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Chapitre 1 : Introduction, généralités sur les variatenrs de vitesse

I.1. Introduction

Une des applications industrielles en plein essor est I'alimentation des moteurs électriques,
par variateur de vitesse, grace a I'utilisation des convertisseurs de 1'électronique de puissance. Un
variateur permet d’asservir le couple ou la vitesse des machines tournantes, tout en ayant un tres
bon rendement.

Comme le montre le synoptique de la Figure 1-1, le convertisseur d'un variateur de vitesse
relie une source électrique alternative (monophasée ou triphasée) a un moteur (le plus souvent
alternatif) par I'intermédiaire d’un dispositif de filtrage situé de part et d’autre du convertisseur.
Ces variateurs sont congus autour d’une méme architecture. Des grandeurs importantes (comme
le couple, la vitesse de la machine tournante, les tensions ou les courants) sont traitées par un
organe de commande permettant de piloter le convertisseur et ainsi réguler la ou les grandeurs
souhaitées. Un dispositif de protection est connecté au convertisseur du variateur afin de réduire

au maximum tout risque de destruction du systeme.

Variateur )
Protections
Source : ) ;

ects Filore | | lconvertisseur )| Filtre >
clectrique réseau moteur

v, 1 - i V, 1

»| Controle - Commande|
C,Q

Figure 1-1 : Synoptique d’un variateur de vitesse.

11 existe plusieurs topologies de convertisseurs. La premicre famille assure une conversion
alternatif-continu suivie d’une conversion continu-alternatif (AC/DC/AC). C’est celle qui est
actuellement la plus répandue dans I'industrie. L.a seconde famille assure une conversion directe
alternatif-alternatif (AC/AC). Cette conversion directe peut étre assurée, soit par des
cycloconvertisseurs, soit par des convertisseurs matriciels. On écartera de cette étude les

cycloconvertisseurs, qui sont utilisés pour des applications de tres forte puissance (>10MW).

Cette these s’intéresse a la conversion directe AC/AC entre un réseau alternatif triphasé et
une machine triphasée (synchrone ou asynchrone) a l'aide des convertisseurs matriciels. Ce
chapitre présente, tout d’abord, la solution classique utilisée pour la variation de vitesse des
machines électriques triphasées. Ses atouts, mais aussi ses points faibles, sont soulignés. Ensuite,

ce chapitre s'oriente vers la présentation des variateurs de vitesse a base de convertisseurs sans

10



Chapitre 1 : Introduction, généralités sur les variatenrs de vitesse

stockage, matriciel et matriciel “double étage”. Enfin, les méthodes de modulation décrites dans
la littérature scientifique seront exposées, présentant ainsi la difficulté de controle de ces

convertisseurs.

I.2. Les variateurs de vitesse a base de convertisseur AC/DC/AC avec

stockage

1.2.a. Principe

Les variateurs de vitesse standards, traditionnellement utilisés dans I'industrie, présentés a la
Figure 1-2, sont composés de deux convertisseurs connectés par un étage intermédiaire continu
(bus DC), constitué de condensateurs [Grb-10]. Cette topologie permet d’assurer une conversion
indirecte de type AC/DC/AC. Le premier convertisseur est un redresseur a diodes, non
commandable, tres robuste et peu cotteux. Il génere une tension continue aux bornes du bus DC, a
partir d’'un réseau d’entrée monophasé (pour les faibles puissances) ou triphasé (pour les plus fortes
puissances). Cet étage intermédiaire continu est connecté a un onduleur de tension triphasé,
commandé en Modulation de Largueur d’Impulsions (MLI) [Lab-07], permettant ainsi de faire

varier Pamplitude et la fréquence du fondamental des tensions qui seront appliquées au moteur.

AEA G ¢

moteur

30 AC

Il
1]

@)
<

Réseau

fu’ fv’ - fw’
H_} H_J
Redresseur Onduleur
a diode de tension

Figure 1-2 : Topologie des variateurs de vitesse standards.

Cette topologie permet de produire les tensions souhaitées aux bornes de la machine
quelles que soient les éventuelles perturbations sur le réseau, le bus continu faisant office d’étage
tampon.

L’étage redresseur a diodes n’est pas réversible en puissance et on ne peut réinjecter sur le
réseau d’entrée I’énergie provenant d’une phase de freinage électrique. Cette énergie de freinage
va conduire a augmenter dangereusement la tension du bus continu. Il est donc nécessaire

d’introduire sur le bus continu, un bras de freinage constitué d’un interrupteur en série avec une

11



Chapitre 1 : Introduction, généralités sur les variatenrs de vitesse

résistance. Cette fonction est essentielle pour assurer la sécurité de la chaine de conversion, car

elle permet de maintenir la tension du bus continu a une valeur acceptable.

1.2.b. Problémes liés aux variateurs de vitesse standards et leurs solutions

[.2.b.i. Harmoniques des courants d’entrée

La topologie décrite a la Figure 1-2 conduit a des courants de ligne fortement pollués [Pai-
95]. Un exemple de relevé expérimental est présenté en Figure 1-3(a). Le courant de ligne est tres

riche en harmoniques cing et sept, comme le présente le relevé spectral de la Figure 1-3(b).

Tek Arrét Tek Exéc. Déclenché
A A
B |
| “!.‘ )
| |
" A 5
| | [ 7
el
[ v b \
bolied. | 11
; g H
14 o . frv, ’.",‘ ‘ i (,
[ [ | 13
| i [ ‘]
| il |
¥ | ‘ | W/‘\
| I 1 ‘ ‘ ! f
|| Y NI
I y A VLA o )
\ m| I s J (RN Vs VDN N SN
4 3 9 15
2 ) (a.00ms 2.50Mtch7s @ 7 -1 QX‘A (@ 50.0mA 5005 )[4 00ms ][25,0M_[ch/s [ 2 7 —l.sz]
) 100k points J i points
(18363 18430

@ (b)
Figure 1-3 : Courant de ligne absorbé par un redresseur a diode triphasé.
Il en résulte un taux de distorsion harmonique en courant, THD, (relation (1.1)), du
courant de ligne tres élevé pouvant avoir un effet néfaste pour les charges et équipements
sensibles connectés a proximité. Pour les relevés expérimentaux présentés plus haut, le THD, du

courant prélevé sur le réseau d’entrée est de 58.2%.

e

THD, = [>°
h=2

La norme européenne en vigueur IEC61000-3-12 impose un THD, des courants réseaux

2
'hz «100% L.1)
1

inférieur a 48% afin d’obtenir la conformité CE. Il existe une norme plus contraignante (IEEE
519) pour laquelle le THD, doit étre inférieur a 15% voir méme a 5% lorsque la puissance de
court circuit (Pcc) est faible [IEE-92].

I est donc intéressant de développer et de disposer de solutions permettant de réduire la

valeur du THD,.

e [iltrage:
Une solution consiste a placer un filtre passe bas de type L-C-L a I'entrée du redresseur

(Figure 1-4). La fréquence de coupure de ce dispositif est comprise entre la fréquence du réseau

12



Chapitre 1 : Introduction, généralités sur les variatenrs de vitesse

d’entrée et de la fréquence du premier harmonique polluant. Le cout et le volume d’un dispositif
de filtrage dépendent principalement de la fréquence de coupure mais aussi de la puissance
transitant au sein de ce dispositif. Cette fréquence de coupure est tres basse et engendre donc un

volume conséquent et un cott élevé.

vy, YYYLL |
YYYLt
HL i

Figure 1-4 : Filtre I.-C-L des variateurs de vitesse standards.

O O

Il est également possible d’utiliser une inductance par phase [Rod-05] ou une seule et

unique inductance sur le bus intermédiaire continu (Figure 1-5), afin de réduire le THD,.

_HETITEEE, N2 X
i g ddy il eddd

Figure 1-5 : Filtrage inductif des variateurs de vitesse standards.
Une autre solution consiste a placer entre la sortie du redresseur et le bus continu un
convertisseur DC/DC commandé de sorte que le courant de sortie du redresseur soit constant. 11
en résulte que les courants réseaux sont rectangulaires avec une ouverture de 120°. Cette derniere

technique conduit a un THD, d’une valeur d’environ 30% [Grb-10].

e Redresseur commandé :

Pour obtenir de tres faible THD,, le redresseur a diode peut étre remplacé par un
redresseur MLI (Figure 1-6) [Rod-05]. Cette solution permet d’imposer la forme des courants
réseaux indépendamment des tensions appliquées a la machine, et donc de réduire fortement la
taille des éléments du filtre d’entrée. Cette solution rend le variateur réversible en puissance et
permet donc de supprimer le bras de freinage sur le bus continu. En revanche, le redresseur MLI

étant une structure commandée, son cout sera naturellement plus élevé qu’un pont a diode.
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Figure 1-6 : Topologie du variateur a redresseur commandé.

e Tiltrage actif:

Le principe de cette solution, comme le montre la Figure 1-7, est de compenser les

grandeurs perturbées en ajoutant, au variateur standard, un convertisseur possédant un ou

plusieurs éléments de stockage (condensateurs en général) [Lot-97 ; Rah-09].

Réseau

Figure 1-7 : Principe du filtrage actif et absorption sinusoidale.

Ce dispositif est connecté en amont des variateurs de vitesse. Il permet de compenser les

harmoniques des courants absorbés par le(s) variateur(s) conduisant ainsi a des courants réseaux

quasiment sinusoidaux.

Cette solution est intéressante puisqu’elle ne remet pas en cause la structure des variateurs.
Elle peut étre considérée comme une option a choisir lorsqu’on souhaite respecter une norme
contraignante. En revanche, le filtrage actif ajoute au systeme des convertisseurs commandables

générant une plus grande complexité du controle, une augmentation des pertes globales et un

cout additionnel important.

My

lréseau charge

lcompensatio /M\/

Dispositif de
compensation
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[.2.b.ii. Surtensions générées sur le moteur

Des surtensions aux bornes du moteur sont engendrées par les fronts de tension générés
par l'onduleur. Leur gradient influence directement la tension maximale observée en bout de
cable [Muk-04]. Le cable d'énergie reliant le moteur au variateur peut étre modélisé par un
ensemble de cellules de type R, L, C, G [Wee- 00], tel que représenté en Figure 1-8(a), répondant
aux équations des télégraphistes pour les lighes de transmission. Lorsqu'un front de tension se
propage dans le cable, ce dernier est alors le siege de phénomenes de réflexion d'ondes a chacune
de ses extrémités [Per-92; Sau-96]. L'impédance de la machine étant nettement supérieure 2a
'impédance caractéristique du cable, une réflexion se produit c6té machine avec un coefficient
proche de 1. A l'inverse, I'impédance de I'onduleur étant beaucoup plus petite que l'impédance
caractéristique du cable, le coefficient de réflexion co6té onduleur est proche de -1. Il en résulte

une évolution temporelle de la tension représentée en Figure 1-8(b).

2AV _
e
3
R
£
3
AV _ @
Ve R L G C Vs g g R
Q323
o - g8 §
Tension Tension S g
générée par kecellule aux bornes 0 . A =3
7 ' ' '
Pondulenr du motenur tot1tatatats
D
@ T

(b)

Figure 1-8 : Représentation du phénomene de surtension sur un cable long.

Les surtensions aux bornes du moteur sont néfastes pour les isolants des enroulements du
moteur dimensionnés pour une certaine tenue en tension, créant ainsi un risque de claquage de
Iisolant. Pour prévenir la destruction de la machine, il est donc possible d’autoriser des
surtensions d'un niveau “raisonnable” sans jamais dépasser cette tension de claquage. La National
Electrical Manufacturers Association (NEMA) et la norme IEC 61034-25 fournissent des
recommandations quant aux contraintes a appliquer sur les machines en termes de niveaux de
tension et de temps de montée des commutations, en fonction de la longueur du cable et du type
de machine. En pratique, les machines connectées au réseau triphasé 400 V sont spécifiquement
congues pour étre alimentées par un variateur de vitesse. Le cout de ces machines étant plus
élevé, on installe souvent des machines de moins bonne qualité ce qui augmente le risque de

défaillance.
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La solution idéale serait d’installer le variateur de vitesse au plus proche du moteur, voir d’y
intégrer la partie onduleur, source de ces perturbations, permettant ainsi de limiter au maximum
la longueur du cable nécessaire. En cas de contraintes sur la mise en ceuvre de ce dispositif, on
trouve dans la littérature scientifique, deux familles de possibilités d'action. Une premicre famille
de solution consiste a modifier le chemin de propagation des perturbations grace a l'ajout d’un
filtrage passe bas (sinus ou de mode commun) entre le variateur et la machine. Une seconde
approche consiste a agir directement sur l'origine des perturbations en réduisant les gradients de
tension appliqués lors de la commutation des interrupteurs. Pour cela, il peut étre envisagé d'agir
au plus pres des transistors sur leur commande de grille par modification de leur résistance, et d'y
ajouter des éléments passifs d'aide a la commutation, pour adoucir les transitions ou encore de
complexifier la topologie de la structure en vue d'assurer des commutations douces. Enfin, on
peut agir sur la stratégie de commande rapprochée du convertisseur en vue, par exemple, de faire
interagir judicieusement les commutations sur différents bras, cette solution présentant l'avantage
de ne nécessiter aucun composant supplémentaire. Ces différentes solutions sont plus amplement

détaillées dans [Vid-08].

1.2.b.iii. Problémes dus aux capacités de stockage

Généralement on doit connecter plusieurs condensateurs en série pour pouvoir supporter
la tension redressée (environ 560V pour le réseau triphasé basse tension frangais) du bus continu.
On utilise principalement des condensateurs électrolytiques car ce sont les plus économiques.

Cette technologie ne conduit pas a des densités de courant importantes. Cependant, il est
important de mettre des condensateurs électrolytiques ayant une capacité conséquente car il est
souhaitable de réduire au maximum l'ondulation de la tension du bus continu, afin d’obtenir une
meilleure qualité des tensions de sortie de 'onduleur.

Le stockage capacitif du bus continu conduit a un volume important, entre 30 et 50% du
volume total du variateur pour des niveaux de puissance supérieur au kilowatt.

Ce stockage possede une forte sensibilité aux températures élevées réduisant dans certaines
applications [Mad-05], sa durée de vie et augmentant donc les problemes de maintenance. A
noter que les éléments ayant la plus petite durée de vie dans un variateur sont les condensateurs

électrolytiques du bus continu.
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I.3. Les variateurs de vitesse a base de convertisseur AC/AC sans stockage

1.3.a. Le convertisseur matriciel

[.3.a.1. Généralités, possibilités

Le convertisseur matriciel, présenté a la Figure 1-9, a été proposé en 1976 par Guygyi -
Pelly [Guy-76]. C’est un convertisseur direct, totalement réversible. La dénomination “direct”
découle du fait que ce convertisseur ne posséde aucun étage de stockage intermédiaire dans la
chaine de conversion. Il convertit un réseau triphasé en un autre réseau triphasé de fréquence et
d'amplitude variables. II est apte a connecter chaque phase d’entrée a chaque phase de sortie par
I'intermédiaire de neufs interrupteurs quatre segments a commutation forcée. Ces interrupteurs
seront présentés dans la partie 1.4.

Ce convertisseur permet a la fois une absorption sinusoidale des courants réseaux mais
également une consommation nulle de puissance réactive.

Ces convertisseurs étant commandés par MLI, le volume ainsi que le cott du dispositif de
filtrage d’entrée nécessaire sont réduits.

YL

g

ORO

TN
LT
PRSI A A

moteur

3®d AC

=]

Figure 1-9 : Convertisseur matriciel.

Ce type de convertisseur posséde une haute densité de puissance, une grande compacité et
potentiellement une haute fiabilité puisque aucun condensateur de stockage n’est a priori nécessaite.

Les potentiels d’entrée, nommés 1, s et t, sont connectés a la sortie du filtre engendrant une
source de nature capacitive sur 'entrée, assimilée a une source de tension. Ces trois potentiels
sont référencés par rapport au potentiel n, neutre du réseau d’entrée. Les potentiels de sortie
nommés u, v et w sont connectés a un moteur. Le moteur étant de nature inductive, son
comportement peut étre assimilé a une source de courant, permettant ainsi le respect de
I'alternance des sources. Ces potentiels de sortie sont quant a eux, référencés a un neutre moteur

n’. Une tension de mode commun entre ces deux potentiels de référence apparait, nommée v,,..
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Le convertisseur matriciel idéalisé est présenté a la Figure 1-10.

Cellule Cellule Cellule

Figure 1-10 : Convertisseur matriciel idéalisé.
Les grandeurs de références seront symbolisées par leur nom suivi d’une étoile (*) tandis

que leurs mesures seront symbolisées uniquement par leur nom.

I.3.a.ii. Lois et contraintes électriques de la structure

Le réseau d’entrée peut étre défini par un vecteur d’amplitude Vi, et de fréquence f (relation
(1.2)). De méme, la référence de courant de ligne a prélever sur le réseau d’entrée, d’amplitude I, et en

phase avec sa tension simple d’entrée, est définie par 'équation (1.3).

cos(27f  t)
v, |=Ve COS(Zﬂlet +2§[J (1.2)
V n
t cos[Z;zf,Nt _2;)

cos(2zf  t)
i*
i,* (=1, cos[Z;rf,Nt +2;zj (1.3)
I 2z

cos(Z;zlet - 3)

La puissance instantanée délivrée par le réseau d’entrée, nommée py est égale au produit

scalaire des vecteurs tension et courant, définis par la relation (1.4).

- T
Vrn II’

pE = Vsn X is = Vrn X ir +Vsn X is +th X it (1'4)
th It

La référence en tension du réseau de sortie peut étre définie par un vecteur, d’amplitude et

de fréquence respectivement égales a Vet 1, décrit par (1.5). De méme les courants de sortie,

18



Chapitre 1 : Introduction, généralités sur les variatenrs de vitesse

d’amplitude égale a I et déphasés de g par rapport aux tensions simples de sortie, sont définis

par la relation (1.6).

cos(2f o t)
vun‘ *
Vor * [ =V cos(Z;rfOUTt + 2”) (1.5)
Vi * 23
cos(Z;szUTt - ”j
. 3 -
COs(zﬂfowt T s )
iy
i, [=1 cos(ZzszUTHgos +2;[] (1.6)
b 2
cos| 27f o r t+ @ — 3

La puissance instantanée délivrée en sortie, nommée pg est égale au produit scalaire des

vecteurs tension et courant de sortie, défini par ’équation (1.7).

T

Vun' Iu
pS = an‘ x iv = Vun‘ X iu +an‘ X iv +an' x iv (1'7)
an' Iw

Le convertisseur matriciel ne possédant aucun élément de stockage, les puissances d’entrée
g2c,

et de sortie peuvent étre considérées égales, aux pertes silicium pres.
p = pE = ps =Vun‘ ><iu +an‘ ><iv +an' ><iv :Vrn ><ir +Vsn ><is +th Xit (1'8)
La formulation des grandeurs électriques du convertisseur s’appuie principalement sur une

écriture matricielle de la topologie [Fra-96] (matrice de connexion nommée [F]) ainsi que sur

l'utilisation des fonctions de connexion (f;), décrite par 'équation (1.9) .

fru frv frw
[F ] = fsu fsv fsw (1.9
fu fu fu

Ces fonctions de connexion (fonction logique) décrivent I’état des interrupteurs constituant

ce convertisseur [Cam-96]. Une fonction de connexion égale a un (f; =1) correspond a un
interrupteur fermé alors que cette méme fonction de connexion égale a zéro (f; =0) correspond

a un interrupteur ouvert.
Ainsi, la formulation matricielle du comportement électrique instantané du convertisseur

peut se traduire par les relations suivantes :

V, \' Ir Iu

un rn
v, [=[F]lv., | <t|i |=[FT [, (1.10)
an th it iw

Comme présenté a la Figure 1-11, le convertisseur matriciel est composé de trois cellules de

commutation, indicées par la phase de sortie qu’elles connectent (u, v, w).
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Cellule  Cellule Cellule

S avnaroa syl
A
/\ /\ /\

Figure 1-11 : Cellules de commutation du convertisseur matriciel.

La nature des sources imposant de ne pas court-circuiter une source de tension et ne pas ouvtir
une source de courant, chacune des cellules de commutation ne doit avoir quun seul interrupteur
fermé a chaque instant, ce qui se traduit par les relations suivantes :

f,+f,+f,=1

(1.11)

f. =1:interrupteur fermé
frv + fsv + ftv =1 avec { 4 P

f; =0 :interrupteur ouvert
foo+ o+ fw=1

Cela amene a 27 états possibles du convertisseur (chaque colonne a 3 états possibles, donc

3=27).

Dans un convertisseur, les commandes (MLI) des interrupteurs doivent étre telles que, sur
une période de découpage (T), les valeurs moyennes des tensions de sortie soient égales a leurs
tensions de référence. Si la fréquence de commutation f, égale a 1/T, est nettement supérieute aux
fréquences du réseau d’entrée et des références de sortie, on peut considérer comme constantes les
tensions d’entrée sur une période de découpage T.

Si t; représente le temps de fermeture de Pinterrupteur correspondant, durant l'intervalle T,
les valeurs moyennes des tensions de sortie s’écrivent :

<Vun' >T tru trv trw Vrn Vun' *
<an' >-|— - tsu tsv tsw Voo [=1] Vun * (1.12)

(Vo )y ty byt V] |V ™

Cette relation correspond a une formulation moyenne introduisant les rapports cycliques des

fermetures des interrupteurs avec la relation ci dessous:

m. = o (1.13)
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Afin de ne pas alourdir les notations, les valeurs moyennes sur une période de découpage T
seront notées en gras comme ci-dessous :
— — *
<Vun' >T =Vun = Vin (1.14)

), =i =i

On considérera que le modulateur MLI remplit sa fonction. Par conséquent, les valeurs
moyennes sur une période de découpage T sont égales a leurs références. Par la suite, on utilisera
uniquement la notation correspondant aux valeurs moyennes sur la période de découpage T.

Cette formulation moyenne conduit aux équations suivantes.

m, m, m,
[M]=Im, m, m, (1.15)
mtu mtv th
Vy, vV, i, iy
v, [=[M]|v,, |€t]i [=[MT i, (1.16)
Vi, Vi, i, i,

m,+mg,+m, =1
m, +mg, +m, =1 avec 0 <m; <1 (1.17)
m,, +mg,, +m, =1
Le convertisseur matriciel ne possédant aucun élément de stockage, ses puissances d’entrée
et de sortie peuvent étre considérées égales. Comme on fonctionne en régime sinusoidal triphasé

équilibré, les puissances moyennes sont constantes et égales (1.18).

3 3
P:pE:DSZEVE'|E25V5'|S'COS¢S (1.18)

1.3.a.iii. Limites

Du fait de I'absence d’élément de stockage, le convertisseur matriciel posséde une limite
intrinseque quant au niveau maximal de 'amplitude des tensions générées en sortie du variateur
[Ale-89]. L’amplitude de la plus grande tension composée de sortie est, a chaque instant,
inférieure ou égale a 'amplitude de la plus grande tension composée d’entrée. I’amplitude de la
tension composée de sortie est donc limitée a la valeur minimale de la plus grande tension
composée d’entrée. La Figure 1-12 montre l'enveloppe basse et haute des tensions composées du
réseau d’entrée (avec un réseau ayant une tension simple de 230V efficace et une de fréquence 50
Hz) illustrant ainsi la limite de 'amplitude maximale des tensions composées de sortie. Cette

valeur est égale a la tension composée d’entrée maximale multipliée par un rapport de

J3/2 (=0.867).
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Figure 1-12 : Enveloppes des tensions composées d’entrée limitant 'amplitude de sortie.

Cette contrainte peut étre transposée pour 'amplitude des tensions simples. Un ratio de
transformation en tension, nommé q, peut étre défini comme étant le rapport entre 'amplitude
de la tension de sortie et de 'amplitude de la tension d’entrée. Compte tenu de I’égalité des
puissances entre I'entrée et la sortie, ce ratio s’applique aussi sur les courants (relation (1.19)).

\'A I

g=—>=——— (1.19)
Ve Ig-cos ((/’s )

La limite maximale du ratio de transformation g, permettant d’obtenir des tensions de

sortie sans harmoniques basse fréquence, vaut\/§/2. Cette limite est commune a tous les

convertisseurs AC/AC sans stockage.

1.3.b. Les convertisseurs matriciels “double étage”

1.3.b.i. Généralités, possibilités

Une structure équivalente “éclatée”, passant par un étage intermédiaire sans éléments de
stockage capacitif, peut étre proposée comme alternative au convertisseur matriciel. Cette structure
est composée d’une association de deux convertisseurs, d’ou le nom de convertisseur matriciel
“double étage” [Cha-04]. Un redresseur totalement commandé (a interrupteurs quatre segments) est
directement connecté a un onduleur de tension (a interrupteurs trois segments) traditionnellement
utilisé dans la variation de vitesse comme le montre la Figure 1-13. Cette structure possede les
mémes caractéristiques d’entrée et de sortie que le convertisseur matriciel.

La tension intermédiaire, nommée u,.. (différence de potentiel entre p et 0), doit rester
positive afin de ne pas engendrer de court-circuit des condensateurs du filtre d’entrée via les

diodes de 'onduleur (contrainte liée aux interrupteurs trois segments).
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Figure 1-13 : Convertisseur matriciel “double étage”.

L.3.b.1i. Lois électriques de la structure

Le convertisseur matriciel “double étage” peut étre dissocié en deux :

- une premicre partie “redresseur”

- une seconde partie “onduleur”

Le redresseur du convertisseur matriciel “double étage” est composé de deux cellules de
commutation, nommée R et R’, décrites par la relation (1.20). Ces cellules de commutation
doivent avoir un seul et unique interrupteur fermé a chaque instant. Cela se traduit par la relation

(1.21).

f f f
[Fred ] = ' ) t (1:20)
f. fo f,
f,+f,+f=1 1.21)
fo+fo+f. =1
Le fonctionnement du redresseur peut étre décrit par la relation suivante :
V Vrn ir i
=Fo ]l v, et i |=[F | ™ (1.22)
on Y | - Irec
t

tn

L’onduleur du convertisseur matriciel “double étage” est composé de trois cellules de
commutation, nommée U, V, et W, décrite par la relation (1.23) et répondant aux contraintes

décrites par (1.24).

f, f, f,
Fad=| ¢ ¢ ¢ 029
f,+f, =1
f,+f,=1 (1.24)
f,+f,=1
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Le fonctionnement de 'onduleur peut étre décrit par la relation suivante :

Vun V i IU
pn rec | _ : .
Vin |5 [Fond]T ’ v ct . - [Fond]' I, (1.25)
on ~ e .
wn Ly

Le produit des matrices de connexion du redresseur et de I'onduleur correspond a la

matrice de connexion du convertisseur matriciel “double étage” nommée [Fp]

f, 1,
[FDE ] = [I:ond]T ’ [Fred ] = fv fv‘ ’ :r :S :t (1-26)
fw fW r s t

Cette matrice est a rapprocher de celle du convertisseur matriciel puisque ces deux
structures (convertisseur matriciel d’une part, convertisseur matriciel “double étage” de l'autre)
assurent la méme conversion.

On peut donc établir une relation entre les fonctions de connexion du convertisseur

matriciel et celles du convertisseur matriciel “double étage”

[F]: [FDE]

f f f f o f,
ru su tu u u fr .I:S ft 1.27)
— 1:rv fsv ftv = 1:v fv‘ '
fof f,
frw fsw ftw fw fw'

Une formulation en fonction de modulation des interrupteurs est également utilisable pour
le convertisseur “double étage”. Elle engendre une équivalence des équations décrites
précédemment en “fonction de connexion”, transposées en “fonction de modulation”. Pour
chaque partie du convertisseur matriciel “double étage”, les matrices de conversion définies par

leurs “fonctions de modulation” sont décrites par les équations (1.28) a (1.31).

m m m

[M red ] = ' ) t (1'28)
m. mg m,
m +m,+m =1 (1.29)
m.+mg+m, =1
[M ]_ m, m, m, (1.30)
ondd ™
m, m, m,
m,+m, =1 (1.31)
m,+m, =1
m,+m, =1

Les équations moyennes sur la période de modulation, peuvent étre décrites comme ci-dessous :
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v ] Vin I |
pn . T rec .
= [M red ] Ven [ et | s |= [M red ] ' i (1.32)
L on | vy, it rec
un v | iu
T pn rec | _ .
vn | = [M ond] ' ct . - [M ond]' I (1-33)
on e .
| Vwn | Iy

Le produit des matrices de conversion du redresseur et de 'onduleur correspond a la

matrice de conversion du convertisseur matriciel “double étage” nommée [My,]

oo M M M 1.34
[MDE]:[Mond]T'[Mred]: mv mv' ' m m m (1.34)
m, m, r s’ t

Comme précédemment, cette matrice est a rapprocher de celle du convertisseur matriciel.
On a donc une relation entre les fonctions de conversion du convertisseur matriciel et du

convertisseur matriciel “double étage”, telle que :

[M ] = [M DE ]
mru msu mtu mu mu' m,- ms mt (1'35)
—>'M m m,|=|m m. |-
rv SV tv v % mr. ms' mt'
mrw msw mtw mw mw'

Ces différentes relations permettent d’établir un lien entre la commande des interrupteurs

d’un convertisseur matriciel et l]a commande d’un convertisseur matriciel “double étage”.

1.3.b.iii. Variantes

Le redresseur du convertisseur matriciel “double étage”, introduit par J.W. Kolar [Kol-08],
peut étre réalisé de différentes manicres. Les cinq variantes répertoriées sont présentées a la

Figure 1-14.

Convertisseurs matriciel “double étage”

“Very-Sparse” | “Ultra-Sparse” | “A Etage Inverseur”

“Indirect” I“Sparse”

Figure 1-14 : Variantes du convertisseur matriciel “double étage”.

e ] convertisseur matriciel “indirect”

La premiere topologie se nomme convertisseur matriciel indirect, et est présentée a la Figure
1-15. Le redresseur est composé de six interrupteurs quatre segments a double commande (a

émetteur ou collecteur commun).
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Figure 1-15 : Le convertisseur matriciel “indirect”.

Ces interrupteurs permettent d’opérer avec un courant i, positif ou négatif, acceptant ainsi une
réversibilité de puissance. A chaque instant, deux transistors et deux diodes conduisent dans le
redresseur. Cette premiere topologie génere moins de pertes par conduction par rapport aux
topologies suivantes, en revanche elle nécessite un plus grand nombre de transistors. Les topologies
suivantes ont été proposées afin de réduire le nombre de composant commandable nécessaire et de

limiter la complexité du controle-commande.

e Le convertisseur matriciel “Sparse”

Cette topologie, représentée Figure 1-16, est engendrée par la mise en commun d’un
premier interrupteur commandable de la cellule R avec un second de la cellule R’, au sein d’un

méme bras [Kol-07].
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Figure 1-16 : Convertisseur matriciel “Sparse”.

Cette structure permet de supprimer trois composants commandables du redresseur par
rapport a la topologie précédente. En revanche, en fonction du sens de transit de la puissance, trois
transistors et trois diodes (puissance transmise a la charge) ou deux transistors et deux diodes
(puissance réinjectée dans le réseau d’entrée) sont conducteurs. Les pertes par conduction de cette
topologie seront par conséquent, plus importantes que celles générées par le redresseur de la solution

“matriciel indirect”.
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e Le convertisseur matriciel “Very-Sparse”

La topologie, nommée convertisseur matriciel “Very-Sparse” et présentée a la Figure 1-17, est
composée de six interrupteurs quatre segments a transistor unique. Cette topologie permet de
limiter a six le nombre de composants commandables pour le redresseur, réduisant ainsi par deux
leur nombre par rapport au redresseur de la topologie “indirect”. Les pertes par conduction de cette
topologie sont plus grandes puisque chaque élément actif nécessite la mise en conduction d’un
transistor ainsi que de deux diodes. Ainsi, le redresseur sollicite, a chaque instant, deux transistors et

quatre diodes.

¢ Onduleur

N
N
o %
/

Figure 1-17 : Convertisseur matriciel “Very-Sparse”.

e Le convertisseur matriciel “Ultra-Sparse”
Cette topologie limite le nombre d’interrupteur a son strict minimum, c'est-a-dire, un seul par
g > )
phase d’entrée comme le montre la Figure 1-18. Cette topologie requiert la conduction de deux
diodes et d’un transistor par bras commandé. Le redresseur de la structure produit donc des pertes
par conduction similaire a celle générées par le redresseur de la topologie “Very-Sparse”.
Contrairement aux solutions proposées précédemment, cette structure n’est pas réversible en
>
puissance et ne permet donc pas le “mode freinage” du dispositif (diodes connectées aux bornes p

et o).

rec
>

Onduleur

rec

o G

>

Figure 1-18 : Convertisseur matriciel “Ultra-Sparse”.
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e Le convertisseur matriciel “a Ftage Inverseur”

Le redresseur de la topologie du convertisseur matriciel dit “a Etage Inverseur” (Figure
1-19), est composé d’un redresseur a interrupteurs unidirectionnels en courant, en cascade avec
un second étage d’inversion. Il posséde autant de composants commandables que la version
“Sparse”. Ce redresseur permet de récupérer I’énergie grice a son étage inverseur. Devant
fonctionner a la méme fréquence de modulation que le reste de la structure, cette topologie
engendre des pertes par commutation supplémentaires ainsi qu’une plus grande complexité de la

commande. En conséquence, cette topologie ne sera pas considérée par la suite.

RAL]

Onduleur

r

o G

pral{d,

Figure 1-19 : Convertisseur matriciel “a Etage Inverseur”.
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1.3.c. Conclusion

A composants semi-conducteurs identiques, toutes ces topologies produisent des pertes par
commutation similaires car elles commutent au méme instant les mémes tensions sous un
courant i, identique, hormis le convertisseur matriciel “a Etage Inverseur” qui dispose d’un étage
supplémentaire. Pour ne pas désavantager la structure du convertisseur matriciel “double étage”
vis a vis du convertisseur matriciel, et ayant pour objectif de proposer des convertisseurs a haut
rendement, seule la topologie “indirect” est étudiée par la suite, puisque son redresseur produit
moins de pertes par conduction que les autres solutions indirectes présentées.

Un tableau récapitulatif (Tableau 1-1) synthétise les avantages et les inconvénients de

chacune de ces solutions.

) . Chute de tension bidirectionnalité en
Topologie Facilité de commande . .
(pertes par conduction) puissance
Matriciel @)
Matriciel Indirect @)
Matriciel Sparse ®
Matriciel Very-Sparse ®
Matriciel Ultra -Sparse ® non
Matriciel a Etage e ®

Invetseur

Tableau 1-1: Synthése des topologies des convertisseurs AC/AC sans stockage.
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I.4. Interrupteurs quatre segments

Le convertisseur matriciel nécessite I'utilisation de neuf interrupteurs quatre segments, dont
la caractéristique statique est représentée a la Figure 1-20. Ces interrupteurs sont commandables
aussi bien a 'amor¢age qu’au blocage et nécessitent d’avoir la capacité de bloquer une tension

ainsi que de conduire un courant quel que soit son signe.

---+» Blocage
—> Amorgage

—> Commutation Naturelle
Figure 1-20 : Caractéristique statique/dynamique idéale.

Du fait de leur mise en ceuvre trés complexe, seules de petites productions d’interrupteurs
quatre segments monolithiques sont envisageables de nos jours. La capacité de blocage en
tension inverse est une faiblesse des transistors, ces composants étant capables de bloquer une
tension inverse tres faible (20V environ pour un transistor de calibre en tension égal a 1200V).
Ces interrupteurs quatre segments sont donc créés par l'association de plusieurs éléments
discrets, unidirectionnels en tension et en courant. Cette section décrit les assemblages possibles
pour reproduire le comportement des interrupteurs quatre quadrant a partir d’éléments de base

classiquement utilisés en électronique de puissance, c'est-a-dire le transistor et la diode.

I.4.a. Topologie a transistor connecté a un pont a diode

La premicre topologie proposée est I'association la plus simple possible. Elle est constituée
d’un transistor connecté au centre d’un pont a diode comme illustré a la Figure 1-21[Aré-08 ; Mat-
01]. Ces diodes sont inclues afin de fournir la capacité de blocage en tension inverse manquant au
transistor. L’avantage principal de cette topologie est de ne posséder quun seul et unique
composant commandable. Cette particularité permet de réduire d’une part le cout de I'association
mais aussi la complexité de la commande ainsi que le nombre d’alimentation isolée nécessaire a
Palimentation des circuits drivers', qui fournissent les signaux de commande de grille (une
alimentation isolée par interrupteur quatre segment). En revanche, le défaut majeur de cet
interrupteur est que trois composants (deux diodes et un transistor) sont mis en conduction lors de

son activation produisant une chute de tension importante a ses bornes. Cette chute de tension

! Le circuit driver est le dispositif d'interfacage entre la partie commande et la partie puissance.
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engendre donc des pertes par conduction importantes limitant le rendement du convertisseur, cette

topologie sera donc écartée de 'étude.

1

Figure 1-21 : Topologie transistor connecté a un pont a diode.

1.4.b. Topologie a transistors

[.4.b.i. Topologie a transistors et diodes en anti-paralléle

Les interrupteurs utilisés dans les onduleurs de tension, comportent un transistor connecté
en anti-parallele a une diode. Ils sont bidirectionnels en courant et unidirectionnel en tension
Deux configurations sont possibles pour concevoir un interrupteur quatre segments a base de

cette configuration[Aré-08 ; Mat-01].

e Interrupteur quatre segments a émetteur commun

Cet arrangement de semi-conducteur est composé deux diodes et deux transistors connectés
comme le présente la Figure 1-22. Les diodes restent indispensables, elles permettent de fournir la
capacité de blocage en tension inverse. I'un des avantages de cette structure est d’offrir un degré de
liberté supplémentaire pour la gestion de la commutation de l'interrupteur (voir chapitre 3).

Les pertes par conduction sont également réduites puisque, a tout moment, seuls deux
éléments (un transistor et une diode) conduisent. Comme pour la topologie a pont de diodes,
chaque interrupteur quatre segments, nécessite une alimentation isolée car la commande des drivers

est référencée au meéme potentiel.

Figure 1-22 : Topologie a émetteur commun.

e Interrupteur bidirectionnel a collecteur commun

Cet arrangement est similaire et posséde les mémes caractéristiques que la configuration
précédente. La différence est que les transistors sont disposés dans une configuration a collecteur
commun comme le montre la Figure 1-23. Les pertes par conduction sont strictement identiques
a celles de la configuration a émetteur commun. Comme les émetteurs des deux transistors ne

sont pas communs, l'interrupteur quatre segments nécessite deux alimentations isolées. Pour la
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réalisation du convertisseur matriciel, six alimentations isolées suffisent du fait de la mise au

méme potentiel de certains émetteurs de transistors appartenant a différents interrupteurs.

Figure 1-23 : Topologie collecteur commun.

I.4.b.ii. Topologie a transistor et diode en série

Deux autres configurations possibles sont créées a partir d’un transistor en série avec une
diode engendrant un composant bidirectionnel en tension mais unidirectionnel en courant.
L’interrupteur quatre segments est composé de deux de ces assemblages disposés en antiparalléle
comme le montre la Figure 1-24 [Aré-08]. La possibilité (a) conduit au méme nombre
d’alimentations isolées que la topologie a collecteur commun de la Figure 1-23. La solution (b),
en revanche, n’ayant pas de potentiel commun entre les émetteurs, conduit a deux alimentations
isolées par interrupteur quatre segments. Pour la réalisation du convertisseur matriciel, dix huit

alimentations isolées sont nécessaires.

(a) (b)

Figure 1-24 : Topologies sans connexion centrale.

I.4.c. Topologie a RB-IGBT

Certaines sociétés, comme STMicroelectronics, Fuji electric et IXYS, ont développé et
commencent a proposer des interrupteurs intégrés bidirectionnels en tension (comportement similaire
aun IGBT en série avec une diode), nommé RB-IGBT (Reverse Blocking IGBT) [Gon-06].

La structure du RB-IGBT est basée sur celle d'un IGBT de technologie N.P.'T (Non-Punch-
Through) dont la tenue en tension inverse a été renforcée par une zone de déplétion® verticale
supplémentaire. Elle est engendrée par une introduction de caisson traversant verticalement,
descendant de la jonction P* existante pour les IGBT NPT pour rejoindre 'oxyde de silicium de la
base (cf. points 1 a la Figure 1-25). Ce nouvel interrupteur permet alors de réaliser un composant

commandable, bidirectionnel en tension, dont la chute de tension a Iétat passant n’est causée que

2 Zone de déplétion : Qualifie la zone sans porteurs de charge située a la jonction de deux matériaux semi-
conducteurs dopés N et P.
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par une seule jonction PN. Cette chute de tension typique est alors de 'ordre de 1.6 a 2.2V, grace a
une forte injection de trous depuis la zone P* en face supérieure. Cette injection permet ainsi de

réduire les pertes par conduction de I'interrupteur.

Collecteur
P+

Zone de déplétion

P+

=

Emetteur Sio,

Figure 1-25 : Structure de la technologie RB-IGBT.

La Figure 1-26 introduit le symbole du RB-IGBT, utilis¢ dans ce mémoire. Un autre
schéma possible est présenté dans [Tak-04]. L’interrupteur quatre segments est ainsi constitué de

deux de ces interrupteurs disposés “téte-béche”.

R —

—_
Figure 1-26 : Schéma de linterrupteur quatre quadrant a RB-IGBT.

1.4.d. Conclusion

Un tableau récapitulatif (Tableau 1-2) permet de synthétiser les avantages et les

inconvénients de chacun de ces interrupteurs quatre segments.

Alimentation isolée
nécessaire pour le
convertisseur matriciel

Association de semi o Chute de tension en
Facilité de commande .
conducteurs conduction

Transistor et pont a

diode simple élevé 9
Transistor et diode en plus complexe moyenne 6ou9
anti-parallele
Transistor et diode en
anti-série plus complexe moyenne 6oul8
RB-IGBT plus complexe faible 6

Tableau 1-2 : Synthése des interrupteurs.
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I.5. Etat de P’art des méthodes de modulation des convertisseurs AC/AC sans

stockage

Les méthodes de modulation d’un convertisseur matriciel peuvent étre décomposées en

deux étapes distinctes (Figure 1-27).

Grandeurs

références =———————————————p

Stratégie de
modulation

Grandeurs — 3|

mesutées

Calcul
de la
Matrice M

M]

\ 4

[F]

MLI

Figure 1-27 : Schéma des étapes de la modulation.

La commande du convertisseur matriciel consiste donc a trouver dans un premier temps une matrice

de conversion [M], correspondant au modele moyen et image des temps de connexion relatif a une

période donnée pour chaque interrupteur [Cam-96 ; Fra-96]. On détermine ainsi les neuf rapports

cycliques my, des neuf interrupteurs de la matrice, ce qui permet :

» D’obtenir des tensions de sortie moyennes égales aux tensions de sortie référence, a partir des

tensions d’entrée fournies par le réseau, données par les équations (1.36) et (1.38),

» D’obtenir des courants d’entrée moyens égaux aux courant d’entrée référence (en phase avec

leur tension d’entrée respective), a partir des courants de sortie générés par le moteur,

données par les équations (1.37) et (1.39),

avec un ratio de transformation q comme le montre | ‘équation (1.40).

VV n

tn

cos(2zf t)
cos(Z;zf,NHZ?j[j

cos(an,Nt —Zﬂj
3 -

c08(27four * t+ 5)
2
cos| 2af o 1 *t+ g + 3

cos(Z;szUT *t+o, — 2;)

cos(2f o *t)

COS(ZﬂfOUT *t+ 2;)

cos(Z;zTOUT *t- 2;)
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cos(6,)

cos(ei + 2”)
3
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L 3 -

cos(2af; *t)

cos(Z;szUT *t+ 2;)

cos(Z;szUT *t- 2;)
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cos(2f t) cos(27f t)
il'
i [=1.* COS(Zzzlet+2;j =q*-lg -cos (o) cos[Z;zf,NHZ?i[j (1.39)
i
[ cos(Zm‘,Nt—Z”) COS(Zﬂlet—Zﬁ]
q*:\gz le™ (1.40)
Ve I -cos ((ﬂs)

Ensuite, il est nécessaire de transformer ces neuf rapports cycliques en neuf fonctions de
connexion de fagon a pouvoir commander les interrupteurs, tout en respectant les contraintes liées
aux cellules de commutation (1.11). Cette étape devra permettre de définir la matrice des fonctions de
connexion [F], a partir de la matrice de conversion [M].

Deux types de mise en forme des stratégies de modulation peuvent étre définies :

- les stratégies scalaires.
- les stratégies vectorielles.

Les stratégies scalaires, ainsi que la premicre stratégie de modulation vectorielle, permettent
de commander uniquement le convertisseur matriciel. En revanche, la modulation indirecte,
réalisée a partir de la seconde stratégie de commande vectorielle présentée, peut étre appliquée

aux convertisseurs matriciels et matriciels “double étage”.
1.5.a. Méthodes scalaires

1.5.a.1. Méthode scalaire AV

La premicere stratégie de modulation a été proposée par A. Alesina et M. Venturini en 1980
[Ale-81 ; Ven-80]. Elle résout le systeme défini par les équations (1.16) et (1.17), avec des
références de tension de sortie possédant un terme homopolaire nul (v, =0). La résolution de ce

systeme d’équations engendre deux solutions possibles présentées en (1.41) et (1.42).

1+2g*cos(wgt)  1+2g* cos(a)Rt - 2;) 1+2qg* cos(a)Rt - 4;}

M, (t)]= 2

w |

1+2g* cos(a)Rt—‘Zr] 1+2g*cos(wgt) 1+ 2q*cos(a)Rt—2;) (1.41)

1+29* cos(a)Rt —2??} 1+29* cos(a)Rt —4;) 1+2g* cos(wgt)

— *
Avec Wy = Wy T~y

1+2g* cos(mgt) 1+2qg* cos(a)Rt - 2;) 1+29* cos(a)Rt —4:;[}

[Mz(t)]zé l+2q*cos[a)Rt—2§J l+2q*cos(a)Rt—4;) 1+2q* cos(wgt) (1.42)

1+ 2q*cos(a)Rt—‘sz 1+2g*cos(wgt) 1+ 2q*cos(a)Rt—2;]
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— *
Avec @y = gy * +op
Chaque solution génere un déphasage du courant d’entrée égal a celui des courants de la

charge ou a son opposé. Il est donc possible de synthétiser tous les déphasages possibles en

entrée compris, entre le courant de la charge et a son opposé, a I'aide de ’équation (1.43)

[M(1)]= o, [M(D)]+ M, ()] avec o, +, =1 (1.43)
Le résultat, permettant d’obtenir un déphasage d’entrée nul (¢,= «,=0.5), est présenté en
(1.44), avec j, phase d’entrée numérotée (r=1, s=2, t=3) et £, la phase de sortie notée (u=1, v=2,

w=3).

m; = ;(1+ 2q*cos[2m‘wt —(j —1)2;[]005[2ﬂfom *t—(k —1)2;[D (1.44)
Une solution plus compacte peut étre proposée (1.45)
Vi (t)-v,(t
m.kzl 1+2M (1.45)
3 V2

L’inconvénient majeur de cette méthode de modulation est son ratio de transformation, q,
limité a 0.5. Cette contrainte résulte du choix d’un terme homopolaire, égal a zéro. Ce choix
conduit a toujours rester dans I'enveloppe des tensions simples d’entrée et centrée sur zéro,

comme le présente la Figure 1-28.

1

e
n

§ —enveloppe haute
:g -..enveloppe basse
= 0 - hun i
. g - hvn
g h\Vn
- O . 5 _i’ \_‘ !.'-\‘ ; _/."‘
/" .\'\, I’! kS / ",
4 AN i b / N
y // " ’.,/ N, /I, .
-1 h = = l 1 S o l I S o
0 0.005 0.01 0.015 0.02
temps (s)

Figure 1-28 : Illustration du ratio de transformation en tension limite a 0,5.
La tension réduite est définie par la relation (1.46).

Vin(1)* (1.46)

E

hjn(t)=
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La méthode scalaire AV a été améliorée en 1989 [Ale-89] par lintroduction d’un terme
homopolaire dans les tensions de référence afin d’atteindre 0.867 pour g, comme le montre la

Figure 1-29.

1 )\ \
0.5 7

g ——enveloppe haute
'§ -—--enveloppe basse
2
\8 O -

&
.8

a
=

-0.5p A
"‘\ i/ \'\ 7
-1t Nt I . '~.___‘__,.-~’ 1 ’ ’
0 0.005 0.01 0.015 0.02

temps (s)
Figure 1-29 : Illustration du ratio de transformation en tension limite a 0,867.

Pour cela, il faut théoriquement retrancher aux tensions de sortie un harmonique de rang
triple de la fréquence f,y, de méme pour les tensions d’entrée avec un harmonique a trois fois la
fréquence f. Pratiquement, les formes d'onde en entrée sont imposées par le réseau. Donc, au
lieu de retrancher un 3¢éme harmonique de f;y en entrée, il est ajouté aux références de sortie

(1.47).

cos(2af; *t)
*
" 27\ 1 1 1.47
V,, * | =V, | cos| 2af o, *t+ == | | = = cos(3x 27f,; * 1)+ —=c0s(3 x 2f  t) (1.47)
. 3)| 6 243
" cos(Z;szUT *t —2;)

Le résultat est présenté en (1.48), avec j, phase d’entrée numérotée (r=1, s=2, t=3) et &, la

phase de sortie notée (u=1, v=2, w=3).

I (i i1)2%
1—Wq {cos(Sm‘,Nt (j-1) 3) cos(4m‘,Nt+(j 1) 3]}

j :1 : (1.48)

k9 2 K 2r) 1 6.1 1 64

20* 2 —(j-1)—1|- 2 *t—(k-1)== |—= * -
+2q cos[ Ant=(j-1) 3 } [cos( Ao *t—(k-1) 3) 6005( out t)+2\@cos( INt):|
Une solution plus compacte peut étre proposée (1.49)
2 UiV | 407 i 1.49
My, _3(1+ 2VE2+3\@sm(27zf,Nt+,BK)S|n(67zf,Nt)j (1.49)
21 Arx

Avec 5, =0 ;? ;? , déphasage respectif de la phase donnée.
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Cette méthode reste tres limitée car les fréquences des réseaux d’entrée et de sortie doivent
étre parfaitement connues. La fréquence introduite dans le calcul doit étre exactement la
fréquence du réseau d’entrée. Cette méthode ne gere ni les déséquilibres, ni la pollution du réseau
d’entrée et son implantation nécessite une boucle a verrouillage de phase (PLL : phase look loop)
pour synchroniser la commande avec le réseau d’entrée. Le développement du modulateur, créant
les fonctions de connexion des interrupteurs, n’est pas détaillé dans la bibliographie et donc la
compréhension de cette stratégie de modulation s’arréte au calcul de la matrice de conversion

[M]. Les éléments nécessaires a la stratégie de modulation sont schématisés sur la Figure 1-30.

q*
——»| Calcul [1\/[]
dela |
(O :
ouT > Matrice M
A
O
V(ﬂ’ VSﬂ’ Vtﬂ
PLL

Figure 1-30 : Synoptique de la stratégie de modulation AV.

Avec:

wy =27k, (1.50)

* _ *
Ooyr™ = 288 oyr

[.5.a.ii. Méthode scalaire ROY
En 1987, G. ROY a proposé une autre stratégic de modulation scalaire [Roy-87].
L'algorithme de modulation est basé sur le rapport instantané des tensions de phase d'entrée
mesuré pour calculer la matrice de conversion du convertisseur matriciel comme proposé dans
[Roy-89].
Cet algorithme impose de respecter trois regles :
e L’indice M est affecté a la phase d'entrée ayant une polarité différente des deux autres
phases d'entrée.
e L’indice L est attribué a la plus petite des deux autres tensions d'entrée en valeur
absolue.
e lindice K est affecté a la dernicre tension d'entrée.
Les rapports cycliques de chaque cellule de commutation peuvent étre calculés, sur une

période de découpage T, avec les relations suivantes :
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o (vjn.—vM)va
U 15v2

V.. —V,, |xV ) (1.51)
ijzﬁJl——iil—Jiava:J:LLvetw

1.5V,2

My; =1-my; —my;

Cette méthode de calcul inclut un terme homopolaire nul, le ratio de transformation est
donc limité a q=0.5.

Encore une fois, I'ajout d’une tension de mode commun v, . est utilisé pour atteindre un
ratio q égal a 86.7%. Malgré les apparentes différences, cette méthode donne un résultat similaire
a la méthode améliorée de M. Venturini, mais permet de gérer les fluctuations du réseau d’entrée,
en remplacant la valeur théorique du réseau d’entrée de la méthode précédente par la valeur
mesurée des trois tensions d’entrée. Son implantation nécessite une boucle a verrouillage de
phase pour synchroniser la commande avec le terme homopolaire et le réseau d’entrée. Le
développement du modulateur MLI n’est pas détaillé dans la bibliographie de cette méthode et
donc la compréhension de cette modulation s’arréte de nouveau au calcul de la matrice de
conversion [M]. Les éléments nécessaires a la stratégie de modulation sont schématisés sur la

Figure 1-31.

V. V. V.

un™ Yvn» Ywn’
Calcul M]
dela —>
V., V. V. q
m> Vsnd tn > Matrice M

fa
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Figure 1-31 : Synoptique de la stratégie de modulation de ROY.

1.5.a.11i. Méthode scalaire Ph.D

En 20006, Ph. Delarue a montré qu’il était possible de contourner les inconvénients majeurs
de ces deux méthodes [Del-07], c'est-a-dire I'utilisation d’une PLL et la détermination des termes
sinusoidaux liés aux tensions d’entrée, uniquement par la mesure des tensions simples d’entrée.
La valeur des rapports cycliques est déduite par la relation (1.52).

m. = +M J=rst (1.52)

. =C
o (VR HVE V) k=u,v,w
Les termes v, et ¢; sont, quant a eux, définis par (1.53)
v — MaX( Vrn 'Vsn ’th )+ Min(vm ’Vsn 'th )
nn 2
V|tV

+ |V

rn sn tn

3 +1/3

in
2 2 2 2
2 g(vrn +Vsn +th )

v, (1.53)

c;=
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Cette méthode permet d’atteindre le ratio de transformation q maximal (0.86). Cette
stratégie de modulation permet de conserver un systeme de tension sinusoidal en sortie et une
puissance instantanée constante lorsque le réseau d’entrée est déséquilibré et/ou pollué par des
harmoniques; les courants d’entrée ont alors la méme forme d’onde que les tensions d’entrée. Les

éléments nécessaires a la stratégie de modulation sont schématisés sur la Figure 1-32.

Vi Vo> Vo
”| Calcul (M]
fol’ VSI’I’ Vtﬂ de la
»| Matrice M

Figure 1-32 : Synoptique de la stratégie de modulation Ph.D.

1.5.a.iv. Méthode scalaire ISHIGURO

e Stratégie de modulation.

En 1991, A. Ishiguro a proposé une méthode de calcul de la matrice de conversion basée
sur la construction de deux tensions composées positives de sortie a partir des deux plus grandes
tensions composées positives d’entrées [Ish-91].

Afin de calculer la matrice de conversion, Ishiguro a présenté sa méthode de calcul pour un

secteur particulier des tensions d’entrée et de sortie (Figure 1-33).

200

d'entrée (V)
o

Tensions

-200

0.048 0.05 0.052 0.054 0.056 0.058 0.06
t(s)

0.04 0.042

200, T

100

sortie (V)

Tensions de

-100p~

-200'
0.04 0.042 0.044 0.046, 0.048 0.05 0.052 0.054 0.056 0.058 0.06

‘ , t(s)

Position particuliére
Figure 1-33 : Position prédéfinie des réseaux entrée/sortie.
Compte tenu des signes des tensions d’entrée et de sortie choisis précédemment, Ishiguro a
pu établir 'expression de la décomposition des tensions composées de sortie moyenne (U, U,
u,,) en fonction des tensions composées positives d’entrée (u,, u,, u,). Comme la somme des

trois tensions composées est nulle, la troisiecme est déduite a partir des deux premicres. Seules
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deux tensions composées positives sont calculées, 'une étant la plus grande des trois. Dans ce

cas, les tensions u, et u,, sont calculées.

u, = brs ‘U + brt Uy + bst “Ug + bO Uy (1.54)

Uy =Cpg U +Cpp U +Cg - Uy +Cy - Uy

Toutes les tensions introduites sont positives et les b; sont des coefficients positifs qui
représentent une combinaison des rapports cycliques des interrupteurs permettant de connecter
u; sur la tension composée de sortie u,. Ainsi b, fait intervenir les rapports cycliques des 4
interrupteurs reliant (r, s) 2 (u, v). Il en est de méme avec les ¢; associés a la tension de sortie u,,.
Les coefficients b, et ¢, sont introduits comme le complément des b; et ¢; a affecter a une tension
nulle afin de ne pas ouvrir les sources de courant et ne pas court-circuiter les sources de tension
sur le reste de la période de modulation :

by + b + by +by =1 (1.55)
C+C,+C,+C =1

L’annexe 1 ainsi que [Ish-88] et [Aok-90] montrent quen générant des rapports cycliques by
et ¢; proportionnels a la tension composée d’entrée qu’ils connectent, les courants moyens sur T
sont proportionnels a leurs tensions simples respectives. Cette proportionnalité produit un
déphasage nul en entrée. Il est donc nécessaire de définir deux coefficients de proportionnalités a

et 3, un pour chaque tension de sortie a produire, tel que défini en (1.506).

brs:a'urs Crs:ﬂ'urs
brt =a-Uy et C.= ﬂ'urt (1.56)
bst =a-Ug Cstzﬂ'ust

bo :l_brs_brt_bst Cozl_crs_crt_cst
En introduisant (1.56) dans (1.54), il est possible d’obtenir une équation simplifiée (1.57),
permettant a son tour de définir les coefficients de proportionnalités o et 3 comme suit :

uUV = a( ul’S2 + ul‘tz + uStz)

(1.57)
uUW = ﬂ( ul‘S2 + ul’[2 + uSlz)
{azuUV/(ur52+urt2+uSt2) (1'58)
ﬁ = l"ll..IW/(urS2 + ul’tz + uStz)

Les relations (1.56) et (1.58) permettent de déterminer la valeur des coefficients b; et ¢;

(1.59).
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= Uty Cps = %
" ufs+uft+u52t Ups + Uy +Ug
-ty U,
SRNTERRTCRRTER touhun U (1.59)
u.-u Ug; - Uy

_ st
2 2 2

urs +urt +uSt
bo :1_brs_brt_bst Cozl_crs_crt_cst

Cette position particuliere permet de synthétiser les tensions composées de sortie u,, et u,,

uv Cst

b = 2 2
urS +urt +uSt

st

a partir des deux plus grandes tensions composées d’entrée qui sont dans cet intervalle temporel
u, etu,.

Dans un second temps, Ishiguro modifie ’équation (1.54) en utilisant uniquement les deux
plus grandes tensions composées d’entrée, a savoir u,, et u,, dans la position particulicre choisie du
réseau. En reprenant cette hypothese, il simplifie 'équation (1.54) en décomposant la tension

composée la plus petite par une différence des deux autres. L’équation (1.60) illustre ce choix :

U,y :(brs _bst )'urs +(brt +bst )'urt +b0 -Ug (1.60)

uuwZ(Crs_Cst)'urs+(Crt+cst)'urt+co Uy

Le choix qulil effectue ensuite est de connecter en permanence le plus grand potentiel
d’entrée en valeur absolue au potentiel de sortie de méme signe que le précédent et le plus grand en
valeur absolue. De cette facon, le montage se présente pour cette configuration de tension comme
un double hacheur DC/DC multiniveaux construisant deux tensions composées de sotties
positives a partir de deux tensions composées d’entrées positives. Comme les tensions d’entrée
utilisées sont les plus grandes, on sait que ce choix permettra de développer les performances
maximales en terme de ratio de transformation q entre I'entrée et la sortie.

Ce choix se traduit, dans cette position particulicre, par la connexion du potentiel commun
des tensions d’entrée r au potentiel commun des tensions de sortie u. Il en découle un blocage de la
cellule u avec la fermeture permanente de interrupteur reliant r et u (m,=1), comme le montre la
Figure 1-34, créant ainsi une modulation de type “Flat Top”. Cette terminologie est proposée et est
un choix particulier de modulation du convertisseur matriciel, de la méme maniére que pour un
onduleur de tension on bloque un bras en utilisant une modulation de type Flat Top. Ce choix

permet de réduire les possibilités de connexion des b et c;, car le rapport cyclique m,, est forcé a 1

ij>
pour cette configuration particulicre de tensions. La cellule u étant bloquée avec le potentiel de
sortie connecté au potentiel d’entrée r, la tension u,, intervient naturellement comme tension

nulle. La phase de roue libre est par conséquent réalisée par court-circuit sur le potentiel de sortie r.
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-
) |
J

Figure 1-34 : Blocage d’une cellule du convertisseur matriciel.

Les termes b et ¢, sont donc liés au potentiel r.

uuv:(brs_bst)'urs+(brt+bst)'urt+b0'urr

(1.61)
Uy Z(Crs _Cst)'urs +(Crt +Cst)'urt +GC - Uy,
Avec les égalités suivantes
mrv = bO r‘nrw = CO
mg, = ( brs - bst ) mg, = ( Crs —Cy (1.62)

m, =(b, +by) my, =(c, +Cy
Ces hypothéses permettent de définir les valeurs des rapports cycliques décrites en (1.63), a

appliquer au convertisseur matriciel dans le cas de figure choisi.

m, =1-m,-m, My, =1-mg, —m,,

m, =1 _(urs_ust)'uuv m _(urs_ust)'uuw

— -2 2 2 w2 2 2
msu =0 et > urs + urt + Ust ct urs + urt + ust (1'63)

m‘U:O _(ust_utr)'uuv =(ust_utr)'uuw

= - mtw

tv 2 2 2
urs + urt + ust

2 2 2
urs + urt + uSt
Les deux plus grandes tensions composées d’entrée u, et u,, étant seulement utilisées,
I’équation précédente est modifiée en décomposant u,,.

m, :1_msv —m, m"W = 1_m5W _mtw
m,, =1 _(u v, (20U U,

— sv T 2 2 2 sw 2 2 2
mg, =0 et us +uy+u;  ©t Ups + Uy +Ug (1.64)

th:O m _(Zurt_urs)'uuv m _(2urt_urs)'uuw
- 2 2 2 tw 2 2 2
Uy +U +Ug U +Up +Ug

tv

Cette méthode permet d’atteindre le ratio de transformation q maximal et conserve un systéme

de tension sinusoidal en sortie ainsi qu’une puissance instantanée constante lorsque le réseau d’entrée
est déséquilibré et/ou pollué par des harmoniques. Cette méthode de calcul de la matrice de

conversion est intéressante car elle permet de calculer aisément les neuf rapports cycliques.
Les formules précédemment établies sont valides pour le choix prédéfini des niveaux de tension

entrée/sortie (Figure 1-32). Pour les autres zones, il faut procéder de facon similaire pour obtenir

Pexpression des rapports cycliques. 1l existe 36 possibilités de zone de fonctionnement différentes et
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donc 36 systemes d’équations. Ces équations sont toujours les mémes mais leur affectation aux
différents rapports cycliques, évolue en fonction des zones de fonctionnement. Nous montrerons dans
le chapitre 2, comment la notion de convertisseur matriciel “virtuel” permet d’utiliser la relation (1.64)
quelle que soit la zone considérée.

e Modulateur MLIL

A. Ishiguro a proposé une modulation par comparaison de deux rapports cycliques d’une
cellule de commutation a une méme porteuse. Ces comparaisons sont indépendantes 'une de
l'autre et engendrent deux sighaux de controle (comp, et comp,) qui sont ensuite introduits dans
un dispositif de logique combinatoire permettant de définir les fonctions de connexion de la

cellule du modulateur comme le montre la Figure 1-35.

A
m_ +m
R% tv

msv >t

A
comp, >t
comp, .

A
ffV >t
Sv >t

A
tv > t

Figure 1-35 : Génération de la modulation par comparaison.

Ce modulateur peut étre utilisé quel que soit la méthode de calcul de la matrice de conversion
[M]. Il permet de convertir facilement la matrice de conversion [M] en une matrice de connexion [F].

Les éléments nécessaites a l'implantation de la méthode d'Ishiguro sont schématisés Figure

1-30.
Vun” an” an’
Calcul [M] [F]
> MLI —>
Vi Venr Vin de la

Matrice M

\ 4

Figure 1-36 : Synoptique de la modulation Ishiguro.
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1.5.b. Méthodes vectorielles

L.5.b.i. Méthode du vecteur spatial

Le concept de modulation vectorielle (SVM), connu et utilisé traditionnellement pour la
commande des onduleurs, a été étendu aux convertisseurs matriciels par L. Huber et D.
Borojevi¢ en 1989 [Hub-89]. Cette approche permet de visualiser spatialement et temporellement
les tensions a appliquer sur la charge mais aussi les courants a prélever au réseau d’entrée.

e Représentations des grandeurs de référence dans le plan vectoriel :

En appliquant les équations (1.65), il est possible de construire le vecteur de référence des
tensions de sortie, v, et le vecteur de référence des courants d'entrée iy, dans le plan complexe.

(v, +a-v, +a2-v,, )=V.e o

aveca=e 3 (1.65)

i =—=(i, +a-i, +az-i, )= e/

- 3

Les vecteurs Vg et in ont une longueur (amplitude Vg et 1), un angle (xg et @) et
fréquence (vitesse de rotation dans I’espace vectoriel) définis par leur consigne.

e Représentation des états du convertisseur dans le plan vectoriel :

Le fonctionnement du convertisseur matriciel impose un seul interrupteur passant par phase
de sortie. Cela conduit a vingt-sept états possibles pour les interrupteurs du convertisseur. En
appliquant de nouveau les équations (1.65), il est possible de déterminer le vecteur tension de sortie
et courant d'entrée pour chaque état du convertisseur matriciel.

L’amplitude et la phase de ces vecteurs, pour toutes les configurations possibles, sont
exposées dans le Tableau 1-3. Les notations abrégées des états du convertisseur, correspondant a
trois chiffres, sont données dans ce méme tableau. Chaque chiffre correspond a la connexion
d’une cellule avec le chiffre 1 pour une connexion sur r, 2 pour s et 3 pour t. Le premier chiffre
correspond a la cellule u, le second a v et le troisieme a w.

Comme le montre le Tableau 1-3, les vingt sept états possibles du convertisseur peuvent
étre décomposés en trois groupes :

Groupe I : constitué de 18 combinaisons, ce groupe crée des vecteurs ayant une direction
fixe (angles constants décalé de £120°) mais avec une amplitude qui vatie avec les tensions d’entrée
et/ou les courants de sortie. Ces combinaisons résultent de lutilisation d’une seule tension
composée d’entrée. Elles sont donc générées par la connexion de deux phases de sortie 2 un méme

potentiel d’entrée.
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Groupe II: constitué de 3 états, ce groupe crée une roue libre sur la charge. Ces
combinaisons sont générées par la connexion des trois phases de sortie sur la méme phase
d’entrée, engendrant des tensions de sortie et des courants d’entrée nuls.

Groupe 111 : les six dernic¢res combinaisons sont produites par la connexion de chacune des
phases de sortie sur une phase d’entrée distincte (par exemple r sur u, s sur v et t sur w). Ces états
engendrent la création de vecteurs tournants d’amplitude constante. I.a maitrise de ces vecteurs
est plus complexe que ceux des deux premiers groupes. Ils ne sont pas utilisés dans la modulation

vectorielle.

Les deux vecteurs de références ainsi que les deux premiers groupes de vecteurs sont

représentés dans les deux plans complexes en Figure 1-37. Le premier plan complexe donne une

représentation du vecteur tension de sortie \75 tandis que le second donne celui du courant

d’entrée I . Ils permettent de définir 6 secteurs, nommé k, pour la tension et k; pour le courant.

i A
i

Figure 1-37 : Diagrammes vectoriels de la SVM.

A chaque période d'échantillonnage, les vecteurs de référence sont synthétisés a I'aide des
vecteurs adjacents. Pour un onduleur, ce processus est trés simple car il n'y a que huit états
possibles (2° = 8, deux états possibles par bras et trois phases). La situation avec un convertisseur
matriciel est plus complexe car il y a vingt sept états possibles, de plus 'amplitude des tensions

d'entrée et des courants de sorties sont variables dans le temps.
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Etats du

Configurations comvertissent 3/2 Vs as V3 / 21 Be type d’état
+1 H 122 U 0 i /6 Actif
1 +H 211 " 0 i /6 Actif
+2 + 233 - 0 i /2 Actif
2 3 322 e 0 i /2 Actif
+3 + 311 - 0 i 72/6 Actif
3 H 133 e 0 i 77/6 Actif
+4 +H 212 U 27/3 i, /6 Actif
4 H 121 " 2n/3 i, /6 Actif
+5 +H 323 U 27/3 i, /2 Actif
5 13 232 "™ 2n/3 i, /2 Actif
+6 H 131 - 27/3 i\ 77/6 Actif
-6 +H 313 e 27/3 i, 77/6 Actif
+7 masl 221 U 4r/3 i /6 Actif
7 H 112 s 4r/3 i /6 Actif
+8 1 332 U 47/3 i n/2 Actif
-8 mas 223 U 47/3 i /2 Actif
+9 H 113 U 43 i 71/6 Actif
9 + 331 g 43 i 77/6 Actif
O, HH 11 0 . 0 . Nul
O, 1 222 0 - 0 - Nul
) 3H 333 0 ; 0 ; Nul
Ra ﬁ. 123 - - - - Tournant
Raz 3 231 ; - - - Tournant
Ras +H 312 ; - - - Tournant
R _ES 132 ; - - - Tournant
Rz ﬁ 213 - - - - Tournant
Ris ﬁ 321 - - - - Tournant

Tableau 1-3 : Liste des 27 états du convertisseur matriciel.

46



Chapitre 1 : Introduction, généralités sur les variatenrs de vitesse

e  Choix des états utiles :

Quel que soit le secteur des vecteurs de référence, chacune des références peut étre construite a
Iaide de six vecteurs adjacents. Iutilisation d’un vecteur adjacent non commun aux deux diagrammes
engendre une perturbation au sein de la grandeur construite par le diagramme n’utilisant pas ce vecteur.

Par conséquent, il est impératif de synthétiser les grandeurs de références a l'aide des quatre vecteurs

adjacents communs aux deux diagrammes. Par exemple, quand Vg est dans le secteur 1, les configurations

1,2,3,7,8 et 9 peuvent étre utilisées pour le composer. Si, au méme instant, i se situe dans le secteur 1, il

peut étre synthétisé par les vecteurs 1, 4, 7, 3, 6, 9. Pour composer les deux vecteurs simultanément, seuls
les vecteurs 1, 3, 7 et 9 sont communs et seront donc utilisés. Ces quatre vecteurs utilisent
systématiquement les deux tensions composées les plus grandes d’entrée a cet instant donné, nommées U,
et U,. Quant au choix du signe des vecteurs a appliquet, il est défini par le produit des signes générés par le
sens du vecteur dans les deux diagrammes. Par exemple pour le vecteur 3, le diagramme en tension
indique un signe positif tandis que celui en courant un négatif, par conséquent, le vecteur utilisé sera le -3.
Les quatre vecteurs actifs sélectionnés dans un secteur sont nommés A, ou B, en fonction
de la direction des vecteurs tensions de sortie qu’ils génerent. Les vecteurs A, et B, connectent la
tension composée U, sur les phases du moteur, et A, et B, connectent U, au moteur. La sélection
des quatre vecteurs a choisir ainsi que leur position dans la modulation, suivant le secteur de k_ et

k,, est définie au Tableau 1-4.

ky
Secteurs 1 2 3
1 +9 7 3 +1|-6 +4 +9 -7 |+3 -1 -6 +4
2 8 +9 +2 3 |+5 6 -8 49| -2 +3 +5 -6
I 3 +7 8 -1 +2| -4 +5 +7 8 |+1 -2 -4 +5
‘ 4 9 47 43 1 |+6 4 9 +7| -3 +1 46 -4
5 +8 9 2 +3|-5 +6 +8 9 |(+2 -3 -5 +6
6 7 +8 +1 2| +4 5 -7 48| -1 +2 +4 -5
A] Az B1 Bz Al Az Bl BZ Al AZ Bl B2
ky
Secteurs 4 5 6
1 9 +7 +3 1 |+6 4 9 +7|-3 +1 +6 -4
2 +8 9 2 43| 5 +6 +8 9 |(+2 3 5 +6
I 3 7 +8 +1 2 |+4 5 -7 48| -1 +2 +4 -5
i 4 +9 7 3 41| 6 +4 +9 7|43 1 6 +4
5 8 +9 +2 3 |+5 6 -8 49| -2 +3 +5 -6
6 +7 8 -1 +2| -4 +5 +7 -8 |+1 -2 -4 +5
Al A B B A A B BlA A B B

Tableau 1-4 : Sélection des états suivant le secteur de k, et k;.

47




Chapitre 1 : Introduction, généralités sur les variatenrs de vitesse

e Calcul des rapports cycliques des vecteurs a utiliser.
A chaque instant, les vecteurs de référence (vq et i) sont décomposés en leurs
> 2» 2 { » i . T
composantes, vy, vi~ et 1, 1.7, sur les directions des vecteurs adjacents, comme le montre la

Figure 1-38, tel que :

Vs' = ‘Al‘é‘l + ‘Az‘é‘u
Vs” = ‘Bl‘5lll + ‘Bz‘glv (1.66)
iE' = ‘Al‘él + ‘Bl‘glll

iE” = ‘Az‘é‘n +‘BZ‘5IV

S B, B,

Figure 1-38 : Décomposition des vecteurs de référence.

Les &; sont les rapports cycliques d’utilisation des vecteurs A, A,, B, ou B, pour construire les
vecteurs de référence vy et 1. Afin de déterminer ces quatre inconnues (8, 8y, & et dy), le
systeme de quatre équations (1.66) doit étre résolu. Il n’a pas de solution unique car ses équations
sont liées par la conservation de la puissance instantanée de part et d’autre du convertisseur
matriciel.

Un choix habituellement effectué dans les modulations vectorielles pour lever cette

indétermination est de rendre les deux vecteurs |A1|§| +|A2|5" et |B,|5,, +[B,|6, colinéaires a iy.

Ceci est défini par la relation (1.67):

(A5, + A, )ie™ s =0

. T
Pe 3

(1.67)

(B.J6 +[B.l5y )ie ™ =0

Les rapports cycliques 8, sont définis par (1.68) ou q est toujours le ratio de transformation
défini en (1.40), a, et B sont respectivement les angles entre les vecteurs Vg et Ig avec le milieu

du secteur dans lequel il se trouve (Figure 1-38).
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2 cos(a, —7r/3)cos(ﬂ~’i -x13)

S =—
I \/§q COS ¢;

2 cos([:?o—7r/3)cos(,[~§i +7/3)
Oy =Tq

3 COS @, (1.68)

2 cos(&o+7r/3)cos(ﬂ~i -rl3)
Oy =—1=1

J3 cos

2 cos(&o+7z/3)cos(ﬁi +713)
oy =—=1q

V3 cos ¢,

11 est ensuite nécessaire de définir le rapport cyclique 6, donnant le temps d’application de la
roue libre. Ce rapport cyclique, défini en (1.69), permet de compléter la période de modulation et
respecte ainsi la regle définie en (1.17). Il peut étre réparti librement sur les trois vecteurs nuls du

convertisseur matriciel (O,, O, et/ou O,).

S =1—(6, +6, +S, +6y ) (1.69)
Le choix d’un seul état nul (O,, ou O, ou O,) est classique. Cela permet de limiter le nombre

de vecteurs utiles réduisant par la le nombre de commutation et donc les pertes par commutation.

e C(réation de la modulation

La modulation vectorielle “généralisée” du convertisseur matriciel utilise donc les quatre
vecteurs actifs A, A,, B, et B,, complétés par un a trois vecteurs nuls O,, O, et O;, comme le montre
la Figure 1-39 [Cas-02 ; Oli-06]. Son séquencement est unique et est choisi de fagon a ne créer quune
et une seule commutation a chaque changement de vecteur. Les trois vecteurs nuls (O,, O; et O,)
peuvent alors étre insérés dans ce séquencement de fagon a respecter la régle de commutation unique.
Selon le secteur kv considéré, le positionnement temporel des états nuls O,, O, et O, dans le
séquencement doit étre adapté. Aussi, on a défini O,, O, et O; comme étant les 3 vecteurs nuls
permettant de respecter cette regle de la fagon suivante. I’état nul O, est créé sur le potentiel d’entrée
commun a U, et U, et peut donc étre égal 2 O, O, et O, selon le secteur considéré. Il permet ainsi de
limiter 2 une seule commutation la transition d’un état B, ou B, a cet état nul O,. De méme, I’état nul
O, est créé sur 'autre potentiel de U, et I’état nul O est créé sur autre potentiel de U,.

Vecteurs O; Ay By O, B, A, O; O; A, B, O, B, A O

0 T/2

T t

Tension utilisée « > > >
U, U, U, U,

Figure 1-39 : Séquencement de la modulation vectorielle “généralisée”.
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Le choix dutiliser uniquement la phase de roue libre O, (Figure 1-40) permet de bloquer une

des trois cellules du convertisseur matriciel créant ainsi la modulation de type “ Flat Top”[Lab-07].

Vecteurs Ay B, O, B, A A, B, O, B A
Temps f F—F— } t } } —t —>
0 T/2 T t
Tension utilisée « > —
U, U, Uy

Figure 1-40 : Séquencement de la modulation vectorielle “Flat Top”.

Les éléments nécessaires a cette modulation sont schématisés Figure 1-41.

Vun» Vs Vn _
il Calcul | [M] [F]
w v w de la > MLI —>
Matrice M
V. V. A\
m> sn> tmn
fo
> PLL

Figure 1-41 : Schéma de la modulation SVM.

Remarques : Une autre méthode est aussi proposée dans la littérature pour générer une
modulation dite vectorielle. Cette méthode utilise le calcul de la matrice de conversion [M]
obtenue a l'aide de la modulation vectorielle combiné au modulateur MLI de la modulation
d’Ishiguro [ISH-91]. La matrice de modulation [M] est calculée a l'aide de I’équation (1.70). La
matrice [M] est la somme des matrices de connexion [F] de chaque état utilisé et multiplié par le
rapport cyclique (3;) appliqué a cet état.
M]=6,[Fo1+6,[F 1+6, [Fy 1+6, [Fy 1+6y [Fy ] (4.70)
La matrice [M] est alors injectée dans le modulateur MLI d’Ishiguro, précédemment
présenté. L’application de méthode de modulation applique les fonctions de connexion cellule

par cellule. Cette méthode n’utilise pas systématiquement les états préconisés par la méthode

vectorielle et la commutation unique a chaque changement d’état n’est pas forcément réalisée.
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1.5.b.ii. Méthode indirecte

LLa modulation dite indirecte du vecteur spatial (indirect SVM) a été proposée par Borojevié
[Hub-95] en 1989 ou le convertisseur matriciel est décrit par un circuit équivalent combinant un
redresseur de courant a un onduleur de tension connecté par liaison continue virtuelle comme
présenté dans la Figure 1-42. Les deux étages de puissance sont directement reliés par leurs cotés
continus et sont bidirectionnels en puissance. Le principe de fonctionnement de la SVM indirecte
est illustré par une approche graphique [Cha-04 ; Nie-96].

i

\1 G

oY
*—
*—

)

t W

L SR SIS g T u
) i
m i u,.. \4 moteur
_/ 30 AC
s

lt
\_/ 1] -

Figure 1-42 : Schéma équivalent du convertisseur matriciel pour “modulation indirecte”.

L'idée de base de la technique de modulation indirecte est de dissocier le controle des
courants d'entrée du controle des tensions de sortie. Cela est possible en dissociant le controle
des deux convertisseurs en utilisant la relation (1.27) pour régénérer la matrice des rapports
cycliques m;.

e Définition des grandeurs intermédiaires:

Cette méthode utilise des diagrammes vectoriels semblables a ceux présentés
précédemment, en introduisant un étage intermédiaire. Il est donc utile de définir les grandeurs

intermédiaires instantanées (u,. et i.). Cette définition passe par un bilan de puissance pour

rec

chaque étage car ce convertisseur ne possede pas d’élément de stockage. Par conséquent, si les

pertes sont négligées, la puissance d’entrée est égale a celle de sortie.

Prec :;rec ’ irec U, e :%VE -M. avec mg :_I_E
P. ==Vl donc re vV .71)
3 2 ireCZEIS'mV'COS((DS)avecmV:_s

PS ZEVS : IS 'COS((pS) Urec

Le produit des ratios my et m. génére le ratio de transformation q du convertisseur
matriciel. Ce produit engendre un degré de liberté quant aux choix de la balance entre ces deux

ratios. Le ratio m. est arbitrairement choisi égal a un, permettant de rendre le ratio my égal a q.
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e L. contrdle du redresseur :

La partie redresseur du circuit équivalent de la Figure 1-42 peut étre assimilée a un

redresseur alimentant une source de courant continu, i.. Les lois électriques présentées

rec*

précédemment pour le convertisseur matriciel “double étage” sont utilisées.

Vv Vin I |
pn - rec )
= [Fred ] Vi et | lg |= [Fred]T ’ _i 1.72)
on Vv it rec

tn

Les vecteurs courant moyen et tension d’entrée sont définis par la transformation (1.73).

2 2
V_ZE(Vrn+a'Vsn+a 'th) j2i
5 aveca=¢e 3 1.73)
i_E:E(i, +a-i +a2-i)
Le redresseur possede neufs états possibles, évitant les court-circuits de la source de
tension d’entrée et les circuits ouverts de la source de courant équivalente du bus DC (Tableau
1-5). Ces états créent ainsi le diagramme vectoriel dans le plan complexe représenté Figure 1-43.

Le vecteur i, est pris colinéaire au vecteur vy, afin de ne créer aucun déphasage a 'entrée.

Figure 1-43 : Diagramme vectoriel d’entrée.

La Figure 1-44 montre la référence du vecteur courant entrée i, dans un secteur de
I'hexagone. Ce vecteur est synthétisé par projection sur les deux vecteurs adjacents Vi, et Vi,

avec un rapport cyclique respectif égal 2 m, et m;.
m, =mc -sin( 6. )

T (1.74)
m; =mg -sm(g—é?C )
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Vecteurs Etats i i it ik | Y Urec
1 0 0]
VRl _O 1 O_ irec ‘irec 0 2/\/§ ircc - TC/6 Uys
1 0 0
VRZ _O 0 1_ irec 0 ‘ircc 2/\/§ ircc TC/6 ~Uer
0 1 0
VRS O 0 1 0 irec ‘irec 2/\/§irec TC/Z Ust
Actifs :0 1 O:
VR4 _1 0 O_ ‘irec irec 0 2/\/§ ircc 57'5/6 -Uyg
[0 0 1]
Vrs _1 0 0_ ‘irec 0 irec 2/\/§ ircc - 575/6 Uer
[0 0 1]
VR6 _O 1 O_ 0 ‘irtc irtc 2/\/§ irec - TC/Z ~Urs
10 0|0 10|(0 01
Nuls Vro 0 0
1 00j|0 110|001

Tableau 1-5 : Les 9 états du redresseur de la modulation indirecte.

Figure 1-44 : Projection du vecteut i..
Le vecteur de référence peut étre exprimé par combinaison des 2 vecteurs modulés par les

rapports cycliques correspondants (1.75).

e =m, Vg, +Ms -V, (1.75)

I1 est maintenant possible de déterminer les grandeurs moyennes produites par le redresseur

[M red ] = (my 'VRy +My 'VRg) (1.76)
Vv Vi ir i
|: p“:| = [M red ] Vin | et is = [M red]T |: l’ieC :| a.77)
on v, it rec

e Le contrdle de 'onduleur :

L’onduleur de tension est alimenté par u,. et débite sur un moteur. Les lois électriques

présentées précédemment pour le convertisseur matriciel “double étage” peuvent étre réutilisées.
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\Y

Vin |= [Fond]T '|:\\jpnj|et {_Iriec :|= [Fond]' iv (1.78)
Vi on rec

wn w

Les vecteurs tension de référence et courant de sortie sont définis par la transformation

(1.79).

2 2
v_s=§(vun. +a-v,, +az-v,, 2

5 aveca=¢ 3 1.79)
i§:§ﬁu+adv+aLM)

I’onduleur posséde huit états distincts, présentés dans le Tableau 1-6, évitant les court-
circuits du bus DC équivalent et les circuits ouverts des phases du moteur, créant ainsi le
diagramme vectoriel dans le plan complexe représenté a la Figure 1-45. Deux de ces états sont

des états nuls, produisant ainsi une phase de roue libre sur le moteur.

Vecteurs Etats Vur Vor Verry [vs| Ps Irec
Vou 100 2/3- U ~1/3-Up, -1/3-u,, 2/3- U, 0 iy
0 1 1]
Voz 110 13-u,, 13-u,, -2/3-u,,  2/3-u, /3 -
10 0 1]
[0 1 0]
Vos 10 1 -13-u,,  2/3-u, -1/3-u,  2/3-u, 2m/3 i
Actifs _ _
Vos 0 11 —2/3-Up, 1/3-u,, 1/3-U,, 2/3- U, T -y
11 0 0]
Vos 001 —1/3- U —1/3- Up, 2/3- U 2/3- Uy —27[7/3 Iy
' 11 1 0]
Vos 1ol Y3-u,, ~2/3-Up, 13U, 2/3-u,, —m3
10 1 0]
{0 0 0} {1 1 1}
Nuls Voo ou 0 0
1 11 0 0O

Tableau 1-6 : Liste des 6 états de onduleur de la modulation indirecte.
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vn' V,
02
Vos
2
v S
3
Vou 1
« © o Vun’
Vo1
4 6
5
Vos
an’ Vos

Figure 1-45 : Diagramme vectoriel de sortie.

La Figure 1-46 montre la référence du vecteur tension de sortie vg dans un secteur de
I'hexagone. Ce vecteur est synthétisé par projection sur les deux vecteurs adjacents Vi, et Vi,

avec un rapport cyclique m, et mg, respectivement.

Vg =m, Vo, +M; -V, (1.80)

. T
m,=m, -sm(g—e\,) (1.81)
m, =m, -sin(é, )

Figure 1-46 : Projection de la tension de référence vy.

I1 est maintenant possible de déterminer les grandeurs produites par 'onduleur

[Mond] = (ma 'Voa + mﬁ 'Voﬁ) (1.82)
v, _ i
v n Irec -
Vin |= [M ond]T ’ VP et |: i :| = [Fond]' 1, (1.83)
Vin o e iw

La matrice de conversion [M] du convertisseur matriciel est produite par une fusion des

commandes de 'onduleur avec celui du redresseur par 'équation (1.84).

[M]=(m, Vo, +m, -Vo," )-(m, -V, +m, -Ve,) (1.84)
11 suffit ensuite de compléter la matrice [M] avec un état nul pour que la somme de chaque

colonne soit égale a 1 et respecte ainsi la nature des sources.

[M]= (ma Vo, +My Vo, ) (my Vg, + My -VR5)+ m,V, (1.85)
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e ] contrdle du convertisseur matriciel :

Cette méthode permet de controler aussi bien les convertisseurs matriciels que les
convertisseurs matriciels “double étage”. La premicre méthode de modulation du convertisseur

indirect est semblable a la modulation par séquencement de la modulation vectorielle.
T T
[M ] _ (maf : my .VOa .VR;/)+ (ma ’ m6 .VOa 'VR5)
T T
s M, 'VO,B 'VR7)+ (mﬁ "My 'VOﬁ 'VR5)

J. W. Kolar a montré que l'utilisation des deux plus grandes tensions composées d’entrée

) (m (1.86)

permet de bloquer une cellule du redresseur [Kol-02]. Il a proposé de controler les ordres de I'autre
cellule par modulation de type largeur d'impulsion (MLI) comme le présente la Figure 1-47. Par
exemple si la cellule R est bloquée et f; a un, le redresseur produit une modulation uniquement
entre f; et f,. Cette modulation est générée par la comparaison de m; ou m, (rapports cycliques des
fonctions de connexion f; et f), déduite de I"équation (1.76), avec une porteuse en dent de scie. Le
controle de onduleur est semblable a celui d’'un onduleur classique, comparant un rapport cyclique
de chaque bras de 'onduleur, calculé en (1.82), avec une porteuse triangulaire impérativement
synchronisée sur la commutation du redresseur, comme le montre la Figure 1-47. Cette méthode
présente I'inconvénient d’utiliser nécessairement une porteuse asymétrique possédant des pentes

variables qui dépendent de la commande du redresseur [Loh-09].
Y N

> MLI du redresseur

B B

> MLI de 'onduleur

Sm Paiiras
v
A

>t _/
T
Figure 1-47 : MLI du convertisseur indirect.

Il est possible avec I’équation (1.86) de générer le controle séquentiel du convertisseur
matriciel. Cette équation produit un résultat identique a celui de ’équation finale de la SVM,
réécrite en (1.87), mais ici chaque rapport cyclique 6 de la SVM correspond au produit de deux
rapports cycliques de la modulation indirecte (m, et m,). Il en est de méme pour les états du

convertisseur matriciel, ceux-ci étant le produit d’un état du redresseur par celui de 'onduleut.
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[M]:5o [Fol+6,[F1+6,[F1+6, [Fy1+6y [Fy ] (1.87)

Lutilisation de la MLI proposée par Ishiguro est encore possible en réalisant le calcul complet

de I'équation (1.87). Cependant, les fonctions de connexion sont appliquées cellule par cellule.
Cette méthode de modulation n’utilise pas systématiquement les états préconisés par la méthode

vectorielle. L’application de ce type de modulation ne génere pas une modulation de type

vectotiel.
Vs Vo Vi R
s T DR I L I LN
Vl—l 7 : Matrice M
Vm’ Vsn’ Vm Tel
PLL

Figure 1-48 : Schéma de la modulation vectorielle indirecte.

1.5.c. Conclusion sur les méthodes de modulation

Ces stratégies de modulation génerent la matrice [M] des rapports cycliques m; du
convertisseur matriciel. Ces différentes méthodes se distinguent par le choix des phases de roue
libre (choix du vecteur nul). Ce choix est délibéré dans les stratégies vectorielles (ou les états sont
parfaitement définis) et masqués dans les stratégies scalaires. Il en résulte que toutes les matrices

de modulation sont similaires au choix du/des vecteurs nuls prés.

I.6. Conclusion

Ce chapitre a présenté la topologie des variateurs de vitesse classiquement utilisée dans
I'industrie avec ses avantages, ses inconvénients mais aussi des solutions possibles pour dépasser
ces problémes ou ces limites. Les topologies, contraintes et limites des convertisseurs matriciels et
matriciels “double étage” ont été introduites, exposant la possibilité de I'utilisation de celles-ci
pour la variation de vitesse des machines triphasées. Les associations de semi-conducteurs
nécessaires au bon fonctionnement de ce type de convertisseur sont explicitées en mettant en
avant quelques un des assemblages intéressants mais aussi en écartant d’autres solutions pour la
suite de Détude. Ce chapitre présente une synthese des méthodes de modulation des
convertisseurs matriciels disponibles dans la littérature en montrant leurs qualités mais aussi leurs
défauts.

Le chapitre suivant va présenter:

- une nouvelle modulation utilisant une méthode de calcul de la matrice de conversion [M]

plus accessible.
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- un modulateur naturel MLI créant une modulation équivalente aux stratégies vectorielles
du convertisseur matriciel et utilisant les degrés de liberté associés a cette structure.

Cette méthode de modulation sera ensuite étendue afin de commander le convertisseur
matriciel “indirect” de facon identique au convertisseur matriciel. Ceci permettra de calculer et de

comparer les pertes siliciums de ces deux structures.
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CHAPITRE 2 : Modulation naturelle des

convertisseurs AC/AC sans stockage
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I1.1. Introduction

Ce chapitre présente une méthode de modulation scalaire généralisée avec un modulateur
naturel par porteuse, produisant une modulation équivalente a la modulation vectorielle. Ia
méthode est basée sur le principe proposé par Ishiguro [Ish-91], mais a été étendue [Zha-06 ; Can-
07]. On y introduit également un modulateur plus performant. I.a modulation généralisée proposée
permet d’utiliser les degrés de liberté intrinséques a la structure des convertisseurs AC/AC pout,
par exemple, réduire les pertes dans les semi-conducteurs.

LLa méthode de modulation développée est structurée comme le présente la Figure 2-1.

Grandeurs
références —pi Choix de la
Caleul M] Calcul de la [M’] N * p [M”] [F]
ke la »| Matrice M » P ase. = > MLI >
Matrice M Sans roue roue hlt.’fe
Grandeurs —p libre particuliere

mesurées

Figure 2-1 : Structuration de la modulation complete.

Nous verrons, dans un premier temps, comment la notion de convertisseur matriciel
“virtuel” permet de simplifier la mise en ceuvre du calcul de la matrice [M]. Cette stratégie de
modulation génére une matrice de conversion constituée des neufs rapports cycliques du
convertisseur matriciel. Ces neufs rapports cycliques associés a un modulateur naturel permettent
de générer les fonctions de connexion du convertisseur.

Dans un second temps, la génération d’une matrice de conversion [M] généralisée est
présentée. Cette généralisation permet de définir une nouvelle matrice de conversion particulicre
permettant de réduire les pertes dans les semi-conducteurs ainsi que 'amplitude des fronts de
tension de mode commun.

Dans un troisieme temps, La commande du convertisseur matriciel, générée par ces
différentes stratégies, est étendue au convertisseur matriciel indirect.

Pour finir, les pertes dans les semi-conducteurs générées par ces deux convertisseurs ainsi
que par les deux stratégies de modulation sont calculées. On les compare alors afin de déterminer

la structure et la stratégie de modulations les mieux adaptées.

I1.2. Méthode de modulation proposée

La méthode de modulation de base se décompose en deux étapes distinctes comme le
montre la Figure 2-2. Le calcul de la matrice de conversion (fonctions moyennes) est tout d’abord
réalisé. Elle génere les neuf rapports cycliques (m;,) des interrupteurs du convertisseur matriciel.
Ces rapports cycliques sont ensuite modulés afin de produire les fonctions de connexion

nécessaires a la commande de ce convertisseutr.
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Grandeurs
références —————o—p]

Calcul [M] [F]
de la MLI >
Matrice M

A\ 4

Grandeurs — 3

mesurées

Figure 2-2 : Etapes de la modulation.

I1.2.a. Matrice de conversion

LLa méthode choisie pour calculer la matrice de conversion [M] est la méthode d’Ishiguro
car elle est simple a mettre en ceuvre. Par contre, cette méthode nécessite d’identifier la position
angulaire des réseaux d’entrée et de sortie afin dutiliser le syst¢eme d’équation adapté a cette
position sur les 36 systémes d'équations possibles (cf chapitre 1). De part la symétrie des tensions
des résecaux d’entrée et de sortie, ces différents systemes géneérent des rapports cycliques
semblables. La représentation vectorielle du convertisseur matriciel permet d’étendre l'utilisation

de cette méthode de calcul de la matrice de conversion a tous les cas de figure.

I1.2.a.1. Contraintes générant la matrice de conversion type

La méthode de modulation choisie pour calculer la matrice de conversion doit imposer les
mémes contraintes que celle d’Ishiguro. Par conséquent, cette méthode de modulation impose
deux contraintes :

- La modulation doit toujours utiliser les deux plus grandes tensions composées d’entrée du
convertisseur matriciel (nommées U, et U,), comme lont présenté les modulations
vectorielles et d’Ishiguro (cf. chapitre 1), afin d’étre capable de fournir la plus grande
amplitude possible sur le réseau de sortie tout en effectuant une absorption sinusoidale
des courants d’entrée.

- Une des trois cellules du convertisseur est bloquée sur chaque période MLI, créant ainsi
une modulation particuliecre nommée “Flat Top” dans la suite du mémoire. Cette
contrainte se traduit par deux rapports cycliques nuls et un troisieme unitaire au sein de
la cellule bloquée.

Une approche simplifiée est définie dans le but de faciliter le calcul de la matrice [M ; Gru-
10b]. Pour respecter ces contraintes, il est nécessaire de classer les niveaux des potentiels d'entrée
ainsi que ceux des références de sortie.

Les niveaux de ces potentiels seront définis comme suit :

»  “+” défini comme le plus grand des potentiels.
»  “-2 défini comme le plus petit des potentiels.

»  “0” défini comme le potentiel intermédiaire.
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Afin d'utiliser les deux plus grandes tensions composées d’entrée tout en bloquant une des trois
cellules de commutation, il est nécessaire dans tous les cas de figure de connecter en permanence le
potentiel commun des deux plus grandes tensions composées d’entrée (U, et U,) au potentiel de sortie
de référence le plus grand et de méme signe, comme I'indique la Figure 2-3. Ce potentiel d'entrée est
le plus grand en valeur absolue (potentiel d’entrée ayant un signe contraire aux deux autres). La
modulation est générée par la modification des connexions des deux autres bornes de sortie sur les

potentiels d’entrée, symbolisée par les connexions discontinues sur la Figure 2-3.

. . Tensions de sortie ) ) Tensions de sortie
Tensions d’entrée A créer Tensions d’entrée A créer

2 s togt Po-+ - o4 Pe -
U, U, U,
- +

0 @ m e o0 ou Olgnrmmrmimimimiminc -.e0

v, et el
T @i ST . °- v + = A ot

Figure 2-3 : 2 types de blocage selon le signe du potentiel d’entrée.
La cellule a bloquer ainsi que l'interrupteur qui doit étre fermé dans cette cellule dépendent

donc de I’évolution des grandeurs d’entrée et de sortie.

I1.2.a.ii. Convertisseur “virtuel”

La méthode de modulation d’Ishiguro permet de déterminer la matrice [M] pour des
valeurs particulicres des grandeurs d’entrée et de sortie [Del-08 ; Gru-10b]. Pour pouvoir utiliser
dans tous les cas de figure cette matrice de conversion particuliere (relation (2.1), sans utiliser les
36 systemes d’équations nécessaires a cette modulation, un convertisseur matriciel “virtuel” est

introduit, comme le montre la Figure 2-4.

Convertisseur Matriciel Virtuel
Cellule Cellule Cellule
r.w w’

;

Figure 2-4 : Convertisseur matriciel “virtuel”.
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mr'u' = 1 mr‘v‘ ml"V\/
[Mtype]= ms'u‘ =0 ms‘v‘ msw (2'1)
m..=0 m m

N

Ce convertisseur “virtuel” est configuré dans le cas type développé par Ishiguro. Il a toujours
sa premiere cellule virtuelle (u’) bloquée avec une connexion permanente entre r’ et u’. Par
conséquent, le rapport cyclique m,, (Figure 2-4) est toujours égal a 1, et les autres rapports
cycliques de cette méme cellule (m,., et m,;) sont toujours égaux a zéro. La modulation est générée
par les deux autres cellules virtuelles (v’ et w’). Cette position particulicre permet de pouvoir
réutiliser a chaque instant la méthode de calcul de la matrice de conversion d’Ishiguro (2.2). Pour
que cette matrice soit valide, il est nécessaire de définir les entrées et sorties du convertisseur
virtuel dans la méme configuration que dans le cas développé dans la méthode d’Ishiguro. On

calcule ainsi les quatre rapports cycliques (m,.., m_ ., m.. et m.) avec ces mémes relations et ce

s'w’>

quel que soit les valeurs des réseaux d’entrée et de sortie.

m., = 1 m., = 1- Mg, — Mg, m., = 1- Mgy =My

_ (2ur's' —U.p ) U, _ (2ur's‘ —Upp ) Uy 2.2)
- 2 2 2 - 2 2 2
ur's' + ur't' + us't' ur's' + ur't' + us‘t'
_ (2ur't‘ —Upg ) Uyy _ (2ur‘t' —Upg )'uu'w'
- 2 2 2 tw T 2 2 2
ur's' + ur't' + us‘t' ur's‘ + ur't' + us't'

[Mvirtuelle]: M., :O ms‘v' m

s'w'

w v

Un sélecteur d’entrée et un sélecteur de sortie sont introduits afin de coupler le
convertisseur virtuel au systeme réel (entrées et sorties). Le fonctionnement de ces sélecteurs est
défini par les valeurs des différents potentiels des réseaux d'entrée et de sortie. Le réle du

sélecteur d’entrée est de faire en sorte que u,, et u.. solent toujours les deux plus grandes

e
tensions composées d'entrée. Pour cela, il connecte toujours a 1’ le potentiel d'entrée le plus grand
en valeur absolu (potentiel d’entrée ayant un signe contraire aux deux autres). Le sélecteur de
sortie doit toujours connecter a u’ le potentiel de sortie le plus grand et de méme signe que r’.
L’affectation des deux autres potentiels d’entrée a s’ et t’, ainsi que P'affectation des deux autres
potentiels de sortie a v’ et w’ sont arbitraires. Un choix a du étre effectué pour déterminer les

connexions de ces potentiels et ainsi déterminer la matrice de conversion.

La matrice des rapports cycliques “virtuelle” [M | est liée a la matrice “réelle” [M Rée“e]

Virtuelle

au travers de permutations lignes/colonnes, dépendant des valeurs des tensions entrée/sortie.
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e Définition du sélecteur d’entrée

Le sélecteur d’entrée connecte toujours a t” le potentiel d'entrée le plus grand en valeur
absolu (potentiel d’entrée ayant un signe contraire aux deux autres). Il est possible de déterminer
ce potentiel par une représentation vectorielle des tensions composées d’entrée, défini par
I’équation (2.3), dans le plan complexe comme le présente la Figure 2-5. Cette représentation
vectorielle permet de délimiter six secteurs différents. Le changement de secteur dans ce
diagramme implique une modification du potentiel le plus grand en valeur absolue. Six états du

sélecteur d’entrée sont donc possibles.

27
2 =
- | = 2 — 3 2.3)
Ugniree —1}3(urs +axuy+a?xu, ) avec a==¢e
ust
Vsn 1
u
st 5 2 urt
u
4 2 §
1 Vrn
utf ® 6 urs
th
u

ts

Figure 2-5 : Représentation vectorielle des tensions d'entrée.

Le Tableau 2-1 définit le fonctionnement du sélecteur d’entrée, dépendant du secteur ou le
vecteur des tensions composées d’entrée est situé. Le choix des connexions a s’ et t’ a été imposé

arbitrairement.

Signe du potentiel , ,

Secteur d’entrée ., r s t’
connecté a r
1 + r S t
2 - t s r
3 + s t r
4 - r t S
5 + t r s
6 - s r t

Tableau 2-1: Convention de connexion du sélecteur d’entrée.
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e Définition du sélecteur de sortie

Comme le sélecteur d’entrée, il est nécessaire de définir le fonctionnement du sélecteur de
sortie. L.a contrainte imposée par le convertisseur matriciel “virtuel” est de connecter a u’ le

. . . . L,
potentiel le plus grand en valeur absolue et de méme signe que le potentiel connecté a r’ afin
d’étre en mesure de bloquer la cellule v’ de ce méme convertisseur. Le Tableau 2-2 présente la
convention de connexion du sélecteur de sortie pour les deux cas type du réseau d’entrée (signe
de r’). Le choix des connexions a v’ et w’ est arbitraire. La fonction “Max” renvoie le plus grand

potentiel positif, la fonction “Min” le plus grand potentiel négatif et la fonction “Int” le potentiel

intermédiaire.
Secteur d’entrée Signe de 1’ u v’ W
Impair + Max (u,v,w) Int (u,v,v) Min (u,v,w)
Pair - Min (u,v,w) Int (u,v,v) Max (u,v,w)

Tableau 2-2 : Convention de connexion du sélecteur de sortie.

I1.2.a.iii. Génération de la matrice de conversion réelle.

Enfin, il est nécessaire de générer la matrice de conversion “réelle” afin de pouvoir
commander le convertisseur matriciel. Le sélecteur d’entrée a pour but d’orienter les potentiels
d’entrée (1, s, t) sur les potentiels d’entrée virtuels (r’, s’, t') en générant des permutations des
phases d’entrée. Ces permutations se traduisent par un échange des lignes de la matrice de
conversion “virtuelle”. Il en est de méme pour les potentiels de sorties avec sélecteur de sortie

effectuant par contre des permutations de colonnes.
La matrice de conversion “réelle” [l\/l Rée"e] est obtenue a partir de la relation (2.4),
permettant I'inversion des actions des sélecteurs d’entrée et de sortie, ce qui implique des

permutations de lignes et de colonnes de la matrice de conversion “virtuelle” [I\/IVirtue”e].

[M Réelle ] = [M Selecteur— Entrée] X [MVirtueIIe] X [M Selecteu rfsortie] 4)

Les matrices [M Selecteur,Emrée] et [M Se|ecteur_50rtie] sont des matrices de dimension 3x3,
constituées de 1 ou de 0 en fonction des connexions réalisées par le sélecteur associé. Ces matrices

effectuent des permutations de lignes pour [M Selecteur—Entrée] et de colonnes

pour [M Selecteur —So rtie] .
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I1.2.a.iv. Simulations

La méthode de calcul des rapports cycliques générant la matrice de conversion, a été
implantée dans Matlab-Simulink®. T.a Figure 2-6 présente le résultat d’une simulation aux valeurs
moyennes sur une période systeme T,. Les fréquences des réseaux d’entrée et de sortie du
convertisseur matriciel peuvent étre différentes, la période T est définie par le plus petit multiple

commun des périodes de ces deux réseaux.

1
T, = PPCM (T, T, ) avec flE 25)
g

S

Les tensions d’entrée ont une fréquence de 50 Hz et une tension simple maximale d'entrée
de 325V (réseau basse tension francais). Le ratio de transformation q a été choisi a 0.6, la tension
simple maximale de sortie est donc égale a 195V, on choisit sa fréquence égale a 30 Hz. Le
convertisseur matriciel est connecté a une charge de 10kVA, avec un facteur de puissance égal a
0,86 générant ainsi un courant maximal de 34.15A. Le courant maximal d’entrée est
théoriquement égal a 17.6A, déterminé avec la relation (2.6) défini dans le premier chapitre.

V, I

Vs e (2.6)
q Ve g -cos(ps)

La Figure 2-6 valide la méthode, puisque les tensions du réseau de sortie ainsi que les
courants prélevés sur le réseau d’entrée sont sinusoidaux. De plus les courants d'entrée sont bien
en phase avec leurs tensions respectives.

La méthode de calcul de la matrice de conversion [M] a été testée sous différentes
contraintes avec par exemple, une variation de fréquence, d’amplitude, ainsi qu’avec des ratios de
tension pouvant atteindre leur valeur limite (soit 86%).

Le variateur de vitesse est connecté a terme sur un moteur. ’amplitude et la fréquence des
tensions a appliquer sur ce dernier sont variables. La Figure 2-7 présente une accélération de type
flux constant (V/f) du réseau de sortie. Ce mode de fonctionnement permet de générer un grand
nombre de combinaison des états des sélecteurs d’entrée et de sortie afin d’étendre la validation
de la méthode de calcul de la matrice de conversion. On n’observe pas de discontinuité dans

I'allure des courants et tensions de sorties ce qui permet de valider la méthode.
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A
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Figure 2-6 : Simulation du fonctionnement moyen

du convertisseur matriciel.
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Figure 2-7 : Simulation d’un accroissement de fréquence e
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I1.2.a.v. Fonctionnement sous réseau d’entrée déséquilibré

De par le calcul des rapports cycliques, la méthode de modulation est insensible aux
perturbations du réseau. La Figure 2-8 présente le résultat d’une simulation d’un réseau d’entrée

déséquilibré avec une augmentation d’amplitude d’une phase de 10% avec une perturbation

supplémentaire de 5% a 500Hz.

Cette simulation sous réseau déséquilibré a été effectuée sous des conditions identiques a la
simulation sous réseau équilibré, c'est-a-dire un réseau d’entrée a 50 Hz sous 325V, un ratio de
transformation q a 0,6 et ainsi des références de sortie générées a une fréquence de 30 Hz sous

195V de tension simple maximale. Le convertisseur matriciel est connecté a une charge de

10kVA, avec un facteur de puissance égal a 0,80.

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07
t(s)

0.08

0.09

\

C X
~ X

N A~ . A
-1 T 1 T

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07
t(s)

N

[~

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07

0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07
t(s)

Figure 2-8 : Simulation de la méthode de modulation sous réseau d’entrée déséquilibré.

II1.2.b. Le modulateur, générateur de la matrice de connexion.

Apres avoir calculé la matrice de conversion [M], il est nécessaire de transformer ces neuf
rapports cycliques (m;) en fonctions de connexion (f;). Ces signaux logiques sont adaptés a la
commande des neuf interrupteurs du convertisseur, représentés Figure 2-9. Ces fonctions de

connexion sont engendrées par un modulateur MLI naturel, créant une modulation identique a la

modulation vectorielle présentée dans le chapitre 1.
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Cellule Cellule Cellule

=
() ol
- NIk
L rm i T
I T

Figure 2-9 : Convertisseur matriciel et notations.

I1.2.b.i. Modulateur type d’une cellule de commutation

Chaque cellule de commutation (u, v, w) est composée de trois interrupteurs. La
commande de chacune de ces cellules doit empécher tout risque de court-circuit de la source de
tension d’entrée, ainsi que tout risque d’ouverture du circuit courant de la phase du moteur
connectée en sortie. Ce modulateur doit donc fermer un seul et unique interrupteur par cellule et
ce a chaque instant (2.7).

f,+f,+f,=1
f,+f,+f, =1 2.7
fo +f+ f =1

f;=1 correspond a un interrupteur fermé et £;=0 a un interrupteur ouvert. Pour chaque
cellule, nous proposons de comparer le premier rapport cyclique a une porteuse triangulaire ou
en dent de scie. Le deuxiéme rapport cyclique est comparé au complémént a 1 de cette méme
porteuse. Cette méthode permet de centrer la commande de ces deux interrupteurs sur le début
et la mi-période de la modulation. La contrainte, imposant que la somme des rapports cycliques
d’une cellule soit égale a un, permet d’éviter tout risque de chevauchement des commandes de ces
deux interrupteurs. Afin de respecter la contrainte sur 'ouverture de la source de courant de
sortie, la commande du troisieme et dernier interrupteur de la cellule est générée a l'aide du

complément a 1 de la somme des deux premicres commandes, comme le montre la Figure 2-10.
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m,,= 0.65 Porteuse
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Figure 2-10 : Modulateur d’une cellule de base.
Selon le choix fait au niveau de laffectation des porteuses aux 3 interrupteurs d’une cellule, on
définit I’état initial ainsi que état final de la demi-période (T/2) de chaque interrupteur affecté a une
porteuse, comme le montre la Figure 2-10. Linterrupteur commandé par le complément a 1 de la

somme est nécessairement actif dans la zone médiane des rampes (f,, dans la Figure 2-10).

I1.2.b.ii. Modulation vectorielle Flat Top des convertisseurs matriciels

La modulation vectorielle générale du convertisseur matriciel utilise quatre vecteurs actifs

Ny

(A, a Ay, quelle que soit la stratégie de modulation, complétés par un a trois vecteurs nuls (O,
O,), comme le montre la (Figure 2-11). Le choix du séquencement des états est défini de fagon a
limiter le nombre de commutation sur une période MLI, notée T, en ne commutant qu'une
cellule a chaque changement de vecteur. Les vecteurs actifs sont donc ordonnés par tension
composée utilisée. Les vecteurs A; et B; connectent la tension composée U, sur les phases du
moteur, de méme les vecteurs A, et B, connectent U, au moteur.

Vecteurs O; A; B; O, B, Ay O; O; A, B, O, By A O

Temps H—+—+— — f

0 f/z

T o
Tension utilisée ‘Tl’ ‘TZ’ ‘TZ’ <T1>
Figure 2-11 : Séquencement généralisé de la SVM.
Le choix d’effectuer une modulation Flat Top implique I'utilisation d’un état nul particulier

(O,), qui est généré automatiquement sur le potentiel commun des deux tensions U; et U,,

comme le présente la Figure 2-12. I’état nul O, est I’état central de chaque demi-période de

73



Chapitre 2 : Modulation naturelle des convertisseurs AC/ AC sans stockage

modulation afin de respecter les contraintes imposées par la modulation vectorielle présenté dans

le chapitre précédent.

Vecteurs A, B O, B, A A, B, O, B, A

Temps I T T T T T T T T T

Tension utilisée
U U, U,

Figure 2-12 : Modulation “Flat Top” de la SVM.

I1.2.b.iii. Généralisation du modulateur

Afin de produire I’équivalent d'une MLI vectorielle, II est nécessaire d’associer les états du
convertisseur matriciel utilisant les mémes tensions composées d’entrée (U, et U,). Pour cela, les
rapports cycliques d’'une méme ligne de la matrice [M] sont assignés au méme traitement logique,
comme le montre 'exemple de la Figure 2-13. Dans cette illustration, la tension u, génere la
tension U, car la premiere ligne est assignée a la porteuse initialement montante (donc utilisant le
potentiel r) et la seconde est associée au complément (donc utilisant le potentiel s). La tension u,,

constituera la tension U,,.

rnru mrv
[M]= msu msv
mtu mtv

Figure 2-13 : Assignement des rapports cycliques de [M].

Comme illustré sur la Figure 2-12, I’état nul de la modulation de type Flat Top est produit au
centre de la demi-période. La ligne de la matrice M générant I'état nul (défini par la premicre ligne de
la matrice [M,;,.]) est donc assignée au complément a 1, comme le présente la Figure 2-14. Les deux
autres lignes sont, quant a elles, affectées a la comparaison avec une des deux porteuses qui est donc

ici un degré de liberté de la modulation.

Complément
/1 1
mr'v' r'w' ou
m —|
m

3

3

s'V' s'w

1
[M]=[l0
0

1 1

3

Ly tw

ou

Figure 2-14 : Implantations possibles du modulateur.
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Un exemple de modulation vectorielle du convertisseur matriciel de type Flat Top est présenté
Figure 2-15. Elle illustre les états actifs ainsi que I'état nul produit par connexion au potentiel d’entrée

s seul.

(e

I N

[M]=] 02 1 07

[0l 0 o2

-

Figure 2-15 : Exemple de modulation équivalente a la modulation vectorielle de type Flat Top.

N

Ce modulateur MLI peut étre couplé directement a [M ou 2 [M Rée”e]comme le

Virtuelle]
montre la Figure 2-16. Dans le convertisseur “virtuel”, la premicre ligne possede toujours le
rapport cyclique unitaire. L’implantation de la modulation dans ce dernier permet d’assigner en
permanence la commande par le complément a 1 a la premicere ligne de la matrice “virtuelle”.

La localisation finale du modulateur (avant ou apres le sélecteur de sortie) sera choisie par

la suite en fonction des contraintes technologiques de réalisation du modulateur matriciel.

Tensiqn Virtuel Réel
d’entrée

3 [Mvirtuelle] MLI [FRéeI]
Tensions
De sortie Reel Virtuel

ou

Tension Virtuel Réel
d’entrée

. PMyigenel »| ML = [Feel
Tensions
De sortie Réel Virtuel

Figure 2-16 : Implantations possibles du modulateur.
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I1.2.b.iv. Simulations

La méthode de calcul des rapports cycliques développée ainsi que le modulateur proposé,
générant la matrice de connexion, a été implantée dans Matlab-Simulink®. La Figure 2-17
présente le résultat d’'une simulation sur une période systeme (Ty) sous la méme alimentation et
sous les mémes contraintes que la simulation validant le calcul de la matrice de conversion [M]
(tensions d’entrée a 50 Hz sous tension simple maximale de 325V, ratio de transformation q égal
2 0,6 et donc des références de sortie a 30 Hz sous une tension simple maximale de 195V). Les
porteuses sont de forme triangulaire et ont une fréquence égale a 5kHz.

Afin de faciliter la lecture des coutbes, seul un des trois courants d’entrée et une des trois
tensions simples sont représentées. Au vu des résultats, la génération des courants de sortie est valide
car identiques a la simulation moyenne présentée Figure 2-6, a 'ondulation pres, due au découpage.

De plus les courants d'entrée sont en phases avec leurs tensions simples tespectives.

g
>
E“
=
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1
t (s
40 T , T ‘ T T i
— 20
= Om ‘ ‘ ‘ ‘ Il
= 20 | |
40 I r r r r
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1

0 0.01  0.02 003 004 005 0.06 007 008  0.09 0.1
t(s)

Figure 2-17 : Simulation de la méthode de modulation.

La Figure 2-18 présente les tensions du réseau d’entrée ainsi que trois différents types de
tension de sortie (une tension simple référencée par rapport au point neutre du réseau d’entrée n, la
tension de mode commun et une tension simple référencée au point neutre du réseau de sortie 1’).
Afin de faciliter la lecture des courbes, uniquement une des trois tensions simples est représentée. La
tension simple v, montre le blocage du bras u du convertisseur matriciel validant ainsi la modulation
de type Flat Top. On présente aussi la tension de mode commun v, . générée par cette modulation,

ainsi que la tension simple v, recue par la charge.
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Figure 2-18 : Simulation de la méthode de modulation.

I1.2.c. Validation expérimentale de la modulation

La méthode de calcul des rapports cycliques développée ainsi que le modulateur proposé
ont été implantée expérimentalement. La présentation des parties commande et puissance du
prototype est exposée dans le prochain chapitre.

Le banc expérimental est alimenté par des tensions équilibrées d’amplitude 200V a 50Hz.
Les porteuses du modulateur sont de forme triangulaire et ont une fréquence égale a 10kHz. Les
références des tensions de sortie sont choisies, pour les relevés expérimentaux présentés ci-
dessous, a 30Hz avec un ratio de transformation q égal a 0,8 donc une amplitude de sortie égale a
160V. La charge est une charge de type R-L triphasée équilibrée. Cette derni¢re a la méme nature
qu'un moteur. Elle conduit dans notre cas a des courants de sortie de valeur efficace égale a 2.5A
comme le présente la Figure 2-19. On constate que les courants de sortie sont équilibrés. La
tension simple de sortie (v,,,) a une allure proche de celle simulée a la Figure 2-17. L'atténuation
des sondes de mesure utilisées est de 1TmV/V pour la sonde tension et de 100mV /A pour les
sondes de courant.

La Figure 2-20 présente la tension de sortie v, ainsi que les courants de sortie. On peut
remarquer que, par intervalles, la tension de sortie v, n’est pas modulée. Ceci est du au blocage

du bras u dans la modulation: on a bien une modulation de type Flat Top.
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Tek Arrét

( ® 20 o 200mv 200mA doums 1 2.50MEch/s - /- zsomAl
(BD _197mv. 4.00ms 100k poln(s

‘ Valeur  Moyenne Min Ec. type ‘
& Fréquer Aucune période diioctes |

Figure 2-19 : Relevé expérimental de la tension v, et des courants de sortie.

Tek Prevu

Ui
(@@ _200mv___ @& °0 & 200mv ) [4.00ms 1 2.50MEch/s [ 2 I‘ZSOMAI
(RD 197mv 4.00ms ) W+>0.00 J 1100k points
‘ Valeur  Moyenne Min Max £ type |
@ fréquer Aucune période détectée J {Ig_g;gjgolo]

Figure 2-20 : Relevé expérimental de la tension v, et des courants de sortie.

La Figure 2-21 montre le relevé expérimental de la tension de mode commun v,

derniére a une enveloppe identique a la simulation présentée a Figure 2-18.

Tek Exéc. f Déclenché
v

200mV. @ zo0mA ) [4.00ms ] 2.sun|[ch/s]T_._/—~mnvwl

{ Valeur  Moyenne Min Max Ec. type ] UEAL] 100k points
@ e » 3.2 4 207.7k_ 50.05k ;
[ 5 0ct zolol
1507:01 |

.. Cette

Figure 2-21 : Relevé expérimental de la tension de mode commun v, . positionnée par rapport a

une tension simple d’entrée.
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Les relevés expérimentaux des courants modulés a Pentrée du convertisseur ainsi que des
courants filtrés prélevés sur le réseau d’entrée seront présentés dans la partie filtrage du chapitre

suivant.

11.2.d. Conclusion

La stratégie de modulation présentée est une méthode basée sur lutilisation d’un
convertisseur matriciel “virtuel” [Del-08]. Ce convertisseur permet d’utiliser la méthode de calcul
des rapports cycliques d’Ishiguro dans le cas présenté dans le chapitre 1, avec des rapports
cycliques proportionnels aux tensions d’entrée ceci afin d’obtenir des courants d’entrée en phase
avec leur tension respective. Cette approche permet une étude plus synthétique et systématique
que les modulations classiques et prend en compte les perturbations existantes sur le réseau
d’entrée. Un modulateur naturel par porteuse est proposé et permet de générer une modulation
équivalente a la modulation vectorielle du convertisseur matriciel, dans le cas d’'une modulation
Flat Top. Cette méthode est validée par simulation. Cette stratégie de modulation est implantée
expérimentalement. Les résultats expérimentaux permettent d’obtenir des relevés proches de
ceux effectués lors des simulations et mettent en évidente le caractere “Flat Top” de la

modulation proposée.

I1.3. Généralisation de la matrice de conversion [M]

La stratégie de modulation, présentée précédemment, utilise une modulation de type Flat
Top. Cette modulation utilise une matrice particulicre avec une seule phase de roue libre, parce
qu’une cellule a été bloquée pour la détermination de la matrice M (coefficient a 1 sur la premicre
ligne de la matrice de conversion “virtuelle”).

En fait, il existe une infinité de matrice de conversion [M] générant les tensions de sortie et
les courants d’entrée souhaités. Le choix du ou des phase(s) de roue libre pour compléter la
modulation constitue la seule différence entre toutes ces matrices. Si la ou les phase(s) de roue
libre des matrices sont supprimées, toutes ces matrices sont égales.

En effet, toutes ces matrices de conversion sont liées entre elles par l'utilisation des deux
plus grandes tensions composées d’entrée et de méme rapport cycliques affectés aux vecteurs de
modulation pour créer la référence de sortie. Il en résulte une matrice commune de conversion
permettant de créer ces 4 états non nuls, matrice dans laquelle les phases de roue libre n’ont pas
encore été insérées.

Dans un premier temps et afin de généraliser la modulation, il est nécessaire de définir la

matrice de conversion sans roue libre. Cette matrice est nommée [M’].
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Dans un second temps, les phases de roue libre choisies doivent étre introduites, générant

la matrice [M”], comme le présente la figure ci-dessous.

Grandeurs
références —pi Choix de Ia
Caleul M] Calcul de la [M’] N * p [M”] [F]
de la > Matrice M » P ase. € > MLI I
Matrice M Sans roue roue hlti)fe
Grandeurs ——p) libre particulicre
mesurées

Figure 2-22 : Structuration de la modulation complete.

I1.3.a. Génération de la matrice de conversion sans roue libre

La matrice de conversion “virtuelle” produit une seule phase de roue libre sur le potentiel 1’
(roue libre affectée a la premicre ligne de cette matrice). Le rapport cyclique de cette phase de roue
libre est déterminé par (x,,;), le plus petit rapport cyclique de cette méme ligne.

1 02 07
[M]=|0 035 01|—a
0 045 02

=0.2

Figure 2-23 : Détection du rapport cyclique de la phase de roue libre.

La matrice de conversion sans roue libre [M’] et générée par la suppression de ce rapport
cyclique minimal. La valeur de ce rapport cyclique doit étre soustraite a tous les rapports cyclique de la
lighe comportant la phase de roue libre (premicre ligne du convertisseur “virtuel”) comme le montre

Pexemple ci-dessous avec la méme matrice [M] qu’a la Figure 2-23.

1 02 07 08 0 05
[M]=/0 035 01|—>[M']=| 0 035 01
0 045 02 0 045 02

Figure 2-24 : Passage de la matrice [M] a [M’] dans le convertisseur “virtuel”.

De cette fagon la matrice résultante [M’] ne peut plus créer de roue libre sur la sortie.

I1.3.b. Introduction de phases de roue libre

Le convertisseur matriciel permet de réaliser I’état nul de 3 facons :

e 111 : connecte toutes les sorties a la phase r.

e 222: connecte toutes les sorties a la phase s.

e 333 : connecte toutes les sorties a la phase t.

Afin de respecter la nature des sources au niveau du calcul de la matrice de conversion, il est

nécessaire d’ajouter a la matrice [M’], une ou plusieurs phase(s) de roue libre d’un rapport cyclique

total égal a o, ..
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La matrice [M’] est complétée avec une a trois phases de roue libre. Ces phases de roue libre

peuvent avoir une proportion plus ou moins grande, tout en respectant la relation suivante :

_ 2.8
011+ Ay + Aga3 = Ay, 2-8)

Avec @y, correspondant au rapport cyclique affecté a la phase de roue libre sur le potentiel
d’entrée r, @,,, surs et (g, sur t.

Ce degré de liberté permet de généraliser la matrice de conversion et de créer I'ensemble
des matrices de modulation [M”] possibles. Il sera par la suite intéressant de définir des choix de
roues libres afin d’utiliser les modulations les plus appropriées pour le convertisseur et son
environnement.

L’exemple présenté a Figure 2-24 est repris ci-dessous. La génération de la matrice [M”] est

effectuée avec une répartition du terme ¢, sur les trois phases de roue libre.

n

1 02 07]—2- 08 0 05—, 0.86 0.06 0.56
[M]=|0 035 01| — [M']=| 0 035 0.1|—2Y[M"]={0.07 042 0.17
0 045 02| —> 0 045 02—, 0.07 052 0.27

Figure 2-25 : Passage de la matrice [M] a [M”].

Cette matrice [M”] est toujours compatible avec le modulateur par porteuse présenté
précédemment, puisque les états nuls de la modulation vectorielle ont des positions fixes dans le
séquencement, notamment celui lié a la modulation flat top. Ce dernier doit étre situé au milieu
de la demi période MLI, et le choix de laffectation de la ligne complémentée a été fait
précédemment dans ce sens. Avec la matrice généralisée [M”], les états nuls sont encore
positionnés correctement avec ce modulateur.

La modulation de la matrice [M”], de cet exemple, est présentée a la Figure 2-26. La ligne
possédant la phase de roue libre initiale est de nouveau assignée a la commande produite par le
complément a 1 de la somme des deux autres (ligne 2 dans notre exemple). Cette figure illustre les
états actifs ainsi que les états nuls produit par connexion a 'un des trois potentiels d’entrée. La
modulation produite est bien équivalente a la modulation vectorielle car un changement d’état est
produit par une seule commutation et que les vecteurs A; et B, connectent la méme tension
composée sur les phases du moteur, de méme pour A, et B,

Afin de limiter les pertes par commutation et ainsi avoir un rendement plus élevé, I'utilisation
d’une seule et unique phase de roue libre est choisie dans la suite de I’étude, ce qui limite le nombre

de matrice [M”] a trois.
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[0:42][0.07] [017] O

[M']=|0.06 0.86 0.56

e A Y

Figure 2-26 : Exemple de modulation équivalente a la modulation vectorielle.

I1.3.c. Conclusion

Le choix du ou des phase(s) de roue libre pour compléter la modulation constitue la seule
différence entre toutes les matrices de conversion [M] générable. Si la ou les phase(s) de roue
libre des matrices sont supprimées, toutes ces matrices sont égales. La généralisation de la
modulation est effectuée en deux étapes. Tout d’abord, la matrice conversion [M’] sans phases de
roue libre est produite permettant ainsi d’introduire la ou les phases de roue libre a la durée
souhaité. Cette matrice [M”] est toujours compatible avec le modulateur par porteuse présenté
précédemment. Cette compatibilité permet de produire une modulation scalaire généralisée avec
un modulateur naturel par porteuse, produisant une modulation équivalente a la modulation

vectortielle.
I1.4. Amélioration / modification de la modulation

11.4.a. Roue libre et degrés de liberté de la modulation

Le choix particulier de la roue libre utilisée par la modulation [Lem-08] peut permettre
d’améliorer le rendement de la structure ou son comportement vis a vis de la compatibilité
électromagnétique [Cha-03]. On conserve ici le modulateur de la partie précédente avec un

fonctionnement identique (méme choix pour la lighe complémentée).
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II.4.a.i. Choix de la phase de roue libre

I’onduleur de tension “deux niveaux” possede deux phases de roue libre, une haute (f,, f_ et
f,) et une basse (f,, f.- et f.). La modulation Flat Top d’un onduleur permet de bloquer un des trois
bras de ce convertisseur en utilisant une seule phase de roue libre. Comme les bras d’'un onduleur
commutent sous le méme niveau de tension, égal a V|, pour un onduleur deux niveaux, le choix de
la phase de roue libre (haute ou basse) est arbitraire car cette modulation génére le méme nombre

de commutation sous tension identique et donc, le rendement du systeme ne dépend pas de la

GG
iz {z A

facon dont est réalisé la roue libre.

Ol

moteur

30 AC

7
DC

Ol

e e 6
¢TY

Figure 2-27 : Schéma de 'onduleur de tension deux niveaux.

Par contre dans le cas du convertisseur matriciel, chacune des roues libres sont générées via
un potentiel variable (réseau). Le choix de I’état nul conduit donc a des pertes par commutation
différentes puisque les tensions commutées ne sont pas égales selon le choix fait.

LLa modulation Flat Top du convertisseur matriciel (Figure 2-12) utilise par demi-période
quatre états actifs (A, A,, B, et B, et un seul état nul, O, Afin de limiter le nombre de
commutations (et donc les pertes) ainsi que les fronts de tension de mode commun, 'utilisation
d’un unique état nul par demi-période a été fait.

I1 est possible, en changeant la phase de roue libre (en utilisant O, ou O;), de modifier la
valeur des pertes générées, ainsi que le terme homopolaire. Ce choix permet de conserver le
méme nombre de commutations. I’amélioration attendue de la méthode de modulation porte sur
la limitation de la somme des variations de potentiels cumulés 2 commuter durant une demi-
période, limitant ainsi les pertes et les effets CEM.

Dans le but de faciliter la compréhension, cette étude est illustrée sous forme d’exemple au
niveau du convertisseur “virtuel” (2.9) afin de limiter a deux les solutions possibles (évolution des

deux potentiels connectés a s’ et t’ car le potentiel connecté a r’ est fixé).
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m., =1 m.,=1-m,. —m

r'u r'v s'vV tv'
_ (2ur's‘ —Upy ) Uy m _ (2ur's' —Upy ) Uy 2.9)
2 2 2 sw T 2 2 2
ur's' + ur't' + us't' ur‘s' + ur't' + us't'
_ (zur‘t' —Upg ) Upy _ (Zur‘t' —Upg ) Uy w
2 2 2 2 2 2
ur's' + ur‘t' + us‘t' ur's' + ur't' + us't'

My = 1- M., —M

tw'

[Mvirtuelle]: Mgy =0 m

s'v'

m,, =0 m,.. My

Les notations a_brégées des états du convertisseur de la modulation vectorielle,
correspondants a trois chiffres, sont de nouveau utilisées. Chaque chiffre correspond a la
connexion d’une cellule avec le chiffre 1 pour une connexion sur r, 2 pour s et 3 pour t. Le
premier chiffre correspond a la cellule u, le second a v et le troisieme a w.

Le blocage de la cellule u” limite a neuf les états possibles du convertisseur “virtuel”. De plus,
n’utilisant pas les vecteurs tournants (modulation vectorielle), deux solutions ne sont pas utiles
réduisant ainsi a sept les possibilités (111 ; 122; 121 ; 112; 133 ; 131 ; 113). L'utilisation de I’état
112 ou 121 dépend du rapport cyclique le plus grand entre m,,, et m,,, de méme avec 113 ou 131
avec m,.. et m,.. Ceci réduit le nombre d’états utiles aux cinq états nécessaires a la modulation.

L’hypothese, de choisir arbitrairement un état pour chacune de ces deux possibilités, ne
génere aucune conséquence quant au choix final de la phase de roue libre car la tension a
commuter par ces deux états reste la méme, seul l'instant de la commutation durant la demi-
période est modifié (commutation de la cellule v’ avant w’ ou w’ avant v’). Pour cette étude nous
considererons 'utilisation des états 111 ;122 ;121 ; 133 et 131.

Le Tableau 2-3 ainsi que le Tableau 2-4 présentent, sur une demi-période, le cumul des
tensions commutées sur tous les interrupteurs pour une modulation vectorielle en fonction des
différents choix de roue libre et ce pour les deux positions possibles du réseau d’entrée (s” et t’
variant en amplitude et r’ est toujours connecté au potentiel le plus grand en valeur absolue, donc

de signe contraire aux deux autres).

Roue libre sur t’

Niveau du réseau d’entrée Roue libre sur s’ Roue libre sur t’
(Flat Top)

Ve (D 122 222 122

A AV mid AV mid Av mid
. A 121 122 121

Av mid v max Av mid Av mid Av min
- 111 121 131

0 ! Av max Av min Av max
y Ven () 131 131 133

Av min I Av max Av max Av max
Y Ve 3) 133 133 333

somme des tensions

i = 2Av max+ 2Av mid = 2Av max+Av mid = 3Av max
commutées

Tableau 2-3 : Bilan des tensions commutées selon la phase de roue libre avec v’ proche de

zZéro.
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Roue libre sur 1

Niveau du réseau d’entrée Roue libre sur s’ Roue libre sur t’
(Flat Top)

Ve (1) 122 222 122

t Av max Av max Av max
121 122 121

Av mid Av max Av max Av max Av min
R 111 121 131

0 Av mid Av min Av mid
Y Vea 3 131 131 133

Av min I Av mid Av mid Av mid
* Vo (2 133 133 333

somme des tensions

i = 2Av max+ 2Av mid = 3Av max = 2Av max+Av mid
commutées

Tableau 2-4 : Bilan des tensions commutées selon la phase de roue libre avec w’ proche de

zéro.

La tension globale a commuter est différente selon le choix de roue libre. La réduction de
cette somme de tension a commuter peut permettre de réduire les pertes et d'améliorer le
comportement électromagnétique de la structure. Il est possible de déduire de ces tableaux qu’il
est préférable de toujours utiliser ’état nul réalisant la roue libre sur le potentiel le plus proche de
zéro afin de limiter la tension globale 2 commuter.

La ligne connectée a la phase d’entrée ayant le potentiel le plus proche de zéro peut étre
systématiquement détectée par la valeur des rapports cycliques des matrice [M] ou [M’]. Dans les
modulations vectorielles, les rapports cycliques sont par hypothése proportionnels a la tension
d’entrée auxquels ils sont affectés. La ligne connectée au potentiel d’entrée le plus proche de zéro
produit donc les rapports cycliques les plus petits. Par conséquent, ce critere déplace la phase de
roue libre de la premiere ligne de la matrice “virtuelle” vers la ligne ayant les rapports cycliques les
plus petits.

Cette amélioration engendre une modification de la modulation vectorielle du convertisseur
matriciel, remplagant Pétat nul O, par une phase de roue libre O, ou O; de méme durée, comme
le montre la Figure 2-28.

La phase de roue libre est cette fois générée soit au début, soit a la fin de la demi-période, la
position de cet état nul étant définie par I'affectation de la porteuse choisie (au début pour la

porteuse initialement montante ou a la fin pour la porteuse initialement descendante).
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Vecteurs A, B, O, B, A, Az B, Oz B, A
Temps 1 —t+—t 1 1 1 —t+— 1
0 T/2 T t
Tension utilisée —
//// ou
Vecteurs O, A, B, B, A, A, B, B, A O Vecteurs Ay By B, A, O; 0O, A, B, B A
Temps — 1 | | | 1 — Temps 1 —+— —1— 1 — 1
0 T/2 T t 0 T/2 T
) L . e — e
Tension utilisée U, 0, T, Tension utilisée ) U, U, U,

Figure 2-28 : Changement d’état nul dans la modulation vectorielle.

I1.4.a.ii. Choix des porteuses

Le choix de la phase de roue libre, générant 'amélioration précédente, peut étre synthétisé

dans le diagramme vectoriel suivant, le vecteur 2,

entrée

représentant ’état du réseau d’entrée (2.10).

VSH
2
11 1
3 Ven trée
333
222
« v,
222 333
4 6
11
5
v

tn

Figure 2-29 : Représentation vectorielle du choix des phases de roue libre.

2
2 T3 2.10
Voriree = \/;(Vm +axv,, +a?xyv, )avec a=_=¢ (2.10)

A chaque changement de secteur, le changement d’affectation de porteuse sur les liones de
q g > g p g

la matrice géneére un changement brutal de I’état nul et donc une triple commutation.

A chaque changement de secteur, on a nécessairement un changement de phase de roue
libre. Compte tenu du positionnement des états nuls en début de période et au milieu de la
période MLI, il peut se produire que deux états nuls distincts s’enchainent directement lors du
changement de secteur, ce qui peut provoquer ponctuellement des triples commutations. Ceci

peut étre évité grace a un choix adéquat d’affectation des porteuses complémentaires sur les deux
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lignes concernées de la matrice. Ainsi, si le nouvel état nul reste affecté a la méme ligne de la
matrice, il est nécessaire d’inverser le choix d’affectation des deux porteuses vis a vis de ces deux
lignes. Ceci définit completement l'affectation du choix des porteuses en fonctionnement temps

réel, une fois le systeme en fonctionnement.

I1.4.a.1ii. Simulations

Cette méthode améliorée est implantée dans Matlab-Simulink®. T.a Figure 2-30 présente le
résultat d’une simulation de la modulation améliorée sur une période systeme (T) avec les
mémes contraintes que les simulations précédentes (tensions d’entrée a 50 Hz sous tension
simple maximale de 325V, ratio de transformation q égal a 0,6 et donc des références de sortie a
30 Hz sous une tension simple maximale de 195V). Les porteuses ont une fréquence de 5kHz et
sont de forme triangulaire. Les résultats de la Figure 2-30 restent similaires aux résultats de la
modulation Flat Top, seul le terme homopolaire v, . peut étre différencié, comme le montre la

Figure 2-31.

\\7,// b

\ VAN
N NS

/ /
I i [ i i
0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1
t(s)

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1

400 i T

= 2ol

-400 L L ;
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1

Figure 2-30 : Simulation de la stratégie de modulation améliorée.
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0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1

0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1
t(s)
3

400 ‘
= 200wkt AT
g 200

T

- |
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1
t(s)

Figure 2-31 : Simulation de la stratégie de modulation améliorée.
La stratégie améliorée permet de réduire la tension globale a commuter au cours d’une
période de modulation d’une valeur égale a la plus petite tension composée d’entrée. La Figure

2-32 présente les tensions homopolaires des deux méthodes de modulation.

400
200
or

Tensions
d'entrée (V)

-200

-400
0 0.001 0.002 0.003 0.004 0.005 0.006 0.007 0.008 0.009 0.01

t(s)
400 T T T T T T T T T
200 1

Van'
Flat Top (V)
o

-200 [ I

_400 I r r r L r r r r
0 0.001  0.002 0.003 0.004 0.005 0.006 0.007 0.008 0.009 0.01

t(s)
400 T T T T T T T T T
200 7

T

-200 L
r i r r r i r r r
0.001 0.002 0.003 0.004 0.005 0.006 0.007 0.008 0.009 0.01

t (s)

Van'
Améliotée (V)
o

-400
0

Figure 2-32 : Tensions homopolaires (v,,) des deux stratégies de modulation proposées.
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I1.4.b. Relevés expérimentaux de la modulation améliorée

La modulation Flat Top, implantée dans I'expérimentation, est modifié afin de générer la
matrice [M”] avec une phase de roue libre sur le potentiel d’entrée le plus proche de zéro. Cette
matrice [M”] est directement injectée dans le modulateur par porteuse.

Les conditions d'expérimentations sont les mémes qu'au paragraphe I1.2.c. Les porteuses
du modulateur sont de forme triangulaires et ont une fréquence égale a 10kHz. Les références des
tensions de sortie ont une fréquence égale a 30Hz et une amplitude de sortie égale a 160V
(q=0.8). La charge est une charge de type R-L triphasée équilibrée conduisant a des courants de
sortie de valeur efficace égale a 2.5A comme le présente la Figure 2-33. On constate que les
courants de sortie sont équilibrés. Le relevé d’une tension simple de sortie (v, a une allure

proche de celle simulée a la Figure 2-30.

Tek Prevu

( @ @ zoonv__ @ zo0mA ) |[10.0ms T.0MECh/s] [~ @ 7 -130mA |
(®) 208mV. 10.0ms U 100k points
Valeur  Moyenne Min Max Ec. type

‘ ) soct 2010]
5:34:14

Figure 2-33 : Relevé expérimental de la tension v, et des courants de sortie.
La Figure 2-34 présente la tension de sortie v, ainsi que les courants de sortie. On peut
rematrquer que la tension de sortie v, n’est plus de type Flat Top et qu'elle est semblable a la

simulation de la Figure 2-31.

Tak Prevu

(@ _200mv 2 @ 200mv 10.0ms. “’Loomrnfs‘{ 2 .r—|36mA‘|
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z J 5 0ct 2010
[15:35:;::

Figure 2-34 : Relevé expérimental de la tension v, et des courants de sortie.
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La Figure 2-35 montre le relevé expérimental de la tension de mode commun v,.. Cette

derniére a une enveloppe identique a la simulation présentée a Figure 2-31.

Tek Prevu

vAvavavave

@ z00mv @ ooma ) [10.0ms ]l‘l‘ooMErhIS‘{ [ W3 uomv‘l
Valeur  Mayenne Min Max Ec. type | | 100K points
2

50ct 2010
15:36:47

Figure 2-35 : Relevé expérimental de la tension de mode commun v, . positionné par rapport a

une tension simple d’entrée.

11.4.c. Conclusion

Un choix particulier de roue libre utilisée par la modulation est présenté. Afin de limiter le
nombre de commutations (et donc les pertes) ainsi que les fronts de tension de mode commun,
Putilisation d’un unique état nul par demi-période a été fait. Cet état nul particulier, différent de
celui utilisé par la modulation Flat Top, permet de réduire la tension globale a commuter. Cette
phase de roue libre est introduite sur le potentiel d’entrée le plus proche de zéro. Une regle
d’affectation des porteuses est introduite afin d’éviter les risque de commettre une triple
commutation lors d’un changement du potentiel le plus proche de zéro et donc lors d’un
changement d’une phase de roue libre. Cette méthode est validée par simulation. Cette stratégie
de modulation est implantée expérimentalement. Les résultats expérimentaux permettent
d’obtenir des relevés proches de ceux obtenus lors des simulations et permettent de valider le

fonctionnement de la stratégie de modulation.
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I1.5. Adaptation de la modulation aux convertisseurs matriciels indirects

Comme I'a montré le chapitre 1, la modulation des convertisseurs indirects (Figure 2-30),
est effectuée avec la modulation indirecte du vecteur spatial. Cette modulation est relativement
complexe a appréhender. Elle génére les fonctions de connexion des parties redresseur et
onduleur, soit par une modulation par séquencement ordonné (lourde a implanter) soit par une
modulation intersective avec une double porteuse dont une asymétrique, qui est quant a elle

complexe a synchroniser.

Cellule Cellule Cellule

____________ LU Y W
Cettute | AF AF AT p f f |
ST AR G G I G Gy G
AR R S0 L ) i li : : i
-/ ‘L i 1R
@_mm TS i U.-i ii E : Ev moteur
11 S i\ swac
n 1 e : | :
N\ o]t o WA
O | et e e
Cellule :f;l fs,-l f:l i b i: i h E
oy Ay Ay o[ ]

Figure 2-36 : Convertisseur matriciel indirect.
L’adaptation de la modulation des convertisseurs matriciels “double étage” a la modulation
des convertisseurs matriciels est présentée dans [Cha-04 ; KLU-06] et [Cas-02]. Par contre, aucune
adaptation de la modulation des convertisseurs matriciels a la modulation des convertisseurs

matriciels “double étage” n’est proposée dans la littérature.

II.5.a. Implantation d’'une modulation indirecte issue de la modulation matricielle

IL.5.a.i. Décomposition générale

De par sa structure faisant apparaitre un étage continu sans stockage (u,..), le convertisseur
matriciel indirect ne permet pas de générer les vecteurs tournants réalisables avec la structure
matricielle. La modulation vectorielle du convertisseur matriciel (Fig 2.25) n’utilisant pas ces
derniers, la décomposition de la modulation proposée est extensible aux convertisseurs matriciels
indirects [Gru-09]. La décomposition de la matrice des fonctions de connexion [F] (matrice 3x3)
en deux matrices de fonctions de connexion (matrice 3x2), adaptées au redresseur et a 'onduleur,

doit étre effectuée, comme le présente I'équation (2.11).

fru 1:su ftu 1:u fu' f f f
[F] = frv fsv ftv = fv fv' ’ fr fS ft = [Fond ]T ’ [Fred] (2'11)
f rw 1:sw 1:tw fW w ' ; '
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La commande du convertisseur matriciel indirect est donc décomposée en deux parties,
une pour le redresseur et une seconde pour 'onduleur.

Dans la plupart des stratégies existantes [Kol-08 ; Kol-07] , les phases de roue libre sont
générées par 'onduleur, permettant ainsi de limiter les pertes par conduction durant les phases ou
laction du redresseur n’est pas utile. On passe ainsi de cinq interrupteurs (dont deux
interrupteurs quatre segments) a trois interrupteurs en conduction. Ce choix permet de réduire
simplement les pertes par conduction de cette structure lors des états nuls.

Chacun des deux blocs de conversion posséde sa tache respective :

- le redresseur doit connecter a u,. une des deux tensions composées les plus grandes
utilisées dans la modulation vectorielle (U, ou U, cf Figure 2-3).

- Ponduleur, quant a lui, est congu pour aiguiller les phases (u, v, w) du moteur sur le
potentiel du bus intermédiaire voulu.

Afin de construire la commande de ces deux convertisseurs a partir de la modulation
vectorielle matricielle, il est nécessaire d’obtenir la matrice des fonctions de connexion [F].

Comme pour la commande du convertisseur matriciel, il est nécessaire de connaitre les

valeurs des trois potentiels d’entrée afin de générer ici une tension u,. positive et ainsi ne pas

rec

court-circuiter le réseau d’entrée via les diodes de ’onduleur.

I1.5.a.ii. Méthode de controle du redresseur

La commande du redresseur du convertisseur matriciel indirect est déterminée par la

connaissance de la matrice de connexion [F ], définie ci-dessous.

f f f
F — r S t
[ red ] f - fs. ft.

Durant les états actifs d’une période de modulation de la structure indirecte, ’état du

(2.12)

redresseur se doit de donner a u,. une valeur égale a 'une des deux plus grandes tensions

composées positives (U, et U,), comme le présente la Figure 2-37.

(a) 01 A’l Bl 02 BZ A2 03 03 A’Z BZ 02 Bl A’l 01 R
O <+ > < P> T/2 < P> < P> t
U, U, U, U,
U, U,
uK'EC U2 '[J'2
()
0 T/2 T

Figure 2-37 : (a) Modulation Vectorielle générale du convertisseur matriciel.

(b) Tension u,.. imposée par les états actifs.
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Les tensions U, et U,, utilisées durant les phases actives de la modulation, ont un potentiel
d'entrée commun qui est le plus grand en valeur absolue. Ce potentiel est connecté au bus
intermédiaire pendant toute la période de modulation. Afin d'éviter le court-circuit des diodes de
I'onduleur, ce potentiel doit étre raccordé au potentiel intermédiaire supérieur (p) s'il s'agit d'un
potentiel positif ou au potentiel inférieur (o) s’il est négatif. Cette contrainte fige une ligne de la
matrice de fonction de connexion du redresseur. L'autre ligne de cette derniére dépend de la
matrice de connexion [F] du convertisseur matriciel. Par ailleurs, lors des phases de roue libre, la
tension u,.. n’est pas imposée car le moteur est court-circuité au travers de 'onduleur sur un des
deux potentiels de u,. Dans Poptique de ne pas engendrer de commutations inutiles et ainsi
limiter les pertes par commutation, les tensions U, et U, ramenées au niveau de u,. sont
respectivement étendues temporellement aux phases d’états nuls O, et O, car le potentiel utilisé

pour produire ces états nuls est indifférent (Figure 2-38).

(a) OIA'I Bl 02 BZ A2 03 03 A’Z BZ 02 Bl A’l 01 R
o T2 ] ¢
‘ U, U, U, U,

u U1 N 1 .

(b) 444 U L4
0 T/2 T :

Figure 2-38 : (a) Modulation Vectorielle générale du convertisseur matriciel.

(b) Tension u,,, limitant les commutations.

Au cours de I'état nul O,, une commutation du redresseur doit étre réalisée pour passer de
U, a U,. Par contre, l'instant de commutation de la cellule non bloquée n'est pas défini. La phase
de roue libre générée par 'onduleur permet de choisir cet instant car la commutation ne modifie
en rien les grandeurs d'entrée et de sortie du convertisseur. Ainsi, un degré de liberté dans le
controle du redresseur apparait ici. Cette commutation du redresseur est théoriquement sans
pertes car elle est engendrée sous un courant nul car a ce moment-la 'onduleur est en roue libre.
En pratique, la rapidité de commutation sous courant nul des interrupteurs dépend de la vitesse
de recombinaison naturelle des porteurs stockés dans ce dernier. Lorsque la durée de I’état nul O,
devient trop breve, il apparaitra des difficultés de commutation qui engendreront des pertes
supplémentaires.

Dans les simulations, I'instant de commutation t,.. a été placé au centre de I’état nul O,

comme le montre la Figure 2-39.
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(a) 01|A1|B1|02 |BZ|1&2 |O3 O3|A2|B2| OZ|Bl|A1|()1 >
T T T T T T T 1 1 1 1 1 >
0 T/2 t
A Ul UZ UZ Ul
urec Ul Ul
(b) , U,
0 t. T/2 T-t_ T

Figure 2-39 : (a) Modulation Vectorielle générale du convertisseur matriciel.

(b) Tension u,. implantée pour les simulations.

IL.5.a.iii. Extraction de la matrice du redresseur [F,. | du convertisseur matriciel

indirecte a partir de [F]

La tension u, étant désormais définie a chaque instant, il est possible de déterminer I’état
de la matrice [F, 4] a partir de la connaissance de la matrice [F] de connexion du convertisseur
matriciel. Pour cela, les trois principales familles d’état doivent pouvoir étre distinguées en
fonction de la valeur de [F] :

- L'état nul O,.
- Les deux autres états nuls (sauf O,).

- Les 4 états actifs.

Pour déterminer la commande des convertisseurs matriciels indirects a partir de la
commande du convertisseur matriciel, on doit identifier la famille d'état a partir de la
connaissance de la matrice de connexion [F].

Un état nul est défini lorsque la charge est en roue libre donc court-circuitée. Cet état peut
étre détecté lorsque la somme d'une ligne de la matrice [F] est égale a 3.

L'état nul spécifique O,, utilisé pour générer la modulation Flat Top, est obtenu lorsque cet
état nul est relié au potentiel d’entrée le plus grand en valeur absolue. La connaissance de ce
potentiel permet d’identifier la ligne de la matrice correspondant a cet état nul particulier.

Un état actif est défini lorsqu’une tension composée d’entrée alimente la charge. Il peut étre
détecté lorsque aucune des sommes de chaque ligne de la matrice de conversion du convertisseur

matriciel [F] n’est égale a 3.

e Calcul de la matrice [F, ] pour les deux dernieres familles :

La Figure 2-38 montre que I'état du redresseur (valeur de u,.. imposée) est completement

défini lors de l'utilisation des deux dernieres familles. Ainsi une cellule du redresseur est bloquée

(connexion au potentiel le plus grand en valeur absolue), et I’état de l'autre cellule devra étre
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déterminé par connaissance de [F] et donc du second potentiel appliqué en sortie du

convertisseur matriciel.

Par exemple, si le potentiel le plus grand en valeur absolue (potentiel commun a U, et U,
est sur la phase r avec un potentiel positif, la ligne haute est donc bloquée avec /. égal a 1 (Figure
2-40). De plus, comme la roue libre ne peut étre faite par le biais du redresseur, f. est
complémentaire a /, et donc égal a zéro. Lla matrice [F, ] est donc déja partiellement définie et les
deux dernieres fonctions de connexion sont déterminées par connaissance de [F] :
f,=1 f,=0 f =0

F =
[Fr] f.=0 f,=? f, =2

S
Figure 2-40 : Exemple de Matrice de connexion du redresseut.

€€ 2 ~
S

La seconde ligne de [F_ ] connecte le potentiel bas du bus intermédiaire soit a “s”, soit a “t”.
Elle est déterminée a l'aide de [F], matrice 3x3, dont chaque ligne affecte (ou non) un
potentiel d’entrée aux 3 sorties. Dans cette matrice, il suffit, en excluant la ligne affectée au
potentiel le plus grand en valeur absolue (r dans notre exemple), de détecter la ligne restante ayant
au moins une fonction de connexion égale a 1, ce qui permet de connaitre le second potentiel a

ramener sur le bus. On peut alors identifier complétement [F_ ]

/vPotcmicl r
/Potentiel s
Potentiel t [fred ] =

1 00
011 0

1
[F]=[0
0

oo -
Of | ©

Figure 2-41 : Matrice de connexion du redresseur pour un état actif.

e Calcul de la matrice [F ] pour la premiére famille :

Quand le convertisseur est dans I'état O,, la tension u,.. doit étre commutée a I'instant

choisi. Aussi, quand on détecte I'état O, comme expliqué précédemment, il est nécessaire de
modifier u,. en commutant la cellule non bloquée, c’est-a-dire en complémentant les deux

fonctions de connexion affectées aux deux potentiels les plus faibles en valeur absolue.
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IL.5.a.iv. Extraction de la matrice de Ponduleur [F ] du convertisseur matriciel

Oont

indirecte a partir de F
I’onduleur oriente les potentiels de sortie (u, v, w) sur les potentiels du bus intermédiaire.
Comme cité précédemment, le controle de la partie onduleur du convertisseur matriciel indirect

doit déterminer la matrice [F |, définie ci-dessous.

f, f, f f
F — u v Wl ond (2.13)
[ ond] fu. f f f

Afin de respecter les lois électriques et ainsi éviter tout risque de destruction de la structure,

on

% w' ond'

la relation suivante doit étre respectée.

f.+f, =1 avec i=uyvw 214)

e Détermination de [f__ 4| pour un état actif :

Une tension composée d'entrée (U; ou U,) est connectée a l'entrée de I'onduleur par
Pintermédiaire du redresseur. A tout moment, l'un des 3 potentiels d’entrée n'est pas utilisé. Il en
résulte une ligne de la matrice des fonctions de connexion [F] avec une somme nulle. Cette ligne
de la matrice [F], inutile, peut étre supprimée et ainsi permet de réduire la matrice [F] a une
matrice 3x2. Un exemple de réduction de matrice est exposé dans la Figure 2-42 pour un état

actif. Cette nouvelle matrice posséde les mémes dimensions que la matrice des fonctions de

connexion de 'onduleur [F__].

110
110
0 0 1|—
0 0 1
0 0O
Figure 2-42 : Exemple de réduction de matrice.
La matrice réduite obtenue est égale a la matrice de commande de I'onduleur ou a cette
méme matrice complémentée :
Si dans cette matrice réduite la premiere ligne est affectée a un potentiel d’entrée supérieur

a celui de la seconde ligne, alors la matrice F__; est égale a la matrice réduite, sinon, F_ , est égale a

la matrice réduite complémentée.

e Détermination de [F_ ] pour un état nul quelquonque:
Quand le convertisseur matriciel est en phase de roue libre, les phases du moteur sont
court-circuitées via les interrupteurs de 'onduleur. L’onduleur génére ces états a 'aide des deux

matrices définies dans I’équation (2.15) :
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111 0 00O
I, = ou | = (2.15)
000 111

L’état nul O, génere une roue libre de 'onduleur sur le potentiel commun a U, et U,

(potentiel le plus grand en valeur absolu). Le controle de la roue libre de 'onduleur peut étre
directement déterminé par le signe de ce potentiel et le type de modulation.
SiPétat nul est de type O, :
- [F,.J = 1, st le potentiel commun est positif.
- [F,.] = L, sile potentiel commun est négatif.
Dans les autres cas :
- [F,,.J = 1, sile potentiel commun est positif.

- [F,..J = I, sile potentiel commun est négatif.

I1.5.a.v. Simulations

Cette adaptation des méthodes de modulation du convertisseur matriciel au convertisseur
matriciel indirect, décomposant de la matrice des fonctions de connexion [F] en deux matrices
[F..d et [F..4, a été implantée dans Matlab-Simulink”.

La Figure 2-43 présente le résultat d’'une simulation sur une période systeme dans les
mémes conditions que les simulations précédentes (tensions d’entrée a 50 Hz sous tension simple
maximale de 325V, ratio de transformation q égal a 0,6 donc des références de sortie a 30 Hz
sous une tension simple maximale de 195V et des porteuses triangulaire a 5kHz). Les résultats de
la Figure 2-43 sont identiques aux résultats de la modulation du convertisseur matriciel. A chaque
instant, la contrainte (2.16) est respectée, permettant une connexion des potentiels de sortie au
méme potentiel d’entrée qu’elle soit générée soit par un convertisseur matriciel soit par un

convertisseur matriciel indirect. Ainsi les grandeurs des réseaux d’entrée et de sortie sont

identiques.
fru fsu ftu fu fu' fof
[F]: frv fsv ftv = fv 1:v' ’ ff fS ft = [Fond ]T '[Fred] (2.16)
f rw fsw ftw fW fw' ' : '

97



Chapitre 2 : Modulation naturelle des convertisseurs AC/ AC sans stockage
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Figure 2-43 : Grandeurs simulée d’entrée et de sortie des convertisseurs matriciel et matriciel indirect.

De plus, la tension du bus continu est bien toujours positive et est toujours égale a I'une des deux

tensions composées d’entrée les plus grandes. Ces éléments permettent de valider cette méthode de

commande du convertisseur matriciel indirect.

400
& 200 A
2E
-
= -200 » — . - \
_400 [ [ [ [ [ [ [ [ [
0 0.01 0.02  0.03 0.04  0.05  0.06 0.07  0.08  0.09 0.1

t(s)

40 T T T T T T T T T
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0 001 002 003 004 005 006 007 008 009 0.1
t(s)
500 :
1)
>
)
0 L L [ L L [ L L L
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Figure 2-44 : Simulation des grandeurs sur le bus intermédiaire du convertisseur matriciel indirect.
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I1.5.b. Conclusion

La décomposition originale qui vient d’étre faite est générale et permet de transformer
toutes les stratégies de modulations vectorielles classiques du convertisseur matriciel, n’utilisant
donc pas les vecteurs tournants, pour obtenir la commande du convertisseur matriciel “double
étage” de facon systématique.

Cette méthode de commande du convertisseur matriciel “double étage”a été effectuée avec
certaines contraintes :

- éviter les commutations inutiles du redresseur, étendant Iutilisation des tensions U, et U,
durant les phases de roue libre.

- choisir I'instant de commutation t,.. du redresseur au centre de la roue libre O,

- utiliser 1,2 ou 3 états nuls par période MLI

Dans la littérature, la modulation de type Flat Top, n’utilisant que O, est la seule utilisée car
la commutation du redresseur, lors de cette derniere, permet d’effectuer ses commutations sous
courant nul et limite le nombre de commutations par période. Ce choix permet de générer des
pertes par commutation nulles dans le redresseur de ce convertisseur. I utilisation d’une autre
méthode de modulation (améliorée ou autre combinaison de choix de roue libre) génerera des
pertes par commutations sur le redresseur du convertisseur matriciel “double étage”. Cette

décomposition peut étre facilement étendue aux autres convertisseurs doubles étages [Kol-02].

I1.6. Calcul des pertes et des rendements

A chaque instant, la modulation produite par les convertisseurs matriciels et matriciels
indirects est identique. Il est donc possible de comparer les pertes générées par les semi-

conducteurs du convertisseur ainsi que le rendement des convertisseurs.

I1.6.a. Méthodologie de calcul des pertes

Les interrupteurs utilisés en ¢lectronique de puissance ne sont pas idéaux car leurs
commutations ne sont pas instantanées. De plus, leur tension lors de la mise en conduction n’est pas

nulle. Les grandeurs importantes des semi-conducteurs évoluent comme le présente la Figure 2-45.
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Figure 2-45 : Evolutions des grandeurs aux bornes des semi-conducteurs.

Des pertes par conduction apparaissent lorsque qu’un interrupteur est passant car le
silicium composant ces interrupteurs possede une résistance interne. Cette derniere fait que la
valeur de la tension résiduelle aux bornes de celui-ci (v, pour le transistor ou v, pour la diode)
évolue en fonction du niveau du courant le traversant, engendrant par conséquent des pertes par
conduction. Cette résistance évolue avec le courant traversant le composant.

Il en est de méme lorsquun composant commute, des pertes sont générées lors de la
modification de la tension a ses bornes ainsi que du courant qui le traverse. La diode est un
composant a commutation naturelle qui ne génére aucune perte par commutation lors de sa mise
en conduction. Par contre lors d’un blocage, cette derniére est parcourue par un courant inverse
pour recombiner les porteurs internes et ainsi la bloquer. Comme elle est soumise, pendant ce
méme temps, a une tension inverse qui peut étre assez grande, le phénomene s'accompagne d'une
dissipation d'énergie (E,.).

Dans le cas des transistors, les commutations sont controlées par la commande de grille de
ce dernier. Par conséquent, des pertes par commutation sont produites a chaque changement
d’états. Les pertes dépendent de la tension et du courant a commuter, de la technologie du
composant et de la commande de grille. De plus, 'énergie nécessaire a ouverture est différente

de celle a la fermeture dans un méme composant a niveau de courant équivalent.

I1.6.a.1. Calcul des pertes

Le calcul des pertes par commutation s'avere complexe. En effet, il est nécessaire de
prendre en compte ’évolution des tensions d’entrée, des courants de sortie mais aussi de la
stratégie de modulation pendant une période du systeme [Kan-02 ; Wan-06 ; Jus-07].

A défaut d’obtenir analytiquement les pertes silicium des convertisseurs matriciels et

matriciels indirects, ces dernieres sont calculées par une intégration pas a pas lors de simulations
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Matlab-Simulink® [Gru-10a]. Ce calcul est effectué a chaque pas de simulation et ce sur une
période systeme (T,). Les matrices des fonctions de connexion des différents convertisseurs sont
traitées afin de définir les composants passants, permettant de calculer les pertes par conduction.
Tout changement d’état de ces matrices est analysé afin de définir le type de commutation
(ouverture ou fermeture) et donc les pertes par commutation. Le tableau suivant présente les
différentes équations implantées afin de calculer les pertes des semi-conducteurs pour un pas de

calcul. Ces pertes sont intégrées, a chacun de ces pas, sur la durée d’une période systeme.

Pertes par commutationa  Pertes par commutation

Type de composant Pertes par conduction Pouverture 2 1 fermeture
N 1 I VAR |
i v, (i)-liy|-at-— E | B
Diode o) -4t~ 07T 0w
N 1 N TH S VA |
Transi GBT Ve (1) [I |- At-— E SN i E SO | I
ransistor I Ce( ) | t| T, off (I) V_ /2T, On(I) v_ /2T,

Tableau 2-5 : Calcul des pertes.

v, correspond a la tension collecteur-émetteur de 'IGBT et v, a la tension aux bornes de la
diode. Les termes E_, E ; et E  représentent respectivement les énergies nécessaires a la
commutation a la fermeture d’'un IGBT, a 'ouverture d’'un IGBT et au blocage d’une diode. V
correspond a la tension collecteur-émetteur maximale de 'IGBT. La tension a commuter aux

bornes de l'interrupteur et le courant qui le traverse sont nommés u, et i. T, représente la période

du systeme et At le pas de calcul.

I1.6.a.ii. Modélisation des pertes dans les composants

Les grandeurs v, v, E ., E ; et E_ évoluent en fonction du courant traversant le composant.

ced on>

Les fabricants de semi-conducteurs en proposent des abaques dans leurs documentations techniques.

La méthode de calcul des pertes s’effectuant en post-traitement de la simulation, le mod¢le
peut étre complexifié sans engendrer une augmentation significative du temps de simulation.
Chacun des cinq paramétres est fonction du courant. Ils est modélisé par un polynéme du
cinquieme ordre qui permet de respecter la caractéristique fournie par le constructeur en

effectuant une erreur minime.

I1.6.b. Résultats du calcul des pertes et de P'efficacité du convertisseur.

En temps que variateur de vitesse, le convertisseur matriciel est connecté, dans les
applications industrielles, 2 un moteur. Une application du convertisseur matriciel a été choisie
dans le but de calculer les pertes. Celle-ci impose une rotation d’un moteur a couple constant. Ce

moteur est assimilé a une source de courant alternative triphasée équilibrée de valeur efficace
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constante égale a 70A dont le déphasage entre les tensions et les courants évolue linéairement en

fonction de la fréquence de sortie du convertisseur tel que :

Acos(p) ¢ avec Acos(p)=0.2 e
max fmax = 50HZ

LLa commande du moteur est telle que le flux soit constant (égal a sa valeur nominal) sur la

cos(p)=1-

plage de fréquence allant de 0 a 86% de la fréquence nominal puis réduit pour les fréquences
supérieures lorque 'amplitude maximale des tensions de sortie est atteinte.
Vs (V)
A
Vi
86% V.

—+» four (H2)
O 860/0 fIN fTN

Figure 2-46 : L.oi de commande du moteur.
Le calcul des pertes a été calculé avec le modele des IGBTs Infineon de troisiéme
génération FF200R12KT3_E utilisés dans le prototype qui est présenté dans le chapitre suivant.
La fréquence de modulation des convertisseurs est fixée a 10KHz. Les résultats de simulation,

présentés ultérieurement, montreront que la fréquence des porteuses du modulateur n’a aucune

influence sur la conclusion de la comparaison des topologies.

I1.6.b.i. Pertes et modulation Flat top.

La Figure 2-47 présente I'évolution des pertes et du rendement des convertisseurs

matriciels et matriciels indirects produits avec la modulation de type Flat Top.

100 T T T T T T T T

1500

95

1000 [~

Pertes (W)
rendement (%)

500

commande FlatTop convertisseur matriciel indirect = commande FlatTop convertisseur matriciel indirect

""" commande FlatTop convertisseur matriciel 75 ] ===== commande FlatTop convertisseur matriciel |

0 r r r r r r r r 70
5 10 15 20 25 30 35 40 45 50

Frequence (Hz)

]
1
]
1
]
i
5 10 15 20 25 30 35 40 45 50

Frequence (Hz)

Figure 2-47 : Pertes et rendement des convertisseurs pour la modulation Flat Top.
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Le résultat montre que les pertes du convertisseur matriciel sont plus faibles que celle de
I'indirect pour des fréquences de rotation du moteur élevées alors que pertes sont plus petites
pour lindirect pour un fonctionnement a des fréquences de rotation du moteur faibles. Si le
variateur de vitesse fonctionne essentiellement a basse fréquence, il est judicieux d’utiliser le
convertisseur matriciel indirect. Sinon, le convertisseur matriciel est le plus approprié.

Les pertes du convertisseur matriciel sont relativement constantes sur la plage de variation
de fréquence considérée. Le convertisseur matriciel est une structure totalement symétrique. Le
courant du moteur est toujours conduit par la méme structure d’interrupteur engendrant des
pertes par conduction constantes sur la plage de fréquence. De plus, la modulation est toujours
effectuée sur le méme réseau d’entrée et ce a la méme fréquence de modulation. Les pertes par
commutation sont donc relativement constantes sur cette méme plage de variation.

Les pertes par commutation du convertisseur matriciel indirect sont égales a celle du
convertisseur matriciel car chacune des commutations est produite entre deux composants de
méme type (transistor vers diode ou vice et versa) sous la méme tension et le méme courant.

Les pertes par conduction dépendent des états du convertisseur. Les phases de roue libre
étant produites par 'onduleur, le nombre de composant en conduction est réduit a trois. Tandis
qu'un état actif (connexion du réseau sur le moteur) les pertes par conduction sont plus
conséquentes car deux interrupteurs quatre segments (partie redresseur) et trois interrupteurs
trois segment (partie onduleur) sont passant. Les pertes par conduction du convertisseur matriciel
indirect dépendent donc du ratio de roue libre et d’états actifs lors de la période du systeme a la
fréquence donnée. Ces dernic¢res dépendent de 'amplitude des tensions de sortie désirées par la
commande (loi de commande a flux constant).

Cellule Cellule Cellule

____________

w ”m‘ 1
O
[ IYYY\—I;—I_t i

Cettute i b ¢S AR |y
R’ : _I -I t-l :4 o

Figure 2-48 : Convertisseur matriciel indirect.
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Les pertes calculées lors des simulations attestent que les pertes par commutation sont
identiques entre les deux structures. L’évolution des pertes par conduction des convertisseurs
confirme l'analyse précédemment effectuée. Pour la plage compléte de variation de vitesse
considérée, le convertisseur matriciel produit des pertes maximales 10% inférieures a celles
engendrées par le convertisseur matriciel indirect. Les pertes maximales sont significatives pour le
dimensionnement du systeme de refroidissement. Comme présenté ci-dessus, le convertisseur
matriciel indirect n’a pas la symétrie du convertisseur direct, avec ses deux étages différenciés.

Les pertes générées dans le convertisseur matriciel indirect ne sont pas réparties
uniformément entre le redresseur et 'onduleur. La figure suivante présente la répartition de ces

pertes par interrupteur en fonction de leur place dans les convertisseurs.

200 T T T T T T T T

180F L memmm————T

160 - 4

140 |

120~ |

Convertisseur matriciel indirect : redresseur | |

1)
=}
T

Pertes (W)

Convertisseur matriciel indirect : onduleur

——— Convertisseur matriciel

60 [ |

40

20

5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Frequence (Hz)

Figure 2-49 : Répartition des pertes par interrupteur dans le convertisseur matriciel et matriciel

indirect pour la modulation Flat Top.

Pour la modulation envisagée, le redresseur commute a courant nul. Ce dernier engendre
uniquement une partie des pertes par conduction alors que 'onduleur produit toutes les pertes
par commutation additionnées a l'autre partie des pertes par conduction. La Figure 2-49 montre
que les interrupteurs de 'onduleur ont les pertes les plus élevées. Les pertes de la partie de
I'onduleur sont a 'origine de la contrainte thermique imposant le dimensionnement du systéme
de refroidissement du convertisseur matriciel indirect. Les pertes de la partie onduleur du
convertisseur matriciel indirect sont prédominantes, augmentant donc le volume de ce dernier. Le

systeme de refroidissement est réduit pour le convertisseur matriciel comparé a I'indirect.
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I1.6.b.ii. Comparaison avec la modulation améliorée.
La Figure 2-50 présente I'évolution des pertes et du rendement des convertisseurs

matriciels et matriciels indirectes lors de 1'utilisation de la modulation améliorée.
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Figure 2-50 : Pertes et rendement des convertisseurs pour la modulation améliorée.

La tendance est semblable a celle observée avec la modulation Flat Top. Pour la plage
complete de variation de vitesse, le convertisseur matriciel produit des pertes maximales 10%
inférieures a celles engendrées par le convertisseur matriciel indirect. Le dimensionnement du
systeme de refroidissement du convertisseur matriciel est donc réduit en comparaison de celui
nécessaire au convertisseur matriciel indirect.

Les pertes produites par la modulation améliorée sont encore déséquilibrées entre les
différentes parties du convertisseur matriciel indirect. En revanche, ce déséquilibre est moins
important qu'avec l'utilisation de la modulation Flat Top car les pertes par commutation sont
réparties dans le redresseur et 'onduleur. La figure suivante présente la répartition de ces pertes

par interrupteur en fonction de leur place dans les convertisseurs. Les pertes de 'onduleur du

convertisseur matriciel indirect sont prédominantes, augmentant donc le volume du systeme de

refroidissement de ce dernier.
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140 T T T T T T T T
o mmemmmmmmmnmmmmn =T
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Figure 2-51 : Répartition des pertes par interrupteur dans le convertisseur des pertes dans les

convertisseurs pour la modulation améliorée.

I1.6.b.1ii. Comparaison des modulations Flat top et améliorée

Les pertes générées par les deux topologies ainsi que par les deux modulations sont

comparées Figure 2-52.

1500 T T T
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Pertes (W)
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Figure 2-52 : Pertes dans les convertisseurs pour les deux modulations.
I apparait que la modulation améliorée réduit, en moyenne, de 23% les pertes sur la plage
de variation de fréquence comparée a la modulation Flat Top et ceux pour les deux structures.
Cette réduction des pertes est obtenue par réduction des pertes par commutation. Les pertes par

conduction restent identiques pour chaque convertisseur, quelle que soit la stratégie de
modulation.
11.6.c. Conclusion

La comparaison des pertes simulées pour les convertisseurs matriciels et matriciels indirects
pour une émulation d’une machine asynchrone fonctionnant a couple constant montre que la

valeur maximale des pertes est d'environ 10% plus petite pour le matriciel comparée a celles
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générées par le convertisseur matriciel indirect. Par conséquent, le systeme de refroidissement du
convertisseur matriciel peut étre réduit par rapport a celui du matriciel indirect. La modulation
améliorée permet de réduire 'amplitude des tensions a commuter. Cette modulation améliorée
permet de réduire en moyenne, sur la plage de variation en fréquence, les pertes des
convertisseurs de 23% comparée a la modulation de type Flat Top. Ce gain est uniquement
obtenu par une réduction des pertes par commutation.

Les pertes par commutation des différentes structures sont identiques pour une modulation
donnée. Le changement de fréquence de modulation ne modifie pas les conclusions de ’étude.
D’autres simulations, effectuées sous différents courants de charge ainsi que différents choix

d’interrupteurs, confirment la tendance de ces courbes.

I1.7. Conclusion

Ce chapitre a présenté une modulation naturelle généralisée pour les convertisseurs
matriciels et matriciels “double étage”. Cette méthode est basée sur I'utilisation d’un convertisseur
virtuel permettant d’utiliser la méthode de calcul des rapports cycliques d’Ishiguro dans le cas
présenté dans le chapitre 1, avec des rapports cycliques proportionnels aux tensions d’entrée afin
d’obtenir des courants d’entrée en phase avec leur tension respective. Cette approche permet une
étude plus synthétique et systématique que les modulations classiques et prend en compte les
perturbations existantes sur le réseau d’entrée.

Un modulateur naturel par porteuse est proposé et permet de générer une modulation
équivalente a la modulation vectorielle du convertisseur matriciel, dans le cas d’'une modulation
Flat Top. Une généralisation de la méthode de modulation est introduite. Cette généralisation
permet de choisir une ou plusieurs phases de roue libre pouvant donc étre différentes de celle
introduite dans la modulation Flat Top. L’utilisation d’un unique état nul par demi-période est
toujours préférable afin de limiter le nombre de commutation et donc les pertes. Cette
modification pousse 2 utiliser la phase de roue libre sur le potentiel le plus proche de zéro, car elle
permet de réduire 'amplitude de certaine tension a commuter et donc réduire les pertes générées
par les convertisseurs. Cette amélioration ne modifie en rien la fonctionnalité du modulateur. Ces
modulations ont été étendues au convertisseur matriciel indirect. Cette modulation (partie
moyenne et modulateur) ainsi que son amélioration ont fait 'objet de dépots de brevet [Del-08] et
[Lem-08].

La comparaison des pertes simulées montre que la valeur maximale des pertes est d'environ
10% plus petite pour le matriciel comparée a celles générées par le convertisseur matriciel
indirect. La modulation améliorée permet de réduire en moyenne, sur la plage de variation en

fréquence, les pertes des convertisseurs de 23% comparé a la modulation de type Flat Top. Ce
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gain est uniquement obtenu par une réduction des pertes par commutation. Les pertes par
commutation des différentes structures sont identiques pour une modulation donnée. Le
changement de fréquence de modulation ne modifie pas les conclusions de Iétude. D’autres
simulations, effectuées sous différents courants de charge ainsi que différents choix
d’interrupteurs, confirment la tendance de ces courbes.

La suite du manuscrit va aborder les contraintes technologiques de mise en ceuvre de ces
convertisseurs avec notamment le controle des cellules et le développement d’un prototype de

laboratoire afin de valider les procédés de modulation présentés dans ce chapitre.

108



Chapitre 3 : Commande rapprochée et prototype du convertissenr matriciel

CHAPITRE 3 : Commande rapprochée et

prototype du convertisseur matriciel
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I1.1. Introduction

Les précédents chapitres ont présentés le convertisseur matriciel, les interrupteurs nécessaires
a cette structure ainsi qu’une modulation naturelle généralisée, équivalente a la modulation
vectorielle. Ce chapitre présente le séquencement des commutations de la commande rapprochée
des interrupteurs quatre segments nécessaire pour faire commuter sans risques les cellules du
convertisseur matriciel. Ensuite seront décrits les systemes de protection proposés dans la littérature
afin de fournir un environnement fiable au convertisseur matriciel. Ce convertisseur doit étre
protégé contre les surintensités et les surtensions qui pourraient étre destructrices pour les semi-
conducteurs dans le cas d'un défaut de commutation. Pour finir, le prototype développé est

présenté, tout en explicitant le choix des divers éléments employés.

I1.2. Commutation des interrupteurs quatre segments

La commutation des interrupteurs quatre segments est plus contraignante que celle des
interrupteurs utilisés dans les onduleurs de tension. En effet, aucun chemin pour le courant de
sortie n’est naturellement disponible dans les interrupteurs nécessaires au fonctionnement du

convertisseur matriciel, du fait de la présence d’un transistor en série avec une diode.

Puisqu'a chaque instant un seul interrupteur est fermé dans une cellule de commutation, la

commutation se fait entre deux interrupteurs au sein de la cellule (Figure 3-1).

4@i,
;

Ven |[su d4 t4

>

n n

Figure 3-1 : Schéma de base pour I’étude des commutations.
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II.2.a. Problématique des commutations
L’ouverture et la fermeture d’un interrupteur ne sont pas instantanés et présentent un
certain retard sur la commande (Figure 3-2). En cas dune commande strictement
complémentaire, il peut apparaitre des intervalles pendant lesquels les deux interrupteurs sont
ouverts ou fermés simultanément. Un risque de court-circuit des sources de tension d'entrée ou

d'ouverture des sources de courant de sortie existe donc lors des commutations.

‘t1 | 7
t 7/
2 | )/ — commande
t N —-—- commutation
3 \
\\
t4 \
<+—>

Zone a risque

Figure 3-2 : Schématisation du risque lors de la commutation.

Si la commande introduit des “trous”, le court-circuit des sources de tension d’entrée est
évité mais 'on provoque des ouvertures des sources de courant de sortie. Si la commande
introduit des chevauchements, 'ouverture des sources de courant de sortie est évitée mais 'on

. . s . o
provoque des courts-circuits des sources de tension d’entrée. Chaque commutation va devoir étre

parfaitement controlée afin de limiter tout risque de destruction.

Des travaux précédemment effectués dans le laboratoire permettent de controler le niveau
de Pamplitude des surtensions et surintensités générées sur les interrupteurs quatre segments par
la commande de grille lors de la commutation. Cette commande, appelé CATS [Saw-03 ; 1di-07],
introduit un palier 2 un niveau de tension intermédiaire (différent de 15V) sur la commande de
grille. Cette derniere permet de limiter les montées en tension et courant des interrupteurs
constituant ce systeme. Par contre, cette commande génére des pertes par commutation plus
importantes.

Des méthodes de commutation avancées ont été proposées afin de palier a ces risques.
Elles dissocient la commande des transistors d'un méme interrupteur quatre segments. Cette
dissociation permet de générer des séquencements particuliers de la commande des
commutations des interrupteurs. Ce séquencement avancé est controlé soit par le courant de
sortie de la cellule de commutation [Butr-89] soit par la tension composée aux bornes des deux
interrupteurs commutant [Lem-06]. Afin d’expliciter ces méthodes de séquencement, la

commutation de linterrupteur f,, vers I'interrupteur f, de la Figure 3-1 est pris comme exemple.
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I1.2.b. Commutation en courant

Lorsque la commutation est terminée, I'interrupteur quatre segments fermé doit avoir une
commande active sur les deux transistors qui le constitue, permettant ainsi une bidirectionnalité en
courant. Le séquencement des commutations est effectué a l’aide du signe du courant de sortie

(sens de parcours du courant) dans la cellule correspondante.

I1.2.b.i. Commutation en 4 étapes
Ce séquencement est organisé en quatre étapes [Bur-89 ; Sch-98], explicitées ci-dessous,
avec comme exemple une commutation de linterrupteur f vers linterrupteur f, avec un
courant de sortie 1, positif. L.e schéma de base pour 'étude des commutations est rappelé ci-

dessous.

Figure 3-3 : Schéma de base pour I’étude des commutations.

» Dans un premier temps, le transistor de linterrupteur fermé, non traversé par le
courant, est ouvert (t, dans notre exemple). Ce changement n’engendre aucune
modification sur la connexion de la phase de sortie.

» Dans un second temps, le transistor de Iinterrupteur ouvert pouvant conduire le
courant de la charge (t; dans notre exemple) est fermé. Les sources de tension
d’entrée ne sont pas court-circuitées grace aux deux diodes placées en série avec les
deux transistors t, et t; (Figure 3-4).

th

(NR
T d

VS\"I

N
Nl

n n

Figure 3-4 : Interrupteurs commandés a la seconde étape de commutation.
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» Dans un troisieme temps, le second transistor de I'interrupteur initialement fermé
est ouvert (t; dans notre exemple).

» Pour finir, le second transistor de linterrupteur initialement ouvert est fermé (t,
dans notre exemple), permettant ainsi la continuité de la conduction en cas de
changement de signe du courant.

Ce séquencement est présenté a la Figure 3-5 pour les deux signes de courant de i,.

t >t
Teq Teeq
t, et d, passant t, et d, passant t, et d, passant t, et d, passant
t; et d; passant si u, >0 ty et d, passant si u, >0
t, et dy passant siu, <0 t, et d, passant siu, <0
(a) avec i, positif. (b) avec i, négatif.

Figure 3-5 : Séquence de commutation en courant en quatre étapes.

La commutation est séquencée a I'aide d’un retard noté T . Ce temps est défini a partir des
caractéristiques des semi-conducteurs utilisées dans le convertisseur matriciel.

Toutes ces commutations sont effectuées entre une diode et un transistor de deux
interrupteurs différents. Cette méthode de séquencement permet d’effectuer une commutation stre
mais plus lente car cette derniere nécessite trois durées T, Ce séquencement en quatre €tapes peut
étre simplifi¢ afin d’accélérer la commutation et augmenter la précision de linstant de
commutation, améliorant ainsi la qualité des grandeurs commutées (tensions de sortie et courants
d’entrée). L'accélération de la commutation permet également d'augmenter la fréquence maximale
de la porteuse générant la MLI. Ces simplifications entrainent des risques de problémes d’ouverture

de source de courant lors d’erreur sur la connaissance du signe du courant.

I1.2.b.ii. Commutation en 3 étapes

[Tew-06 ; Whe-03] proposent d’accélérer le séquencement grace aux propriétés intrinseques
des semi-conducteurs. Son approche est basée sur ’hypothése que la plupart des interrupteurs ont
un temps de commutation plus lent a la fermeture (nommé t ) qu’a 'ouverture (hommé t, ),

comme le présentent la Figure 3-6 et la Figure 3-7.
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Switching time vs. Collector current (typ.) Switching time vs. Collector current (typ.)
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Figure 3-6 : Caractéristique des temps de commutation d’un IGBT 2MBI200U4B-120.

T, [

7
T, | "’

—— Commande

——- Commutation réelle

Figure 3-7 : Schématisation de la commande et de la commutation de 'IGBT 2MBI200U4B-120.
Cette hypothese (t ;> t,,) permet d’utiliser la dynamique des interrupteurs afin de générer

un chevauchement naturel lors de certaines étapes de la commutation. Dans ce séquencement, la

seconde étape est synchronisée avec la troisieme comme le montre la Figure 3-9. Le schéma de

base pour I’étude des commutations est rappelé ci-dessous.

v, fru t
mn dZ 2

N
N

sn | sud t4

t | t i

3 ‘ Lo
| : 2l

% ! 2 iy
i >t — >t
DR <ol
Tscq Tscq

t, et d, passant t, et d, passant t, et d, passant t, et d, passant
(a) avec i, positif. (b) avec i, négatif.

Figure 3-9 : Exemple de commutation en trois étapes a I'aide du courant.
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Cette hypothese permet d’effectuer une commutation en trois étapes et donc le temps de
commutation est réduit a 2T . La fréquence maximale de la porteuse générant la modulation
peut ainsi étre augmentée.

Ce mode de séquencement est peu utilisé car il nécessite de déterminer expérimentalement
I’évolution des temps de commutation des interrupteurs a 'ouverture ainsi qu’a la fermeture en
fonction de Pamplitude des courants a commuter. De plus Phypothese (t,> t,,) est fausse pour

certain semi-conducteur. Elle ne sera donc pas utilisée par la suite.

I1.2.b.iii. Commutation en 2 étapes

Lorsqu'on est sur de connaitre précisément le signe du courant a commuter on peut ne
commander que linterrupteur susceptible de conduire [Aré-08 ; Zie-00], comme le montre la
Figure 3-10. Si le courant est de signe positif, seuls t, et t; peuvent étre commandés, dans le cas
contraire, t, et t, peuvent ¢tre commandés.

On a alors une commutation en deux étapes et le temps de commutation est réduit a une

seule période T, La fréquence maximale de la porteuse générant la modulation peut étre

augmentée.
t, | t, P
& L & |
E [ 5 B
&y L by |
-~ "t e "t
T, e
. seq R . L seq R
t, et d, passant t, et d, passant t, et d, passant t, et d, passant
e . -
t, et d; passant si u, >0 t, et d, passant si u, >0
t, et d, passant si u <0 t, et d, passant si u <0
(a) avec i, positif. (b) avec i, négatif.

Figure 3-10 : Exemple de commutation en deux étapes a I'aide du courant.

I1.2.b.iv. Commutation sous signe de courant incertain

Ces méthodes de séquencement nécessitent une connaissance parfaite du signe du courant
a commuter, grandeur pouvant étre délicate a connaitre précisément. Quand le courant est
proche de zéro, des erreurs peuvent apparaitre sur l'obtention de son signe. De plus, la
modulation est générée par un systeme numérique (DSP, FPGA et CPLD) qui échantillonnent

les mesures, les rendant discontinues. Enfin, la modulation génére une ondulation de courant
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pouvant entrainer un changement de signe de se dernier sans que le systeme de mesure le détecte
du fait de 'échantillonnage.

Un changement de signe de courant risque de sopérer entre deux instants
d’échantillonnage. 11 est donc impossible de connaitre précisément le signe d'un courant de faible
amplitude. Cette imprécision peut étre amplifiée par les erreurs de mesure introduites par les
capteurs de courants ainsi que par les comparateurs utilisés dans la chaine de traitement.

Ces imprécisions rendent difficile I'utilisation de ces séquencements controlés par le
courant lorsque son amplitude faible [Whe-03].

Il est possible de générer le séquencement d’une commutation par la tension.
II.2.c. Commutation en tension

II.2.c.i. Commutation en 4 étapes

De nouveau lorsque la commutation est terminée, la commande de linterrupteur fermé
impose une commande active sur les deux transistors qui le constitue, permettant ainsi une

bidirectionnalité en courant. Le schéma de base pour I’étude des commutations est rappelé ci-

dessous.
Via fru d2 tZ
N
/
t, d

Ven fsu d4 t

A
N

Figure 3-11 : Schéma de base pour I’étude des commutations.

Le séquencement des commutations est effectué a I'aide du signe de la tension composée
aux bornes des deux interrupteurs a commuter (u,, dans notre cas pour la commutation de r vers
s) [Bur-89 ; Aré-08]. Ce séquencement est réalisé en quatre étapes explicitées ci-dessous avec
comme exemple une tension u,, positive.

» Dans un premiers temps, la connaissance de la tension aux bornes de linterrupteur
ouvert (v) permet de fermer un des deux transistors (t; ou t,) sans produire de
modification sur la connexion de la phase de sortie (le transistor fermé est choisi
tel que la diode en série avec ce dernier possede une tension négative, t; dans notre

exemple avec u,, positive).
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» Dans un second temps, le transistor de linterrupteur initialement fermé, et
conduisant le courant du méme signe que celui du transistor venant d’étre fermé,
est ouvert (t, dans notre exemple).

» Dans un troisitme temps, le second transistor de Iinterrupteur initialement ouvert
est fermé (t, dans notre exemple).

» Pour finir, le second transistor de linterrupteur initialement fermé est ouvert (t,
dans notre exemple). Cette derniere étape permet ainsi de générer une continuité
du courant en cas de changement de signe du courant.

Cette méthode de séquencement est présentée a la Figure 3-5 pour les deux sens de signe

de la tension composée u,..

g 1 G 1
) B b .
5 B t T
ty g t B
o 5 P "t
T Ty o
t, et d, ou ty et d;ou t, et d, ou ty et dyou
t, et d, passant t, et d, passant t, et d, passant t, et d, passant
t, et d, passant si i >0 t, et d, passant si i >0
t, et d, passant sii <0 t, et d, passant si i, <0
(a) avec u, positive. (b) avec u, négative.

Figure 3-12 : Exemple de commutation en quatre étapes a I’aide de la tension composée.
Ce séquencement en quatre étapes a la méme durée que le séquencement de la

commutation par le courant en quatre étapes.

II.2.c.ii. Commutation en 2 étapes

Il est intéressant d’accélérer ce séquencement. Pour cela, il est possible d’étendre a la
commutation en tension, l'utilisation des propriétés des semi-conducteurs utilisés pour le
séquencement en trois étapes par le courant [Whe-03]. Les deux premicres étapes ainsi que les
deux dernieres étapes sont synchronisées. Chaque fermeture d’interrupteur est synchronisée avec
Pouverture du transistor de l'autre interrupteur véhiculant le courant du méme signe comme le

présente la Figure 3-13.
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t 3 I t I :
G : G 3
! 3 | 4 | 1
= 5 — 8
< > Tscq < > Tsu] < >
t, et d, ou tyetdyou t, et d, ou tyetdyou
t, et d, passant t, et d, passant t, et d, passant t, et d, passant

ty et d; passant si i >0 t, et d, passant si i >0

t, et d, passant si i <0 t, et d, passant sii <0

(a) avec u, positive. (b) avec u, négative.

Figure 3-13 : Exemple de commutation en deux étapes a 'aide de la tension composée.
Ce mode de séquencement est tres peu utilisé car il présente les mémes inconvénients que

précédemment.

I1.2.c.iii. Commutation sous signe de tension incertain

Toutes ces méthodes de séquencement nécessitent une connaissance parfaite du signe de la
tension composée aux bornes des interrupteurs commutant. Lors d’une mesure de tension
proche de zéro, des erreurs de signe peuvent apparaitre dues a la discrétisation de cette tension
par le circuit de commande et aux erreurs de mesure des capteurs et de la chaine de traitement.
Ces imprécisions limitent l'utilisation de ces séquencements controlés par la tension quand son
amplitude est faible.

Chacune des cellules de commutation du convertisseur matriciel est alimentée par deux tensions
composées indépendantes. Lorsque les deux interrupteurs doivent commuter une tension composée
proche de 0V, il est possible de générer cette commutation plus strement en passant par le troisieme
potentiel [Zie-00]. La solution initialement proposée est de générer une commutation supplémentaire

évitant ainsi toute commutation sous tension trop faible comme le montre Figure 3-14.

Vg — n —e

ML
t 1 t
h
v , I
m ——————— A rn%rl-_-__————"“———‘-——-—
Ve ey -—)
sn Vin
Commutation a risque Commutation sare

Figure 3-14 : Schématisation de la commutation sous tension composée incertaine.
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Cette méthode est certes intéressante, car elle réduit les risques de destruction lors des
commutations, mais elle engendre des pertes par commutations supplémentaires non négligeables
car une simple commutation sous tension proche de zéro est remplacée par deux commutations
avec une tension aux bornes des transistors proche de 86% de la tension composée réseau

maximale et ce sous le méme courant.

11.2.d. Stratégie de séquencement des commutations implantée dans le prototype

La stratégie de commutation choisie est une combinaison des méthodes de séquencement
en courant et tension précédemment présentées.

Dans le cas ou le signe du courant de sortie de la phase a commuter est connu et sur, le
séquencement en deux étapes (IL.2.b.iif) controlé par le courant est utilisé. En cas d’incertitude
quant au signe de ce courant, le séquencement en quatre étapes (II.2.c.i) controlé par la tension
composée est appliqué.

Enfin, il se peut que ni le signe du courant, ni le signe de la tension composée a commuter ne
soit connu. Il serait possible d’effectuer cette commutation avec la méthode présentée en IL.2.c.iii
générant une double commutation et produisant plus de pertes. Cette solution peut étre évitée en
utilisant la souplesse du modulateur proposé qui permet de modifier en temps réel la roue libre
appliquée a la modulation ce qui change les contraintes de la commutation a effectuer. Ainsi, avec
les conditions de commutation initiales, la stratégie de modulation du convertisseur matriciel est

modifiée (Tableau 3-1) sans ajouter de commutations supplémentaires, ce qui limite les pertes par

commutation.
) ; ; Roue libre sur t’ . .
Niveau du réseau d’entrée Roue libre sur s’ Roue libre sur t’
(Flat Top)
Ven (1) 122 222 122
A Av mid Av mid Av mid
. Av max 121 122 121
Av mid Av mid Av mid Av min
. 111 121 131
0 Av max Av min Av max
Y Ve @) 131 131 133
Av min I Av max Av max Av max
y V..(3) 133 133 333
somme des tensions ) = Av max+2Av mid = 2Av max+Av mid
i = 2Av max+ 2Av mid ] ]
commutées +Av min +Av min

Tableau 3-1: Choix de la phase de roue libre en cas d’incertitude des grandeurs pour la
commutation.
La modulation de type flat top (roue libre effectuée sur la phase r’ dans le convertisseur

virtuel) permet de ne jamais créer de commutation sur une tension composée proche de zéro, car
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elle fait toujours intervenir la tension la plus grande en valeur absolue. Le synoptique, présenté a

la Figure 3-15, synthétise la stratégie de séquencement des commutations choisie.

Commutation
par le courant
en deux étapes

Tensions
Sdres

Commutation
par la tension

en quatre étapes

Modulation
Flat-Top &
Commutation
par la tension
en quatre étapes

Figure 3-15 : Synoptique des méthodes de séquencement des commutations choisies.
Ces commutations sont toutes séquencées a 'aide d’un retard noté T_. La durée de ce retard
est définie a partir de relevés expérimentaux. Une cellule du convertisseur matriciel, présenté

ultérieurement, est connectée tel qu'elle fonctionne comme un hacheur abaisseur (Figure 3-10).

R u
4 d | [g
A
Pl PO
Vrn “0» t3
n | n’

Figure 3-16 : Expérimentation des temps de commutation.

Ce fonctionnement permet de déterminer I’évolution des temps de commutation nécessaire
a I'ouverture et la fermeture des interrupteur quatre segment. Le temps de commutation a la
fermeture est défini par la durée entre I'instant ou la commande impose la fermeture de t, jusqu'a
l'instant ou la tension aux bornes de t; et d; atteint 10% de v,,. Le temps de commutation a
Pouverture est défini par la durée entre I'instant ou la commande impose ouverture de t; jusqu'a
l'instant ou le courant traversant t, atteint 10% de i

La Figure 3-17 présente I’évolution des temps de commutation des interrupteurs quatre
segment implantés dans le prototype. Ces relevés permettent de définir le retard T . Ce temps de
retard a été choisis égal a lps afin d’avoir une marge de sécurité pour le séquencement des
commutations.

Cette méthode de séquencement a été implantée dans un circuit de développement en

logique programmable complexe (CPLD) présenté ultérieurement.
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Figure 3-17 : Détermination de T
Les Figure 3-19 et Figure 3-20 présentent des relevés de sighaux de commande fournis aux
circuits drivers de deux interrupteurs quatre segments du convertisseur matriciel. La premicre
figure présente une commutation en deux étapes basée sur le signe du courant. La seconde figure

montre le méme type de commutation mais cette fois basée sur le signe de la tension composée.

Vin fm d2 t,
N
J
6 d ;
Voo [fou d, &
N
/ e
a 3 9 .

Figure 3-18 : Schéma de base pour I’étude des commutations.
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i’ S e T e b I Fonicpotnss i’ I T R ) a2 lioni poies |
@ Fréquence ————.H: Aucune période détectée @ fréquence 208 3MHz Falble résalution
. if L néoatif
(a) avec i, positif. (b) avec i, négatif.

Figure 3-19 : Signaux de commande d’une commutation en courant a deux étapes
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(a) avec u, positive. (b) avec u, négative.

Figure 3-20 : Sighaux de commande d’une commutation en quatre étapes a I’aide de la tension

composée.

I1.3. Dispositifs annexes nécessaires (filtres, protections)

I1.3.a. Protections

Comme tous convertisseurs statiques, le convertisseur matriciel doit étre protégé contre les
surintensités et les surtensions qui pourraient étre destructrices pour les éléments semi-
conducteurs. Un systeme de protection efficace et robuste est indispensable pour la mise en

ceuvre d'un environnement fiable d’un convertisseur de puissance.

I1.3.a.i. Protection contre les surintensités

I est nécessaire de disposer d’un systtme de protection contre les surintensités
éventuellement produites lors d'erreurs de commutation. Ce type de protection est généralement
intégré au circuit driver [Arc-06]. Ce systeme scrute le niveau des courants traversant les
interrupteurs. La détection d’une surintensité ou d’un court-circuit est effectuée en comparant la
tension vep,, (tension aux bornes de linterrupteur lors de sa conduction) a une tension de
référence, nommée v,

La tension de référence est variable. Elle dépend du temps écoulé depuis la mise en
conduction afin de respecter le profil de commutation des transistors utilisés comme le montre la
Figure 3-21.

» Tout d'abord, la détection est inactivée pendant une durée fixe, appelée T,..

» A l'issue de cette durée, le seuil de détection vaut v, et va décroitre avec le temps.
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ref

Viefl

Détection d’un
court-circuit

Bon fonctionnement

T t

ce
Figure 3-21 : Profil de la tension de référence.

Si ce seuil est dépassé, la commande de linterrupteur concerné est arrétée pendant un
certain temps qui dépend du circuit driver, imposant 'ouverture de ce dernier et 'arrét du court-
circuit ou de la surintensité. Cette protection génére I'ouverture de linterrupteur concerné par ce
probleme qui peut engendrer, a son tour, 'ouverture d’une phase moteur générant ainsi une

surtension.

I1.3.a.1i. Protection contre les surtensions

Lorsqu’un ou plusieurs chemins de transit des courants moteur sont interrompus, I'énergie
stockée dans le(s) phase(s) du moteur ouverte(s) accroit le niveau de tension aux bornes des
interrupteurs des cellules concernées. Pour éviter que des surtensions destructrices n’apparaissent

sur ces interrupteurs, un chemin doit étre fourni aux courants du moteur.

e Protection avec le circuit “Clamp”

Le premier systeme de protection proposé, généralement utilisé, est un circuit “Clamp”[Nie-
99 ; Mat-01]. Il est composé d'un ou de deux condensateurs (dépendant du niveau de tension)
connectés a tous les potentiels d’entrée et de sortie au travers de deux ponts de diodes comme le
présente la Figure 3-22. Le pont redresseur connecté sur 'entrée est utilisé afin de charger la
capacité C de ce circuit de protection.

Ce circuit “Clamp” constitue la protection des neuf interrupteurs quatre segments contre
ces surtensions. V. est égal, au minimum, a la tension composée maximale du réseau d’entrée
(564V pour le réseau électrique frangais).

Lors d’un défaut de commutation, engendrant 'ouverture d’une des phases du moteur, les

tensions aux bornes des interrupteurs de la cellule concernée augmentent. Ce phénomene va
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accroitre les tensions de sortie du convertisseur matriciel. A I'instant ou une tension des tensions
composées de sortie tend a devenir plus grande que la tension Vi, le pont de diode connecté en
sortie se met en conduction et limite la surtension a V.. L’énergie stockée dans les phases du moteur
est transférée dans le condensateur. En outre, le circuit de clamp empéche les pics de tension aux

bornes des interrupteurs causés lors de commutations incorrectes ou d’'un arrét brutal du systeme.

T u
R Filtre s Convertisseur v moteur
éseau . L.

d’entrée matriciel 30 AC

n n t W _ n’

> <
—C
"DC

Figure 3-22 : Circuit “Clamp”.

Chaque défaut de commutation conduit a stocker une quantité d’énergie supplémentaire
dans le circuit “Clamp”. Il en résulte qu'a chaque défaut la tension aux bornes du condensateur
augmente. Un systeme de type bras de freinage, doit étre introduit afin de dissiper ’énergie
stockée dans ce condensateur. Il est constitué d’une résistance en série avec un transistor. La
méthode de dimensionnement reprend la solution classique proposée dans [Nie-99].

Ce systeme de protection a l'avantage d'étre tres simple et sir dans toutes les conditions
d’utilisation. Par contre, le nombre d’éléments semi-conducteurs requis augmente (12 diodes a
recouvrement rapide, qui pourraient étre réduit a 6 comme le présente [Nie-99]) et il convient
d’ajouter un bras de freinage et surtout un stockage capacitif.

Il est possible de supprimer le redresseur connecté au réseau d’entrée, limitant ainsi le
volume de ce systeme de protection. Par contre, une commande particuliere du convertisseur
matriciel permettant de pré-charger le condensateur du circuit “Clamp” via le pont a diode de

sortie doit étre adoptée.
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e Protection avec varistances et écréteurs actifs

Une deuxiéme solution [Mah-00 ; Sch-98] utilise un systeme de protection passif pour les
applications de faible puissance uniquement. Cette protection repose sur l'utilisation de varistance’
[Shi-03]. Pour des applications de faible puissance, ’énergie stockée dans les inductances du moteur
est plutot faible, les varistances peuvent étre des dispositifs fournissant un chemin aux courants du
moteur. En fonctionnement normal, les pertes causées par les varistances sont négligeables.

On connecte en parallele sur chaque interrupteur une varistance. Ceci permet d’écréter les
pics de tension en cas de défaut de commutation. Il est possible de réduire le nombre de
varistance a six en les insérant dans une configuration en triangle, a l'entrée et a la sortie du

convertisseur matriciel, comme le présente la Figure 3-23.

Convertisseur v

moteur

30 AC

matriciel

Figure 3-23 : Protection par varistances.

Mais les varistances ne peuvent pas supporter de trop longs défauts et elles ne sont pas
suffisantes pour garantir, au cours d’'une ouverture intempestive d’une maille, une protection
fiable des transistors.

Afin de protéger les transistors, un écréteur actif (circuit constitué de deux diodes dont une
zener et une résistance) est ajouté a tous les transistors [Mah-00]. Le schéma de base du circuit est

présenté a la Figure 3-24.

Commande |
driver

Figure 3-24 : Schéma de I’écréteur actif.

La diode zener doit posséder une tension d’avalanche élevée. Lorsque la tension entre

Iémetteur et le collecteur du transistor s'éleve au-dessus de la tension d’avalanche, la base du

2 Une varistance est une résistance électrique tres fortement non linéaire. Au dela d'un certain seuil de tension,

a résistance de la varistance chute pour permettre 1'évacuation du courant limitant la surtension
la résist: de la varist hut r permettre ' tion d t limitant la surtensi
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transistor est a nouveau chargée et ce dernier devient conducteur dans sa région non saturée.
Cette opération entraine des pertes élevées dans les transistors.

Par rapport a la solution par circuit “Clamp”, la solution utilisant les varistances et le circuit
supplémentaire de remise en conduction possede l'avantage de ne pas nécessiter de dispositifs
semi-conducteurs de puissance et de composant de stockage supplémentaire, ce qui donne une
solution plus compacte et moins couteuse. Comme pour le circuit de “Clamp”, les parametres du
moteur doivent étre connus afin de sélectionner la varistance appropriée. En revanche, cette
protection demande des modifications matérielles et est plus complexe a mettre en oeuvre que le
circuit “Clamp”. Cette solution n’est pas encore répandue car peu d’études de fiabilité ont été

effectuées sur ce systeme de protection.

11.3.b. Filtre d’entrée

Les convertisseurs matriciels produisent des tensions de sortie ainsi que des courants
d’entrée ayant des harmoniques hautes fréquences (voir simulations du chapitre 2). Ces
harmoniques sont susceptibles de générer des perturbations hautes fréquences indésirables qui
peuvent affecter d'autres systemes électroniques. En conséquence, il est nécessaite d'ajouter un
ou plusieurs filtres au convertisseur. Un filtre d'entrée permet de respecter les limites de
distorsion de courant prélevée sur le réseau ainsi que les interférences électromagnétiques
engendrées par la commutation.

Un filtre passe-bas de type L-C, présentée a la Figure 3-25 pour une seule phase, est ajouté
a l'entrée du convertisseur [Fer-01 ; Ham-06]. La résistance 1y, représente la résistance interne de
Pinductance L. L'utilisation de topologie plus complexe a été recommandée dans la littérature
[Whe-94 ; Whe- 97] afin de parvenir a une atténuation supérieure a la fréquence de commutation
mais ces filtres ne sont pas industriellement viable compte tenu du surcout qu’ils induiraient. Le
filtre L-C atténue les harmoniques des courants générés aux multiples de la fréquence de

commutation, et ainsi lisse la forme du courant prélevée sur la source d'alimentation.

Figure 3-25 : Filtre d’entrée d’une phase.
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Ce filtre présente une fonction de transfert (FT) comme le présente I’équation (3.1) avec

€ 2

s” opérateur de Laplace. La réponse fréquentielle de ce type filtre est présentée par les

diagrammes de Bode a la Figure 3-26.

1
T = L(s) _ rLECE (3.1)
Ij(s) SZ+7E5+
I_E LECE

ou L, , r; et C;; sont les valeurs des composants du filtre.
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Figure 3-26 : Diagrammes de bode du filtre d’entrée.

Ce type de filtre présente une résonance a la fréquence fy; (3.2) d’amplitude égale a Q
définie en (3.3). Cette résonance ne doit pas étre positionnée a une fréquence ou des
harmoniques de courant risquent d’étre présents. Dans le cas contraire, une amplification de ces
perturbations est causée augmentant le THD, et donc réduisant 'intérét d’utiliser un filtre.

1
fee=0—F—+
2w x L xCg

1 (L,
- | (3.3)
Q r-E CE

Le dimensionnement du filtre d'entrée répond aux contraintes suivantes :

(3.2)
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» la fréquence de coupure (f), déterminée par la relation (3.4), doit étre fortement
inférieure a la fréquence de découpage. Elle est choisie pour fournir une atténuation
donnée a la fréquence de commutation

\/E 3.4

& 2 x L, xC,

» Le déphasage entre les courants d’entrée et leurs tensions respectives doit étre
limité a puissance nominale. Cette contrainte permet de limiter la puissance réactive
consommeée par le variateur.

» la chute de tension produite par la résistance interne de Iinductance (t;) doit étre
réduite au minimum a courant nominal tout en limitant la valeur de Q a la
fréquence fy;. Cette limite permet d’avoir une tension d’entrée du convertisseur
matriciel la plus élevée possible.

» En fonction de 'application, le volume et le poids du filtre doit étre minimisé en
prenant en compte la densité d’énergie. Cette derni¢re dépend de la technologie des

condensateurs et des inductances choisis.

L’article [Ham-06] déduit les équations définies ci- dessous pour le dimensionnement de ce

filtre en prenant en compte uniquement les trois premiers criteres précédemment cités.

L, = Ve 3.5)
205 x P

C, = 2R 3.6)
Ve X Wge

Ce filtre I.-C peut causer des perturbations au cours de la procédure de mise sous tension du
convertisseur de puissance. L’appel de courant lors de la connexion du circuit peut provoquer des
surtensions juste apres le filtre L-C pouvant détruire le convertisseur [l. Une résistance
d'amortissement peut étre ajoutée en parallele a Pinductance afin de fournir une solution a ce
probléme. Cette résistance d'amortissement a pour but d'atténuer le courant dans l'inductance. La
valeur de cette résistance est choisie de telle facon que les pertes générées soient aussi faibles que
possible.

La Figure 3-27 présente un courant modulé (i) par le convertisseur matriciel et un courant
de la méme phase absorbé par ce filtre (i) sur le réseau avec une inductance L, et une capacité C
respectivement égales 2 0.0mH et 10uF. Ces valeurs sont identiques a celles utilisées dans le filtre
de Pexpérimentation. L’inductance possede un facteur de qualité (/1) égal a 40. La résistance
interne de Iinductance r; est donc égale a 4.7m&. On remarque que le courant prélevé par le

réseau est sinusoidal avec une composante a la fréquence de résonance du filtre (2054 Hz). On
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constate que le fondamental des deux courants est presque en phase. Par conséquent, la

puissance réactive consommeée est quasi négligeable.

10 T T T T P T T T
H
T y I ( H Il I i
. | | il I ‘H | H | HHM‘ |
JIE I \ { I HHHH H\“H |
7100 0.01 ' O.;)Z 0.03 ' 0.24 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1
t (s)
10 T T T T T T T T T T
5 JMM‘“L ‘VMMWVA I VWWUWU" nu ﬂlmww\ﬂlh ‘fl MJ\WMHU‘
o
_100 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1
t (s)

Figure 3-27 : Simulation des courants obtenue avec un filtre d’entrée.
La Figure 3-28 présente un relevé expérimental des courants prélevés par le convertisseur
matriciel (i) et par le filtre d’entrée (i;). Le courant d’entrée du filtre (i) est faiblement déphasé par

rapport a la tension d’entrée (an) comme le présenté précédemment le diagramme de Bode.
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Figure 3-28 : Expérimentation des courants obtenus avec un filtre d’entrée.
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Le courant prélevé par le convertisseur matriciel est bien modulé par contre I'enveloppe de

ce dernier n’est pas similaire a celle de la simulation. Cette différence s’explique par la résonance
, . ,: . . R o
provoquée par une commutation d’interrupteur, par les inductances parasites (1,) du cablage ainsi
que les capacités snubbers (c,) disposés au plus proche des interrupteurs quatre segments. Ce
phénomeéne est mis en évidence a la Figure 3-30 par le relevé d’une tension de sortie v, et d’un

courant d’entrée i, en fonctionnement hacheur comme présenté ci dessous.

|

. p
M X 1

S u

A v
tl dl S
Py
L |9 >T d )
C) VC Cp—— 3 “1 @
Vrn “0)7 t3
n | n’

Figure 3-29 : Schéma test des éléments parasites d’entrée.

0 200v/ B 505/ @ (] & 00s 2000% Swop £ @ 471w 0 200/ B 209/ XY
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Cursors Menu

Channel 3 Menu AX = 22.0mV | AY(2) = 82.0mV |
4 Coupling ~  Imped BW Limit Vernier Invert Probe «  Mode X Y O Y1 D Y2 9] Y1 Y2
DC 1M Ohm Ol [ Il ~ Normal v -1.0mV 81.0mV

Figure 3-30 : Evolution de i, et de v.en fonctionnement hacheur.
Ces relevés permettent de déterminer la fréquence de résonance a une valeur proche
de 400khz. Cette fréquence correspond a la fréquence induite par 'inductance de cablage (64nH :

64 centimetre a 1nH par centimétre) et la capacité snubber (c, égale a 2.4uF).

132



Chapitre 3 : Commande rapprochée et prototype du convertissenr matriciel

I1.4. Prototype

Le matériel sur lequel les méthodes de modulation ainsi que le modulateur MLI ont été
implantés et testés expérimentalement, est présenté dans cette partie. Les différents constituants
(puissance et commande) du montage permettant d’obtenir les résultats expérimentaux présentés

dans les chapitres précédents sont décrits.

11.4.2. Démonstrateur

Afin de valider expérimentalement les méthodes de modulation et le modulateur MLI un
démonstrateur a été développé. Certaines contraintes de dimensionnement ont du étre respectées:

» Outre le convertisseur matriciel, le prototype doit intégrer tous les éléments actifs
du circuit de protection “Clamp”.

» DL’assemblage des éléments constituant le prototype doit étre le plus compact
possible afin de limiter les perturbations électromagnétiques générées par les
commutations des interrupteurs.

» La modification des éléments du prototype doit étre relativement facile a effectuer
en cas de détérioration. Cette contrainte implique d’utiliser des interrupteurs
discrets afin de pouvoir modifier une partie du prototype.

e Choix des éléments du convertisseur

Nous avons imposé une contrainte supplémentaire quant au choix de Iinterrupteur quatre
segment 2 utiliser. Celui-ci devait étre intégré au sein d’un module (réduisant ainsi 'inductance parasite
de cablage), afin de limiter d’éventuels problemes de commutation. Le choix des interrupteurs s’est
porté sur un module de marque Infineon (FF200R12KT3_E), seul module intégrant un interrupteur
quatre segments au moment de la conception du prototype. Ce module, présenté Figure 3-31, peut

supporter une tension maximale a ses bornes de 1200V et un courant maximal de 200A.

Figure 3-31 : Module FF200R12KT3_E.
Chaque circuit driver, générant la commande proche des transistors, doit permettre de

controler un interrupteur quatre segments. Pour cela, il doit posséder deux sorties de commande
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indépendante (non complémentée). Ce circuit doit étre capable de générer le courant de grille
nécessaire a l'interrupteur avec une résistance de grille typique donnée par Infineon sous une
tension de commande de +15 V. Les drivers choisis sont produits par Arcel (ARCAL2210).

Des capacités snubbers (C,=0.47uF) ont été introduites au plus proche des interrupteurs

afin de contrer les effets produits par les inductances de ligne et les connectiques.

e Montage du convertisseur (Plan/photographie)

L’assemblage de ces éléments a été réalisé par la société Arcel. La Figure 3-32 présente le

résultat de cet assemblage réalisé sous SOLIDWORKS par cette méme société ainsi quune

photographie du prototype (Figure 3-33).

(a) Vue 3D générale

Figure 3-32 : Assemblage effectué du prototype.

g B
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(b) Vue 3D sans la tolerie de support des driver

)
iy e .":li:m:‘ . S
= = N 3 =
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Figure 3-33 : Prototype du convertisseur matriciel.
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II1.4.b. Génération de la commande

Comme le montre la Figure 3-34, la commande du convertisseur matriciel est composée
d’un processeur de signal numérique (DSP) de marque Texas Instruments (TMS320F2812) ainsi
qu'un circuit de développement en logique programmable complexe (CPLD) de marque

ALTERA (EMP3256ATC144).

——— ‘
o g K q i i
! A 7 v @ €|
2 S : \
e

spositif de dialogue avec le PC

Figure 3-34 : Cartes de commandes du prototype démonstrateur.

Le DSP comprend deux modules indépendants pouvant chacun réaliser, par comparaison
avec leur propre porteuse (triangulaire ou en dents de scie), une MLI de trois modulantes
différentes. Une synchronisation complémentaire de ces deux modules permet de réaliser la
modulation intersective de deux lignes de la matrice de conversion calculées pour générer la
modulation du convertisseur matriciel. Le résultat de ces comparaisons est directement fourni sur
six broches de sortie de ce DSP. L.a commande du troisieme interrupteur de chaque bras, généré
par le complément a 1 de la somme des deux autres commandes du méme bras, doit donc étre
effectuée par le CPLD. L'actualisation des registres du DSP correspondant aux modulantes
s'effectue de manicere classique sur les sommets des porteuses (donc deux fois par période de
découpage). La fréquence de découpage est fixée a 10 kHz (des essais a 5 kHz ont également été
réalisés). Le DSP communique avec un ordinateur sous le logiciel CODE COMPOSER STUDIO®
dans lequel la programmation s'effectue en C. Le CPLD est programmé avec le logiciel

QUARTUS"” dans lequel la programmation s'effectue soit en VHDL soit en circuit logique.
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La carte de commande comprend également les mesures des capteurs (tensions d’entrés v,

V,, €t v, tension du bus continu V. du circuit “Clamp” et courants i, i, et i, des phases de

tn>

sortie) et les sorties vers les drivers des IGBTSs. Ces cartes sont alimentées en £15 V et +5V a

l'aide d’alimentations continues séparées.

’implantation de la modulation est répartie comme suit :

Partie DSP Partie CPLD

Mesure des courants
de sortie (i,i,1i,)

Signes des courants de sortie et

des tensions d’entrée

Génération de Pincertitude

Mesure des tensions

d’entrée (V,,, Veps Vi) Séquencement
Calcul de ma . Passage en des
X MLI Création de la .g . [l
matrice de Ly commande Matrice de commutations T[7 >
Références des tensions conversion > g ) | > connexion > f 18
de sorti R complémentée |
e sorties (Vs Ve Vanr) “ virtuels” “réelle” Y

Horloge
séquencement

Mesure de Vpc N Commande du bras de N

freinage du circuit “Clamp”

Figure 3-35 : Implantation du modulateur.

Le DSP gere la tension Vi du circuit “Clamp”, cette fonction est définie comme
prioritaire. e DSP doit également calculer la matrice de conversion afin de répondre a la
demande effectuée par les références de tension de sortie puis générer la MLI. Ce processeur doit
transmettre au CPLD les informations afin de produire le passage de la matrice de connexion du
convertisseur virtuel vers le réel. 11 est aussi en charge de transmettre les informations quant aux
signes des courants et des tensions a commuter mais aussi leur éventuelle incertitude de valeur.

Le CPLD est en charge de trois taches. Tout d’abord, il génere, pour chaque bras et de
maniere synchronisée (par un étage bloqueur), le complément a 1 de la somme des deux autres
commandes des interrupteurs du méme bras. Ensuite, il effectue, a partir des informations
transmises par le DSP, le passage a la matrice de connexion “réelle” en permutant les lignes et les
colonnes de la matrice de connexion “virtuelle”. Pour finir, le séquencement des commutations

est généré comme présenté précédemment.
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I1.5. Conclusion

Ce chapitre a présenté les méthodes de séquencement des commandes rapprochées utiles
aux interrupteurs du convertisseur matriciel développé dans la littérature ainsi que la stratégie
particuliere adoptée pour le développement du prototype. Les dispositifs annexes nécessaires a ce
convertisseur, composé d’un filtre et d’un systeme de protection contre d’éventuelles défaillances
lors des commutations, sont explicités. Pour finir, les parties puissance et commande du
prototype sont présentées.

Le dernier chapitre propose un mode de fonctionnement particulier lorsque la charge est
alimentée a la fréquence du réseau d’entrée, ceci dans le but d’optimiser le rendement et

I'amplitude maximale des tensions de sortie du convertisseur matriciel.
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CHAPITRE 4 : Modification du mode de
fonctionnement a Ia fréquence du réseau

d’entrée
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I1.1. Introduction

Les modulations traditionnelles utilisées pour commander les convertisseurs matriciels
limitent ’'amplitude des tensions de sortie a 86% de celle des tensions d’entrée. Cette limite est
due a l'absence d’éléments de stockage dans ce type de convertisseur. Ce chapitre présente, dans
un premier temps, le principe d’un nouveau mode de fonctionnement permettant d’atteindre en
sortie 100% de 'amplitude de la tension d’entrée lorsque la fréquence des tensions de sortie est
égale a celle des tensions d’entrée.

Dans un second temps, la transition entre la modulation traditionnelle et ce nouveau mode
de fonctionnement est explicitée. Enfin, une amélioration de cette transition, permettant

d’accélérer le passage a ce mode de fonctionnement, est proposée.

I1.2. Principe du mode de fonctionnement proposé a la fréquence des

tensions d’entrée

Les modulations habituellement utilisées par le convertisseur matriciel permettent de
générer une amplitude maximale des tensions de sortie égale a 86% de celle des tensions d’entrée.
Les courants prélevés sur le réseau d’entrée sont en phase avec leurs tensions respectives. Les
points de fonctionnement accessibles par ce mode de fonctionnement traditionnel sont
représentés par la zone hachurée de la Figure 4-1. Une fréquence positive correspond au sens de

rotation direct du moteur tandis qu'une fréquence négative correspond au sens de rotation

inverse.
132 213 321 123 312 231
Vs (V)
mHH 4
VE
i 86% Vy | T
0 f, Hz
fin fin our (H2)

Figure 4-1 : Possibilités de fonctionnement du convertisseur matriciel.

Ces modulations utilisent vingt et un états du convertisseur matriciel sur les vingt sept
possibles. Les six états non utilisés correspondent a la connexion de chacune des phases de sortie
sur une phase d’entrée distincte [Hub-95]. Ces états engendrent des vecteurs tournants a la
fréquence du réseau d’entrée (fy,) et d’amplitude constante égale a celle du réseau d’entrée (V)

comme le présente le tableau suivant.
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. ) Etats du Amplitude  Amplitude
sens de rotation Configurations ) ) angle du vecteur
convertisseur vecteur vs vecteur 1g
Rai Ho o123 Onfinkt
direct Ru 231 Vi Is Onfutt - 2n/3
Rus ﬁ 312 2t + 21/3
Ri H o - 2mfi*t o
invetse Ro +H 213 Vi Is - onfutt + 21/3
Ris H s - 2nfi*e - 2n/3

Tableau 4-1: Caractéristiques des 6 vecteurs tournants du convertisseur matriciel.

Trois de ces états générent une rotation dans le sens direct du réseau d’entrée tandis que les
trois autres engendrent une rotation dans le sens inverse. Ces six états produisent a la fréquence
d’entrée deux points de fonctionnement représentés par les deux points en rouge de la Figure 4-1.

Ces vecteurs tournants engendrent un champ magnétique tournant dans le moteur. Ils
permettent donc de générer une rotation du moteur a une vitesse donnée (dépendant de la
fréquence des tensions d’entrée ainsi que des caractéristiques du moteur et de sa charge), sans que
le convertisseur n’effectue de commutation. Comme ce mode de fonctionnement connecte le
moteur sur le réseau d’entrée via trois interrupteurs sans modulation, le déphasage entre les
courants et les tensions d’entrée est égal a celui coté moteur.

De part leurs étages intermédiaires, les convertisseurs matriciels “double étage” ne sont pas
capables de connecter les trois potentiels d’entrée simultanément sur le moteur. Ce mode de
fonctionnement n’est donc pas utilisable avec un convertisseur matriciels “double étage”.

Le rendement du systeme est accru car la rotation du moteur s’effectue sans que le
convertisseur matriciel ne géneére de commutation. Les pertes de ce dernier sont uniquement dues
a la conduction des interrupteurs qui le composent. Le rendement du moteur est aussi accru car,
a puissance égale, 'amplitude des tensions étant plus grande, les courants dans le moteur sont
plus petits et donc les pertes du moteur sont réduites.

Un changement brutal entre ces deux modes de fonctionnement (passage de la zone
hachurée vers un “point rouge” de méme signe de fréquence) peut engendrer des perturbations
sur le moteur comme des a-coups de couple, des pics de courant qui ne sont pas souhaitables.
Une transition douce entre ces deux modes de fonctionnement doit étre introduite afin de limiter

ces perturbations.
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I1.3. Transition de type gradateur MLI

I1.3.a. Principe de la transition

Cette transition, entre la modulation classique et les nouveaux points de fonctionnement, est
applicable uniquement quand la fréquence des tensions appliquées au moteur est égale a celle des
tensions du réseau d’entrée. Elle peut étre appliquée sous certaines conditions qui seront décrites
ultérieurement. Elle n’utilise plus la modulation (scalaire ou vectorielle) classique du convertisseur
matriciel. Le passage entre ces deux modes de fonctionnement s’effectuera progressivement; il est
matérialisé par un trait bleu sur la Figure 4-2. Ce passage progressif s'obtiendra en augmentant
progressivement "amplitude des tensions de sortie par une utilisation partielle d’un vecteur tournant.

Un état nul est utilisé pour compléter la période de modulation.

132 213 321 123 312 231
Vs (V)
mHHE ¢
VE
86% V,

0 f Hz

fin fin our (Hz2)

Figure 4-2 : Transitions entre les modes de fonctionnement du convertisseur matriciel.

11.3.b. Vecteur tournant a utiliser

Le choix de la famille de vecteur tournant s’effectue en fonction du sens de rotation du
moteur. Pour le sens direct, on utilise les vecteurs tournants Ry, Ry, ou R;, pour le sens inverse
on utilise R;;, R, ou R;;. Le choix du vecteur a utiliser est présenté par un exemple dans le cas
d’une rotation directe. Le vecteur vy correspond au vecteur moyen des tensions appliquées sur le

moteur sur la période de modulation comme le présente ’équation ci-dessous :

2 i

Vs = g(vun. +a-v, +a?-v,, )aveca=e 3 @1
Afin de créer une transition rapide tout en évitant les a-coups de couple et les pics de
courant dans le moteur, le vecteur tournant le plus proche du vecteur vy est choisi. L'angle entre

le vecteur choisi et le vecteur v, est donc inférieur ou égal a 60°. Dans 'exemple ci-dessous, le

vecteur R est choisi.
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sn R

di+1

Figure 4-3 : Choix du vecteur tournant.

I1.3.c. Transition entre les modes de fonctionnement

I.3.c.i. Synchronisation

Dans un premier temps, une faible accélération du vecteur vy produit par la modulation classique,
proposée dans le second chapitre par exemple, doit étre effectuée si vy est en retard avec le vecteur
tournant choisi. En revanche, le vecteur appliqué par cette modulation est ralenti s'il est en avance avec
le vecteur tournant choisi. Cette accélération ou décélération, engendre une différence de vitesse de
rotation (Ay) du champ statorique du moteur égale a :

60 x A;
Yoo

Le terme p représente le nombre de paire de poles de la machine. Le changement de vitesse Ay

4.2)

doit étre raisonnable afin de limiter les perturbations sur charge du moteur. Par exemple, un
changement de vitesse de 3 tours par minute se traduit par une variation de fréquence (A) des
tensions références appliquées au moteur de 0.1 Hz pour une machine asynchrone possédant 2 paires
de pdle. Le temps de synchronisation (t,,,,) dépend de I'angle initial entre les deux vecteurs et la
variation de fréquence comme le montre I'équation suivante :
— Aﬂ
synchro
g 27A;

Le temps de synchronisation maximal est donné par I’équation (4.4). Par exemple, pour une

t “.3)

variation de fréquence (A) des tensions références appliquées au moteur de 0.1 Hz, le temps de

synchronisation maximale est d’environ 1,66 seconde.

t — AHmax — 72-/3 (4_4)

synchro_max
ynenTe- 2rA, 274

La variation de fréquence est arrétée au moment de la synchronisation.

145



Chapitre 4 : Modjfication du mode de fonctionnement a la fréquence du résean d’entrée

IL.3.c.ii. Augmentation progressive de 'amplitude du vecteur vy

Au moment de la synchronisation, le vecteur vy ainsi que le vecteur tournant choisi sont,

comme le présente la Figure 4-4, colinéaires et ont la méme fréquence de rotation.

111 v R.
299 e———»—3
333

Figure 4-4 : Position des vecteurs synchronisés.
L’amplitude du vecteur appliqué au moteur (vq) doit étre progressivement augmentée afin
d’éviter les a-coups de puissance et ainsi les pics de courant.
La syntheése du vecteur vy est désormais dissociée de la modulation du convertisseur

matriciel. Il répond dorénavant a ’équation suivante :

v, =axR, @5)

Le coefficient o est compris entre 0 et 1. Il est possible de décomposer le vecteur vy a partir
d’une portion du vecteur tournant choisi (R;) et d’'un ou plusieurs états nuls. Chacun de ces trois
états génerent un vecteur nul représenté par le point noir de la Figure 4-4. Afin de limiter les

pertes par commutation, un seul vecteur nul est utilisé, tel que :

v, zﬂx ﬁij +M\7nul
T T

Le rapport o est augmenté progressivement a partir de la valeur initiale (c'est a dire le
pPp g prog p

4.6)

rapport entre 'amplitude des références des tensions de sortie et 'amplitude des tensions
d’entrée; ce rapport vaut alors 0.86) jusqu’a 1. La rapidité de cette augmentation en tension
dépend du moteur et de sa constante de temps. Le temps utile pour effectuer cette croissance
n’est pas limité grace a la colinéarité des deux vecteurs. La figure suivante illustre la méthode. Ce
mode de transition produit un mode de fonctionnement du convertisseur matriciel semblable a
une modulation de type gradateur MLIL. Ce type de modulation présente 'avantage d’étre simple a

implanter.

V.(V)

A

0.86 V,,

N0 A6=0 >
! foo=f £ t®

our— fin four™ fin

Figure 4-5 : Evolution de 'amplitude lors de cette transition.
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Le changement de méthode de modulation engendre une modification des courants
prélevés sur le réseau d’entrée. La modulation vectorielle classique du convertisseur matriciel
produit des courants moyens prélevés sur le réseau d’entrée en phase avec leurs tensions
respectives. Par contre, la modulation présentée ci-dessus engendre un déphasage entre ces deux
derniéres grandeurs égal au déphasage entre les tensions et courant du moteur. Le systeme

préléve dans ce mode de fonctionnement de la puissance réactive sur le réseau d’entrée.

I1.3.c.iii. Choix de I’état nul

Le convertisseur matriciel possede trois roues libres. Un choix judicieux de 1'état nul
permet de réduire les pertes par commutation.
Le Tableau 4-2 présente la tension globale 2 commuter en fonction des différents choix de

roue libre pour une position du réseau d’entrée et un vecteur tournant choisi arbitrairement.

Niveau du réseau d’entrée Roue libre sur r Roue libre sut s Roue libre sur t
y Vfﬂ
Av mid Av max 123 123 123
l Av max+Av mid l Av mid+Av min l Av max+Av min
l g m 222 333
- Ven
Av min I
th’l
des tensi . = Av mid+Av min ]
somme des e/n51ons = Av max+ Av mid = Av max+ Av min
commutées =Av max

Tableau 4-2 : Choix de la phase de roue libre avec vi, proche de zéro.

La tension globale 2 commuter évolue en fonction du choix de la roue libre. La réduction
de cette somme de tension a commuter permet de réduire les pertes. Il est possible de déduire de
ces tableaux qu’il est de nouveau préférable d’utiliser la phase de roue libre associée au potentiel
le plus proche de zéro afin de limiter la tension globale a commuter. De plus, le choix de cette
roue libre géneére deux commutations de tension de sens inverse. Les fronts de tension de mode
commun appliqués au moteur seront plus faibles et donc le comportement électromagnétique de

la structure est amélioré [ref arnaud].

I1.3.d. Simulations

L’accélération d’une machine asynchrone, a deux paires de pole de 24.6kW sous un couple

visqueux (I'y;,s) défini ci-dessous, a été implantée sous Matlab-Simulink®. Les tensions d’entrée
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sont définies avec une fréquence de 50 Hz et une tension simple maximale d'entrée de 325V

(réseau standard frangais).

Tigps =0.102% @.7)
Le point de fonctionnement peut suivre des trajectoires différentes dans le plan (V,, fo.p)
comme le présente la Figure 4-6. La trajectoire du point de fonctionnement représentée en bleu est a
privilégier car elle correspond a un fonctionnement du moteur a flux nominal. Lorsque f ;- atteint
86% de la fréquence du réseau d’entrée (point 2), I'amplitude des tensions de sortie est maintenue a
86% de celle des tensions d’entrée jusqu'a ce que £+ = iy (point 3). Du point 1 au point 3 on utilise
la modulation présentée lors du second chapitre. Du point 3 au point 4 on utlise la méthode de
l'augmentation progressive de 'amplitude décrite en I1.3.c.ii.

VSA(V)

Vi 4

86% V.

(O8]

1 —four (H2)
0 86% £, fix
Figure 4-6 : Possibilités des lois de commande du moteur.

La Figure 4-7 présente le résultat d’'une simulation, en valeur moyenne, d’un démarrage de la
machine asynchrone considérée. Les parameétres du modele de moteur asynchrone ainsi que la loi de
commande a flux constant (V/F=constante) conduisent a une oscillation du couple et donc a une
ondulation de vitesse pendant le démarrage.

Cette simulation montre que la transition entre les deux modes de fonctionnement
s’effectue progressivement, ne générant aucun pic de courant dans le moteur et aucune
accélération brutale de la machine. On peut remarquer que amplitude des courants dans la
machine décroit avec 'augmentation de 'amplitude de la tension afin de conserver la puissance
nécessaire a la rotation de la charge. La vitesse de la machine asynchrone se stabilise a 1480 tours

par minute.
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[\
()

Tensions

moteur (V)
N
S
=

—_
o
[«

Courants
moteur (A)
:
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Courants
réseau (A)
1
=

1500
1000
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| | S I “
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Figure 4-7 : Résultats de Simulation, en valeur moyenne, d’un démarrage de machine asynchrone.

La figure suivante présente le saut de phase des courants moyens prélevés sur le réseau da a la

modulation présentée ci-dessus. Avant ce saut de phase la stratégie de modulation générait des

courants en phase avec leur tension respective. Ce saut de phase est produit par le changement de
p p p p p g

modulation, généré par un vecteur tournant et un autre nul. Ce déphasage est égal a celui du moteur a

partir de I'instant du changement de stratégie de modulation. Cet a-coup de courant est faiblement

propagé dans le réseau d’alimentation car le filtrage I.-C d’entrée atténue fortement ce phénomene.

100

507

=50

-100

0.94 0.96 0.98 1

t (s)

0.9 0.92

Figure 4-8 : A-coup des courants prélevés sur le réseau d’entrée.
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La Figure 4-9 présente le résultat d’une simulation d’'un démarrage de cette machine

asynchrone avec la modulation tout en reproduisant le mode de fonctionnement de la simulation

précédente. Cette simulation montre que la transition entre les deux modes de fonctionnement

s’effectue progressivement. Le résultat de cette simulation génére la méme réponse du moteur

que celle effectuée en valeur moyenne.

500 0
[«
<
3
-
-500 [
0.2
A ! A [T f il N’MM&AM‘
” :C\ ! WN r\‘M"M\n“M‘M” \HH\\‘\ n‘mm‘nn‘ﬂ \“ “ \‘!‘ n m \" \W‘ \
g \k M K\ K\
g o I J AR A TN
g é *‘ ‘ 1 1 | I \“\ i " y
S g *[ UMMMV
0.8 1 1.2
3 T 3 I T
100~
<0
=
100~ s
[ [ [ [ [
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2
t(s)
1500 L ! 1 L 1 !
£ 1000~ 8
=
B 500+ s
Z 0 I I I I I
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2
t(s) )
. - Augmentation| Blocage du
Accélération Mise en phase 0 i

de 'amplitude

convertisseur

Figure 4-9 : Résultats de Simulation d’un démarrage de machine asynchrone.

I1.3.e. Conclusion

Cette méthode de transition de type gradateur MLI est facilement applicable avec toutes les

modulations traditionnelles, ainsi qu’avec celle développée au cours de la these. Elle est

implantable dans le convertisseur matriciel “virtuel” ou dans le “réel”, mais elle nécessite
bl

plusieurs étapes dont la durée est contrainte par la dynamique du moteur (accélération et

augmentation de lamplitude de la tension). Cette transition, s’effectuant étape par étape

(synchronisation puis augmentation de amplitude de vg), présente 'avantage de ne pas étre

contrainte par le temps. La synchronisation peut étre effectuée avec une tres faible variation de

fréquence et 'augmentation de I'amplitude de v, peut étre réalisée avec une croissance réglable,

tout en respectant les caractéristiques du moteur.
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I1.4. Transition avec amplification

Une seconde méthode, permettant d’effectuer la transition entre la modulation et le point
de fonctionnement engendré par I'utilisation d’un unique vecteur tournant, est possible sans

effectuer I'étape de synchronisation.

I1.4.a. Principe

Les différents états actifs de la modulation vectorielle des convertisseurs matriciels
produisent, dans le plan complexe, trois hexagones dont la surface pulse en fonction de
I'amplitude des tensions du réseau d’entrée (représentés en pointillé noir sur la Figure 4-10). II est
possible d’introduire les vecteurs tournants dans ce méme plan. La Figure 4-10 présente, en bleu,
les trois vecteurs tournants dans le sens direct a la pulsation w. La pulsation Aw représente la
différence de pulsation entre les réseaux d’entrée et de sortie du convertisseur matriciel. Le
vecteur vy, représenté en rouge sur cette méme figure, correspond au vecteur moyen appliqué sur

le moteur durant la période de modulation du convertisseur matriciel.

Figure 4-10 : Choix du vecteur tournant.

L’amplitude maximale atteignable par v¢ (en modulation classique, soit 86% de 'amplitude
du réseau d’entrée) en régime sinusoidal est obtenue lorsqu’une des tensions composées d’entrée
est nulle et donc lorsque les deux autres tensions ont des valeurs égales et opposées. La tension
nulle engendre un hexagone de surface nulle. Les deux autres tensions conduisent a des
hexagones de méme surface et confondus comme le montre la Figure 4-11. Dans ce cas, les
vecteurs tournants sont colinéaires a trois des six vecteurs créant I’hexagone dans ce plan

complexe comme le montrent les diagrammes vectoriels de la Figure 4-11.
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Figure 4-11 : Position des hexagones avec une tension composée d’entrée nulle.

On remarque qu’il existe une zone entre le cercle rouge (limite de 'amplitude des tensions
de sortie avec une modulation classique) et les extrémités des vecteurs tournants. Cette aire, non
utilisée classiquement, peut permettre d’accroitre amplitude du vecteur de sortie vg lors de
l'accélération du moteur, des lors que I'on insere le vecteur tournant dans la modulation. Cette
propriété permet d’étendre la loi de commande du moteur en suivant la trajectoire directe
représentée en rouge sur la Figure 4-12 ou en suivant toutes autres trajectoires comprises dans la

surface définie par le triangle AA’B.

Vs (V)
VEA B
87% V,, A A
»four (H2)
0 fIN

Figure 4-12 : Possibilité de cette augmentation en tension.

L’accroissement de 'amplitude de ce vecteur n’est possible que dans cette aire. Il est donc
nécessaire que vy garde un déphasage inférieur ou égal a 30° par rapport au vecteur tournant
durant la transition (Figure 4-11).

I1 est possible de changer le repere du plan complexe en le faisant tourner a la pulsation w.
Cette modification fixe les vecteurs tournants dans une position figée et le vecteur vy tourne dans
le sens opposé a la pulsation Aw. Les hexagones sont, dans ce cas, pulsant (comme
précédemment) mais aussi tournant, dans le méme sens que le vecteur vy, a la pulsation w.

A Tinstant ou 'angle 6 (Figure 4-13) est égal a 30°, 'amplitude et la fréquence du vecteur vy
sont égales a 86% de celle du réseau d’entrée. Le principe de I'accélération avec amplification
(trajectoire dans le triangle AA’B) est de faire en sorte que le vecteur vy suive la trajectoire en
pointillé noir de la Figure 4-13, tout en réduisant progressivement la différence de pulsation Aw

jusqu’a la rendre nulle au moment ou ces deux vecteurs deviennent colinéaires. Cette colinéarité
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permet de bloquer I’état du convertisseur matriciel défini par le vecteur tournant choisi. Comme
la fréquence du réseau de sortie est plus faible que celle d’entrée, le vecteur vy doit étre
> S

nécessairement en avance sut le vecteur tournant choisi.

Aw

Figure 4-13 : Position initiale des 2 vecteurs

11.4.b. Méthode pour effectuer cette transition

Il est complexe de générer ce principe avec les méthodes de modulation employées
habituellement sachant que le vecteur vy tourne a une vitesse donnée (w-Aw), que les vecteurs
tournants ont une position qui évolue au cours du temps avec une rotation dans le méme sens
que ce dernier a la vitesse w et que les vecteurs constituant ’hexagone ont une amplitude qui varie
au cours du temps.

A partir de linstant initial de la transition ('angle 0 est égal a 30°, comme le présente la
figure précédente), le vecteur de sortie vy n’est plus produit par la modulation matricielle
traditionnelle, mais va étre défini comme étant la combinaison linéaire :

- d'un vecteur v, (vecteur moyen sur la période de modulation produit par une des

matriciel
modulations vectorielles présentées dans le second chapitre) qui reste d’amplitude constante et
déphasée de 30° en avance par rapport au vecteur tournant choisi. Ce vecteur est donc a la

fréquence réseau.

- et du vecteur tournant choisi R

Le vecteur vg est des lors reconstitué par une modulation mixte combinant la modulation
matricielle classique (V) €t le vecteur tournant choisi (R;) comme le présente la relation suivante

et la Figure 4-14.

i — D 7 4.8
Vs =Ry +(1—a )V, avicie -8)
A
Vmatriciel \

Aw

Figure 4-14 : Diagramme du principe d’augmentation de la tension.
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On cherche a trouver une solution permettant de réaliser ce fonctionnement. Aw, écart de
pulsation entre le réseau d’entrée et les tensions de référence, est défini ici de fagon a décroitre
linéairement en fonction du temps et s’exprime en fonction d’une accélération Acc choisie

constante :

Aat)= Aw, 0 — 270 < AcC x (4.9)

A partir de cette relation, il est possible de déterminer 'angle A0 en fonction du temps :

AB(t) = Aw, .t — 7 x AcC X 12 (4.10)

nitia

11.4.b.i. Limites

Lors du changement du mode de fonctionnement, le vecteur vy doit se rapprocher
progressivement du vecteur tournant R, avec une augmentation progressive de la fréquence de
rotation. Cette méthode de transition doit respecter certaines contraintes pour produire la transition
sans générer de perturbation. Pour cela, il est nécessaire que les fréquences des réseaux d’entrée et
de sortie soit égales (Aw=0) lorsque les deux vecteurs vy et R;; sont en phase, c’est-a-dire quand Af

est égal a 30°.

v

matriciel

‘ Aw

Figure 4-15 : Diagramme de 'augmentation de la tension.

t définit la durée de cette phase de transition. Des conditions apparaissent sur les

synchro

parametres Acc et t en fonction de la différence de fréquence initiale de la transition (Ag.)-

synchro

Ces contraintes sont explicitées mathématiquement par le systeme d’équations suivant :

Aa}(tsynchro) = 277’- x Afinitial - 272- x ACC x tsynchro = 0
tsynchro T (4'11)
AO(tpenso) = |, Ac(t)dlt = 5
Il en résulte que :
1
t = 4.12)
anetre 6Afinitial
Et que
Acc =6A4F, ;.2 4.13)

La Figure 4-16 présente l'accélération ainsi que la durée t pour effectuer cette

synchro

synchronisation des vecteurs vg et Ry

154



Chapitre 4 : Modjfication du mode de fonctionnement a la fréquence du résean d’entrée

08

0.6~

tsynchm (S)

02

300

250

200

150 -

Acc (Hz/s)

3 4
Af i (Hz)

Figure 4-16 : Limite des termes t, et Acc en fonction de A

synchro finitial*

Une accélération supérieure a celle définie ci-dessus engendrerait une synchronisation des
fréquences avant que 'angle A0 n’ait atteint 30°. Dans ce cas, il est possible de compenser 'angle
restant (Aw reste constant) afin de créer un décalage initial du vecteur v égal a la différence entre
les 30° et celui qui serait effectué avec cette accélération. Ensuite la transition reprend la méthode
explicitée ci-dessus avec l'accélération choisie. Dans le cas d’une accélération inférieure a celle
définie ci-dessus, I'angle A effectuera un angle supérieur a 30°. Le vecteur vy dépassera donc le

vecteur R et la transition n’est pas réalisable sans effectuer d’a-coup sur le moteur.

I1.4.b.ii. Détermination du parametre o

Le parameétre o est défini a partir de la Figure 4-14 et de I’équation (4.8) :

1-cos(46
a(40)= cos(46) 2]
= —cos(46) (4.14)
COS x
6
11 évolue au cours du temps :
(1) 1-cos(dm, .., — 7w x AcC x t2)
COS(AD, i) — 7 x ACC x 12
(A~ 7 ) cos(Aa, . — 7 X AcC x12)  (4.15)
COoS z
6
Au final, ce mode de fonctionnement est simplifié en choisissant a tel que :
o= E A6 (4.16)
T

Avec AD obtenu par la relation précédente (4.10).
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On obtient ainsi un mode de fonctionnement transitoire pour lequel les conditions initiales
et finales de vy sont les précédentes, avec une évolution progressive mais différente du choix
initial. Ce choix de simplification montre qu’il existe infinité de solution pour relier les conditions
initiales et finales de v. Ces solutions permettent de suivre toutes les trajectoires possible, dans la

surface du triangle AA’B de la Figure 4-17, afin de rallier le point B a partir de A.

VsV
Vi B
87% V,, A A
»four (Hz)
0 fin

Figure 4-17 : Possibilité de cette augmentation en tension.

II.4.c. Modulation du convertisseur de la phase de transition

Durant la phase de transition, le modulateur défini dans le chapitre 2 du convertisseur
matriciel peut encore étre utilisé pour obtenir les ordres de commande des interrupteurs. Pour
cela, il faut redéfinir la matrice de conversion [M] lié a cette phase de fonctionnement particulicre.

La construction du vecteur vy, durant cette transition, est telle que :

—

V.=oR,+(1-a)V

Il est possible de transformer cette équation afin d’utiliser une formulation matricielle

(4.17)

matriciel

utilisable par le modulateur. La matrice [M,, .| représente la matrice des rapports cycliques

tandis que

matriciel>

calculée par la méthode de modulation standard afin de générer le vecteur V
[Mpq] représente la matrice des rapports cycliques générant le vecteur R;. Comme ce dernier
vecteur est constitué d’un seul et unique état du convertisseur matriciel, la matrice [Myy]

correspond a la fonction de connexion du convertisseur matriciel pour cet état.

Vun Vin Vi Vi,
v, |=[M]|v,, [=a[Ma ] v, |+ (1= )M et ]| Ve (4.18)
Vi Vin Vin Vi,

11 est possible d’en conclure que la matrice des rapports cycliques du convertisseur matriciel
[M] est égale a:
[M]= Mgy ]+ (1-a)M @19

Cette matrice est naturellement compatible avec le modulateur proposé dans le second

matriciel ]

chapitre.

156



Chapitre 4 : Modjfication du mode de fonctionnement a la fréquence du résean d’entrée

Par contre, sur une période T, la modulation implantée ne va pas faire apparaitre 6 états (les
quatre états actifs, un nul, ainsi qu’un état tournant). En effet, de par la construction du
modulateur, seul cinq états sont produits sur T. La modulation génere bien le vecteur vy désiré,
défini a partir des deux vecteurs moyens V _ .., et Ry (fig 4-14), mais sans utiliser les états
produisant les deux vecteurs moyens sur lesquels sont basés le calcul.

La Figure 4-18 présente un exemple de modulation théorique obtenu avec « égal a 0.3 et les
matrices définies ci-dessous tandis que la Figure 4-19 présente la modulation obtenue avec le

modulateur pour ces mémes parametres.

035 0 0.1 00 1
[Mmatriciel]= 02 1 07 et [MRdi]= 010 (4.20)
045 0 0.2 1 00

(1-0)T
[M [M Rdi]

matriciel ] =

» O O
o = O

Il
| ——
o O r
| S

oT

AN
g@ﬁﬂﬂiﬂ
SN N

0 " AT T

Figure 4-18 : Modulation de la transition basée sur la “modulation séparée” des 2 vecteurs moyens.

[- mﬁt’ T
[M]=| 0.14 1 o0.49

615] [0l loaa) ;i -

o/
B o
I / j

Figure 4-19 : Modulation réelle de la transition.
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Cette modulation modifie progressivement les états du convertisseur matriciel utilisés au
fur et a mesure que le rapport a grandit. Le vecteur tournant est introduit progressivement dans

la modulation dés que ce rapport a un poids suffisamment élevé.

11.4.d. Simulations

La Figure 4-21 présente le résultat d’une simulation, en valeur moyenne, d’un démarrage de cette
méme machine asynchrone sous les mémes contraintes que précédemment et ce avec la nouvelle
méthode de transition proposée. L’accélération limite est fixée a 50Hz/s. Cette contrainte engendre que
l'augmentation de la fréquence des tensions du moteur avec amplification est possible lorsque la

différence de fréquence A, est égale a 2.9Hz. Le temps de synchronisation, t estde 57.7ms.

synchro?

Le démarrage débute avec la stratégie de modulation présentée lors du second chapitre
jusqu’a 43Hz (phase 1 de la Figure 4-20). Ensuite, une seconde phase d’accélération est produite
sans augmentation de 'amplitude jusqu’a 47.1 (phase 2 de la Figure 4-20). Une troisieme phase de
synchronisation avec augmentation de 'amplitude et de la fréquence des tensions de sortie est
générée avec la méthode présentée dans cette partie. Cette simulation débouche sur le blocage du

convertisseur matriciel dans D'état générant le vecteur tournant désiré. Cette évolution de

I'amplitude des tensions de sortie est présentée a la Figure 4-20.

1 1
! !
T 1 1 1 1 I 1 I L —
1 ! !
! !
0.8 ; ; _
! !
[ [ 1 1 —
~< 0.6 ; ;
& i i
> 04 | | —
1 1
021 1 i 2 i 3]
1 1
0 [ [ [ [ [ [ [ [ N
0 5 10 15 20 25 30 35 40 . 45 . 50
1 1

F (Hz)
Figure 4-20 : Evolution de 'amplitude des tensions de sortie.
Cette simulation montre que la transition entre les deux modes de fonctionnement s’effectue
progressivement, ne générant aucun pic de courant dans le moteur et aucune accélération brutale de la
machine. Aucun saut de phase n’est produit sur les courants d’entrée, contrairement a la méthode de
transition proposée initialement. La vitesse se stabilise de nouveau a 1480 tours par minute.
La Figure 4-22 présente le résultat de cette méme simulation avec le découpage des
grandeurs produit par la modulation. Cette simulation montre que la transition entre les deux
modes de fonctionnement s’effectue progressivement. Le résultat de cette simulation génere le

méme comportement moteur que celui obtenu en valeur moyenne.
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I1.4.e. Conclusion

Cette méthode de transition effectue simultanément une amplification du vecteur vy a
I'accélération du moteur sur la fin de la plage de variation de fréquence (13% de la fréquence
d’entrée). Elle utilise des zones de fonctionnement non utilisées jusqu’a présent par les
modulations traditionnelles ce qui complexifie sa compréhension. Cette méthode de transition
entre les différents modes de fonctionnement du convertisseur matriciel ne produit plus de saut
de phase sur les courants prélevés sur le réseau d’entrée. Par contre, la transition doit étre
effectuée dans un temps précis dépendant de I'accélération du moteur et de la différence en
fréquence entre les réseaux d’entrée et de sortie. L’étude théorique présentée montre la faisabilité
de cette méthode de transition. La contrainte imposant que cette transition soit effectuée dans un
temps précis implique une implantation expérimentale complexe. Des études complémentaires,
pour limplantation en temps réel, doivent donc étre effectuées afin de pouvoir réaliser
I'expérimentation de cette transition.

II est également possible d’appliquer cette méthode au passage d’un fonctionnement en
survitesse a un fonctionnement a la fréquence réseau. Cette méthode de transition montre
également qu’il est possible de générer des modulations incluant des vecteurs tournants a partir

du modulateur défini initialement pour les modulations vectorielles.

I1.5. Conclusion

Ce chapitre a présenté un mode de fonctionnement particulier a la fréquence du réseau
d’entrée ainsi que des méthodes pour atteindre ce mode de fonctionnement sans générer de
perturbations sur le moteur. Ce mode de fonctionnement utilise les vecteurs tournants
disponibles uniquement sur le convertisseur matriciel et n’est donc pas utilisable avec les
convertisseurs matriciels “double étage”. Il permet d’augmenter le couple maximal moteur a la
vitesse nominale en ramenant le flux moteur au flux nominal (point B de la Figure 4-12). Le
convertisseur matriciel ne commutant plus, les pertes par commutation sont nulles et son
rendement est accru. Ce mode de fonctionnement impose un déphasage des courants prélevés
sur le réseau d’entrée. Ce dernier est égal au déphasage entre les tensions et courants du moteur.
Deux méthodes de transition sont possibles. La premicre fonctionnant comme un gradateur MLI
est simple a appréhender, elle se décompose en deux étapes. Tout d’abord, une étape de
synchronisation est effectuée afin de mettre en phase les réseaux d’entrée et de sortie. Ensuite,
I'amplitude du réseau de sortie est progressivement augmentée. Cette transition, s’effectuant
étape par étape, présente 'avantage de ne pas étre contrainte par le temps. La seconde effectue

une amplification simultanément a 'accélération. En revanche, cette méthode doit étre effectuée
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dans un intervalle de temps précis dépendant de 'accélération du moteur et de la différence en
fréquence entre les réseaux d’entrée et de sortie. Elle est donc plus rapide que la premicre
méthode mais plus complexe a mettre en place. La seconde méthode montre également qu’il est
possible de générer des modulations incluant des vecteurs tournants a partir du modulateur défini
initialement pour les modulations vectorielles. Ce mode de fonctionnement ainsi que les deux

méthodes de transition ont fait 'objet d’un dépot de brevet [Vid-10].
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Ce mémoire synthétise les recherches menées au cours de ces trois années de these sur les
stratégies de modulation des convertisseurs matriciels et matriciels “double étage” dans le but de
piloter des machines triphasées, de type synchrones ou asynchrones, a partir d’un réseau alternatif
triphasé. Ces travaux ont mené au développement d’'une modulation scalaire généralisée utilisant
un modulateur naturel par porteuse, équivalente a la modulation vectorielle, adaptée aussi bien au
convertisseur matriciel qu’au convertisseur matriciel “double étage”. Cette modulation généralisée
permet dutiliser les degrés de liberté de la conversion dans le but d’améliorer Defficacité

énergétique, ainsi que le comportement électromagnétique de ces convertisseurs.

Tout d’abord, les solutions classiques utilisées pour la variation de vitesse des machines
électriques triphasées sont présentées. Leurs atouts (compréhension de la structure, la facilité de
controle. ..), mais aussi leurs points faibles (THD élevé, surtensions moteur et capacités de stockage
sensibles et volumineuses) sont soulignés. L'utilisation de variateurs de vitesse sans stockage, a savoir
les convertisseurs direct AC/AC de type matriciel et matriciel “double étage”, se présente comme une
solution alternative. Les méthodes de modulation décrites dans la littérature scientifique sont exposées
et présentent un des inconvénients de ce type de convertisseut, a savoir la complexité de son contrdle.

Cette étude conduit a développer une méthode de modulation scalaire généralisée, associée a
un modulateur par porteuse, équivalente a la modulation vectorielle. Cette modulation utilise la
notion de convertisseur matriciel “virtuel”, permettant de simplifier le calcul de la matrice de
conversion [M] mais aussi basée sur I'approche simplifiée proposée par Ishiguro, dans le cas
d’une modulation Flat Top. Les neufs rapports cycliques obtenus et constituant cette matrice [M]
sont modulés naturellement afin de générer les fonctions de connexion du convertisseur. La
matrice de conversion [M] précédemment calculée, peut étre généralisée par utilisation des degrés
de liberté de la conversion, liés aux 3 vecteurs nuls redondants de la modulation. Cette
généralisation permet de choisir une nouvelle matrice de conversion particulicre, induisant une
réduction des pertes et de 'amplitude des fronts de tension de mode commun. Ces modulations
ont été implantées dans un prototype de convertisseur matriciel controlé par un DSP et un
CPLD. Les essais et mesures effectués dans le domaine temporel confirment leurs validités. Les
commandes du convertisseur matriciel, générées par ces différentes stratégies, ont été étendues au
convertisseur matriciel indirect. Les pertes produites par ces deux convertisseurs, ainsi que par les
deux stratégies de modulation, ont été calculées et comparées. Le calcul montre que les pertes
sont environ 10% plus petites pour le convertisseur matriciel comparées a celles générées par le
convertisseur matriciel “indirect”. L.a modulation améliorée permet de réduire en moyenne, sur la

plage de variation en fréquence, les pertes des convertisseurs de 23% par rapport a la modulation
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de type Flat Top, ce gain étant obtenu par une réduction des pertes par commutation. Celles-ci
sont par contre identiques, a modulation donnée, dans les deux structures. Le changement de
fréquence de modulation ne modifie naturellement pas les conclusions de I’étude. Il serait aussi
intéressant de comparer les performances intrinseques de ces convertisseurs directs aux structures

AC/DC/AC entierement commandées classiques pour des points de fonctionnement identiques.

Ensuite, les contraintes matérielles, permettant de valider expérimentalement les stratégies
de modulation, sont introduites. Les stratégies existantes de séquencement des commutations des
interrupteurs quatre segments sont présentées. Cette étude conduit a choisir une méthode de
séquencement des commutations originale, limitant les risques de défaillance du systéme, grace a
I'utilisation du modulateur généralisé.

Les dispositifs annexes nécessaires aux convertisseurs matriciels, leurs fournissant un
environnement stable et fiable, sont explicités. Ces dispositifs annexes sont constitués d’une part,
d’un filtre d’entrée de type L-C, et d’autre part d’un systeme de protection contre d’éventuelles
commutations défaillantes. Les parties puissance et commande du prototype sont présentées.

Enfin, un mode de fonctionnement particulier a la fréquence du réseau d’entrée, ainsi que
des méthodes pour l'atteindre sans générer de perturbations sur le moteur, sont proposées. Ces
modes de fonctionnement utilisent les vecteurs tournants disponibles uniquement sur le
convertisseur matriciel. IIs ne sont donc pas applicable sur les convertisseurs matriciels “double
étage”. Ils permettent d’augmenter le couple maximal moteur a la vitesse nominale en ramenant
le flux moteur au flux nominal. Le convertisseur matriciel ne commutant plus, les pertes par
commutation sont nulles et le rendement est accru, mais un déphasage des courants prélevés sur
le réseau d’entrée apparait. Ce dernier est égal au déphasage entre les tensions et courants du
moteut. Pour atteindre ce mode de fonctionnement, deux méthodes de transition ont été
proposées. La premicre, fonctionnant comme un gradateur MLI, est simple a appréhender et se
décompose en deux étapes. Tout d’abord, une étape de synchronisation est effectuée afin de
mettre en phase les réseaux d’entrée et de sortie. Ensuite, 'amplitude du réseau de sortie est
progressivement augmentée. Cette transition, s’effectuant étape par étape, présente 'avantage de
ne pas étre contrainte par le temps. La seconde transition effectue une amplification
simultanément a P'accélération dans un intervalle de temps limité, dépendant de I'accélération du
moteur et de la différence en fréquence entre les réseaux d’entrée et de sortie. Elle est plus rapide
que la premiere méthode, mais plus complexe a mettre en place. La seconde méthode montre
également qu’il est possible de générer des modulations incluant des vecteurs tournants, a partir

du modulateur défini initialement pour les modulations vectorielles.
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L’étude réalisée durant la thése a permis de mettre en ceuvre une modulation scalaire
généralisée avec un modulateur naturel (par porteuse), équivalente a la modulation vectorielle, adapté
aussi bien aux convertisseurs matriciels et matriciels “double étage”. Cette modulation généralisée
permet d’effectuer certains choix dans le but d’améliorer Iefficacité énergétique, ainsi que le
comportement électromagnétique de ces convertisseurs. Ia méthode de modulation scalaire mais
également sa généralisation ont fait 'objet de deux dépot de brevet [Del-08], [Lem-08]. Un mode de
fonctionnement particulier a la fréquence du réseau d’entrée, mais aussi des méthodes pour I'atteindre
sans générer de perturbations sur le moteur, sont proposés et ont également fait 'objet d'un dépot de

brevet [Vid-10].

Bien entendu, divers approfondissements et améliorations peuvent encore étre réalisés. Le
montage utilisé durant la thése n’est pas optimal, notamment en raison de la longueur de cablage
entre les interrupteurs quatre segments et leurs circuits drivers. Les perturbations
électromagnétiques interferent dans la commande lorsque la puissance avoisine les deux
kilowatts. La prochaine étape, actuellement en cours de réalisation, doit consister a concevoir un
convertisseur matriciel compact basé sur un module de puissance intégré de chez Fuji électric
[Whe-02]. Cette compacité devrait permettre de réduire les interférences électromagnétiques au
sein de la commande rapprochée et ainsi, d’accroitre la puissance convertie par ce variateur de
vitesse. Un moteur (machine synchrone ou asynchrone) devra étre connecté a ce banc
expérimental afin de compléter la validation par un test proche d’une application industrielle.

Le mode de fonctionnement particulier a la fréquence du réseau d’entrée, ainsi que des
méthodes de transition pour latteindre, devront étre implantées et validées expérimentalement
suite a ’étude théorique effectuée précédemment. L’étude et la quantification de I'impact des
différentes modulations (THD,, THD,, perturbations conduites et rayonnées) devraient étre
effectuées également. 11 serait intéressant d’étudier I’évolution de ces éléments en fonction du
type de porteuse (triangle ou dent de scie) choisi au niveau du modulateur. L’introduction des
vecteurs tournants dans la modulation, actuellement en cours, pourrait permettre de réduire les
pertes et d"améliorer les THD, et THD,, du convertisseut.

Une étude de dimensionnement optimal du systeme de filtrage d’entrée du convertisseur
matriciel de type L-C doit étre réalisée, en prenant en compte la stratégie de modulation choisie,
la fréquence de coupure souhaitée, le volume et le poids.

Pour finir, le circuit de protection “Clamp” est relativement volumineux pour un dispositif

dont I'avenir est certainement lié a son intégration a l'intérieur méme de la machine, et il serait
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intéressant d’approfondir son dimensionnement (méthode d’initialisation du convertisseur quand
on supprime le redresseur a diode connecté sur le réseau d’entrée, dimensionnement minimal de

la capacité de stockage du circuit "Clamp"...).
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Le convertisseur matriciel peut permettre, si le calcul de la matrice de conversion est
correctement établit, de prélever un courant sur le réseau d’entrée en phase avec sa tension
respective et ainsi consommer uniquement de la puissance active. Chacun de ses courants sont

donc proportionnel (N) a leur tension simple.

Ir Vrn Vrn p

. _ _ E i
Is - N Vsn - Vsn 2 > 5 (I 1)
H Vrn + Vsn + th

| V. V

tn tn

Les lois de Kirchhoff permettent de définir les courants d’entrée en fonction des courants

de sortie et des fonctions de conversion des interrupteurs.

ir IU mru mI'V er
i, [=[M]x|i, | avec [M]=[m, m, m, x.2)
il iW m'[Ll m[V mlW

Si nous prenons par exemple le courant i, il est possible de conclure la relation suivante a

partir des deux premicres équations

- pE ern —
W=y 2y KX Pe

Vrn +Vsn +th I 3)
II' = mrulu + mI'VIV + erIW

Le convertisseur matriciel ne possédant aucun stockage, la puissance consommé par la
charge p, est directement fournie par le réseau d’entrée py.

i, = K(v,, xi, +V,i, +V,, xi,)

) ) ) 1.4)
= mrulu + erIV + erIW
La solution la plus simple de ce systeme d’équation est
VI'FI
mru B K Xvun ) sz +VS|'|2 +Vtﬂ2 Xvun
My =Koy =—— ey, )

X
2 2 2
Vrn + Vsn + th

"
Moy =KoV =5 oy 2
Vrn +VSH +th

un

I est donc possible, dans un premier temps, de conclure que les fonctions de conversion
des interrupteurs peuvent étre proportionnels aux tensions simples d’entrée qu’ils permettent de
connecter sur la sortie.

La méthode de calcul d’Ishiguro utilise les tensions composées comme le montre (L.6),
cette proportionnalité doit étre vérifié avec les combinaisons des fonctions de conversion des
interrupteurs (by, ;).

u, =b-u,+b,-u,+b-ug x6)
Uy = Crs *Ups +Cyp Uy + Cyq - Ugg

I1 est possible de décomposée la tension u,, en deux tensions simples mais aussi avec les

fonction de conversion du convertisseur, tel que le décrit (1.7).
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v = (K 'sz +K 'Vsnz +K ,sz)_(K' -sz + K'.Vsn2 +K' ,sz) (@7
U, = (K - Kl) (Vrn2 + Vsn2 +th2)

La tension composée est donc proportionnelle a la somme des carrés des tensions simple

u = (mru .Vrn + mSU 'Vsn + mtu ’ th)_(mrv 'Vrn + mSV .VSFI + mIV 'th)
u

ou composée.

U, = (v, 2+v 2 +V,2)=a-(U2+U,2+U,2) avec o =3a (1.8)
Il en résulte I’égalité (1.9).
U, = brs U + brt Uy + bst “Ugy (1.9)
— 2 2 2
u,=a- (urs +U” + Uy )
Comme précédemment, la solution la plus simple de ce systeme d’équation est décrite ci-

dessous.

b.=a-u

rs

rs

Cis ﬂ U
b,=a-u,et<c,=p-u, (1.10)
bst =a- Uy Cst p- Ug

Il est donc possible de conclure que les combinaisons des fonctions de conversion des
interrupteurs peuvent étre proportionnels aux tensions composées d’entrée qu’ils permettent de

connecter sur la sortie.
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Mots-clés :

Electronique de Puissance, Variateur de vitesse, Convertisseurs statiques,
Convertisseurs AC-AC, Convertisseurs matriciels, Modulation de largeur d’impulsion,
Commande rapprochée, Commutations.

Résumé :

La variation de vitesse des machines ¢€lectriques est une application trés porteuse de
I’¢électronique de puissance. La solution de conversion la plus répandue consiste a connecter
en cascade deux convertisseurs statiques et d’effectuer une double conversion (AC/DC/AC).
Une autre solution, faiblement répandue dans 1’industrie, effectue une conversion directe
AC/AC pour piloter des machines électriques triphasées a partir d’un réseau alternatif triphasé.
Ce mémoire présente une synthése sur les solutions de conversion directe ainsi que sur les
stratégies de modulation des convertisseurs matriciels et matriciels ‘‘double étage’’. Une
modulation scalaire généralisée est développée et associée a un modulateur par porteuse,
équivalente a la modulation vectorielle et applicable aux différents convertisseurs directs
triphasés. Cette généralisation a permis de mettre en avant des modulations a nombre de
commutation réduit par période de découpage, et de mettre en évidence qu’une solution
particuliere réduit les pertes et améliore le comportement électromagnétique du dispositif
comparativement aux modulations traditionnellement utilisées. La présentation des contraintes
réelles (commande rapprochée des interrupteurs, les protections ainsi que le filtrage) a été
abordée et a été utilisée pour développer une maquette laboratoire. Les stratégies de modulation
ont été implantées expérimentalement et valident I’étude théorique. Enfin, un fonctionnement
direct a la fréquence réseau, non moduler, donc a faibles pertes, est proposé.

Key words:
Power electronics, adjustable speed drives, static converters, AC-AC converters,

Matrix converters, Pulse width modulation, Transistor control, Switching.

Abstract:

In the power electronics field, the adjustable speed drives is a growing application for
electric motors control. The most common conversion solution is to connect in series two
static converters and perform a double conversion (AC/DC/AC). Another solution, hardly
proposed by industry, uses a direct AC/AC conversion. This thesis aims to make a direct
conversion solutions and matrix converters and ‘‘two stage’’ matrix converters modulation
strategies synthesis for the purpose to control three-phase electric motor with a three phase
input network. This synthesis has developed a generalized scalar modulation, combined with
a carrier wave modulator, equivalent to the space vector modulation and applied to matrix
converters and the ‘‘two stage’’ matrix converters. Some attention has been done to reduce
the switching number during the modulation period. The generalization allows to propose a
modified modulation which reduces the losses and improves the electromagnetic performance
compared to the traditional modulations used for these kind of converters. The practical
constraint (switches control, protection system and filtering) are discussed and has been used
to develop a laboratory prototype. The modulations strategies have been implemented
experimentally and validate the theoretical study. Finally, a direct function mode with an
equal frequency between the input and output network is proposed, without modulation and
therefore low losses. In the last part, a particular operation mode is then introduced,
permitting the transient operation between the modulated conventional mode to the direct
mode without modulation.





