.
Les valeurs de ce RLC sont L=8.5mH, R=8&fXC=45 pF.
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Figure V.1.3.5-2 Impédance de mode différentiel de I'inductance @rafiBcisses en Hz
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La figure V1.3.5-2 nous montre I'inductance vue par le mode différentiel, celle-ci est voulue
la plus faible possible. Physiquement elle correspond a l'inductance de fuite. La valeur de
cette inductance est de 6.5uH jusqu’a 7MHz puis résonne.

V.1.3.6 Comparaison des performances des deux inductances de mode commun de
sortie
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Figure V.1.3.6-1 Comparaison des impédances de mode commuéetodB8.5mHBleu 14mH abscisses en
Hz

La figure V.1.3.6-1 nous montre I'impédance de mode commun de l'inductance de 14mH
comparée a celle de la précédente inductance. Entre les deux impédances le gain n’est pas
significatif, en effet si jusqu’a 300kHz l'inductance de mode commun de 14mH sera plus
efficace apres les deux inductances seront identiques. Il faut donc s’attendre a ce que les
spectres de courant de mode commun de sortie avec une ou l'autre des inductances ne
différent qu’en basse fréquence.

En extrapolant avec des valeurs d’inductances plus importantes encore on imagine aisément
gue seule dans la zone allant de 10kHz a 300kHz le gain se fera ressentir, au-dela, I'effet sera
marginal. Malheureusement les normes applicables en CEM conduite sont justement les plus
restrictives en termes d’émissions entre 150kHz et 30MHz.
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V.1.4 Configuration avec filtrage d’entrée

_O_nd_ul_eur 10kW

+/-270V I X
' 1 A . . Charge RL
. T Cable triphasé 5m
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160 iy ICc | m :
se |l 1 :
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Mesure Mesure
Ime Imc sortie
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Chemins capacitifs de circulatjon de courants de mode communs
Imcy sIme Imc:

Plan de masse : :
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Figure V.1.4-1 Configuration avec un filtrage a I'entrée de I'onduleur

Cette configuration correspond a un onduleur seul de 10kW avec une inductance de mode
commun de 13mH en entrée et ces capacités de mode commun de 4x150nF au plus proche de
la cellule de commutation. La fréquence de coupure de ce filtre LC est de

1 . L . .
f =———— =1800Hz cette fréquence est placée a une décade en dessous de la fréquence de

2m/LC
découpage ce qui va permettre de filtrer au mieux toutes les raies situées au-dela. Comme on
le voit sur la figure V.1.3.3-1 la tenue de cette inductance en fréquence est tres grande. En
raisonnant uniqguement d’un point de vue du courant de mode commun nous pouvons, grace
aux modeles simples RLC des éléments, voir 'impédance de ce filtre.
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Figure V.1.4-2 Impédance de transfert du filtre en dB Ohms

Nous pouvons remarquer que l'atténuation du filtre augmente tant que le matériau magnétique
de l'inductance le permette. Malgré tout comme elle est montée jusqu’a presque 80dB Ohms
celle-ci ne va redescendre en dessous de 40dB qu’a partir de 50MHz ce qui nous apporte un
filtrage trés efficace.
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V.1.4.1 Emissions conduites en entrée d’onduleur & 10kW
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Figure V.1.4.1-1 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) de entrée abscisses en MHz

Sur la Figure V.1.4.1-1 nous remarquons que le filtrage est effectivement trés puissant dans
toute la bande 15kHz—30MHz. Comme on a pu le voir avec la figure V.1.4-2 celui-ci agit de
plus en plus jusqu’a la centaine de kHz ou il atténue les raies de 70dB. Il permet de respecter
la DO160-power lines. Au-dela de 30MHz le niveau de bruit est similaire a la configuration
sans le filtre.

Nous pouvons constater que ce filtre présente un surdimensionnement évident, néanmoins
ceci est prévu car I'ajout d’éléments en sortie de I'onduleur vont venir ramener du courant en
entrée et donc augmenter les niveau. Cette marge est donc prise par sécurité pour toujours
tenir la DO160 quoi qu’'on fasse en sortie.

Enfin, en regardant la figure Annexe D.1 nous remarquons qu’il 'y a que tres peu d’'impact
sur le Spectre du courant de mode commun de sortie avec l'ajout de cette impédance en
entrée. Ceci n’est pas un résultat « évident » car comme on pourra le constater par la suite
l'inverse n’est pas vrai et complique sérieusement la tache si nous voulons dimensionner des
filtres d’entrée et de sortie conformes a des normes applicables des deux coteés.
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V.1.5 Configuration avec filtrage de sortie
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Figure V.1.13-1 Configuration avec un filtrage a I'entrée et en sortie de I'onduleur

Dans cette configuration on vient observer les émissions de I'onduleur & 10kW avec le filtrage
en entrée et sortie avec deux inductances de mode commun différentes dimensionnées au
chapitre V.1.3.4.
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Figure V.1.5-2 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie de I'onduleur abscisses en MHz

Sur la Figure V.1.5-2 nous remarquons que I'effet de I'inductance de mode commun permet
une amélioration du spectre dans la bande 45kHz—30MHz au-dela de cette bande I'action de
linductance est négligeable. Pour ce qui est de la norme aucun des deux gabarits n’'est
respectée. En effet, contrairement au cas précédent (filtrage de I'entrée) aucune capacité de
mode commun n’est mise de facon & créer un filtre"dwire. L'atténuation est donc trés

faible de 20dB par décade au maximum. Enfin I'ajout de cette inductance fait apparaitre une
résonance a 1.5MHz.
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Figure V.1.5-3 Problématique de I'ajout de capacités de mode commun sans inductances différentielles

L’ajout de capacités en sortie d’'onduleur n’est pas faisable telles qu’elles, en effet si il n'y a
pas d’'ajout d'inductances de mode différentiel en sortie d’'onduleur et sur chague phase cela
revient a créer des courts-circuits haute fréquence entre les bras des IGBTs. Le flux au sein de
'inductance de mode commun de sortie crée par ce courant sera nul, I'inductance de fuite
(tres faible) seule s’opposera au chemin du courant.
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Figure V.1.5-4 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en entrée de I'onduleur abscisses en MHz

Sur cet essai hous pouvons voir qu’il existe un impact sensible sur le spectre d’entrée. Ce
dernier est atténué dans la bande 5MHz—10MHz. Par la suite nous verrons qu'’il existe un

lien encore plus fort entre entrée et sortie. Si globalement l'allure du spectre est peu modifié

(dans ce cas ci de maniére avantageuse) si I'on modifie I'impédance en sortie des raies
peuvent apparaitre et venir dépasser les niveaux imposeés. Il est donc important de revérifier le
courant de mode commun a I'entrée du convertisseur une fois une impédance ajoutée sur le
chemin du courant de mode commun en sortie.
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Figure V.1.5-5 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie de I'onduleur abscisses en MHz

Sur la figure V.1.5-5 Nous pouvons observer que la self de 14mH permet un filtrage plus fort
gue la self de 8.5mH jusqu’'a quelques MHz. En effet nous remarquons que la DO160
Interconnecting bundles est maintenant respectée, la résonance qui I'en empéchait s’est
atténuée. Il est intéressant de constater que méme avec une valeur aussi forte d’inductance la
norme power lines reste entre 5 a 10dB en dessous. Ceci montre bien la difficulté avec une
inductance de mode commun seule qu’'nous pPouUvoNS avoir pour passer cette norme.
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Figure V.1.5-6 Comparaison de I'action des deux inductances de mode commun abscisses en MHz

Comme on pouvait le remarquer par la comparaison de leur impédance de mode commun
Figure V.1.3.7-2 I'inductance de 14mH oppose au courant un chemin de plus forte impédance
uniquement dans la partie basse fréquence du spectre, a partir de 8MHz les deux inductances
se comportent de maniére identique.
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V.1.6 Configuration avec blindage en sortie

Onduleur 10kW
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Figure V.1.6-1 Configuration avec ajout du blindage en sortie

Dans cette configuration on rajoute une gaine de surblindage utilisée sur avion. Celle-ci pese

100 grammes/metres, le blindage est posé sur le plan de masse et relié avec du scotch
conducteur a celui-ci sur ces deux extrémités et au centre.
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Figure V.1.6-2 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie d’onduleur abscisses en MHz
La figure V.1.6-2 nous montre le résultat avec et sans blindage sur les cables de sortie, nous

remarquons une atténuation notable de 20 a 30dB du niveau global d’émission. Ceci permet
de se rapprocher du gabarit Interconnecting Bundles mais aucunement du gabarit power lines.
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Figure V.1.6-3 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en entrée de I'onduleur abscisses en MHz

Sur la figure V.1.6-3 Nous remarquons que l'ajout d'un blindage ne modifie pas l'allure
générale du Spectre du courant de mode commun d’entrée mais, rajoute 10dB sur les trois
premieres raies.

V.1.7 Configuration avec blindage en sortie et inductance de mode
commun
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Figure V.1.7-1 Configuration avec ajout du blindage en sortie et inductance de mode commun

Sur la configuration présentée a la figure V.7-1 on ajoute une inductance de mode commun
pour voir si la combinaison des deux éléments permet un effet filtrant interessant.

142



Essais expérimentaux

Lmc=14mH

80—

ns blindage

M . DO-160 interconnecting bundles

L !‘ "l I “WH"\H‘ p‘*

gt

| i I 1 w
:  DO-160 power lines . ; m
: 5 : T |

‘ Avec blind

20 i i r 0 H i I s i H A A i i & me Tl
Jilig {0 10° 10! 10

Figure V.1.17-2 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie abscisses en MHz

Par rapport a la configuration avec self de mode commun seule (courbe rouge) nous pouvons
constater que grace au blindage le spectre est trés atténué et passe méme le gabarit power
lines dans la bande de fréquence allant de 4MHz & 100MHz. Par contre la résonance déja
existante a 1.5MHz se retrouve trées fortement amplifiée. A cause de celle-ci le gabarit
Interconnecting bundles est méme dépassé. L'action des deux éléments est donc moins bonne
gue d’un seul élément.
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Figure V.1.7-3 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en entrée abscisses en MHz

Le rajout du blindage sur la configuration a inductance de mode commun seule en sortie

(courbe rouge) augmente significativement les niveaux d’émissions en basse fréquence
jusqu'a 4 MHz, le niveau est le méme ensuite. Cette mesure nous montre I'impact que peut

avoir I'ajout d’éléments en sortie sur le spectre en entrée. Il est donc nécessaire de prévoir une
marge sur le filtrage d’entrée pour assurer que la horme sera tenue.
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V.2 Essais expérimentaux avec deux modules en
parallele

V.2.1 Configuration sans filtres d’entrée ni de sortie

Onduleur 10kwW

1
| Selfs de couplage

1
1 Cdéc T/I iiiiiiih
'@ I. 4 = -l
Cable triphasé 5m Charge RL

I
b ; 000000—1
EA { OO0 3

Onduleur _10kW__ _ TON—I

AUM+/-20vDC

Imc €] \
Mesure Imc | | —_— Mesure Imc
£ | Y sortie
entrée 1
1

]

if
Imc i 6 Imc Imc
: © Chemins capacitifs de circulation de courants de niode commun

Plan de masse

Figure V.2.1-1 Configuration de base deux modules en paralléle de 10kW sans filtre d’entrée ni en sortie
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Figure V.2.1-2 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie de I'onduleur abscisses en MHz

Par rapport a la figure V.1.1-1 illustrant I'impédance de mode commun de la charge+cable on
voit apparaitre les mémes résonances que pour un module seul. Nous remarquons l'effet de
I'entrelacement des commandes des bras qui permet I'effacement d’une raie sur deux a partir
de la raie de découpage a 15.6kHz. Cette derniere, bien qu’en théorie nulle, est juste atténuée
par rapport aux autres et I'équilibrage des courants qui est certes tres bon n’est pas parfait.
Enfin nous remarquons I'apparition d’une résonance proche de 1MHz celle-ci est due aux
inductances de couplage qui résonnent a cette frequence. Comme nous pouvons le voir sur la
figure IV.3.4.3-2 la courbe d'impédance de ces inductances fait apparaitre une résonance tres
importante. De maniere générale le spectre comme pour un module seul ne permet pas de
passer le gabarit requis.
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Figure V.2.1-3 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie de I'onduleur abscisses en MHz

Gréace a I'entrelacement des bras, une raie sur deux jusqu’a 500kHz est tres atténuée. De plus,
a 1MHz la résonance des selfs de couplage vient dépasser de 15 dB localement le spectre du
module seul, puis sur la bande 1MHz—30MHz l'atténuation est de 10 a 20 dB. Cette
atténuation est due a I'impédance qu’opposent les inductances de couplage au passage du
courant de mode commun. Les inductances de couplage participent au filtrage de mode
commun en plus de leur utilité dans la parallélisation des onduleurs. Nous verrons par la suite
gu'’il est possible d’exploiter beaucoup plus ce filtrage « naturel » avec I'ajout de capacité de
mode commun juste aprés celle-ci.

‘2 :ondule'u_rs: en//

DO-160 intercor
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Figure V.2.1-4 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie de I'onduleur abscisses en MHz

La figure V.2.1-4 nous montre une comparaison entre un module seul avec en série des
inductances de couplage (qui dans ce cas précis ne jouent qu’un role de filtre) et le Spectre du
courant de mode commun précédent. Nous remarquons que l'atténuation du spectre entre 1 et
5MHz est bien due a l'inductance elle-méme, les deux spectres étant similaire. Par la suite
entre 5 et 40 MHz le type de commutation de I'onduleur en paralléle plus doux (blocage de la

145



Chapitre V

diode & zéro de courant) permet un gain supplémentaire (jusqu’a 10dB entre 18MHz et
40MHz).
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m 1 w"m.'lﬂﬂﬂﬂwnw
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Figure V.2.1-5 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie de I'onduleur abscisses en MHz

Les émissions de courant de mode commun en entrée permettent comme pour I'essai avec un
module seul de tenir le gabarit Interconnecting Bundles, malgré tout nous remarquons en
entrée aussi l'effet de I'entrelacement de la commande par 'atténuation d’une raie sur deux
multiples de la fréquence de découpage. Nous remarquons les raiesg@ramenées par
I'alimentation utilisée.
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Figure V.2.1-6 Comparaison des perturbations conduites en entrée de I'onduleur abscisses en MHz

Ce comparatif montre le gain obtenu par rapport a un module seul aussi en entrée de
convertisseur. Outre I'effet de la commande entrelacée en basse fréquence nous pouvons voir
gue le spectre est atténué dans la méme zone que pour la sortie de I'onduleur entre 1IMHz et
20MHz. Nous remarquons que la raie a 40kHz amenée par I'alimentation est amplifiee de
20dB.
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V.2.2 Comparaison simulation/mesure du Spectre du courant de mode
commun en entrée et sortie
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Figure V.2.2-1 Spectre du courant de mode commun (en dbuA) de sortie SimulaliemMasure emoir

Les deux spectres sont presque identiques, les differences majeures se situent en basse
fréquence ou une raie sur deux multiples de la fréquence de découpage sont idéalement tres
faible en simulation, en effet ces raies sont d’autant plus faibles que I'équilibrage des courants
est bon, or en simulation I'effet thermique influant sur ce phénomene n’est pas pris en
compte.
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Figure V.2.2-2 Spectre du courant de mode commun (en dbuA) d’entrée SimulddienMasure emoir

Pour la perturbation en entrée du convertisseur nous pouvons remarquer par rapport a la
comparaison simulation/mesure d’'un seul module figure V.1.2-2 que la simulation est tres
pertinente jusqu’a 1MHz environ, au-dela les simulations ne sont plus aussi fines. Il faut tout
de fois voir que des niveaux de 30dBp A correspondent & 31 A ce qui fait que les simulations
nécessitent des modéles ayant une immense précision.
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V.2.3 Configuration avec filtrage d’entrée

Busbar)

Onduleur 10kwW
1

I Selfs de couplage
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|
In clz ......
|F—_r' Cable triphasé
5m
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Cbusbar .
+/- 270V —T_' m
S W
H H
Lmc entrée
ek
m Mesure
Mesure Imc
Imc sortie
entrée
Imcy y |n§c Imc:
v v

Plan de masse
Figure V.2.3-1 Configuration de base deux modules en parallele de 10kW avec un filtre en entrée

L’'inductance de mode commun de 8.5mH utilisée dans l'essai avec un seul module est

réutilisée ici.
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Figure V.2.3-2 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en entrée du convertisseur abscisses en MHz

Les émissions de courant de mode commun en entrée permettent comme pour I'essai avec un
module seul de tenir le gabarit power lines, nous remarquons ici aussi une nette marge sur le

gabarit.
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Nous remarquons sur la Figure V.2.3-3 que les spectres des deux types d’onduleurs ont la
méme allure, néanmoins les deux modules en paralléle polluent légerement plus en basse
fréquence jusqu’'a 1MHz puis sur la bande 5MHz-12MHz cet effet diminue. Enfin sur la

figure Annexe Figure D.2 nous remarquons comme pour I'essai avec un seul module que

1o 10” 10’ 10°

Figure V.2.3-3 Comparaison avec un seul ou deux modules en paralléle du spectre en entrée abscisses en MHz

I'ajout d’un filtre en entrée ne modifie que tres peu le spectre de sortie.

V.2.4 Configuration avec filtrage de sortie

Un type de filtrage identique a

valeurs d’inductances de mode commun une de 8.5mH et une de 14mH.

Onduleur 10kW
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Cbusbar -
+1- 270 = I
— =
F
Lmc entrée
Im&'z
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Figure V.2.4-1 Configuration de base deux modules en parallele de 10kW avec un filtre en entrée et en sortie
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Figure V.2.4-2 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie de I'onduleur abscisses en MHz

Sur cette figure V.2.4-2, nous pouvons remarquer que les filtres se comportent comme sur la
topologie a un seul module, ces inductances permettent de bien filtrer mais pas assez pour
tenir la DO160 power lines. Nous remarquons ici aussi que I'action de I'inductance de 14mH
par rapport a celle de 8.5mH s’arréte & 1MHz. Nous pouvons estimer que I'augmentation
d’'une telle valeur, n'améliorera donc pas forcément le spectre au-dela de cette fréquence. Ce
qui conduit & la conclusion que cette solution de filtrage est peu adaptée pour tenir le gabarit
power lines.

V.2.5 Configuration avec blindage en sortie d’onduleur

Onduleur 10kW

|
Busbar, I Selfs de couplage
|

1 CLe’c ,,,,,,
== | 0§ J | [§ W

Imch== “"T 0 LI R o
I} ,,,,,, Cable triphasé
Cc 5m blindé Charge RL

EITIIT) L =_ A\ (| W ]
Cbusbar ,,,,,, W
’l'l'!'!'t'l)‘ |

me entrée

oL

+/- 270V

Mesure
Mesure Ime
Imc sortie
entrée

Imc:

Imcé%

Plan de masse
Figure V.2.5-1 Configuration avec deux modules en paralléle de 10kW avec un filtre en entrée + blindage en
sortie
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Nous rajoutons sur cet essai un surbllndage comme celui presente precedemment
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Figure V.2.5-2 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie de I'onduleur abscisses en MHz

Sur cette figure nous remarquons le méme effet que pour un seul module Figure V.1.6-2 le
blindage permet une atténuation d’environ 20 a 30 dB sur toute la bande de fréequence. Ceci
ne suffit pas pour passer le gabarit DO160 power lines. Nous remarquons sur la figure

ANNEXE D.3 que I'ajout du blindage amplifie des raies BF en entrée dans la bande 15kHz-

1MHz, ensuite dans la bande 5MHz—50MHz I'ajout du blindage est au contraire légerement

bénéfique.

V.2.6 Configuration avec blindage en sortie d’'onduleur et filtre de sortie

Onduleur 10kW

I Selfs de couplage

. Cable triphasé 5m
Lmc sortie /7\ blindé Charge RL

+/- 270V

WA - == ——= —{ Y |
Cbusbar I orory l_}
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' I p— —
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I -
o d UL

|
I —
Mesure IC;F ]
Imc |
|

entrée I

Mesure
Imc sortie

Imcé%

Plan de masse
Figure V.2.6-1 Configuration de base deux modules en paralléle de 10kW avec un filtre en entrée et en sortie

Nous regardons ici les effets combinés d'un filtrage classigue du mode commun par
inductance et par blindage.
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Figure V.2.6-2 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie de I'onduleur abscisses en MHz

Sur cette figure nous remarquons que l'ajout des deux types de filtrages ne permet pas de
passer le gabarit souhaité, comme pour I'essai avec qu’un seul module (voir figure V.1.7-2)
une résonance apparait venant presque dépasser le gabarit Interconnecting Bundles. Dans le
cas d’un seul module cette résonance était encore plus élevée.
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Figure V.2.6-2 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie de I'onduleur abscisses en MHz

Cette figure montre I'effet de I'ajout du blindage avec des configurations avec inductance de
sortie. Nous remarquons que celui-ci n'améliore que localement le spectre dans la bande
8MHz—60MHz sinon le résultat est moins bon. Nous pouvons conclure de ces essais avec
filtres et/ou blindages que ces solutions ne sont pas assez performantes pour pouvoir passer le
gabarit power lines et ceci avec un ou deux modules en parallele. Une solution par filtrage LC
est donc préconisée en sortie d’onduleur.
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V.2.7 Configuration avec filtrage LC en sortie d’onduleur
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Figure V.2.7-1 Configuration de base deux modules en paralléle de 10kW avec un filtre en entrée
Ce type de structure d’onduleur présente par défaut des inductances de couplage permettant
I’entrelacement des bras, comme on a vu figure V.2.1-4 ces inductances permettent de filtrer
modestement le courant de mode commun, une solution pour augmenter leur utilité en tant
gue filtre de mode commun est de rajouter une capacité reliée au plan de masse aprés chaque
couplage. Si en l'absence de ces inductances ceci est nuisible au fonctionnement de
'onduleur, dans ce cas ceci impacte peu les courants de commutations tant que la valeur de
capacité n’est pas trop importante. En effet, il faudra éviter que la fréquence de coupure du
filtre LC vu en mode différentiel cette fois réalisé par les chemins et de la figure
V.2.7-2 soit trop basse et que le filtre vienne amplifier les courants de découpage.

Onduleur n1 Onduleur n2
Ph1 Ph2 Ph3 Ph1 Ph2 Ph3

+/-270N

LU

T

—|

Cico
Cmr‘.% ﬂ]L

o o o
2 2 3
Figure V.2.7-2 Chemin crée en mode différentiel par I'ajout de ces condensateurs de mode commun
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Le circuit équivalent crée par les courants parcourant ces chemins est une association série
paalléle de cellules LC. Un LC en série avec deux LC en paralléle. L'impédance équivalente
de ce chemin est représentée par la relation (1). La fréquence de coupure reste inchangée par
rapport aux cellules LC série le constituant avec L valeur de la self d’'une self de couplage et
C d'une capacité de mode commun et Fc la fréquence de coupure du filtre sa valeur est
calculée avec la relation (2).

Si on prend une marge avec une butée de fréquence de coupure maximale a 60kHz dans notre
cas, on trouve une valeur de capacité maximum de 70nF. Pour nos essais une valeur de 47nF a
été choisie. Il faudra veiller a ne pas dépasser cette valeur sous peine d’augmenter fortement
les oscillations crées par ce filtre LC venant s’ajouter aux courants triangulaires entre les bras.
(1)Zeq:Z+ZXZ=§Z=M (Z)fcz;

Z+7Z 2 2Cp 2m/LC

Graph?

dB-) : f(Hz)
P dB

(dB-)

T T T T T T o T T
1.0k 10.0K 100.0k 1rmeg 10meg 100meg
f(Hz)

Figure V.2.7-3 Atténuation en dB amenée par plusieurs types de filtrigmsinductance de couplage seules,
inductances de couplage avec une self de mode cooenldmHhoir selfs de couplage et capacités a la
terre de 47nF

Cette figure montre I'impédance du filtre LC ainsi constitué comparée aux solutions de
filtrage précédentes, 'onduleur avec ses inductances de couplage seules qui produit un effet
de filtrage non négligeable, I'ajout d’'une inductance de mode commun de 14mH qui permet
surtout en BF d’amener plus d’atténuation encore, et enfin le rajout des capacités de 47nF qui
permettent une meilleure atténuation sur la bande 150kHz—30MHz.

En plus du probleme de courant différentiel cité plus haut, nous ne pouvons pas augmenter
indéfiniment la valeur de la capacité de mode commun car étant donné que cela n’a aucun
impact sur la vitesse de commutation 'augmentation de cette valeur vient directement
augmenter le courant de mode commun en entrée et a travers ces condensateurs.
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V.2.7.1 Spectre du courant de mode commun en sortie du convertisseur
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Figure V.2.7.1-1 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie de I'onduleur abscisses en MHz

Sur cette figure nous pouvons remarquer les différents points évoqués avec la figure V.2.12-2,
nous remarquons que le filtrage amplifie les raies autour de 90kHz (fréquence de résonance
du filtre) puis le filtre permet une atténuation trés performante jusqu’a 60MHz. Ceci permet
presque de respecter la DO160 a la résonance de 20MHz prés.

V.2.7.2 Influence sur le Spectre du courant de mode commun en entrée du
convertisseur
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Figure V.2.7.2-1 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en entrée de I'onduleur abscisses en MHz

Sur cette figure nous pouvons remarquer que les niveaux on sensiblement augmenté en entrée
du convertisseur, en effet en rajoutant des capacités de mode commun on en génére plus et
ceci surtout en basse fréequence. Heureusement la norme ne commence qu'a 150kHz et ceci
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n'est donc pas génant. Nous remarquons, de plus, que les résonances a 800kHz et 8MHz ont
été effacées.

V.2.7.3 Amélioration possible de ce filtre

L'utilisation d’'une part d’un matériau nanocristallin ayant un meilleur comportement
frequentiel (voir figure IV.X.XX), va permettre d’améliorer encore les performances de ce
filtre

@B,
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Figure V.2.7.3-1 Amélioration de I'atténuation du filtres avec plusieursldas: inductances de couplage en
ferrite et capacité de 47nF seulemir inductances de couplage en nanocristallin et capacité de 47nF seules

Nous remarquons que l'atténuation procurée par le filtre est plus forte dans la bande 1MHz-
40MHz. Cette solution va permettre d’atténuer le spectre dans la zone ou celui-ci dépasse le
gabarit power lines (figure V.2.13-1) a 7MHz et 20MHz.

Enfin, pour améliorer le comportement de ce filtre au-dela de 10MHz il sera utile de mettre

en parallele plusieurs valeurs de capacités plus faibles, ceci permettra une absorption de
courant de mode différentiel (du au phénomeéne cité précédemment) répartie entre ces
capacités et surtout grace aux meilleures bande passantes de chacun des condensateurs
I'atténuation finale sera meilleure.
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V.2.8  Configuration avec filtrage LC et blindage en sortie d’'onduleur
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Figure V.2.8-1 Configuration de base deux modules en paralléle de 10kW avec un filtre en entrée et en sortie

Cet essai va nous permettre de voir le bénéfice possible avec un rajout de blindage par rapport
a la solution précédente. Contrairement aux essais avec des filtrages avec inductances de
mode commun, aucun élément inductif de forte valeur ne viendra ici résonner avec le
blindage et ceci permet d’espérer un filtrage meilleur sans résonances supplémentaires.

V.2.8.1 Spectre du courant de mode commun en sortie du convertisseur
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Figure V.2.8.1-1 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie de I'onduleur abscisses en MHz

Sur cette figure nous remarquons que le gabarit power-lines est respecté. L'action des
condensateurs + blindage est visible sur toute la bande de fréquence. C’est le seul essai qui a

permis de tenir ce gabarit.
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V.2.8.2 Influence sur le spectre de mode commun en entrée
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Figure V.2.8.2-1 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en entrée de I'onduleur abscisses en MHz

L’ajout du blindage en plus des capacités de mode commun a amplifié les raies entre 15.6kHz
et quelgques MHz. Nous remarquons l'intérét d’'un surdimensionnement initial de I'inductance
de mode commun d’entrée.
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Figure V.2.8.2-2 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en entrée de I'onduleur abscisses en MHz
Cette figure montre que I'amplification de la partie BF du spectre est essentiellement due au

blindage, celui-ci aide en sortie pour passer le gabarit power-lines, mais dégrade le spectre
d’entrée.
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V.3 Comparaison des résultats selon le point de
fonctionnement de I'onduleur

Cette comparaison a pour but de regarder la différence du niveau d’émission avec une méme
configuration 1 module seul ou 2 modules en parallele. Trois points de puissance seront

essayeés, a vide, a mi-charge et pleine puissance. La limite étant de 16.7kW, limite imposée
par le banc de charge.

V.3.1 Essai avec un seul module
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Figure V.3.1-1 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie de I'onduleur abscisses en MHz

Cet figure nous montre que le point de puissance a vide pollue beaucoup plus entre 1IMHz et
70MHz dans la zone ou le spectre est issu du bruit de la commutation, ceci est di aux dv/dt
d’amorcage des IGBTs qui sont beaucoup plus rapides quand I'lGBT découpe un courant nul,
et enfin a I'aspect thermique car plus les igbts sont froids plus leurs fronts seront raides. Cet
essai hous montre aussi qu’il n’'y a aucune différence
o entre les spectres du courant de mode commun de sortie
S e entre les points a 5kW (mi puissance pour un module) et
T=125°C 10kW. Les IGBTs utilisés étant de calibre 150A le
courant découpé ne dépasse jamais le 20% du courant
maximum, dans cette zone les dv/dt & 'amorcage et au
blocage sont quasiment constants selon le courant

Operating Frequency vs Collector Current
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Switching |
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découpé. Ce qui n'est bien sur pas le cas avec une plus
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Figure V.3.1-2 Courant maximum selon
la fréquence et le mode de découpage
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peut

paraitre

un cas

forte augmentation du courant au-dela de 50 A. Si ceci
particulier
surdimensionnement de I'IGBT (1200V 150A) ceci
n'est vrai que pour une application ou le courant

du au

maximum de I'IGBT serait utilisé en continu. La figure
V.3.1-2 nous montre que cet IGBT pour une fréquence de 15.6kHz et des commutations dures
(cas du module seul) le courant maximum est de 50A. Nous pouvons donc dire que mis a part
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le point & vide, & puissance donnée, le niveau d’émission d’'un convertisseur ne dépend pas de
sa puissance de sortie. Nous remarquons sur la figure ANNEXE.D.4 que ceci n'affecte que
trés peu le spectre d’entrée du convertisseur.

L'utilisation du point de fonctionnement a vide d’un onduleur sera sirement demandé par un
profil de mission, comme la norme ne prévoit pas de faire I'essai a vide il sera donc préférable
de couper les commutations des igbts (tous OFF) quand I'onduleur n’est pas sollicité.

V.3.2 Essai avec deux modules en parallele
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Figure V.3.2-1 Spectre du courant de mode commun (en dbuA) en entrée de I'onduleur abscisses en MHz

Nous pouvons remarquer sur cet essai que les deux modules en paralléle entrelacés ne se
comportent pas de la méme maniéere a vide qu’un seul module. En effet, sur le spectre BF les
raies sont atténuées de 30kHz jusqu’a 400kHz puis dans la bande 800kHz—6MHz le spectre
est amplifié de 5dB a 8dB au maximum. Au-dela les niveaux sont en dessous des niveaux aux
autres points de puissance. En effet contrairement au module seul, avec cette topologie le
mode de commutation n’est pas changé a vide. Les courant commutés (voir chapitre I11.X.X)
sont presque identiques, l'ondulation haute fréquence étant trés importante. A I'amorcage
comme au blocage les dv/dt restent donc inchangés.

Enfin, comme pour le module seul il N’ y a aucune différence entre le point a mi charge et a
pleine puissance. Nous remarquons donc que le point de fonctionnement a vide ne présente
pas autant de risque particulier que pour un seul module du point de vue du dépassement
d’'une norme CEM en sortie. D’apres la figure ANNEXE.D.5 la perturbation en entrée du
convertisseur est quand a elle sensiblement plus forte dans la bande 100kHz-3MHz. Méme si
cela ne perturbe pas autant que pour un module. Pour s’affranchir de tout probléeme de
dépassement de gabarit en entrée cette fois, il sera bon de couper la modulation quand le point
a vide est demandé. Et de n’accepter de fonctionnement qu’a partir d’'une certaine puissance.
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V.4 Topologies de filtrage CEM différentes

V.4.1 Inductances de mode commun placée en sortie de chaque module
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Figure V.4.1-1 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie de I'onduleur abscisses en MHz

Cette figure nous montre une configuration par laquelle le filtrage de mode commun serait
placé en sortie de chaque module de puissance mis en parallele. Malheureusement a masse
équivalente cette solution fournie beaucoup moins de performances en termes de filtrage que
la solution classique avec un seul filtre aprés les couplages. En effet, les courants en sortie de
chaque module étant en phase et de trés forte amplitude (courant BF+ ondulation HF) le
section de fer de ces inductances seront forcément dimensionnés pour ce courant. Celui-ci est
de l'ordre de l'ondulation maximum c'est-a-dire 40A dans notre cas. En comparaison le
courant de mode commun maximum ne dépasse jamais 100mA pour un dimensionnement
d’'une inductance de mode commun apres le couplage. Ceci montre que le fer sera pour une
méme inductance voulue beaucoup plus lourd. Néanmoins cette solution est utilisable pour
d’autres objectifs que la CEM. En effet dans la publicd#108] les auteurs décrivent cette
utilisation dans le cas de figure d'un filtre actif pour réseau triphasé pour réduire les courants
de circulations entre les onduleurs en parallele.

2-pack IGBT

Dc-Capacitors modules
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Figure V.4.1-1 cas de figure de la publication [ASI08]
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V.4.2 Inductances de mode commun placée en sortie de chaque phase de
deux modules
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Figure V.4.2-1 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie de I'onduleur abscisses en MHz

Cette figure nous montre une configuration ou chaque inductance de mode commun est
réalisée a partir de deux bobinages connectés sur chaque phase identique des deux modules,
on a donc trois inductances de mode commun en tout.

Le courant dimensionnant la section de fer de ces inductances n’est plus I'ondulation circulant
d’'un onduleur vers l'autre car celle-ci fait annuler le flux de I'inductance. Mais seul le courant
de mode commun classique dimensionne le circuit magnétique. De plus si les courants des
deux phases de l'inductance sont parfaitement équilibrés ceci ne posera pas de probléme non
plus.

Malgré tout, ceci n"lamene pas d’amelioration au niveau du bilan de masse total des filtres car
si le courant de mode commun parasite est théoriquement divisé par trois et le fer
théoriquement divisé par trois aussi, le cuivre lui sera pour chacune des inductances
dimensionné pareil, au total si la masse de fer serait identique a un filtrage classique la masse
de cuivre serait plus importante.

Enfin si un des deux onduleurs n’est plus en service, I'inductance ne verra du courant que par

une des phase, le flux ne sera plus crée par le courant de mode commun mais principalement
par le courant de mode différentiel tres élevé, elle saturera et sera inutile au filtrage.
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V.4.3 Mise en série d'inductances de mode commun

&0

Figure V.4.3-1 Configuration avec deux inductances de mode commun en série et blindage

Dans cet essai, nous avons observé la performance de I'association série de deux inductances

de mode commun.
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Figure V.4.3-2 Spectre du courant de mode commun (en dbpA) en sortie de I'onduleur abscisses en MHz
Nous remarquons que l'atténuation est de 5 a 10 dB jusqu’a 6MHz. L'association série permet

donc d’améliorer le spectre mais n'amene pas de résultat spectaculaire. La masse par contre
augmente de maniere significative.
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V.4.4 Utilisation d’'un module par phase de sortie
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Figure V.4.4-1 Configuration avec trois modules IGBT en paralléle fournissant une seule phase de sortie chacun

Cette configuration possible avec trois modules en paralléle est réalisable si les trois modules
sont commandés chacun avec trois porteuses MLI mais fournissant un courant de rapport

cyclique unique.

Cette configuration est tres intéressante car elle permet de limiter le chemin entre les
inductances de couplage et d'imaginer un couplage au plus prés.

Si le comportement CEM conduit peut ne pas étre changé le rayonnement émis par les cables
(cette fois trés courts) entre les inductances de couplage sera lui beaucoup plus local.
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V.5 Estimation des pertes

Température ambiante 26°C

Pression en entrée du circuit d’eau : 2.6 bar

Débit par plague a eau ~1.11/min

Mesures de températures relevées au bout d’'un essai CEM de 25 minutes

Caractéristiques de la plaque froide voir Chapitre IV.X. X

Module 10kW seul Deux modules 10kW en parallele

Puissance point de fonctionnement en
sortie d’onduleur (kW)
Température boitier IGBTs (°C)
Température Plaque n°1 Entrée (°C)
Température Plaque n°1 Sortie (°C)
Delta température de I'eau (°C)
Puissance dissipée estimée par modul
(W)
Puissance totale dissipée estimée par
onduleur (W)
Figure V.5-1 comparaison des pertes engendrées par un ou deux modules en parallele

Remarque : Le circuit d’eau utilisé présenté chapitre IV.X.X est un circuit de type fermé.

L’eau sortant de ce circuit est la méme que celle en entrant, elle est juste réfrigérée et mise
sous pression. Le dispositif ne régulant pas la température de I'eau mais seulement la
réfrigérant du mieux qu'il peux, il n’est donc pas surprenant que la température fournie par ce

circuit (température d’entrée des plagues a eau) soit plus élevée si la puissance totale
échangée par les plaques a ce dispositif augmente.

Par vérification nous avons mesuré quasiment les mémes températures entre tout les IGBTS
de chacun des deux modules.

Le calcul de la puissance dissipée par module et une extrapolation des courbes ANEXE
XXXX. Nous remarquons que le rendement au point 10kW des deux structures est le méme
de 95%, les calculs figurants Chapitre 111.X.XX établissant autour de 500W les pertes
engendrées par les deux solutions a une puissance de 10kW sont donc exactes.

Les valeurs de pertes du convertisseur a bras entrelacés montre bien que I'amplitude méme
trés grande de I'ondulation dans les bras n’est pas synonyme d’'un gain de pertes silicium. En
effet, si on limite 'ondulation pour étre dans le cas du fonctionnement par blocage de diode a
zéro de courant sans aller au-dela cette solution ne génére pas plus de pertes. Enfin les pertes
dans les inductances de couplage sont minimes, de I'ordre de 8W.
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V.6 Bilan de masse et conclusion sur les méthodes de
filtrage pour le courant de mode commun

Le bilan de masses effectué a été effectué avec les parametres suivants :
Masse d’'un module + plague a eau : 5.5Kg (1Kg+4.5Kg plaque froide) pour 10kwW 1.8kW/Kg

Masse du blindage de référence : 500grammes (5meétres de référence)
Masses des inductances de couplage : 400grammes (matériau nanocristallin faible )

V.6.1 Un seul module

Gabarit tenu Gabarit tenu | Distance max du gabarit Masse de fer +| % de masse

Type de filtrage entrée Type de filtrage sortie

en entrée en sortie power lines (dB) blindage (Kg) | de fer /10kW

aucun Sans aucun filtrage Interco. aucun 60 0 0,00
LMC 14mH Sans aucun filtrage power lings aucun 60 0,6 9,84
LMC 14mH LMC 8,5mH power lines aucun 25 1,33 19,47
LMC 14mH LMC 14mH power lines Interco. 20 1,6 22,54
LMC 14mH Blindage power lines aucun 45 11 16,67
LMC 14mH Blindage+LMC 8,5mH power lines aucun 50 1,23 18,28
LMC 14mH Blindage+LMC 14mH| power lineg aucun 45 15 21,43
LMC 14mH Bllniiﬁ'g\Jﬂegl_Slt/ls%ﬁmH power lines aucun 30 2,33 2976

Figure V6.1-1 Tableau comparatif des masses de filtrages en jeu pour chaque configuration

A l'aide de ce tableau, nous pouvons constater que l'essai respectant le gabarit
interconnecting bundles en sortie (essai avec une inductance en sortie de 14mH) est réalisé
avec 22.5% de masse de fer par rapport a celle de 'onduleur. Nous remarquons que pour tenir
la DO160 power lines en sortie d’'onduleur il faudra une masse bien plus élevée, le taux de
masse de fer totale va slrement dépasser 40%. Nous remarquons aussi que les meilleurs
fillrages sont les plus simples, en effet I'association de plusieurs sortes de filtres
(blindage+selfs...) détériore le spectre en rajoutant des résonances.

V.6.2 Deux modules en paralléle

Type de filtrage = Type de filtrage Gabarit tenu Gabarit tenu Distagr;c;arrrilax e (E::)r;)grattr Massi B % de masse de fer
entrée sortie en entrée en sortie power lines (dB) aunmodule blindage (Kg) [20kW
Sans aucun Sans aucun
filtrage filtrage Interco. aucun 55 > 24 17,91
Sans aucun .
LMC 14mH filtrage power lines aucun 55 5 3 2143
LMC 14mH LMC 8,5mH power lines Interco. 19 6 3,73 25,32
LMC 14mH LMC 14mH power lines Interco. 15 5 4 26,67
LMC 14mH LC power lines Interco. 10 3,1 21,99
LMC 14mH Blindage power lines aucun 40 5 3,5 24,14
Blindage+LMC .
LMC 14mH 8.5mH power lines aucun 30 20 4,23 27.77
Blindage+LMC .
LMC 14mH 14mH power lines aucun 25 20 4,5 20,03
Blindage+LMC
LMC 14mH 14mH power lines aucun 25 5 5,23
+LMC 8,5mH 32,22
LMC 14mH Blindage+LC power lines power lines 0 3,6 24,66

Figure V.6.2-1 Tableau comparatif des masses de filtrages en jeu pour chaque configuration
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Pour les essais avec deux onduleurs en parallele nous remarquons que trois configurations
nouspermettent de tenir le gabarit Interconnecting bundles et un seul le gabarit power lines en
sortie. De plus, nous remarquons les mémes phénomenes de dégradation du spectre si des
solutions avec des filtres différents associés sont utilisées. On constate aussi que pour toutes
les configurations la solution & deux modules en parallele améne un gain en terme de distance
maximale au gabarit power lines entre 5 et 20dB selon les cas.

Par ces exemples nous pouvons conclure que seul un filtrage LC en sortie assure un filtrage
efficace permettant de tenir le gabarit power lines. Ceci peut étre naturellement réalisé avec
un onduleur a bras parallélisés. Pour un onduleur classique le méme résultat peut étre obtenu
avec le méme type de filtre mais celui-ci ne remplira que ce réle. De plus, une amélioration de
ce filtrage LC par le remplacement des inductances en ferrite par des matériaux
nanocristallins faible p d’'une part et par la mise en parallele de condensateurs de plus faible
valeur d’autre part, permettra de réaliser un filtrage LC encore plus performant.

Enfin, ce comparatif ne montre que les masses de fer d’'inductances de couplage et filtrage
CEM introduites. L'amélioration amenée en mode différentiel par la structure a bras
parallélisés est importante, en eff€lAV97] I'entrelacement des commandes permet de
diminuer significativement la masse d’un filtrage différentiel en entrée et sortie.

V.6.3 Comparaison de masse de I'onduleur en paralléle avec difféerents
matériaux magnétiques pour la réalisation des inductances de
couplage

Masse totale

Type d'inductance de

couplage

Masse d’une inductance

d’'inductances de

Masse totale

% de masse de fer au
total

Ferrite classique

2200 gr

couplage
13.2Kg

18.7 Kg

70.58%

Nanocristallin p200

400 gr

2.47Kg

7.9 Kg

31.26%

Figure V.6.3-1 Bilan de masse avec l'utilisation d’inductances en deux matériaux différents pour les deux modules en paralléle

Grace a ce comparatif on note l'intérét pour cette structure d'utiliser des matériaux
magnétiques de type nanocristallin faible perméabilité. L'utilisation de ces matériaux permet
un gain de presque 40% sur la masse totale de fer présente sur I'onduleur.
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V.7 Conclusion de I'étude expérimentale

Cette étude expérimentale a permis de comparer du point de vue du courant de mode commun
la topologie trois niveaux parallele a un onduleur classique, deux nombreuses conclusions sur
les différents filtres applicables a ces deux structures pour passer une norme CEM conduite
ont pu étre trouvées.

La difficulté trés importante pour passer la DO160 gabarit power lines avec des solutions de
filtrage classique en sortie d’'onduleur permet de démontrer encore une fois les atouts de la
structure a modules en paralléle entrelacés, celle-ci permet en effet grace a ces inductances de
couplage et une légére modification consistant en l'ajout de simples condensateurs de
permettre de passer cette norme. Cette solution applicable aussi a une topologie classique
fonctionnerait mais I'ajout de masse sur I'onduleur ne serait pas justifie comme pour les
onduleurs en paralléle par le gain de la modularité, de la tolérance aux pannes ainsi que le
gain non négligeable sur la masse de filtrage différentiel en entrée et sortie du a
I'entrelacement des commande.

Le bilan thermique démontre aussi que les larges ondulations présentes dans les bras mis en
parallele n"augmentent pas les pertes dissipées par I'onduleur. Le mode de commutation a
blocage de diode a zéro de courant prouve son efficacité.

Nous remarquons par ailleurs qu’'avec la solution a bras parallélisés un compromis entre la

gestion de pertes supplémentaires et 'amélioration encore possible du spectre CEM avec un
ajout de condensateurs « snubber » serait possible. Ceci offre une perspective possible pour
une optimisation plus poussée du probléme.

Enfin cette étude a plus généralement permis de voir que I'association d’éléments de filtrage
en sortie d’'onduleur ne peut se faire de maniere intuitive. L’exemple de I'ajout de blindage et
d’'inductances de mode commun se comportant moins bien que l'un ou l'autre solution

séparément le prouve.
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Conclusion générale et perspectives

L'objectif de ce travail de thése a été de comparer plusieurs structures de
convertisseurs vis-a-vis des contraintes CEM imposées. Nous avons pour cela modélisé
finement avec I'aide d’outils informatiques (logiciel IDeM) ou de simples modeéles circuits,
les divers éléments constitutifs de la chaine de conversion pour obtenir des simulations les
plus réalistes possibles sur I'ensemble de la gamme de fréquence visée, c'est-a-dire depuis
1kHz (en dessous de la frequence de découpage) a la centaine de MHz (limite des normes
CEM conduites).

La comparaison a montré que la structure a bras parallélisés permet non seulement une
amelioration des spectres CEM mais a, de plus, des avantages non négligeables en
aéronautiques tels que la tolérance aux pannes et la possibilité de mutualiser les convertisseurs
pour différentes fonctions utilisées au cours des phases de vol successives.

Nous avons donc réalisé une maquette expérimentale avec deux modules de 10kW en
parallele et vérifié les gains visibles en simulation en termes d’émission conduites. Nous
avons remarqué la tres forte contrainte pour qu’'un onduleur triphasé classique tienne le
gabarit de sortie avec un filtrage a base d’'inductances de mode commun.

Avec la solution a deux modules entrelacés, nous avons remarqué que I'utilisation des
inductances de couplage pour réaliser I'entrelacement des bras permet un filtrage naturel du
courant de mode commun. Ce filtrage est meilleur en réalisant un filtrage de type LC avec ces
inductances. Ceci permet d’obtenir avec un cable blindé un convertisseur respectant la norme
DO160 power lines en sortie et en entrée de convertisseur. En entrée, nous avons vu que cette
norme est moins problématique a tenir.

Ce type de filtrage permet de s’abstenir d'utiliser des inductances de mode commun en
sortie ce qui est un net avantage au niveau de la masse globale du convertisseur. Le blindage
est de plus utile car cela viendra diminuer fortement les émissions rayonnées du convertisseur.

De plus, nous avons remarqué que l'utilisation de nouveaux matériaux magnétiques
nanocristallin a faible perméabilité sont de tres bons remplacants par rapport aux matériaux
magnétiques de type ferrite. En effet, si 'avantage principal est ici le gain au niveau de la
masse, avec une division par 5, d’autres avantages tels que le gain en volume ici divisé par 3
et le trés faible coefficient magnétostrictif de ce matériau sont importants. Enfin, la plus forte
tenue en impédance d’'une inductance réalisée avec ce matériau permet au filtre LC réalisé en
sortie d'onduleur d’étre encore plus performant.

Les différents essais réalisés ont aussi démontré la difficulté de prévoir le
comportement d’'un ensemble de solutions de filtrage différentes associées. En effet, si I'ajout
d’'une inductance de mode commun permet une atténuation du spectre, de méme que l'ajout
d’un blindage, les deux solutions combinées n'amene pas une atténuation meilleure. Enfin, la
modification des solutions de filtrage du c6té de la sortie du convertisseur a des conséquences
non négligeables sur I'entrée de celui-ci.
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Une amélioration de la structure proposée est réalisable avec la technologie a
coupleurs intercellules ICT. Cette topologie permettrait une diminution de la masse encore
plus importante. Cette topologie encore jeune doit surmonter encore quelques désavantages
tels que la tolérance aux pannes et une possibilité de mutualisation des convertisseurs comme
la solution a inductances séparées le permet. Pour ce qui est du filtrage des courants de mode
commun, on peut imaginer des coupleurs magnétiques dimensionnés expres pour que le
courant de mode commun voit une inductance de fuite importante et donc pouvoir utiliser le
méme principe de filtre LC utilisé dans les essais.
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Index des acronymes

A/C Aircraft

A.N. Application numérique

APU Auxiliary power unit

ATA Air transport association

BF Basses fréquences

BT Basse tension

CEM Compatibilité électro-magnétique

CTN Coefficient de temperature négatif

EBHA Electrical backup hydraulic actuator

EHA Electrohydrostatic actuator

EMA Electromechanical actuator

ETRAS Electrical thrust reverser actuation system
EXT External power

EPGS Electrical power generating system

fem Force électromotrice

FWD Forward

GEN Generator

HF Hautes fréquences

HVDC High voltage direct current

LISN Line Impedance Stabilizer Network

MLI Modulation de largeur d’'impulsions

MSAP Machine synchrone a aimants permanents
MTBF Mean time between failures

RSIL Réseau Stabilisateur d'Impédance de Ligne
STAT INV Static inverter

STBY Standby

TBT Tres basse tension

THS Trimmable horizontal stabilizer

VFG Variable frequency generator
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I (A)

Annexe A.1

Annexe A

Le mod¢le de diode « datasheet driven » disponible dans la bibliothéque SABER permet de
modéliser un comportement réaliste de la diode avec par exemple 1’effet de courant inverse de

recouvrement

Les parametres suivants peuvent tous E&tres renseignés a partir des caractéristiques
constructeur données :

- ron
- roff

- von

- dirdt
- irrm
- trr

- qrr

- Cj

: résistance a 1’état passant

: résistance a 1’état bloqué

: tension de seuil

: vitesse de commutation du courant moyenne
: courant créte de recouvrement

: temps de recouvrement

: charge stockée au blocage

: capacité de junction pn

-r_snap_off : coefficient snap-off

-n

: coefficient de courbure de la function de transfert

Annexe A.2

Courbes IGBT APTGT150A120TG

Transfert Characteristics

300 T

Output Characteristics

280 -

200 -

300

\

IT,=125°C

_ | | E

150 e el o 150 4
| |
I I

100 -t -—q—-—-—F—-- 100
I I
| |
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I I
I I
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Ve (V)

Figure A.2-1 Caractéristique de transfert Ic = f(Vge) de I’'IGBT

Figure A.2-2 Caractéristique de sortie Ic = f(Vce) de I'IGBT
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Annexe A.3

Paramétrage d’IdEM en vue d’une modélisation
Dans le menu ‘“model’’ le choix “‘build’’ nous permet d’accéder au menu de modélisation.

) Model Build % o]
Data 1: Z Splitting strategies Z‘ Out-of-band behavior
Error control
Model name: IZ Iteration control ¥ Enforce DC (f=0) value
Weidghting schemes
— Modeling option: — Model arder selection Tirme-dornain resarnpling ¥ Enforce asymptotic passivity
Algorithm selection l—_lprequanw = Minimurn order l15— Passivity margin 0.2
I Relocate poles
Bandwidth (Hz) 2e-+008 7 Allows order refinement
™ Reject out-of-band poles
Target accuracy o007 . |1— d P
e frem (relathve) —
Maximum arder F
=l I Suppress disect coupling
Advanced Auta
import.. | Export.. |
Defaults | Help |
Run | Help | Cancel |
ok | cancel |
. r7. . . . ’
Figure A.3-1 Menu de modélisation Figure A.3-2 Options avancées

Dans le menu de modélisation (figure A.3-1) nous devons renseigner la précision voulue
(target accuracy), la bande passante ainsi que 1’ordre du modele que 1’on veut obtenir. Pour
cette derniére option IdEM nous permet une modélisation a ordre variable, c'est-a-dire qu’on
lui donne une fourchette d’ordres (par exemple entre 15 et 40) et il essayera de trouver le
modele le plus précis sans forcément utiliser 1’ordre le plus fort (gain en simplicité et vitesse
sous Saber). Dans les options avancées (en cliquant sur Advanced a partir du menu de
modélisation), Idem dispose de plusieurs option trés utiles, notamment dans le menu *‘out-of-
band behavior’’, le point DC peut étre défini, c'est-a-dire de forcer la convergence du modele
a un point que I’on a défini a 0 Hz dans la matrice fournie a IdEM. Ce menu permet de plus
de forcer IdEM a choisir uniquement des modéles passifs, c'est-a-dire que pour chaque point
de fréquence différente le modeéle ce comportera comme un circuit passif. D’autres options
utiles telles que ‘‘weighting schemes’ permettent de donner a IdEM des priorités sur les
bandes de fréquences que 1’on veut trés précises ou encore le menu ‘‘Iteration control’” qui
permet de choisir le nombre d’itérations a faire. Sur ce point il est intéressant de noter qu’un
nombre grand d’itérations n’est pas indispensable, en effet I’algorithme d’IdEM arrive a
trouver un modele assez rapidement. Remarque : L’aide d’IdEM est trés précise, et permet de
paramétrer avec finesse cet outil.

Annexe A.4
Impedance vs Frequency
[FS50R12KT3)
120 -
100 1¢
-
L 3
50 -
& 60
m
= l‘
~ 40 e
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20 =
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20 |
1.00E+04 1.00E+05 1.00E=08 1.00E+407 1.00E+08
Frequency (Hz)
Figure A.4-1 Mesure de 'impédance de mode Figure A.4-2 Impédance de mode commun du module IGBT

commun d’'un module d’IGBTs
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Annexe B

Annexe B.1

Pertes par commutation pour les IGBT

Energy losses vs Collector Current

4':' T I 1 I
Ve = 600V I I I
LY - v | | 1
Vez =15 [ [ |
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E [ [ [
[ |
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w |
|
| |
10 +---- | + T
[ | | I
[ [ [ I
| | | | |
0 I I I I ;
0 50 100 150 200 250 300
Ic (A)
Figure A.2-1 Courbe constructeur des énergies mises en jeu lors des commutations en fonction des courants
commutés Eon : Amor¢age IGBT Eoff : Blocage IGBT Er : Recouvrement Diode

a a
— ON 2 _ OFF 2
PcomON - fdec[ 2 + bON 'Ilnterr + cON 'Ilnlerr ] PcomOFF - fdec( 2 + bOFF ']Interr + COFF '[Interr )

Pour cet IGBT, on voit que les courbes figure A.2-1 sont quasi affines et donc que les
coefficients a et ¢ sont nuls. On extrait bon et boff apreés avoir pondéré par la tension
d’utilisation : 540V au lieu de 600V

Switching Energy Losses vs Gate Resistance

40 - - T T T T T
Vee= GO0V I I I I I
35_\—“’-35215\*’ -—:———:———|———|——-Eon——
30 Hle=150A ——:———:
95 T,=125°C T
=2 7 | | |
E g f oA R
w | |
15 F--r- ' T
I I I I I I I Er
10____|_t‘:1'_-=-._|__|_——|———|———|—__
I I I I I I I
- Ry ) (R
I I I I I I
0 | | | | | |

I
|

0 2 4 6 8 10 12 14 16

Gate Resistance (ohms)

Figure A.2-2 Courbe constructeur des énergies mises en jeu lors des commutations en fonction de la résistance
de grille Eon : Amor¢age IGBT Eoff : Blocage IGBT Er : Recouvrement Diode
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Pour la résistance de grille, on prend les valeurs de DEVPEC : Rgon=2.2 Ohms et Roff=5
Ohms. Une pondération par rapport & Rg sur la courbe Off n’est pas nécessaire car, comme on
le voit sur la courbe ci contre, la résistance Roff ne modifie que trés peu les pertes au blocage
OFF (ces pertes étant surtout dues au courant de queue).

Pertes par commutation dans les Diodes

a
— _ OFF 2
PCO’”ON =0 PcomOFF - fdec( 2 + bOFF '[Interr + Corr '[[nterr )

Comme pour I’ IGBT, on procéde a une identification des paramétres, a la différence qu’ici c’est la
courbe Er (pertes au blocage, OFF, dues au recouvrement) qui est prise en compte. En effet les pertes
par commutation a I’amorcgage, ON, d’une diode sont quasi nulles.

Annexe B.2

Pour les pertes par conduction, nous appliquons la formule : P, =V, . <I >+R I f;ﬁ

Pour I’ IGBT choisi, Von = 0.8 V Ron =10mQQ et pour la diode : Von = 0.9 V Ron =9mQ
Pour les valeurs de <I> et Ieff on procéde a une simulation et nous obtenons directement la
valeur sur une période BF sans calculs nécessaires.

Annexe B.3

Pertes par commutation pour les IGBT

a a
— ON 2 _ OFF 2
PCOMON - fdec( 2 + bON ']Interr + cON 'IInterr ) PcomOFF - fdec( 2 + bOFF ']Interr + COFF 'Ilnterr )

Nous procédons de la méme maniére que pour 1I’onduleur classique, sauf que les valeurs des
énergies sont adaptées pour la tension de Vbus/p =270 V au lieu de 540 V.

Pertes par commutation dans les Diodes

Aorr

2
PCO’”ON = 0 PcomOFF = fdec( 2 + bOFF 'Ilnterr + cOFF 'IInterrj

Pour la diode aussi il faut adapter I’énergie Eon et Eoff pour Vbus/p =270 V au lieu de 540 V.

Pour le courant a commuter, avec ce type de commande on se situe toujours dans le cas n°l
ou n°2 et donc (aucun courant commuté par les diodes de roue libre, uniquement par la diode
clamp et un seul IGBT par demi période BF).
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Annexe B.4

Pertes par commutation pour les IGBT

a a
— “on. 2 — OFF 2
PcomON - fdec[ 2 + bON 'llnterr + CON "[Interr ) PcomOFF - fdec( 2 + bOFF 'llnterr + COFF ']Interr j

Nous procédons de la méme manicre que pour 1’onduleur classique, sauf que les valeurs des
énergies sont adaptées pour la tension de Vbus/p =270 V au lieu de 540 V.

Pertes par commutation dans les Diodes

_ _ Aorr 2
Pcomyy =0 Pcom, = f, dec( ) +Dorr L pierr + Corr - hnien

Pour la diode aussi il faut adapter I’énergie Eon et Eoff pour Vbus/p =270 V au lieu de 540 V.

Pour le courant & commuter, avec ce type de commande on se situe toujours dans le cas n°l
ou n°2 et donc (aucun courant commuté par les diodes de roue libre, uniquement par la diode
clamp et un seul IGBT par demi période BF).

Annexe B.5

a
OFF +b

_ _ 2
Pcom,y =0 Pcomy,. = 7, dec( ) orF L tnterr + Corr L err j

Pour la diode aussi, il faut adapter 1’énergie Eon et Eoff pour Vbus/p =270 V au lieu de 540 V.

Les cellules étant en série, le courant & commuter est identique au courant de sortie de chaque
bras. On prend donc le courant d’une alternance positive d’une phase.

Annexe B.6
Pour les pertes en conduction, on simule une période BF (des courants de sortie) et on mesure

la valeur efficace et moyenne du courant dans chaque interrupteur/diode.
Peowp =Voy.<I>+R, I},

Annexe B.7
_ Aorr 2
PcomOFF - fdec[ 2 + bOFF ']lnterr + COFF 'Ilnterr )

Annexe B.&

Pour les pertes par conduction, comme pour les autres topologies, on procede a des
simulations ou 1’on extrait Ieff et Imoyen dans les IGBT et diodes.

Py =Voy-<I> +R0n1§ﬁ
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Annexe C
Annexe C.1

Impedance vs Frequency (B32676_7.5uF_875V)

4,00E+01

3,00E+01
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-1,00E+01

-2,00E+01

-3,00E+01

-4,00E+01
1,00E+03 1,00E+04 1,00E+05 1,00E+06 1,00E+07 1,00E+08 1,00E+09

Frequency (Hz)

Figure C.1-1 Impédance des condensateurs de découplage B32676 7.5uF 875V

Modele RLC série équivalent du condensateur : C = 7.6uF Ls =49nH R = 15mOhms

Annexe C.2

Pour le calcul des PI des courants des axes d et q nous avons choisi une bande passante
inférieure & dix fois inférieure a la fréquence de découpage. Nous avons choisi une valeur de
1kHz pour cette fréquence. De plus I’amortissement choisi est de 0.707 ce qui assure une
réponse rapide sans dépassement.

Correcteur Charge

I
dquef /g

Figure C.2-1 schéma bloc de la commande des axes d ou q

La charge RL posséde une valeur d’inductance de SmH et une valeur de résistance de 15
Ohms. Pour ces deux jeux de parametres, et grace au valeurs de bande passante et
amortissement définis, nous calculons les valeurs des parametres du correcteur qui sont Ti et
Kp par identification a la fonction de transfert du second ordre.
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K +R L S 28
1+z‘{ — Jp+r' 44 p? *P"‘EP

Par identification nous pouvons donc calculer les valeurs Kp et Ti telles que :

K, =2, 0,~R,, =294

20 R,
= —=——— =150us
2 Ld,qa)o
Annexe C.3

Pour un débit donné de y = 1L/min et pour ’eau, il est préconisé¢ une vitesse maximale
d’écoulement (V) dans les conduites de 0,8 m/s. D’ou la section de la conduite A = % =2,08 x

10°m2. La conduite est circulaire et correspond a un diamétre (D) arrondi & 6mm et une
vitesse d’écoulement de 1’ordre de V = 0,7m/s. En premiére approche du dimensionnement, la
connaissance du  nombre de  Reynold nous renseigne sur le  type

VxD

v

Le régime d’écoulement est a la limite inférieure du régime turbulent. Donc I’échange de
calorie par convection avec le fluide tend a étre optimisé. La puissance theorlque échangée (P)
entre la paroi de la conduite et le fluide. P=hxnxDxLx (’pm -T, 500W avec pour

d’écoulement. Re =

= 4233 ; avec la viscosité cinématique de I'eau v =1 x 10° m%s.

fluide /
coefficient d’échange h = 3984W/m?2.°C, la longueur de la conduite L = 1m et une différence
de température Tparoi — Tiuide = 6,6°C.

Les pertes de charge relative a la plaque a eau sont de I’ordre de 0,045 bar. Ces dernieres
dépendent de la longueur du circuit, des accidents de la canalisation, de la viscosité du fluide
et de sa vitesse d’écoulement. La tenue en pression statique de la plaque a eau est de 3 bars
minimum.

Comme nous le voyons figure C.3-1 la plaque dispose de deux zones de refroidissement actif,
I’une en rouge pour les IGBTs utilisés pour le hacheur de freinage par récupération intégré
dans I’onduleur, et 1’autre en violet dans la zone ou sont placés les IGBTs de puissance
représentés en bleu. Le nombre de passages dans cette derniere est de deux canaux, un
nombre plus important aurait refroidis plus la zone mais aurait imposé plus de pertes de
charge dues aux coudes. Les triangles noirs représentent les bouchons placés pour obstruer les
trous laissés par le percage de la plaque.
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Figure C.3-1 Vue de dessus du plan mécanique de la plaque a eau

L’essai est mené en dissipant S00W grace a deux résistances simulant ainsi les pertes d’un
convertisseur. Nous mesurons la réponse de la plaque a eau a cette sollicitation.
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Figure C.3-2 Différence de température entre [’entrée de la plaque et la sortie en fonction du débit d’eau pour une
dissipation de 500W

On remarque, que la différence de température reste acceptable jusqu’a un débit de 11/minute.
En deca, la surface de la plaque deviendra trop chaude et causera un fonctionnement en
température trop élevée des IGBTs. Comme ceci n’est pas une contrainte demandée au
fonctionnement de 1’onduleur on préfeérera garder une marge de sécurité et ne jamais avoir un
débit inférieur a 11/min sur chaque plaque a eau.
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Annexe D

Annexe D.1

1 1 i
10° 10

Figure D.1 Comparaison avec (bleu) et sans (rouge) filtrage d’entrée sur le spectre du courant de mode
commun de sortie pour un seul onduleur

Annexe D.2

-1n
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Figure D.2 Comparaison avec (bleu) et sans (rouge) filtrage d’entrée sur le spectre du courant de mode
commun de sortie pour deux onduleurs en paralléle
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Annexe D.3
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Figure D.3 Comparaison avec (bleu) et sans (rouge) blindage sur le cdble de sortie sur le spectre du courant de
mode commun d’entrée pour deux onduleurs en parallele

Annexe D.4
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Figure D.4 Comparaison du courant de mode commun d’entrée avec plusieurs niveaux de puissance bleu OkW
rouge SkW bleu 10kW pour un seul module
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Annexe D.5
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Figure D.5 Comparaison du courant de mode commun d’entrée avec plusieurs niveaux de puissance bleu OkW
rouge 10kW bleu 16.7kW pour deux modules en paralléle
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