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Vin Valeur efficace des tensions d’entrée

Vmax Amplitude des tensions réseau

Vabc Vecteur des tensions triphasées du réseau d’entrée

Vk Tension du réseau d’entrée de la phase k P ra; b; cs
Vxabc Vecteur des tensions aux bornes des capacités d’entrée
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Vxk tension aux bornes de la capacité d’entrée de la phase k P ra; b; cs
Pout Puissance de sortie de l’AR

Iout Courants de sortie

Vdc Tension de sortie totale de l’AR

Vpo Tension aux bornes de la capacité de sortie supérieure ou capacité
positive

Vno Tension aux bornes de la capacité de sortie inférieure ou capacité
négative

Vpno Vecteur des tensions aux bornes des deux capacités de sortie

VMid Tension de point milieu ou différence des tensions de sortie

VMN Tension entre le point milieu et le point neutre du réseau

fg Fréquence du réseau électrique en entrée

Lg Inductance série du réseau électrique en entrée

Rg Résistance série du réseau électrique en entrée

Cx Capacité du filtre d’entrée

Rx Résistance série des capacités du filtre d’entrée

L Inductance propre des inductances couplées

M Inductance mutuelle de l’inductance couplée

Lf Inductance de fuite des inductances couplées

Lm Inductance magnétisante des inductances couplées

RL Résistance série des inductances couplées

Co Capacité de sortie

Dabc12 Vecteur des rapports cycliques de tous les interrupteurs bidirection-
nels

Dabc1 Vecteur des rapports cycliques des interrupteurs bidirectionnels de la
branche 1

Dabc2 Vecteur des rapports cycliques des interrupteurs bidirectionnels de la
branche 2

Dxk Rapport cyclique de l’interrupteur bidirectionnel de la branche x P
r1; 2s de de la phase k P ra, b, cs

Sabc12 Vecteur des signaux de commande de tous les interrupteurs bidirec-
tionnels

Sxk Signal de commande de l’interrupteur bidirectionnel de la branche
x P r1; 2s de de la phase k P ra; b; cs

δC Indice de commandabilité

Isinus Vecteur des références sinusoïdales triphasées

KpV Gain proportionnel du correcteur de la boucle en tension
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KpI Gain proportionnel du correcteur de la boucle en courant

KpM Gain proportionnel du correcteur d’équilibrage des tensions de sortie

TiV Constante de temps intégrale du correcteur de la boucle en tension

TiI Constante de temps intégrale du correcteur de la boucle en courant

Tf´ Constante de temps de filtrage

Tsw Période de découpage du convertisseur AR

Trep Temps de réponse de la régulation AR à un échelon

fRegul Fréquence d’échantillonage du FPGA pour la régulation de l’AR
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Introduction générale

Les systèmes d’imagerie médicale sont aujourd’hui incontournables dans nos hô-
pitaux. Ils ont largement été développés ces trente dernières années. Ils sont deve-
nus des systèmes complexes avec des performances permettant des qualités d’images
en progression continue d’année en année. Ils permettent aux médecins d’améliorer
leur diagnostic et aux chirurgiens de mieux préparer leurs interventions.

La figure 1 illustre le fonctionnement simplifié d’un scanner à rayons X. Il est
constitué d’une source de rayons X en rotation autour du patient avec une vitesse
qui peut atteindre 5 tours par seconde. Cette source émet des impulsions de rayons
X à forte énergie. Les rayons X non absorbés par le patient sont captés par un détec-
teur dont les données sont utilisées pour reconstruire numériquement l’image ana-
tomique. Plus ces impulsions seront courtes et puissantes, mieux les mouvements
internes du patient, comme les battements du cœur par exemple, seront figés. C’est
un aspect essentiel de la qualité de l’image.

Une source de rayons X est constituée d’un tube à rayons X et d’un généra-
teur haute-tension d’une puissance impulsionnelle de l’ordre de 100kW et d’une puis-
sance moyenne de l’ordre de 10kW. L’alimentation électrique ou Power Distribution
Unit (PDU) de ce générateur est un dispositif d’électronique de puissance avec une
conversion du courant alternatif triphasé ou Three-Phase Alternative Current (3φ-
AC) vers le courant continu ou Direct Current (DC) et avec une isolation galvanique .
Comme le montre la figure 2, cette alimentation fait l’interface entre le réseau élec-
trique de l’hôpital et le scanner dont la charge principale est le générateur haute-
tension. Sa puissance de sortie est une puissance impulsionnelle variable allant jus-
qu’à 140kW avec des transitions de l’ordre de 100µs. Dans le cadre de l’amélioration
de la qualité des images, la problématique principale de cette alimentation est sa
capacité à augmenter la puissance impulsionnelle tout en diminuant les durées de
transition.

Dans les systèmes actuels (cf. figure 3a), les alimentations 3φ-AC/DC sont des
redresseurs triphasés passifs et leur performance insuffisante est un frein à l’aug-
mentation de la puissance impulsionnelle du générateur à rayons X. L’absence de
régulation active de la tension DC est un point faible pour l’augmentation de cette
puissance. En effet, cette tension va notamment subir les variations du réseau élec-
trique ainsi que la chute de tension due à l’impédance de ce réseau. Cela entraine
un surdimensionnement du générateur à rayons X au détriment de son rendement.
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FIGURE 1 – Fonctionnement simplifié d’un scanner à rayons X.
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FIGURE 2 – Schéma de la chaine de connexion électrique entre le réseau électrique et un appa-
reil d’imagerie médicale de forte puissance

D’autre part, les réseaux électriques des hôpitaux sont limités à 150kVA. L’absence
de correction du facteur de puissance ne permet pas de profiter au maximum de la
puissance disponible sur le réseau.

La place disponible dans le scanner pour cette alimentation est aussi une contrainte
significative. Le transformateur basse fréquence pour l’isolation galvanique prend la
majeure partie du volume et sa taille augmente avec l’amplitude maximale de la
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puissance. Son volume étant inversement proportionnel à la fréquence principale
des courants qui le traverse, un transformateur dimensionné pour fonctionner à
basse fréquence est plus volumineux qu’un transformateur dimensionné pour une
fréquence plus élevée. Un transformateur fonctionnant à haute fréquence permet-
trait de diminuer fortement le volume relatif de la fonction d’isolation galvanique,
même en prenant en compte l’électronique nécessaire pour générer ce signal haute
fréquence. Ainsi, il serait possible d’augmenter l’amplitude maximale de la puissance
disponible sans augmenter l’encombrement total du PDU.

Enfin, le contexte industriel fait que la fiabilité et le prix du système sont des
critères décisionnels importants.

On peut ordonner les contraintes de la nouvelle alimentation 3φ-AC/DC selon les
critères suivants :

1. Régulation de la tension de sortie vs variabilité de la charge.

2. Régulation de la tension de sortie vs variabilité du réseau d’entrée.

3. Fiabilité maximale : contraintes tensions-courants minimales sur les compo-
sants.

4. Volume et encombrement minimal.

5. Rendement maximal.

6. Prix minimal.

L’architecture envisagée, l’unité de distribution d’énergie à haute fréquence ou
High Frequency Power Distribution Unit (HFPDU) (cf. Figure 3b), est organisée autour
de quatre convertisseurs régulés :

1. Le redresseur triphasé actif ou Active Rectifier (AR) : un convertisseur 3φ-AC/DC
qui assure le redressement triphasé, la correction du facteur de puissance des
courants d’entrée et la régulation de la tension continue intermédiaire.

2. Le convertisseur résonant ou High Voltage Direct Current (HVDC) : un conver-
tisseur DC/DC qui assure une isolation galvanique avec le réseau et la régulation
éventuelle de la tension continue de la charge.

3. Le système d’écrêtage en puissance ou Peak Shaving (PS) : un stockage d’éner-
gie optionnel qui fournit une puissance complémentaire au réseau lors des sauts
de charges et qui doit permettre de lisser le profil de puissance absorbée au ré-
seau.

4. L’onduleur triphasé ou Low Voltage Alternative Current (LVAC) : un convertis-
seur DC/3φ-AC qui recrée un réseau triphasé plus basse tension pour l’alimenta-
tion des charges auxiliaires d’une puissance de 10kW.

La variabilité de la charge et du réseau et la correction du facteur de puissance
sont prises en charge par l’AR. La régulation active doit s’adapter automatiquement
et rapidement aux variations en entrée et en sortie du convertisseur, mais aussi aux
incertitudes des paramètres du réseau.

La fiabilité est prise en charge sous deux aspects. Le premier consiste à utiliser
des convertisseurs dont l’architecture est industriellement bien maîtrisée comme le
HVDC et le LVAC, ou avec une topologie simple comme le PS. Le second aspect est

3



Introduction générale

�
�
�
�
��
��
�
�	


�
�
�
�

�
�
�
�


�
�
�
��
�
�	

�
�
�



�

�
�
�

���������	���
�

��	��
�
����
����������

��	��
��

��

�����������

�������

������

��

�
�
��
�
�
��
	

�
�
�
��

(a) Architecture actuelle
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(b) Architecture future

FIGURE 3 – Schéma fonctionnel de deux PDU pour un scanner d’imagerie médicale avec pour
fonctions de : (1) convertir un réseau triphasé alternatif en un réseau continu ; (2) réaliser une
isolation galvanique avec le réseau d’entrée ; (3) créer un réseau triphasé alternatif plus basse
tension

de choisir des topologies pour l’AR et le PS pour lesquelles les contraintes en tension
et en courant sont réparties sur les composants à semiconducteurs. Ainsi les risques
de défauts sont minimisés.

La réduction du volume est principalement obtenue par l’utilisation d’un transfor-
mateur fonctionnant à haute fréquence (de l’ordre de 20kHz) dans le HVDC, au lieu du
volumineux transformateur basse fréquence ( 50Hz ou 60Hz) de l’ancien PDU. Et aussi
par le choix d’un AR à forte densité de puissance.

Un meilleur rendement est obtenu par le choix de topologie de convertisseurs à
fort rendement pour l’AR et le HVDC.

Le prix doit être minimisé par le compromis entre des topologies de convertisseur
avec le minimum de composants et une fiabilité suffisante.
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Contexte de la thèse et objectifs de recherche

La conception du HFPDU est un projet de recherche du laboratoire Xray Generator
de GE Healthcare pour alimenter en électricité ses futurs générateurs à rayons X des
scanners d’imagerie médicale.

Parmi les convertisseurs du HFPDU, l’AR présente la topologie la plus complexe. Le
type de topologie du convertisseur HVDC est un convertisseur résonant DC/DC déjà
utilisé par GE Healthcare pour ses générateurs haute-tension. Le LVAC a une topolo-
gie à base d’onduleur qui est couramment utilisée notamment dans les alimentations
sans interruptions. C’est donc une technologie mature.

Le PS est un sujet de recherche intéressant. Son enjeu principal est de pouvoir
fournir suffisamment rapidement une demande en puissance supérieure au 150kVA
disponible au début de chaque impulsion de la charge et d’absorber ensuite le sur-
plus d’énergie du réseau en fin d’impulsion. Cela permet de minimiser les impulsions
de puissance demandé au réseau. Il peut être utilisé soit avec des batteries, soit
avec des supercapacités selon les contraintes du cahier des charges. Il doit avoir une
topologie simple, efficace et bidirectionnelle. Un dernier enjeu du PS est de le conce-
voir de manière modulaire. Cela permet de s’adapter aux différents types d’appareil
d’imagerie médicale que le HFPDU pourra alimenter. Néanmoins, le PS reste option-
nel dans le HFPDU.

Un autre enjeu est de concevoir une loi de commande qui intègre l’aspect multi-
source du HFPDU de manière à réguler la tension de sortie en garantissant la stabilité
et la robustesse.

Les redresseurs triphasés unidirectionnels font l’objet de nombreuses recheches.
En particulier, les travaux de Kollar [28] ont abouti à une topologie originale en 1994
qui s’est révélée être la topologie avec la meilleure densité de puissance . Mais sa
complexité a freiné un développement industriel conséquent. Les axes de recherche
actuels cherchent d’abord à améliorer son rendement, les distorsions générées dans
les courants d’entrée et sa densité de puissance.

Le contexte de l’imagerie médicale impose en plus un fonctionnement atypique.
Les charges impulsionnelles avec une amplitude de la puissance qui varie sur

un grand intervalle sont une contrainte peu habituelle pour les convertisseurs de
l’électronique de puissance. Car ils sont généralement dimensionnés pour fonction-
ner autour d’une puissance moyenne. C’est le cas par exemple pour les chargeurs
de voitures électriques, l’alimentation des centres de traitement des données ou le
premier étage de conversion entre les machines électriques des turbines de certains
type d’éolienne et le réseau électrique.

De plus, le réseau d’entrée présente une certaine variabilité en termes de tension
nominale et d’impédance caractéristique.

Cela a amené à se poser les problématiques suivantes pour cette thèse :

— Quelle est la topologie et la commande de l’AR qui répondent le mieux aux
contraintes atypiques d’alimentation d’un scanner à rayons X?

— La loi de commande de l’AR est-elle robuste sur tous ses points de fonctionne-
ment?

Pour répondre à ces problématiques, nous expliquerons comment la topologie de
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l’AR a été choisie en commencant par une analyse de l’état de l’art des redres-
seurs triphasés du point de vue des contraintes des alimentations des scanners à
rayons X. Puis nous expliquerons comment l’AR a été dimensionné pour répondre aux
contraintes du cahier des charges. Ensuite, une modélisation de la topologie choisie
permettra de fournir les modèles nécessaires à l’étude de la stabilité de l’AR sur tous
les points de fonctionnement en statique et en dynamique. Après avoir choisi et va-
lidé la loi de commande la plus appropriée pour notre cas, une étude de la stabilité
globale du système sur tous les points de fonctionnement permettra de répondre à
la seconde problématique.

Contributions de la thèse

Cette thèse a permis de :

— Proposer et dimensionner une topologie originale de redresseur triphasé.

— Proposer et valider une loi de commande pour les redresseurs de type Vienna.

— Proposer un modèle original de la dynamique des courants d’entrée de l’AR en
mode de conduction discontinue.

— Analyser la robustesse des lois de commandes particulières et de la loi de com-
mande globale pour une application atypique des redresseurs de type Vienna.

Structure de la thèse

Le manuscrit présentant les résultats de cette thèse est structuré de la manière
suivante.

Après la présentation du cahier des charges, l’état de l’art des topologies de re-
dresseurs triphasés unidirectionnels est présenté au chapitre 1. Cela va permettre de
dégager deux topologies intéressantes : le Vienna pour ses bonnes performances et
sa fiabilité et le Double-Boost pour son faible coût. Ensuite une comparaison des per-
formances et des contraintes en tension et en courant permet de confirmer le choix
du Vienna. A la fin de ce chapitre, une version originale du Vienna est présentée : le
double Vienna entrelacé à inductances couplées, ou Coupled Inductors Interleaved
Vienna Rectifier (C2IV). Son choix est argumenté par rapport aux objectifs du cahier
des charges.

Une fois la topologie choisie, les calculs de dimensionnement de l’AR sont expli-
qués au chapitre 2 en fonction des critères du cahier des charges. En particulier,
les formes d’onde des courants dans les inductances couplées sont détaillées pour
mieux comprendre leur fonctionnement. La modélisation et la commande des cou-
rants d’entrée présentent des difficultés particulières par rapport aux autres gran-
deurs à cause des constantes de temps plus rapides et de la complexité intrinsèque
des inductances couplées. Ensuite les valeurs des capacités de sortie et des capaci-
tés du filtre d’entrée sont calculées. Le chapitre 2 se finit avec le choix d’une modé-
lisation simple des pertes de l’AR.
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Dans le chapitre 3, les modèles de simulation et d’analyse de l’AR sont développés
pour étudier la stabilité de l’AR sur tous ses points de fonctionnement. Un premier
modèle non-linéaire en commutation est établi. Ensuite des modèles dynamiques li-
néaires des courants sont établis par linéarisation du modèle non-linéaire en commu-
tation. Une différence essentielle de la dynamique des courants dans les inductances
couplées est mise en valeur en fonction du mode de conduction continue ou disconti-
nue de ces courants. Un nouveau modèle linéaire pour le cas discontinu est proposé.
Les modèles linéaires continu et discontinu sont ensuite validés par rapport au mo-
dèle non-linéaire en simulation. Une première analyse fréquentielle de la boucle de
commande en courant permet de souligner la présence de zéros et de résonances
qui peuvent impacter significativement la stabilité et rendre difficile la conception
de la loi de commande. Un premier prototype est présenté en détail avec une pre-
mière loi de commande. Il permet de valider le modèle non-linéaire en comparant
les résultats de simulation et les mesures sur le prototype avec un scénario de saut
de puissance de la charge. Il permet aussi d’identifier des améliorations nécessaires
de la loi de commande et du dimensionnement matériel de l’AR pour répondre aux
performances du cahier des charges.

Avant de pouvoir faire une analyse complète de la stabilité sur tous les points de
fonctionnement, le choix de la loi de commande est expliqué en détail dans le cha-
pitre 4. Une étude bibliographique sur les lois de commande du Vienna est présentée.
Cela permet d’argumenter le choix d’une loi de commande par rapport aux critères
cahier des charges. La synthèse des paramètres des correcteurs est ensuite propo-
sée. Le chapitre 4 se termine avec la vérification des performances du système global
par rapport aux objectifs du cahier des charges. Cette vérification se fait d’abord sur
les modèles de simulation pour un grand nombre de points de fonctionnement. Puis
elle se termine en mesurant les niveaux de performances sur une deuxième version
du prototype et pour un nombre représentatif de points de fonctionnement.

Le chapitre 5 présente une analyse de la stabilité sur tous les points de fonc-
tionnement à partir des modèles développés dans les chapitres précédents. Il com-
mence en présentant le système global intégrant toutes les boucles de régulation de
la commande et le modèle linéair de la partie matérielle. Ensuite, les problèmes de
la sensibilité de la boucle au type de charge et de la commandabilité de la boucle
en courant avec trois ou deux variables sont traités. Puis les marges de stabilité
sont calculées pour tous les points de fonctionnement. Deux approches sont utili-
sées : monovariable pour la simplicité de l’analyse et multivariable pour prendre en
compte la structure intrinsèque du système. Cela a permis de confirmer la stabilité
et d’identifier les points de fonctionnement avec les plus faibles marges. Enfin, les
réponses de l’AR aux perturbations en tension du réseau sont étudiées pour établir
ses performances dans ce domaine.

Après avoir conclu sur les apports des travaux réalisés au cours de cette thèse,
nous ouvrirons à des perspectives plus larges, notamment l’intégration de ces mo-
dèles dans l’étude d’une commande multi-convertisseurs.
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Chapitre 1
Choix de la topologie du redresseur
triphasé

Dans ce chapitre sont présentés les arguments pour choisir la topologie de re-
dresseur triphasé unidirectionnel qui répond au mieux au cahier des charges d’un
scanner d’imagerie médicale à forte puissance impulsionnelle.

Pour cela, la section 1 décrit le cahier des charges retenu pour cette application
et souligne les critères de décision de la topologie de redresseur triphasé. La sec-
tion 2 présente l’état de l’art des redresseurs triphasés undirectionnels et compare
les avantages et inconvénients de chacune des topologies étudiées par rapport aux
critères du cahier des charges. Deux topologies seront retenues à la fin de cette ana-
lyse. Puis la section 3 décrit une analyse quantitative en simulation entre ces deux
topologies par rapport à plusieurs critères du cahier des charges dont la fiabilité et
le coût. Cela va permettre de justifier le choix de la topologie retenue. Finalement
la section 4 va préciser une variante originale de cette topologie pour répondre au
mieux aux critères du cahier des charges.

Une fois le choix de la topologie effectué, elle pourra être dimensionnée pour
l’application médicale, et modélisée en vue de concevoir une loi de commande et
d’étudier sa stabilité sur tous les points de fonctionnement.

1.1 Définition du cahier des charges

L’introduction a déjà présenté les critères du cahier des charges dont il faut quan-
tifier les performances :

1. Régulation de la tension courant continu ou Direct Current (DC) vs variabilité de
la charge.

2. Régulation de la tension DC vs variabilité du réseau d’entrée.

3. Fiabilité maximale.

4. Volume et encombrement minimal.

5. Rendement maximal.

6. Prix minimal.
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Le tableau 1.1 présente une synthèse quantitative des objectifs du cahier des
charges.

Les données de ce tableau seront utilisées tout au long de la thèse pour valider
les choix de topologie et de dimensionnement du redresseur triphasé actif ou Active
Rectifier (AR).

Tableau 1.1 – Cahier des Charges de la régulation de l’AR

Paramètres Unités Min Max

1. Variabilité de la Charge

Puissance de sortie Pout kW 1 140
Tension de sortie Vdc sans perturbation V 792 808

avec perturbation V 760 840
Temps de réponse à un échelon Trep ms 15

2. Variabilité du Réseau d’Entrée

Valeur efficace des Tensions d’entrée Vin Vllrms 342 528
Inductance réseau Lg µH 10 300
Résistance réseau Rg mΩ 10 120
Fréquence réseau fg Hz 47 63

3. Fiabilité

Tension maximale aux bornes des semiconducteurs V minimale
Tension moyenne aux bornes des semiconducteurs V minimale
Courant maximal traversant les semiconducteurs A minimal
Courant moyen traversant les semiconducteurs A minimal
Nombre total de semiconducteurs minimal

4. Volume

Volume total maximal AR+convertisseur résonant ou
High Voltage Direct Current (HVDC) V ol m3 0, 1

5. Rendement

Rendement minimal à 100kW ρ % 97
Facteur de puissance PF % 98
Taux de distorsion harmonique des courants THD % 20
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1.1. Définition du cahier des charges

1.1.1 Contraintes en sortie

La figure 1.1 présente le profil type de la charge en sortie pour cette application.
La charge fait un saut de puissance entre une valeur basse qui varie entre 1kW et

Durée du Pulse :

20ms à 1min
Puissance pic:

40 à 140 kW

Puissance

1 à 55 kW

Temps de montée

< 100 µs

moyenne :

FIGURE 1.1 – Impulsion de puissance en sortie du PDU d’un scanner à rayons X.

30kW, et une valeur haute qui varie entre 40kW et 140kW. La durée de l’impulsion varie
de 20ms, ce qui est de l’ordre de grandeur de la fréquence du réseau, à 1min pour les
plus faibles puissances. La fréquence des impulsions varie de 1Hz à 120Hz pour une
durée d’examen de 12s à 30min. Finalement, la puissance moyenne de la charge est
au maximum de 55kW.

Deux phases peuvent être identifiées dans le profil de la charge :

— Une phase quasi-continue entre les instants de saut de charge.

— Une phase transitoire autour de l’instant du saut de charge.

1.1.2 Contraintes en entrée

L’unité de distribution d’énergie à haute fréquence ou High Frequency Power
Distribution Unit (HFPDU) doit pouvoir être utilisée sur les réseaux électriques du
monde entier. Or il existe une certaine disparité selon les régions. Par exemple, le ré-
seau triphasé en Europe a une valeur nominale de la tension entre phases de 400VRMS
et une fréquence nominale de 50Hz. Alors que le réseau en Amérique du Nord a une
tension nominale de 480VRMS et une fréquence nominale de 60Hz.

De plus, les réseaux électriques admettent une variation de ˘10% pour la tension
et de ˘3% pour la fréquence.

Les câbles ont une impédance qui sera modélisée par une inductance en série
avec une résistance. La valeur de l’inductance dépend de la longueur du câble entre
le HFPDU et le transformateur de l’hôpital. Elle varie d’une installation à l’autre. L’in-
tervalle pris pour cette application est imposé par GE Healthcare.

La figure 1.2 montre la valeur de la résistance réseau en fonction de la tension
nominale en entrée définie par la norme IEC 60601-2-7 [10]. Pour simplifier l’étude,
l’intervalle de valeur pour la résistance réseau sera r10; 120smΩ pour toutes les valeurs
des tensions d’entrée.
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FIGURE 1.2 – Variation de la résistance réseau maximale en fonction de la valeur efficace de la
tension d’entrée phase-phase Vin.

1.1.3 Autres contraintes

La contrainte en fiabilité maximale peut se traduire par la minimisation des contraintes
électriques sur les semi-conducteurs. C’est-à-dire que l’amplitude maximale et moyenne
des tensions aux bornes des semi-conducteurs et des courants qui les traversent
doivent être minimisées pour maximiser la fiabilité.

Un autre critère de fiabilité important pour les convertisseurs courant alternatif
triphasé ou Three-Phase Alternative Current (3φ-AC)/DC est le risque de court-circuit
des condensateurs de sortie à cause d’une mauvaise combinaison des commandes
des transistors. Les topologies qui n’ont pas ce risque seront privilégiées par rapport
aux autres.

Les contraintes sur le volume et le rendement imposent de choisir les topologies
avec les plus fortes densités de puissance.

La maximisation du rendement implique également de choisir une topologie qui
maximise le facteur de puissance. En effet, la dégradation du facteur de puissance
entraîne plus de pertes dans les conducteurs pour une même puissance utile.

La contrainte sur le prix est prise en compte par la minimisation du nombre de
composants à contraintes en tension-courant équivalentes, en particulier pour le
nombre des transistors et des diodes.

1.2 Etat de l’art des topologies de redresseurs triphasés uni-
directionnels

Une première étape pour choisir la topologie de l’AR la plus adaptée est de dresser
un état de l’art.

Pour structurer l’étude bibliographique, on va partir de la classification des topo-
logies de redresseurs triphasés unidirectionnels telle que présentée sur la figure 1.3.

12



1.2. Etat de l’art des topologies de redresseurs triphasés unidirectionnels

Cette classification repose sur la distinction entre la fonction redresseur de l’alterna-

Redresseurs
& PFC séparés

Redresseurs Triphasés PFC

Redresseurs
seuls

Redresseurs
& PFC combinés

� Pont de Diodes triphasé & lnductance
de filtrage

Redresseurs
& PFC parallèle

Redresseurs
& PFC série

Redresseurs & PFC
parrallèle-série

� Pont de Diodes triphasé
+Injection active +
Convertisseur DC/DC

� Minnesota (Injection
passive)

� Auto-transformateur
(injection passive)

� Interrupteurs bidirectionnels
(injection active)

� Double-Boost

Modulaire Direct

� Configuration Y
� Configuration Delta

� Configuration Y
� Configuration Delta
� Pont semi-commandé
� 6-Transistors
� Vienna

Pont de Diodes triphasé
+ Injection d’Harmonique 3

Pont de Diodes triphasé
+ Convertisseur DC/DC

Convertisseur
Elevateur

Convertisseur
Abaisseur

FIGURE 1.3 – Classification des topologies de redresseurs triphasés unidirectionnels [28]

tif vers le continu et la fonction correction du facteur de puissance ou Power Factor
Corrector (PFC). Ainsi les convertisseurs sont classés selon les catégories suivantes :

— Avec redresseur seul : seule la fonction de redressement de l’alternatif vers le
continu est accomplie par le convertisseur.

— Avec redresseur et PFC séparé : la fonction de redressement et la fonction PFC
sont effectuées par deux convertisseurs distincts.

— Avec redresseur et PFC combinés : les deux fonctions sont accomplies par les
composants d’un unique système.

Dans la suite de la section, les topologies de convertisseurs étudiées dans la lit-
térature seront comparées aux critères du cahier des charges. Cette étude prend en
compte le contexte industriel qui recherche un compromis entre maturité et inno-
vation. Autrement dit, une topologie largement étudiée dans la littérature est plus
intéressante qu’une topologie originale qui promettrait de meilleures performances.

1.2.1 Redresseurs seuls

Les redresseurs comportent comme structure de base un pont de diodes. C’est
la topologie couramment utilisée sur les alimentations des scanners à rayons X. La
figure 1.4 montre le schéma électrique de ce type de redresseur avec la forme de la
tension et du courant d’une phase en entrée.
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Chapitre 1. Choix de la topologie du redresseur triphasé

Ils ne seront pas retenus dans les structures envisagables dans le contexte de
cette application. En effet, ni la tension de sortie, ni le facteur de puissance ne sont
régulés. Pour cela, il faut rajouter à la stucture de base d’autres composants comme
cela est présenté aux paragraphes suivants.
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FIGURE 1.4 – Topologie du Redresseur Triphasé avec seulement un pont de diode et un filtre de
sortie. Courbes de la tension de sortie, de la tension et du courant d’une phase en entrée.

1.2.2 Redresseurs et PFC séparés

Une manière d’assurer les fonctions PFC en plus de la fonction redresseur est
d’ajouter un convertisseur au pont de diode de base.

L’avantage recherché est généralement de trouver un compromis entre l’amélio-
ration du facteur de puissance et la complexité de la régulation.

On peut ajouter ce convertisseur PFC de plusieurs façons :

— Redresseur et convertisseur PFC en parallèle : le convertisseur est connecté
entre les phases triphasées de l’entrée et le bus de sortie.

— Redresseur et convertisseur PFC en série : le convertisseur est connecté soit en
aval soit en amont du pont de diodes.

— Redresseur et convertisseur PFC en parallèle et en série : un premier conver-
tisseur est connecté en parallèle avec le pont de diodes et un deuxième est
connecté en série pour combiner les avantages des deux configurations.

1.2.2.1 Redresseurs et PFC en parallèle

Un des problèmes du pont de diodes est que le courant dans une phase d’entrée
s’annule quand la tension de cette phase est proche de zéro. Car les diodes du pont
sont bloquées lorsque la tension d’entrée est trop faible par rapport à la tension de
sortie.

Une technique utilisée est la compensation par injection de 3ème harmonique dans
les courants d’entrée comme présenté sur la figure 1.5. Elle consiste à faire circu-
ler un courant non nul dans chacune des phases d’entrée quand la tension de la
phase correspondante est proche de zéro. La structure triphasée du réseau fait que
le courant total à injecter Im a une fréquence triple de celle du réseau. Dans [26], les
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FIGURE 1.5 – Topologie de redresseur triphasé avec circuit d’injection de 3ème harmonique : a)
avec des composants passifs b) avec des composants actifs
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FIGURE 1.6 – Tension et courant dans une phase d’entrée pour les redresseurs : a) avec conver-
tisseur DC/DC boost b) avec circuit d’injection de 3ème harmonique avec des composants passifs
c) avec un facteur de puissance à 1 tels que : les convertisseurs à circuit d’injection de 3ème

harmonique avec des composants actifs, les convertisseurs modulaires en Y ou en Delta, les
convertisseurs direct en Y ou en Delta, le convertisseur à 6 transistors, le convertisseur Vienna.
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Chapitre 1. Choix de la topologie du redresseur triphasé

auteurs étudient en particulier les différentes topologies qui utilisent cette technique.
Le circuit d’injection peut être réalisé :

— avec des composants passifs, tels que l’auto-transformateur comme dans le
schéma a) de la figure 1.5

— avec des composants actifs, tels que les transistors comme dans le schéma b)
de la figure 1.5

La figure 1.6 qui trace la forme des courants dans une phase d’entrée du convertis-
seur montre que le circuit d’injection active (en (c) sur la figure) permet d’atteindre
un facteur de puissance optimal contrairement au circuit d’injection passive (en (b)
sur la figure).

Son avantage sur d’autres structures qui régulent le facteur de puissance est qu’il
conduit à une meilleure fiabilité car :

— Le circuit d’injection ne fournit qu’une faible portion de la puissance.

— Dans le cas d’un circuit d’injection actif en comparaison avec les topologies
redresseurs et PFC combinés :

— Ses transistors ont une faible fréquence de commutation.

— La structure de régulation est plus simple.

Son défaut principal est que la tension de sortie n’est pas régulée. Donc ce type de
topologie ne remplit pas le cahier des charges dans le contexte de notre application.

Dans [26], les auteurs indiquent que la conception de l’autotransformateur dans
le cas d’un circuit d’injection passive est complexe pour des contraintes techniques
et économiques importantes. En effet, il possède des composants magnétiques di-
mensionnés sur la fréquence de réseau. Or la taille d’un composant magnétique est
inversement proportionnelle à la fréquence fondamentale des courants qui le tra-
versent. Ainsi il est beaucoup plus volumineux que la version avec circuit actif.

Une autre piste pour utiliser ce type de topologie dans le multi-convertisseur
HFPDU serait que le convertisseur HVDC situé en aval de l’AR assure seul la régu-
lation de la tension de sortie comme c’est le cas dans [11]. Cette solution n’est pas
privilégiée. En effet, les transistors du HVDC sont soumis à de fortes contraintes en
tensions, équivalent à la tension totale. Rajouter des contraintes de régulation sup-
plémentaires dégraderaient la fiabilité de l’ensemble.

1.2.2.2 Redresseurs et PFC en série

Une autre manière d’améliorer le pont de diodes est d’inclure un convertisseur
DC/DC en série entre le pont et la capacité de sortie.

Par rapport au pont, ces convertisseurs permettent de réguler la tension de sortie
tout en améliorant la forme des courants d’entrée comme cela est montré sur le
schéma a) de la figure 1.6.

Par rapport aux convertisseurs à injection de 3ème harmonique, ils ont l’avantage
de pouvoir réguler la tension de sortie et l’inconvéniant de ne pas pouvoir atteindre
un facteur de puissance unitaire.

16



1.2. Etat de l’art des topologies de redresseurs triphasés unidirectionnels

Topologies de type élévateur de tension Dans [26,28], les auteurs analysent l’apport
d’un double élevateur (Double Boost) avec un fonctionnement en mode de conduc-
tion discontinue. L’avantage d’utiliser deux Boost au lieu d’un est de diminuer par
deux les contraintes en tensions aux bornes des transistors. Cela augmente nette-
ment la fiabilité de l’ensemble. Un deuxième avantage est d’améliorer le facteur de
puissance par rapport à un fonctionnement en mode de conduction continue. Car le
convertisseur en mode de conduction discontinue peut réguler les courants quand
ils sont proches de zéro. Les défauts majeurs de cette topologie sont des pics de
courants importants. Ce qui diminue la fiabilité du point de vue des contraintes élec-
triques sur les semi-conducteurs.

Une structure entrelacée de cette topologie est comparée avec une Vienna dans
[2]. L’auteur démontre des performances équivalentes au Vienna au niveau du poids
total des inductances du convertisseur (Boost et Filtre d’entrée) et de l’efficacité.

Une version en conduction continue permettrait en outre de diminuer les contraintes
en pic de courant au prix d’une déformation plus importante des courants d’entrée.

De plus, le nombre peu élevé de transistors par rapport au Vienna fait de cette to-
pologie un candidat intéressant du point de vue du critère coût. Alors que les critères
de régulation de la tension, du volume et du rendement sont respectés. Il faudrait
une analyse quantitative supplémentaire pour savoir si le compromis d’un plus faible
coût pour une correction du facteur de puissance moins efficace est intéressant et
si la fiabilité est équivalente à celle du Vienna. Cette étude sera faite à la section
suivante.
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FIGURE 1.7 – Topologie du Redresseur Triphasé Double Boost avec les inductances de Boost
côté 3φ-AC (i) et DC (ii)

Topologies de type abaisseur de tension Ce ne sont pas des topologies appropriées
pour notre application.

En effet, le HFPDU doit globalement élever la tension par rapport à la tension no-
minale du réseau. Donc en abaissant la tension, cela apporte davantage de contraintes
sur l’étage de conversion suivant qui doit compenser cette diminution.

Un autre effet de l’abaisseur est d’augmenter les amplitudes de courants. Les
contraintes en courant sur les composants sont donc nettement supérieures aux to-
pologies élévatrices de tension. Ce qui déteriore la fiabilité et augmente les pertes.
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Chapitre 1. Choix de la topologie du redresseur triphasé

D’autre part, lors des problèmes de variations des amplitudes des tensions du
réseau, ces tensions ont une tendance plus importante à diminuer qu’à augmenter.
Une topologie abaisseur sera moins robuste aux chutes de sa tension d’entrée qu’une
topologie élévateur.

1.2.2.3 Redresseurs et PFC parallèle-série

Les redresseurs PFC parallèle présentent un bon facteur de puissance, mais ne
régulent pas la tension de sortie. Les redresseurs PFC série font l’inverse. En combi-
nant les deux types de redresseurs, un bon facteur de puissance et la régulation de
la tension de sortie sont possibles.

Cette démarche est proposée dans [26]. Elle aboutit au choix d’un convertisseur
avec un circuit actif d’injection de 3ème harmonique de courant en série avec un
double Boost. La Figure 1.8 montre la topologie de ce convertisseur. Par rapport au

Cout
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Vc1

Vc2

Va

Vb

Vc

Cout

L2

L2

Système actif d’injection
de 3e"Harmonique

Convertisseur Double Boost

FIGURE 1.8 – Topologie de redresseur triphasé avec circuit d’injection de 3ème harmonique et
double Boost.

redresseur avec double Boost, il y a 6 transistors en plus des 2 transistors du Double-
Boost. La fiabilité et le rendement sont alors plus faibles et le coût est nettement plus
élevé.

Par rapport au Vienna, il y a plus de transistors et de diodes. Ce qui représente
à priori un coût plus élevé. Cependant, une partie des transistors et des diodes
ont une fréquence de commutation lente. Ils supportent donc nettement moins de
contraintes en courant moyen. Ce qui veut dire que la fiabilité semble d’un côté
plus faible à cause du nombre de transistors, et de l’autre côté plus élevée car les
contraintes en courant sont moins élevées. Ainsi, du point de vue de la fiabilité, cette
topologie n’a pas d’avantage décisif par rapport au Vienna et au Double-Boost.

Du point de vue du coût, cette topologie semble être plus chère que le Vienna et
le Double-Boost. Elle ne sera pas retenue dans l’étude quantitative avec le Vienna.

18
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1.2.3 Redresseurs et PFC combinés

Dans ces convertisseurs, les diodes du pont triphasé participent à la correction du
facteur de puissance en plus de la fonction redresseur.

Par rapport aux convertisseurs avec redresseurs et PFC séparés, cela permet de
réaliser plus de fonctionalités sans augmenter le nombre de semi-conducteurs.

Cette combinaison des deux fonctions peut se faire de deux manières différentes :

— Modulaire par phase : il y a un convertisseur 3φ-AC/DC pour chacune des trois
phases qui effectue le redressement et la correction du facteur de puissance, et
qui régule les tensions de trois condensateurs séparés.

— Directe : chacun des convertisseurs sur les trois phases participent de manière
coordonnée à réguler une unique tension de sortie.

1.2.3.1 Topologie modulaire par phase

La Figure 1.9 montre un exemple de topologie modulaire par phase étudié dans
[19,28].

En concevant un correcteur par phase, on se ramène au cas plus simple du mo-
nophasé. Un autre avantage est d’être robuste au problème de déséquilibrage du
réseau puisque la régulation de chaque sous-convertisseur se fait de manière in-
dépendante. Cependant le module de chaque phase nécessite d’avoir deux conver-
tisseurs en série : le premier pour le redressement et le deuxième pour éviter les
problèmes de couplage entre chaque phase sur la tension de sortie.

L’association de chaque sous-convertisseur peut se faire en configuration étoile
ou en delta. L’association en delta comme représenté sur la figure 1.9 permet un
découplage dans la régulation des courants de chaque phase et nécessite moins de
capteurs et une régulation moins complexe que l’association en étoile. Cependant
les contraintes en tension sur les transistors y sont plus importantes.

Le principal inconvénient est le grand nombre de semi-conducteurs nécessaires
pour une conception modulaire. Le coût est nettement plus élevé que pour d’autres
convertisseurs tels que le Vienna. Ce coût élevé serait justifié dans une application où
il est nécessaire de pouvoir utiliser la pleine puissance même en cas de la perte d’une
phase du réseau. Ce qui n’est pas le cas de notre application où un fonctionnement
dégradé suffit en cas de perte d’une phase.

1.2.3.2 Topologie Directe

Les redresseurs triphasés directs atteignent une densité de puissance maxi-
male d’après [28].

Le redresseur triphasé actif à 6 interrupteurs (cf. Figure 1.10 ) a les avan-
tages d’être résistant à la perte d’une phase, d’être simple de conception et d’avoir
peu de composants. Sa topologie est bidirectionnelle contrairement aux autres to-
pologies étudiées dans cette section. Cela en fait une topologie très utilisée dans
l’industrie comme souligné dans [39]. Mais elle a deux inconvéniants majeurs du
point de vue de la fiabilité :
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FIGURE 1.9 – Exemple de topologie de redresseur modulaire par phase, avec une structure en
Delta

— la possibilité de court-circuit de la capacité de sortie en cas de mauvaise com-
mande des interrupteurs ;

— de fortes contraintes en tension sur les transistors équivalent à la totalité de la
tension de sortie.
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FIGURE 1.10 – Exemple de topologie de redresseur triphasé actif direct à 6 transistors

Le redresseur triphasé actif à interrupteurs en Y ou en Delta sont pré-
sentés dans [22, 28] en comparaison avec le Vienna. Sa topologie est donnée par
la figure 1.11. Comme pour les convertisseurs modulaires par phase, la configura-
tion en Delta est plus intéressante que la configuration en étoile car la robustesse
à une perte de phase est meilleure et la commande légèrement simplifiée. Mais les
contraintes en tension sur les transistors sont plus fortes car ils doivent supporter la
totalité de la tension de sortie. Dans [22], l’auteur souligne que ce convertisseur est
adapté aux contraintes du réseau électrique dans les avions car le réseau doit être
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FIGURE 1.11 – Exemple de topologie de redresseur triphasé actif direct à configuration en Delta

robuste à la perte d’une phase et la tension du bus DC en sortie du redresseur est
moins élevée que pour une application médicale.

La dernière topologie à étudier est le Redresseur Vienna dont le cicuit électrique
est donné sur la figure 1.12. Cette topologie comprend des inductances côté réseau,
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FIGURE 1.12 – Topologie du Redresseur de type Vienna avec interrupteurs bidirectionnels en T

un pont triphasé et des interrupteurs bidirectionnels entre le milieu de chacune des
trois branches du pont triphasé et un point milieu entre les deux condensateurs côté
charge.

A chaque instant, chacune des trois phases du convertisseur se comporte comme
un boost entre la tension d’entrée et la tension aux bornes d’un des deux condensa-
teurs de sortie. En effet, pour une tension et un courant d’entrée positifs, le parcours
du courant dans une phase du convertisseur est le suivant :

— il traverse l’inductance de la phase (ou inductance de boost) ;

— puis il traverse soit la diode supérieure de la branche du pont triphasé si l’inter-
rupteur bidirectionnel est ouvert, soit les transistors bipolaires à grille isolée ou
Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT) et les diodes de l’interrupteur bidirec-
tionnel s’il est fermé;
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— enfin il se divise entre le condensateur supérieur et la charge.

Dans [28], l’auteur présente le Vienna comme la topologie parmi les redresseurs
triphasés undirectionnels qui a un bon compromis entre la complexité de la structure,
la complexité de la régulation et les contraintes électriques sur les composants. En
effet, cette topologie a l’avantage d’avoir :

— Une des meilleures densités de puissance.

— L’absence de risque de court-circuit de la tension de sortie.

— Un bon compromis entre le nombre de composants à semi-conducteurs et les
pertes dans les composants.

— Des contraintes faibles en tension sur les transistors.

— Une capacité à fonctionner dans le cas de la perte d’une phase du réseau d’en-
trée.

Le principal désavantage du Vienna pour une application industrielle est le coût et
la complexité de la régulation.

1.2.4 Résumé des topologies

Le tableau 1.2 présente de manière synthétique les topologies qui présentent un
intérêt pour notre application. Les critères de comparaison permettent de souligner
clairement que la topologie du Vienna est la plus prometteuse pour notre application.
En effet, elle offre un bon compromis entre la répartition des contraintes sur les
composants vis-à-vis du réseau et le nombre de composants nécessaires pour les
performances désirées.

1.2.4.1 Discussion sur les normes internationales

Une topologie qui pourrait être intéressante est celle du Double-Boost. Cette struc-
ture nécessite un nombre plus faible de composants et, comme ce sera montré par
la suite, elle a un coût moins important au prix d’un THD plus élevé.

Or les normes applicables aux performances en THD ne sont pas définies dans le
cadre de notre application.

En effet, la norme IEC 61000-3-12 spécifie les limites des harmoniques de courant
qu’un convertisseur électrique peut transmettre au réseau électrique publique à tra-
vers les câbles. Le THCI est calculé à 13% dans le cas minimal de la norme. Mais elle
n’est applicable que pour les courants par phase de moins de 75A.

Or le courant par phase Iphase donnée par la relation 1.2.1 peut atteindre 216A à 334A
dans notre application selon la tension nominale du réseau à puissance maximale.

Iphase “

c

2
3 ¨

Pout
Vin

(1.2.1)

Notre application correspond au cas de figure du rapport technique intitulé IEC
61000-3-14. Or ce rapport n’a pas vocation à être une norme. De plus, il n’est pas
aussi précis dans ses recommandations que la norme IEC 61000-3-12. L’exemple
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Topologie
Hybride
Double
Boost

Injection
Active et
Double
Boost

Modulaire
Delta

Direct à 6
Transistors

Direct
Delta Vienna

Figures 1.7 1.8 1.9 1.10 1.11 1.12

- Robustesse
à la perte
d’une phase

partielle partielle totale totale totale partielle

- Contraintes
en tension
sur les tran-
sistors (V)

400 400 400 800 800 400

- Contraintes
sur le HVDC faible faible forte faible faible faible

- Nombres
d’IGBT 2 8 6 6 6 6

- Nombres de
diodes 8 8 18 0 6 6

- THD(%) ą 10 ă 5 ă 5 ă 5 ă 5 ă 5
- Volume des
composants
magnétiques

bas bas élevé bas bas bas

- Complexité
de la régula-
tion

moyenne élevée simple simple simple moyenne

Tableau 1.2 – Comparaison qualitative de topologies de redresseurs triphasés

23



Chapitre 1. Choix de la topologie du redresseur triphasé

donné en annexe B de ce document prend un convertisseur alimenté par une tension
d’entrée de 400Vrms pour une puissance apparente de 100kVA. Le THC (Total Harmonic
Current) maximal est calculé à 33%.

Un troisième document sur les bonnes pratiques dans la génération d’harmo-
niques par le convertisseur d’électronique de puissance est le IEEE Std-519 [43]. Ce
document préconise un THC de 5%, qui est la valeur qu’on retrouve habituellement
dans l’état de l’art.

Le mauvais THD du Double-Boost n’est donc pas rédhibitoire au vue des normes
applicables à notre cas d’étude. Une analyse plus approfondie des contraintes sur
les semi-conducteurs et les performances en PF et THD est présentée à la section
suivante pour comparer les topologies Double-Boost et Vienna.

1.3 Comparaison quantitative de la fiabilité et du coût entre
le Vienna et le Double-Boost

Pour quantifier avec plus de précision certaines contraintes électriques et écono-
miques sur les topologies Vienna (cf figure 1.12) et DoubleBoost en mode mode
de conduction continue ou Continuous Conduction Mode (CCM) (cf. figure
1.7), une simulation en commutation a été menée sur un cas donné.

Pour le DoubleBoost, deux configurations ont été étudiées : les inductances de
Boost côté 3φ-AC ou côté DC. Seul le mode CCM a été considéré car il limite les
contraintes en courant pic sur les composants par rapport au mode mode de conduc-
tion discontinue ou Discontinuous Conduction Mode (DCM) au détriment d’un facteur
de puissance et d’un THD plus faible.

Les contraintes analysées par cette simulation sont :

— Les pertes dans les semi-conducteurs.

— Le PF et le THD en entrée du convertiesseur.

— Les contraintes en tension pic et moyenne aux bornes des semi-conducteurs et
en courant pic et moyen dans les semi-conducteurs.

— Le coût des semi-conducteurs dimensionnés pour cette application chez le fa-
bricant Semikron.

1.3.1 Présentation des modèles de simulation

Deux environnements ont été utilisés pour modéliser les convertisseurs et leur
régulation et mesurer leurs performances :

— L’environnement PLECS a été utilisé pour modéliser tous les composants élec-
troniques et mesurer les performances de chaque topologie.

— L’environnement Matlab/Simulink a été utilisé pour simuler la loi de commande
des convertisseur. Cet environnement permet d’intégrer des modèles dévelop-
pés dans l’environnement PLECS.
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Pour avoir une comparaison pertinente, une structure de régulation identique,
présentée sur les figures 1.13 et 1.14, et des modèles identiques de semiconducteurs
ont été utilisés. Cette structure est composée de trois boucles de régulations :

— Une boucle sur la mesure de la tension totale de sortie avec un correcteur
Proportionnel Intégral (PI).

— Une boucle sur la mesure de la différence des tensions de sortie avec un correc-
teur proportionnel.

— Une boucle sur la valeur absolue de la mesure des courants d’entrée avec un
correcteur PI.

— La référence des courants d’entrée est construite à partir de la sortie de la
boucle en tension totale de sortie et de la mesure des tensions d’entrée.

— La commande des IGBT est générée à partir d’une modulation à largeur d’im-
pulsion intersective ou Carrier-Based Pulse Width Modulation (PWM).
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FIGURE 1.13 – Topologie et Régulation du Redresseur de type Vienna

Il y a 3 types de semi-conducteurs dans les topologies étudiées :
— Les IGBT de calibre en tension 600V.
— Les diodes du pont triphasé et avec des puces en silicium de calibre en tension

1200V.
— Les diodes en antiparrallèle des IGBT avec des puces en silicium de calibre en

tension 600V.
Les modèles de semi-conducteurs utilisés sont des interrupteurs idéaux auxquels les
effets parasites suivants sont intégrés : résistance de conduction, tension de seuil et
pertes par commutation.

Des modèles idéaux de fonctionnement ont été utilisés pour les générateurs de
tensions, les inductances, les capacités et les résistances.

La valeur des composants a été harmonisée pour obtenir une valeur équivalente
d’inductance donnée en 1.3.1.

L3 “
2
3 ¨ L2 (1.3.1)

Les valeurs numériques choisies sont L3 “ 60µH et Cout “ 4, 2mF.
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FIGURE 1.14 – Topologie et Régulation du Redresseur de type Double-Boost avec les induc-
tances côtés (a) 3φ-AC ou (b) DC

1.3.2 Performance en pertes

Ce paragraphe explique comment les pertes sont calculées en exploitant les ré-
sultats de simulation.

Les pertes dans les semi-conducteurs se décomposent en deux catégories :

— Les pertes par conduction.

— Les pertes par commutation.

Les pertes par conduction sont obtenues au moyen de la valeur de la résistance
en série donnée par le constructeur et de la mesure du courant traversant le semi-
conducteur.

Pour mesurer les pertes par commutation dans les semiconducteurs, il faut fournir
à la simulation les données des pertes en fonction de la tension, du courant et de la
température du semiconducteur. Ces données sont fournies dans les documents des
constructeurs en fonction du courant pour une tension et une température donnée.

Une autre manière d’obtenir ces données est de faire un banc de test pour me-
surer l’énergie dissipée pour chaque jeu de paramètre dont la température du com-
posant et les contraintes en tension. GE Healthcare a mis à disposition ses données
expérimentales concernant les mesures de l’énergie dissipée.

L’allure d’un jeu de donnée de perte à l’ouverture est représentée Figure 1.15.
Chacun des 3 types de semi-conducteurs considérés a son jeu d’energie de pertes
dans la simulation.

La figure 1.16 montre les pertes pour une simulation avec une puissance de sortie
de 65kW et une tension nominale du réseau d’entrée de 400VRMS.

La topologie Double-Boost DC est la plus performante. Cependant la valeur totale
des pertes reste équivalente entre les topologies.

Du fait d’un plus grand nombre d’IGBT, le Vienna présente d’une part des pertes
par commutation plus élevées que le Double-Boost. D’autre part, les pertes par
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FIGURE 1.15 – Energie de perte à l’ouverture de l’IGBT du module SEMIX405

conduction du Vienna sont moins élevées car la puissance est répartie sur un nombre
supérieur d’IGBT.

Du fait que la commutation a lieu après le pont de diode dans le Double-Boost,
les pertes par commutation du pont de diodes sont quasi-nulles, contrairement au
Vienna. Mais ces pertes sont compensées par les pertes par commutation des diodes
de la partie Boost.

1.3.3 Performances en Facteur de puissance

Ce paragraphe explique comment le PF et le THD sont calculés en simulation.
Comme expliqué dans [38], le PF peut être séparé en λDéplacement et λDistorsion selon

l’équation 1.3.2.
PF “ λDéplacement ¨ λDistorsion (1.3.2)

Pour un réseau électrique de fréquence fg, la composante harmonique à la fréquence
fondamentale fg de la tension d’une phase du réseau est notée V1rms. De même,
l’harmonique fondamentale du courant et de la puissance active sont notées respec-
tivement I1rms et P1avg. Le λDéplacement est lié à l’harmonique fondamentale de la tension
V1rms, du courant I1rms et de la puissance active P1avg d’entrée par l’équation 1.3.3.

λDéplacement “
P1avg

V1rms ¨ I1rms
(1.3.3)

Et le λDistorsion est lié au THD par l’équation 1.3.4.

λDistorsion “
1

b

1` pTHD100 q
2

(1.3.4)
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FIGURE 1.16 – Comparaison des pertes dans les semi-conducteurs pour différentes topologies
d’AR pPout “ 65kW;Vin “ 400Vrms;L3 “ 80µH;T “ 70˝Cq

Le THD dépend des amplitudes des harmoniques de courant Ikrms selon l’équation
1.3.5.

THD “

a

ř8

k“2 I
2
krms

I1rms
(1.3.5)

En triphasé équilibré, il est équivalent de prendre le PF ou le THD d’une phase et
de faire la moyenne sur les trois phases.

Topologie Vienna Double Boost DC Double Boost
3φ-AC

PF p%q 99.96 97.05 97.86
THD p%q 5 25 22

Tableau 1.3 – Comparaison du PF et du THD pour plusieurs topologies de redresseurs tripha-
sés pPout “ 140kW;Vin “ 400VRMS;L3 “ 80µHq

Le tableau 1.3 présente les résultats de simulation pour la puissance maximale de
sortie de 140kW, une tension nominale du réseau d’entrée de 400VRMS.

Le Double-Boost a un PF entre 97% et 98% inférieur à celui du Vienna 99, 96%. Son
THD, qui est entre 22% et 25%, est nettement supérieur à celui du Vienna 5% . Pour
notre application, il faudrait évaluer si le PF ne pourrait pas être amélioré par une
régulation adaptée.
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1.3.4 Contraintes en tension/courant sur les semi-conducteurs

Un aspect important de la fiabilité est d’évaluer les contraintes en tension et
en courant que devront supporter les semi-conducteurs. Les défaillances des semi-
conducteurs, en particulier des composants actifs comme les IGBT sont les causes
principales de dysfonctionnement dans les convertisseurs.

Une simulation à puissance maximale a fourni les données des courants pics et
moyens, les tensions pics et moyennes vues par chacun des trois types de semi-
conducteur présents dans le Double-Boost et le Vienna.

Les données sont représentées dans la figure 1.17. Les contraintes pics sont équi-
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FIGURE 1.17 – Comparaison des contraintes électriques dans les semi-conducteurs normalisées
par rapport au Vienna pour différentes topologies d’AR pPout “ 140kW;Vin “ 400Vrmsq

valentes entre les 3 topologies. La topologie Double-Boost-DC présente l’intérêt d’avoir
des contraintes en tension pic sur les diodes du pont triphasé plus basses que dans
le cas du Vienna. Alors que le Double-Boost-3φ-AC présente des contraintes plus éle-
vées.

Les contraintes en courant moyen montrent clairement que les semi-conducteurs
de la partie Boost du Double-Boost (Diodes 600V et IGBT 600V) supportent des va-
leurs 2 à 3 fois plus élevées que pour le Vienna. En effet, un IGBT dans le Vienna ne
supporte qu’un sixième de la puissance là où un IGBT dans le Double-Boost supporte
la moitié de la puissance.

Du point de vue du courant moyen, il faudrait mettre plusieurs IGBT en parallèle
pour compenser cette faiblesse du Double-Boost par rapport au Vienna.
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1.3.5 Coût des topologies

Le contexte industriel impose de prendre en compte le coût dans le choix de la
topologie de l’AR.

Le tableau 1.4 détaille le coût de chaque type de composant de l’AR d’après une
évaluation faite par GE Healthcare et le coût des semi-conducteurs calculé ci-après.

Le coût relatif des semi-conducteurs s’élève à 62% par rapport au coût total du
convertisseur AR. Cela représente le coût le plus important du convertisseur. Il est
donc intéressant d’avoir une topologie qui réduise nettement ce coût.

Composants Coût H.T.(C)

Semi-conducteurs 1308
Filtre d’Entrée 203
Filtre de Sortie 123
Carte de Commande des IGBT 81
Inductances 225
Structure mécanique 180

Coût Total 2120
Coût Relatif des Semi-conducteurs 62%

Tableau 1.4 – Détail du Coût de l’AR par composant.

Pour comparer le coût des modules, l’estimation du coût a été faite à partir des
prix donnés par Semikron pour ses modules de semi-conducteurs (https ://shop.semikron.com/en/home/)
.

Le choix des modules est dicté par les contraintes maximales en tension et en
courant telles qu’elles ont été étudiées à la section précédente.

Une règle usuelle dans l’industrie est de choisir les modules dont les tensions et
les courants nominaux sont égales à 1,25 fois les tensions et les courants maximum
estimés. Dans cette application :

— Les diodes du pont triphasé supportent une tension pic de 800V et un courant
pic de 330A. On va donc choisir des diodes avec un dimensionnement minimal
de 1000V / 415A.

— Les IGBT et ses diodes anti-parrallèles supportent une tension pic de 420V et un
courant pic de 330A. On va donc choisir des IGBT et des diodes avec un dimen-
sionnement minimal de 525V / 415A.

Les modules de Semikron choisis pour la comparaison sont présentés dans le Ta-
bleau 1.5 :

— Pour le Vienna, il suffit d’un module par phase pour onduleur en forme de T de
type SKiM601TMLI.

— pour le Double-Boost, dans l’option 1, il suffit d’un module de pont triphasé SE-
MiX501D, d’un module pour le Boost supérieur SEMiX603GAL et d’un module
pour le Boost inférieur SEMiX603GAR.

30



1.3. Comparaison quantitative de la fiabilité et du coût entre le Vienna et le Double-Boost

Topologie Vienna Double-Boost
(option 1)

Double-Boost
(option 2)

Réf. Modules
(quantité x coût
unitaire H.T. (C))

SKiM601TMLI12E4B
(3ˆ 435, 92)

SEMiX501D17Fs
(1ˆ 100, 46)

SEMiX501D17Fs
(1ˆ 100, 46)

SEMiX603GAL066HDs
(1ˆ 104, 17)

SEMiX603GAL066HDs
(3ˆ 104, 17)

SEMiX603GAR066HDs
(1ˆ 102, 59)

SEMiX603GAR066HDs
(3ˆ 102, 59)

Coût Total H.T. (C)
(réduction par rap-
port au Vienna (%))

1308 p0q 307 p´77q 721 p´45q

Volume Total (dm3)
(réduction par rap-
port au Vienna (%))

1, 36 p0q 0, 66 p´51q 1, 53 p`13q

Tableau 1.5 – Comparaison du coût et du volume des modules de semi-conducteurs pour plu-
sieurs topologies de redresseurs triphasés

— pour le Double-Boost, dans l’option 2, il faut 3 modules en parallèle pour la partie
Boost pour prendre en compte le courant moyen 3 fois supérieur dans les IGBT
du Double-Boost par rapport au Vienna,.

Le coût du Double-Boost dans l’option 1 est de 77% moins cher que le Vienna. Dans
l’option 2, ce gain est réduit à 45%. Le Double-Boost est donc économiquement plus
intéressant que le Vienna.

Comme le fabricant Semikron fournit aussi le volume des boîtiers des modules
de semi-conducteurs, une comparaison du volume total des semi-conducteurs est
présentée dans le tableau 1.5.

— Pour le Double-Boost en option 1, les modules de semi-conducteurs ont un vo-
lume inférieur de 51% par rapport à celui du Vienna.

— Pour le Double-Boost en option 2, les modules de semi-conducteurs ont au contraire
un volume supérieur de 13% par rapport à celui du Vienna.

1.3.6 Conclusions de la comparaison quantitative

En résumé, si on prend l’option 2 du Double-Boost, nous obtenons en comparaison
avec le Vienna :

— par rapport aux critères de fiabilité :

— des contraintes en tensions pic plus faibles de 30% ;

— des contraintes en courants pics équivalentes ;

— des contraintes en tensions moyennes plus élevées de 10% à 60% sur les
IGBT, et plus faible de 27% sur le pont ;
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— des contraintes en courants moyens plus faible de 7% sur les IGBT, et plus
faible de 37% à 58% sur les diodes ;

— un nombre d’IGBT pour le Boost et de diodes pour le pont triphasé équi-
valent ;

— un nombre de diodes pour le Boost plus élevé de 100% ;

— par rapport au critère de volume :

— un volume en semi-conducteur plus élevé de 13% ;

— par rapport aux critères de performance :

— un PF inférieur de 2% et un THDsupérieur de 20% ;

— des pertes équivalentes ;

— par rapport au critère de coût :

— un coût des modules inférieur de 45%.

Pour des critères de fiabilité à niveaux équivalents, les critères de volume et de
performance sont à un niveau plus faible pour le Double-Boost que pour le Vienna.
Le critère de coût est cependant à un meilleur niveau pour le Double-Boost.

Il aurait donc été pertinent d’approfondir la topologie du Double-Boost si le critère
de coût avait été prépondérant.

Mais comme le critère de volume et de performance sont plus importants, la to-
pologie Vienna sera retenue pour la suite de l’étude.

1.4 Choix détaillé de la topologie

La topologie Vienna ayant été choisie à la section précédente, il reste à préciser
les détails de la variante de Vienna retenue comme objet d’étude pour les chapitres
suivants :

— Le critère de volume minimal justifie le choix de coupler les inductances de
Boost du Vienna.

— Le critère de rendement et de coût justifie le choix d’une topologie spécifique
pour les interrupteurs bidirectionnels.

La topologie retenue est un Double Vienna à Inductances Couplées présentée
dans [14] et dans la figure 1.18. Les tensions d’entrée Va, Vb et Vc sont représentées
par des sources idéales de tension. La ligne du réseau électrique est modélisée par
une inductance Lg en série avec une résistance Rg.

Le filtre d’entrée est composé de trois capacités Cx connectées en étoile avec
chacune une résistance parasite en série Rx. Le point neutre artificiel de ce filtre est
relié au point milieu des condensateurs de sortie M .

Il y a deux condensateurs en sortie de même capacité C et montés en série. Le
condensateur supérieur est aussi appelé condensateur positif car il est alimenté à
travers le Vienna par les courants d’entrée dans leur phase positive. De même, le
condensateur inférieur est aussi appelé condensateur négatif car il est alimenté par
les courants d’entrée dans leur phase négative.
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FIGURE 1.18 – Topologie retenue pour l’AR : 2 redresseurs Vienna montés en parallèle avec une
inductance couplée pour chaque phase d’entrée

1.4.1 Topologie des interrupteurs bidirectionnels

Une particularité de la topologie du Vienna est le choix possible entre plusieurs
topologies d’interrupteurs bidirectionnels présentées sur la figure 1.19.

Le type (a) est le plus adapté à notre application. En effet leur coût est moindre
grâce à son utilisation dans les onduleurs trois niveaux avec une structure en T ou
T-type, Neutral-Point Clamped Inverter (T-NPC). De plus, dans [47], les auteurs in-
diquent que son efficacité est nettement meilleure que les autres topologies pour une
fréquence de commutation de 22.4kHz. D’après [44], le type (a) présente des pertes
par commutation plus élevées mais des pertes par conduction moins élevées. Donc
pour une fréquence de commutation plus élevée que notre application, les types (c)
et (d) présenteraient des pertes globales plus faibles que le type (a).

1.4.2 Parallélisation des topologies

Pour améliorer la fiabilité de l’AR, une idée simple est d’utiliser plusieurs modules
de Vienna en parallèle. Cela permet de continuer le fonctionnement de l’AR dans un
mode réduit en cas de défaillance grave dans un des modules.

Dans [6], l’auteur souligne que cela permet d’utiliser des composants de taille
inférieure qui sont plus efficaces et moins chers.

Une question pertinente serait de savoir quel est le nombre optimal de modules
pour maximiser la fiabilité, le volume, l’efficacité, et le coût du convertisseur. Cette
question a été abordée dans [6] pour optimiser le volume et l’efficacité d’une topo-
logie Buck.
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FIGURE 1.19 – Différents types d’interrupteurs bidirectionnels : (a) en T (b) à Transistor unique
(c) à 2 Transistors verticaux arrières (d) à 2 Transistors verticaux avant

Cependant, cette question n’est pas l’objectif de cette thèse. En effet, l’intérêt
de cette étude est de tester la stabilité et les performances de l’AR sur une plage
de fonctionnement étendue, et non de l’optimiser pour un point de fonctionnement
précis.

De plus, le cadre industriel de l’étude conduit à faire un compromis entre les per-
formances d’une part et la simplicité du convertisseur d’autre part. Or dans [41], les
auteurs admettent que l’inconvénient principal de la modularité est la complexité de
la commande et le nombre de composants.

Pour ces raisons, le choix de deux modules de Vienna en parallèle a été retenu
pour bénéficier des avantages de la parallélisation sans complexifier outre mesure le
convertisseur.

1.4.3 Couplage des inductances d’entrée

L’utilisation d’inductances couplées ou transformateurs intercellulaires est large-
ment étudiée dans la littérature [41], [23], [6] et [47] pour améliorer l’efficacité du
convertisseur et diminuer le volume et le coût des inductances.

Dans [41], les auteurs utilisent une topologie Vienna avec 4 cellules et 3 trans-
formateurs intercellulaires/inductances couplées. L’objectif premier de cet article est
la réduction des pertes. Il est montré que cette topologie conduit à un rendement
supérieur à 98% d’efficacité à 7, 5kW. Les auteurs soulignent aussi la réduction des
harmoniques de la basse fréquence à 2 fois la fréquence de découpage. La distorsion
des courants d’entrée THD atteint un minimum de 1, 82% à 7, 5kW. Ainsi, le volume et
donc le coût du filtre d’entrée sont réduits.

Dans [47], les auteurs présentent un Vienna avec 2 cellules par phase et des
inductances couplées, et le même type d’interrupteur bidirectionnel que notre choix.
Il est souligné que la réduction des pertes atteint 27% par rapport à une solution
non-modulaire. Ainsi, un taux de 99% d’efficacité à 3kW est dépassé.

Dans [6], l’auteur étudie un choix optimal de nombre de cellules et de configura-
tion des transformateurs intercellulaires pour une topologie Buck. Il est démontré que
l’entrelacement réduit le temps de réponse. En effet, l’entrelacement permet d’avoir
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des valeurs d’inductance et de capacité de sortie plus faibles. Or les temps de mon-
tée des courants dans les inductances et des tensions dans les capacités dépendent
linéairement de leurs valeurs. Donc la dynamique des courants et des tensions est
plus rapide.

Un autre effet bénéfique de l’entrelacement est de réduire l’amplitude crête à
crête du courant d’entrée et des courants de sortie. Une conséquence directe est la
réduction du volume du filtre d’entrée.

En plus de l’entrelacement, le couplage des branches permet de réduire l’ampli-
tude sur chaque inductance. Ainsi la taille et les pertes des inductances sont dimi-
nuées.

L’étude [6] montre enfin que le nombre de branches optimales pour minimiser le
volume relatif des inductances et les pertes est de 5.

Dans [23], les auteurs comparent l’intérêt d’utiliser des inductances couplées par
rapport à des inductances simples pour une topologie Boost. Il présente une réduc-
tion du volume des inductances d’un facteur 3. Ces inductances couplées permettent
également de réduire l’amplitudes crêtes-crêtes des courants dans les inductances.
Ainsi, un taux de 98% d’efficacité à 3kW est atteint dans cette étude.

1.5 Conclusion

Une étude de l’état de l’art des redresseurs triphasés a mis en exergue les qualités
de fiabilité et de densité de puissance du redresseur Vienna.

L’alternative d’une topologie avec convertisseur Double-Boost montre un gain réel
sur le coût des semi-conducteurs au détriment des performances et notamment de
la distorsion des courants d’entrée. Cela souligne par contraste les performances du
Vienna qui demeure le choix privilégié pour notre application.

L’utilisation de deux modules en parallèle permet d’augmenter la fiabilité de l’AR
sans complexifier outre mesure la topologie et la commande. Cela permet en outre
d’utiliser des inductances couplées qui réduisent l’amplitude des oscillations de cou-
rant d’entrée et de sortie, les pertes dans les inductances, et le volume des com-
posants passifs (inductances et filtre d’entrée, capacité de sortie). La topologie de
double Vienna à inductances couplées a ainsi été choisie comme topologie pour l’AR.

Le prochain chapitre sera consacré au dimensionnement de l’AR.

35





Chapitre 2
Dimensionnement du redresseur triphasé

L’étude bibliographique menée au chapitre 1 a permis de choisir une topologie
pour l’AR qui répond au mieux aux critères du cahier des charges : le double Vienna
à inductances couplées et avec des interrupteurs bidirectionnels en forme de T. Cette
topologie présente en première analyse une fiabilité et un rendement important tout
en étant robuste aux variations de charges et de tension réseau.

L’étape suivante consiste à dimensionner les composants passifs de l’AR : induc-
tances couplées, capacités d’entrée et de sortie. Les pertes globales de l’AR seront
modélisées par des résistances en série avec les inductances couplées dont la valeur
sera estimée dans ce chapitre.

Ce dimensionnement va permettre de simuler les modèles développés au chapitre
3 et de construire un prototype.

Une étude approfondie des différents modes de fonctionnement des courants
dans les inductances couplées est également nécessaire pour comprendre comment
fonctionnent ces composants et bien les modéliser dans le chapitre 3.

En effet, les bénéfices du couplage des inductances d’entrée sur la réduction
des contraintes en courant et du volume sont contrebalancés par la complexité des
formes d’ondes des courants et la difficulté à bien modéliser ces courants sur tous
les points de fonctionnement.

Ensuite, il est intéressant de comprendre comment les harmoniques de la fré-
quence du réseau apparaissent dans la tension de sortie pour savoir si le filtrage en
sortie est suffisamment efficace.

2.1 Dimensionnement des inductances couplées

L’objectif de cette section est de dimensionner les inductances de fuite Lf et de
magnétisation Lm des inductances couplées. Ces deux grandeurs permettent de dé-
finir la forme et l’amplitude des oscillations des courants dans les deux branches des
inductances couplées.

Il y a un compromis à respecter sur l’amplitude des oscillations des courants dans
les inductances. Une faible inductance signifie que les courants augmentent rapide-
ment et ainsi la dynamique du convertisseur est plus rapide, en particulier vis-à-vis
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Chapitre 2. Dimensionnement du redresseur triphasé

des variations de la charge. Cependant cela induit une plus grande amplitude des
oscillations en courant. Ainsi les contraintes sur l’inductance, sur le filtre d’entrée et
sur la stabilité de la régulation sont plus fortes.

Une valeur usuelle est de prendre une amplitude maximale d’oscillation qui ne
dépasse pas 20% du courant maximal.

Pour calculer cette amplitude, il faut comprendre les formes d’ondes des courants
dans les inductances couplées. Ce travail a été abordé dans [3] pour un convertis-
seur élévateur qui a un mode de conversion DC/DC. Cette section va s’inspirer de
ce travail et l’appliquer au cas du redresseur Vienna qui a un mode de conversion
3φ-AC/DC.

La première étape consiste à modéliser la dynamique des courants dans les in-
ductances couplées. Ensuite, selon la puissance de sortie et les tensions d’entrée et
de sortie, les courants ont plusieurs modes de conduction possibles. Il existe deux
catégories distinctes de mode de conduction des courant :

— le mode CCM : les courants ne s’annulent pas sur une période de découpage
des IGBT ;

— le mode DCM : les courants s’annulent sur une partie de la période de décou-
page des IGBT.

Il est alors important de déterminer dans quel mode se trouve chaque courant. Enfin
l’amplitude maximale des oscillations peut être calculée pour les modes CCM.

2.1.1 Modèle des inductances couplées

Les inductances couplées peuvent être représentées comme sur la figure 2.1 par
un transformateur idéal de rapport 1 avec deux inductances de fuite Lf et une in-
ductance magnétisante Lm. Ce circuit est soumis à une tension en entrée Vxk et deux
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FIGURE 2.1 – Modèle de l’inductance couplée sur la phase k ayant deux inductances de fuite Lf
et une inductance magnétisante Lm .

tensions en sortie p1´Dk1q ¨ Vpo et p1´Dk2q ¨ Vpo. Dk1 et Dk2 représentent les signaux de
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2.1. Dimensionnement des inductances couplées

commande des interrupteurs bidirectionnels du convertisseur Vienna. Ces signaux
prennent la valeur 0 ou 1. Vpo est la tension aux bornes d’un des deux condensateurs
de sortie.

Le calcul de l’évolution dynamique des courants dans les inductances couplées,
détaillé ci-après, conduit aux équations 2.1.4.

En utilisant la loi des mailles sur les deux boucles formées par les deux branches
de l’inductance couplée, on obtient les relations 2.1.1.

Vxk “ VTk1 ` VLk1 ` p1´Dk1q ¨ Vpo

Vxk “ ´VTk2 ` VLk2 ` p1´Dk2q ¨ Vpo
(2.1.1)

Les tensions VTk1 et VTk2 aux bornes du transformateur idéal sont opposées en rai-
son du sens de bobinage des inductances comme montré sur la figure 2.1. Chacune
des tensions VTk1, VTk2, VLk1 et VLk2 peuvent être remplacées dans l’équation 2.1.1 par
leurs expressions en fonction de leurs inductances et de leurs courants correspon-
dants selon la forme VLx “ Lx ¨

dIx

dt
, conduisant ainsi aux relations 2.1.2.

Vxk “ Lm ¨
dImk
dt

` Lf ¨
dIk1

dt
` p1´Dk1q ¨ Vpo

Vxk “ ´Lm ¨
dImk
dt

` Lf ¨
dIk2

dt
` p1´Dk2q ¨ Vpo

(2.1.2)

En utilisant la loi des nœuds aux deux bornes de l’inductance magnétisante, on ob-
tient les relations Imk “ Ik1 ´ Ik2 et Ik “ Ik1 ` Ik2, permettant d’établir le système
d’équations différentielles 2.1.3.

pLf ` Lmq ¨
dIk1

dt
´ Lm ¨

dIk2

dt
“ Vxk ´ p1´Dk1q ¨ Vpo

´Lm ¨
dIk1

dt
` pLf ` Lmq ¨

dIk2

dt
“ Vxk ´ p1´Dk2q ¨ Vpo

(2.1.3)

Ce système peut être finalement reformulé en exprimant l’ensemble des courants de
l’inductance couplée selon le système d’équations différentielles 2.1.4.

dIk1

dt
“

1
Lf
¨ Vxk ´ p

Lf ` Lm
Lf ¨ pLf ` 2Lmq

¨ p1´Dk1q `
Lm

Lf ¨ pLf ` 2Lmq
¨ p1´Dk2qq ¨ Vpo

dIk2

dt
“

1
Lf
¨ Vxk ´ p

Lm
Lf ¨ pLf ` 2Lmq

¨ p1´Dk1q `
Lf ` Lm

Lf ¨ pLf ` 2Lmq
¨ p1´Dk2qq ¨ Vpo

dIk
dt
“

1
Lf
¨ p2Vxk ´ p2´Dk1 ´Dk2q ¨ Vpoq

dImk
dt

“
1

Lf ` 2Lm
¨ pDk1 ´Dk2q ¨ Vpo

(2.1.4)

2.1.2 Principe de fonctionnement des inductances couplées

Le système d’équations 2.1.4 va permettre de :

— Représenter l’évolution des courants d’entrée sur une période de découpage
des IGBT pour les différents modes de conduction.
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Chapitre 2. Dimensionnement du redresseur triphasé

— Calculer les courants aux frontières entre les différents modes de conduction.

— Calculer l’amplitude maximale des courants nécessaire pour le dimensionne-
ment des inductances.

2.1.2.1 Modes de conduction des courants

Dans [3], les auteurs étudient la forme des courants dans les inductances cou-
plées d’une structure Boost.

L’oscillation des courants à une forme triangulaire en conduction continue. Les
courants augmentent quand la commande des IGBT est à 1, et diminuent quand elle
est à 0.

En conduction discontinue, le courant d’au moins une branche diminue jusqu’à
s’annuler et rester à zéro jusqu’au prochain changement de commande.

Dans [3], les auteurs distinguent dix modes de conduction différents dans le cas
d’un interrupteur bidirectionnel. Cette étude met en évidence deux modes de conduc-
tion continue, et huit modes de conduction discontinue. Comme l’AR fonctionne sur
un grand intervalle de puissance, les courants dans les inductances peuvent aussi
atteindre tous les modes de conduction possibles.

La figure 2.3 présente les 8 principaux modes de conduction pour les courants
dans les inductances de fuite :

— dans le cas où le rapport cyclique des IGBT est inférieur à 0, 5 :

— pour le mode CCM1, les courants sont en conduction continue et ils aug-
mentent et diminuent en même temps dans les deux branches ;

— pour le mode DCM1, les courants sont en conduction discontinue et seul un
des deux courants s’annule sur une portion du cycle de commutation ;

— pour le mode DCM2, les courants sont en conduction discontinue et les deux
courants s’annulent en même temps sur une portion du cycle de commuta-
tion ;

— pour le mode DCM3, les courants sont en conduction discontinue et ils
n’augmentent pas et ne diminuent pas en même temps ;

— dans le cas où le rapport cyclique des IGBT est supérieur à 0, 5 :

— pour le mode CCM2, les courants sont en conduction continue et ils aug-
mentent et diminuent en même temps dans les deux branches ;

— pour le mode DCM8, les courants sont en conduction discontinue et seul un
des courants peut s’annuler sur une portion du cycle de commutation ;

— pour le mode DCM9, les courants sont en conduction discontinue et un des
deux courants peut changer de signe sur une portion du cycle de commu-
tation ;

40



2.1. Dimensionnement des inductances couplées

�

���

�

�

���

�

�

���

�
���

�

����

�

�

���	
���’�������

���
������	
�

���

���

���

���

���

���

�

�

�

�

�

�� �� �� ��

��

���

���

���

���

�
�
�
��
�
��
	

�

�	�������

�
���������

�������������

�

���

�

�

���

�

�

���

�
���

�

����

�

�

���	
���’�������

���
������	
�

���

���

���

���

���

���

�

�

�

�

�

�� �� �� ��

��

���

���

���

���

���

�� ��

��� �

���

�

�

�
��������

������

�
�
�
��
�
��
	

�

�
�
�
��
�
��
	

�

�
�
�
��
�
��
	

�

�
��������

������� ��

�
��������

������� �!

�
��������

"�����	���	
�

�

�
��� �

�
�
�
��
�
��
	

�

�
�
�
��
�
��
	

�

�
�
�
��
�
��
	

�

�
�
�
��
�
��
	

�

�

���

�

�

���

�

�

���

�
���

�

����

�

�

���	
���’�������

���
������	
�

���

���

���

���

���

���

�

�

�

�

�

��
��

��
��

��

���

���

���

���

���

��

��

�

�
��� �

�
�
�
��
�
��
	

�

�
�
�
��
�
��
	

�

�
�
�
��
�
��
	

�

�
�
�
��
�
��
	

�

�

���

�

�

���

�

�

���

�
���

�

����

�

�

���	
���’�������

���
������	
�

���

���

���

���

���

���

�

�

�

�

�

�� �� �� ��

��

���

���

���

���

���

�� ��

�

�
��� �

�
�
�
��
�
��
	

�

�
�
�
��
�
��
	

�

�
�
�
��
�
��
	

�

�
�
�
��
�
��
	

�

��
�� �

���

�

�

���

�

�

���

�
���

�

����

�

�

���	
���’�������

���
������	
�

���

���

���

���

���

���

�

�

�

�

�

�� �� �� ��

��

���

���

���

���

���

�� ��

�

�
��� �

�
�
�
��
�
��
	

�

�
�
�
��
�
��
	

�

�
�
�
��
�
��
	

�

�
�
�
��
�
��
	

�

FIGURE 2.2 – Formes d’ondes des courants de l’inductance couplée pour les modes (a) CCM1,
(b) DCM1, (c) DCM2, , (d) DCM3 et (e) DCM5
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FIGURE 2.3 – Formes d’ondes des courants de l’inductance couplée pour les modes (f) CCM2,
(g) DCM8, (h) DCM9
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Chapitre 2. Dimensionnement du redresseur triphasé

2.1.2.2 Equation aux frontières entre les différents mode de conduction

Pour savoir dans quel mode se trouve chaque courant, il est intéressant de calculer
le courant à la frontière entre chaque mode selon les valeurs des tensions d’entrée
et de sortie et des inductances de fuite et magnétisante.

La figure 2.3 facilite la compréhension des différents mode de conduction. Les
évolutions des courants sur une période de découpage des IGBT peuvent être dé-
coupées en plusieurs intervalles Dx avec x P 1, 2, 3, 4, 5, 6, 7, 8, 9, 10 pour lesquelles la
dérivée du courant est constante.

La frontière entre CCM1 et CCM2 est définie quand le rapport cyclique atteint 0, 5. Le
rapport cyclique en mode CCM est lié aux tensions selon l’équation 2.1.5.

Dxk “
Vpo ´ Vxk

Vpo
(2.1.5)

Ce qui permet de définir la frontière entre CCM1 et CCM2 dans le tableau 2.1.

Mode de conduction CCM2, DCM8,
DCM9

CCM1, DCM1,
DCM2, DCM3

Tension d’entrée 0 ă Vxk ă
Vpo

2 Vxk “
Vpo

2
Vpo

2 ă Vxk ă Vpo

Tableau 2.1 – Définition des zones de conduction CCM1 et CCM2 selon la tension d’entrée

La frontière entre CCM1 et DCM1 est définie en comparant les courbes (a) et (b) de la
figure 2.3 quand le courant Ik1 est à 0 au début du cycle de commutation. La variation
∆Ik1 de Ik1 à chaque fraction de cycle est donnée par 2.1.6.

∆Ik1 “
∆Ik

2 `
∆Imk

2 (2.1.6)

La moyenne du courant réseau en mode CCM1 est définie en 2.1.7.

Ĩk “
∆Ik

2 ` Ikpt “ 0q (2.1.7)

Or à t “ 0, on a l’égalité Ik1pt “ 0q “ 0 à la limite entre les 2 modes de conduction. Ce
qui permet d’écrire l’équation 2.1.8.

Ikpt “ 0q “ Ik2pt “ 0q “ ´Imkpt “ 0q “ ∆Imk
2 (2.1.8)

On injecte le résultat de l’équation 2.1.8 dans 2.1.7 et 2.1.6, ce qui permet de déduire
l’équation 2.1.9 du courant réseau moyen Ĩinkf

à la frontière entre le mode CCM1 et
DCM1.

Ĩinkf
“ ∆Ik1 “

∆Ik
2 `

∆Imk
2 (2.1.9)
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2.1. Dimensionnement des inductances couplées

Vu les formes d’ondes linéaires par morceau de la figure 2.3, chaque dérivée tempo-
relle des courants Ix, x P k, k1, k2,mk peut s’écrire pour un intervalle Dn de la période
de découpage Tsw comme dans l’équation 2.1.10 en fonction de l’amplitude ∆nIx de
la variation du courant Ix sur cet intervalle Dn.

dIx
dt
“

∆nIx
Dn ¨ Tsw

(2.1.10)

Dans le mode CCM1, l’intervalle D1 est lié au rapport cyclique Dxk par la relation
D1 “ Dxk. En associant les résultats des équations 2.1.4 calculées pour l’intervalle D1,
et les relations 2.1.9 et 2.1.10, on obtient l’expression littérale de Ĩinkf

dans l’équation
2.1.11.

Ĩinkf
“ p

2Vxk ´ Vpo
2Lf

`
Vpo

2pLf ` 2Lmq
q ¨Dxk ¨ Tsw (2.1.11)

La frontière entre CCM2 et DCM8 est obtenue de la même manière que la frontière
entre CCM1 et DCM1 en comparant les courbes (e) et (f) de la figure 2.3. Les équa-
tions sont identiques. Le changement notable est que les amplitudes de courants
sont calculées ici pour l’intervalle D2. Et dans le mode CCM2, l’intervalle D2 est lié
au rapport cyclique Dxk par la relation D2 “ 1 ´ Dxk. On obtient ainsi l’équation du
courant réseau moyen à la frontière entre CCM2 et DCM8 dans l’équation 2.1.12.

Ĩinkf
“ p´

2Vxk ´ Vpo
2Lf

`
Vpo

2pLf ` 2Lmq
q ¨ p1´Dxkq ¨ Tsw (2.1.12)

La frontière entre DCM1 et DCM2 est définie en comparant les courbes (b) et (c) de
la figure 2.3 quand dans le mode DCM1, le courant Ik atteint 0 à la fin de chaque
demi-période de découpage. Dans ce cas-là, la moyenne du courant de réseau Ĩinkf

est définie en fonction des variations du courant ∆nIk à chaque intervalle de commu-
tation Dn par l’équation 2.1.13.

Ĩinkf
“ 2

ˆ

p
∆1Ik

2 q ¨D1 ` p´
∆2Ik

2 ` p∆1Ik `∆2Ikqq ¨D2 ` p´
∆3Ik

2 q ¨D3

˙

(2.1.13)

Les variations des courants pour les intervalles D1 et D2 sont obtenues comme pour
l’équation 2.1.11 et sont présentées dans l’équation 2.1.14.

∆1Ik “
1
Lf
¨ p2Vxk ´ Vpoq ¨D1 ¨ Tsw

∆2Ik “
2
Lf
¨ pVxk ´ Vpoq ¨D2 ¨ Tsw

(2.1.14)

Pour l’intervalle D3, le courant Ik2 et sa dérivée sont à zéro. Donc Ik “ Ik1, et l’équation
2.1.4 n’est alors plus valable. Il faut alors utiliser les relations 2.1.3 et 2.1.10 pour
obtenir la variation du courant de réseau exprimée par la relation 2.1.15.

∆3Ik “
1

Lf ` Lm
¨ pVxk ´ Vpoq ¨D3 ¨ Tsw (2.1.15)
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Chapitre 2. Dimensionnement du redresseur triphasé

L’intervalle D1 est lié au rapport cyclique Dxk par la relation D1 “ Dxk. Les intervalles
D2 et D3 sont liés au rapport cyclique Dxk par la relation D2 `D3 “ 0, 5´Dxk.

La variation du courant s’annulant sur une demi-période de découpage, on en
déduit 2.1.16.

∆1Ik `∆2Ik `∆3Ik “ 0 (2.1.16)

Ce qui permet de déduire grâce aux équations 2.1.16, 2.1.14, 2.1.15, et au fait que
Lm ąą Lf , la relation 2.1.17 de D2 en fonction de Dxk.

D2 “
pLf ` 2LmqVxk ´ LmVpo
pLf ` 2LmqpVpo ´ Vxkq

¨Dxk ´
Lf

2pLf ` 2Lmq

D2 «
2Vxk ´ Vpo

2pVpo ´ Vxkq
¨Dxk ´

Lf
4Lm

(2.1.17)

En injectant les résultats 2.1.14 et 2.1.15 dans la relation 2.1.13, on obtient la relation
2.1.18.

Ĩinkf
“p

1
Lf
¨ p2Vxk ´ Vpoq ¨D2

1

`
Vxk ´ Vpo

Lf
¨D2

2 `
1
Lf
¨ p2Vxk ´ Vpoq ¨D1 ¨D2

´
1

Lf ` Lm
¨ pVxk ´ Vpoq ¨D

2
3q ¨ Tsw

(2.1.18)

En remplaçant les expressions de D1, D2 et D3 en fonction de Dxk dans 2.1.18 on
obtient l’expression du courant de fuite à la frontière entre les modes DCM1 et DCM2
dans la relation 2.1.19.

Ĩinkf
“
p2Vxk ´ Vpoqp´2Vxk ` 3Vpoq

4Lf pVpo ´ Vxkq
¨D2

xk

´
Vpo
2Lm

¨Dxk

`
Vpo ´ Vxk

4Lm
q ¨ Tsw

(2.1.19)

La frontière entre DCM1 et DCM3 est définie en comparant les courbes (b) et (d) de
la figure 2.3 quand la durée D2 de conduction du courant Ik1 atteint 0, c’est-à-dire
lorsque D3 “ 0.5´Dxk. Dans ce cas, la moyenne du courant de réseau Ĩinkf

est définie
en fonction des variations du courant ∆nIk à chaque intervalle de commutation Dn

par l’équation 2.1.20.

Ĩinkf
“ 2

ˆ

p
∆1Ik1

2 q ¨D1 ` p´
∆3Ik1

2 ` p∆1Ik1 `∆3Ik1qq ¨D3 ` p´
∆4Ik1

2 q ¨D1

˙

(2.1.20)

Les variations de courants pour les intervalles D1 et D4 sont obtenues comme pour
l’équation 2.1.11 et sont présentées dans l’équation 2.1.21.

∆1Ik1 “ p
Vxk
Lf

´
Lm ¨ Vpo

Lf pLf ` 2Lmq
q ¨D1 ¨ Tsw

∆4Ik1 “ p
Vxk
Lf

´
pLf ` Lmq ¨ Vpo
Lf pLf ` 2Lmq

q ¨D1 ¨ Tsw

(2.1.21)
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2.1. Dimensionnement des inductances couplées

Pour l’intervalle D3, le courant Ik2 et sa dérivée sont à zéro. Il faut alors utiliser les
équations 2.1.3 et 2.1.10 pour obtenir la variation du courant de réseau en 2.1.22.

∆3Ik1 “
Vxk ´ Vpo
Lf ` Lm

¨D3 ¨ Tsw (2.1.22)

On injecte les résultats 2.1.22, 2.1.21 dans l’équation 2.1.20. On remplace les inter-
valles de temps D1,D3 et D4 par leurs expressions en fonction du rapport cyclique
Dxk. On obtient alors l’expression du courant d’entrée à la frontière entre les modes
DCM1 et DCM3 dans la relation 2.1.23.

Ĩinkf
“

ˆ

LmVpo ´ pLf ` 2LmqVxk
Lf pLf ` Lmq

¨D2
xk

` p
LmpLf ` 2LmqVxk ´ pL2

m ´ LfLm ´ L
2
f qVpo

Lf pLf ` LmqpLf ` 2Lmq
q ¨Dxk

´
Vpo ´ Vxk

4pLf ` Lmq

˙

¨ Tsw

(2.1.23)

La frontière entre DCM8 et DCM9 est définie en comparant les courbes (f) et (g) de la
figure 2.3 depuis le mode DCM8 quand le courant Ik atteint 0 à la fin de l’intervalle
D2. La moyenne du courant de réseau Ĩinkf

est alors définie en fonction des variations
du courant ∆nIk à chaque intervalle de commutation Dn par la relation 2.1.24.

Ĩinkf
“ 2pp∆3Ik `

∆1Ik
2 q ¨D1 ` p´

∆2Ik
2 q ¨D2 `

∆3Ik
2 ¨D3q (2.1.24)

Les variations de courants pour les intervalles D1 et D2 sont obtenues comme pour
l’équation 2.1.14 et sont données par les relations 2.1.25.

∆1Ik “
2
Lf
¨ Vxk ¨D1 ¨ Tsw

∆2Ik “
1
Lf
¨ p2Vxk ´ Vpoq ¨D2 ¨ Tsw

(2.1.25)

Pour l’intervalle D3, le courant Ik2 et sa dérivée sont à zéro. Donc Ik “ Ik1. En utilisant
les résultats 2.1.3 et 2.1.10, la variation du courant de réseau est obtenue dans la
relation 2.1.26.

∆3Ik “
1

Lf ` Lm
¨ Vxk ¨D3 ¨ Tsw (2.1.26)

L’intervalle D1 est lié au rapport cyclique Dxk par la relation D1 “ Dxk ´ 0, 5, et les
intervalles D2 et D3 sont liés au rapport cyclique Dxk par la relation D2 `D3 “ 1´Dxk.
A la frontière entre DCM8 et DCM9, le courant de la branche 1 Ik1 part de 0 au début
de D1 et revient à 0 à la fin de D2, ce qui permet d’écrire la relation ∆1.Ik1 “ ´∆2Ik1.
En utilisant les résultats 2.1.4 et 2.1.10, on obtient la relation 2.1.27.

1
Lf
¨ Vxk ¨D1 ¨ Tsw “ ´

1
Lf
¨ pVxk ´

Lm
Lf ` 2Lm

¨ Vpoq ¨D2 ¨ Tsw (2.1.27)
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Chapitre 2. Dimensionnement du redresseur triphasé

L’expression de D2 est finalement obtenue dans la relation 2.1.28 en simplifiant la
relation 2.1.27 grâce à la relation Lf ăă Lm, et en remplaçant D1 par son expression
en fonction de Dxk.

D2 “
pLf ` 2Lmq ¨ Vxk

Lm ¨ Vpo ´ pLf ` 2Lmq ¨ Vxk
¨ pDxk ´ 0.5q

D2 «
2 ¨ Vxk

Vpo ´ 2 ¨ Vxk
¨ pDxk ´ 0, 5q

(2.1.28)

En injectant les résultats 2.1.25 et 2.1.26 dans la relation 2.1.24, on obtient la relation
2.1.29.

Ĩinkf
“p

2
Lf ` Lm

¨ Vxk ¨D3 ¨ Tsw `
2
Lf
¨ Vxk ¨D1 ¨ Tswq ¨D1

` p´
1
Lf
¨ p2Vxk ´ Vpoq ¨D2 ¨ Tswq ¨D2

`
1

Lf ` Lm
¨ Vxk ¨D3 ¨ Tsw ¨D3

(2.1.29)

Puis en remplaçant D1, D2 et D3 par leurs expressions en fonction de Dxk, on obtient
l’expression du courant de fuite Ĩinkf

à la frontière entre les modes DCM8 et DCM9
dans la relation 2.1.30.

Ĩinkf
«

ˆˆ

Vxk ¨ Vpo ¨ pp2Lm ´ Lf q ¨ Vpo ´ 4 ¨ pLm ´ Lf qVxkq
LmLf pVpo ´ 2 ¨ Vxkq2

˙

¨D2
xk

`

ˆ

Vxkp´pLf ` 4LmqV 2
po ` 4p´Lf ` 2Lmq ¨ Vxk ¨ Vpo ` 4Lf ¨ V 2

xkq

2LmLf pVpo ´ 2 ¨ Vxkq2

˙

¨Dxk

`
VxkpLm ¨ V

2
po ´ 2pLm ´ Lf q ¨ Vxk ¨ Vpo ´ 2Lf ¨ V 2

xkq

2LmLf pVpo ´ 2 ¨ Vxkq2

˙

¨ Tsw

(2.1.30)

Les aires des différents modes de conduction sont représentées sur la figure 2.4.
Cette figure montre dans quel mode de conduction se trouve un courant d’entrée en
fonction de sa valeur moyenne et du rapport cyclique transformé D1xk “ 1 ´ Dxk. Les
frontières entre les aires sont définies par les courbes des courants aux frontières
entre les modes de conduction.

Sur cette figure, la tension d’entrée est calculée en fonction du rapport cyclique
et de la tension de sortie nominale selon la relation 2.1.5.

La limite supérieure pour la conduction continue est définie pour le cas de la puis-
sance de sortie maximale et de la tension nominale d’entrée minimale du cahier des
charges pour les rapports cycliques D1xk les plus proches de 0. Et pour les rapports cy-
cliques D1xk les plus proches de 1, cette limite est définie pour le cas de la puissance
de sortie maximale et de la tension nominale correspondant au rapport cyclique.

Le courant maximal atteint dans le mode CCM1 est donné dans la relation 5.1.1
pour la tension nominale minimale Urmsmin

et la puissance de sortie maximale PoutMax.

Ikmax “
PoutMax

b

3
2 ¨ Urmsmin

“
140ˆ 103

b

3
2 ¨ 0, 9 ¨ 380

“ 334A (2.1.31)
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FIGURE 2.4 – Aires des différents mode de conduction des courants d’entrée en fonction du
courant d’entrée moyen et du rapport cyclique pour pLg, Lf q “ p760µH, 40µHq.
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Chapitre 2. Dimensionnement du redresseur triphasé

La valeur obtenue du courant maximal sera utilisée pour dimensionner les induc-
tances couplées.

2.1.3 Variation de l’amplitude des oscillations en courant

Le but de ce paragraphe est de comprendre comment varie l’amplitude des oscil-
lations des courants dans les inductances sur une période de découpage du réseau
pour déterminer l’amplitude maximale de ces oscillations. Cette valeur est néces-
saire pour le dimensionnement des inductances couplées.

On va se limiter aux modes de conduction continue des courants CCM1 et CCM2.
Ce sont les modes de conduction où le courant atteint ses plus fortes valeurs comme
l’illustre la figure 2.4.

De plus, les oscillations en courant ont les plus fortes amplitudes en conduction
continue. En effet, en conduction discontinue, l’amplitude des oscillations augmente
quand le courant moyen augmente. Cette amplitude atteint son maximum à la fron-
tière avec la conduction continue. Ainsi l’amplitude maximale des oscillations en
conduction discontinue est inférieure ou égale à celle en conduction continue. Cette
grandeur est dimensionnante pour l’inductance couplée.

2.1.3.1 Calcul des amplitudes des oscillations de courant en mode CCM1

L’amplitude maximale des oscillations en CCM1 est atteinte pour le courant Ik1
pendant l’intervalle de commutation D1.

En combinant les résultats 2.1.4, 2.1.10 et 2.1.5 , la variation ∆1Ik1 du courant Ik1
sur cet intervalle est donnée par la relation 2.1.32.

∆1Ik1 “
Tsw

Lf pLf ` 2Lmq ¨ Vpo
¨ ppLf ` 2Lmq ¨ Vxk ´ Lm ¨ Vpoq ¨ pVpo ´ Vxkq (2.1.32)

En prenant en compte le fait que Lm ąą Lf , cela veut dire que les oscillations
s’annulent quand Vxk est proche de Vpo

2 ou de Vpo, soit pour les rapports cycliques 0, 5
ou 1 respectivement.

Le maximum est atteint pour Vxk “
Lf`3Lm

2pLf`2Lmq
¨ Vpo. Cela correspond à une amplitude

donnée par la relation 2.1.33.

∆M1Ik1 “
pLf ` Lmq

2

4Lf pLf ` 2Lmq2
¨ Tsw ¨ Vpo (2.1.33)

2.1.3.2 Calcul des amplitudes des oscillations de courant en mode CCM2

L’amplitude maximale des oscillation en CCM2 est atteinte pour le courant Ik1 pen-
dant l’intervalle de commutation D4.

En combinant les résultats des équations 2.1.4, 2.1.10 et 2.1.5, la variation en
valeur absolue du courant Ik1 sur cet intervalle est donnée par la relation 2.1.34.

∆4Ik1 “
Tsw

Lf pLf ` 2Lmq
¨ ppLf ` Lmq ¨ Vpo ´ pLf ` 2Lmq ¨ Vxkq ¨

Vxk
Vpo

(2.1.34)
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2.1. Dimensionnement des inductances couplées

En prenant en compte le fait que Lm ąą Lf , cela veut dire que les oscillations
s’annulent quand Vxk est proche de 0 ou de Vpo

2 , soit pour les rapports cycliques 0 ou
0, 5 respectivement.

Le maximum est atteint pour Vxk “
Lf`Lm

2pLf`2Lmq
¨Vpo. On retrouve le même résultat que

celui donné par 2.1.33 dans le mode CCM1.

Le graphique de la figure 2.5 montre les variations de l’amplitude des oscillations
du courant Ik1 sur une période du réseau.

Cette amplitude évolue de zéro à un maxima puis redescend à quasiment zéro
quand la tension d’entrée évolue de zéro à Vpo

2 , c’est-à-dire quand le rapport cyclique
passe de 1 à 0, 5.

De même quand la tension évolue de Vpo

2 à son maximum, c’est-à-dire quand le
rapport cyclique passe de 0, 5 à son minimum.

Sans inductances couplées, les courants dans les inductances atteindraient une
amplitude maximale pour un rapport cyclique à 0, 5 avec une amplitude environ deux
fois plus importante que le cas avec couplage des inductances.

FIGURE 2.5 – Variation sur une demi-période du réseau de l’amplitude des oscillations du courant
dans les inductances dans le cas CCM
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Chapitre 2. Dimensionnement du redresseur triphasé

2.1.4 Dimensionnement pour l’AR

La relation sur l’amplitude maximale des courants de fuite 2.1.33 dépend des in-
ductances magnétisante et de fuite qui vont être dimensionnées dans ce paragraphe.

L’amplitude maximale d’oscillation ∆M1Ik1 choisie dans [6] est égale à 20% du cou-
rant maximal Ikmax .

Or le courant maximal Ikmax dans une branche de l’inductance couplée est donné
en 2.1.35 en fonction de la puissance de sortie maximale Poutmax et de la tension
d’entrée moyenne phase-phase minimale Urmsmin

.

Ikmax “
Poutmax
?

6Urmsmin

(2.1.35)

Soit pour les valeurs :

— Ikmax “
140¨103
?

6342 “ 167 A
— ∆M1Ik1 “ 33 A
L’intérêt des inductances couplées est d’avoir un bon couplage entre les deux

branches pour que les courants dans les inductances de fuite oscillent de manière
synchrone. Une condition nécessaire est d’avoir Lm ąą Lf . La relation 2.1.33 peut
être simplifiée et la relation 2.1.36 est ainsi obtenue.

∆M1Ik1 “
1

16Lf
¨ Tsw ¨ Vpo (2.1.36)

La relation donnant la valeur de l’inductance de fuite nécessaire pour respecter l’am-
plitude maximale d’oscillation est alors obtenue en 2.1.37.

Lf “
Vpo

16Fsw ¨ Ikmax

(2.1.37)

La valeur de la fréquence de découpage est choisie à Fsw “ 23kHz. Cette valeur est
suffisamment élevée pour être au-delà du domaine audible et pas trop élevée pour
limiter les pertes par commutation. Cela donne une valeur d’inductance de fuite Lf “
37µH..

La valeur de 40µH est choisie pour l’inductance de fuite pour simplier les calculs
ultérieurs.

Le calcul de la valeur de l’inductance magnétisante dépend de la valeur de l’in-
ductance de fuite et du choix de la valeur du coefficient de couplage. Le coefficient
de couplage est défini par la relation 2.1.38.

kc “
Lm

Lf ` Lm
(2.1.38)

D’après [6] et [42], une valeur usuelle de coefficient de couplage est comprise entre
0,9 et 0,98 pour assurer un partage des courants équilibré entre les deux branches
de l’ inductance couplée.

Dans [6], l’auteur montre que le produit des aires, qui est un indice du volume d’un
composant magnétique, est proportionnel à l’inductance magnétisante. Un faible Lm
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2.2. Dimensionnement des condensateurs de sortie

réduit le volume total des inductances couplées. Cependant un fort Lm augmente les
pertes fer dans les inductances couplées. Il y a donc un compromis à faire entre un
bon couplage et le volume des inductances couplées.

Deux valeurs d’inductances magnétisantes vont être utilisées dans la suite :

— pLm; kcq “ p760µH; 0.95q

— pLm; kcq “ p560µH; 0.93q

2.2 Dimensionnement des condensateurs de sortie

Cette section a pour but de dimensionner la capacité totale des condensateurs en
sortie de l’AR.

Une première étape consiste à calculer les harmoniques du réseau présentes dans
la tension de sortie et vérifier que leurs amplitudes ne dépassent pas la limite du
cahier des charges en quasi-statique de 1% de la tension nominale de sortie .

Une deuxième étape cherche à évaluer la chute de tension dans deux cas de
figures extrêmes pour pouvoir choisir une valeur de capacité pour laquelle la limite
du cahier des charges en dynamique de 5% de la tension nominale de sortie est
respectée.

2.2.1 Modèle des condensateurs

Chacun des deux condensateurs en sortie de l’AR est formé par plusieurs conden-
sateurs en parallèle :

— Les capacités électrolytiques de forte valeur assurent un stockage tampon entre
la charge et le réseau et fournissent la totalité de la puissance en régime transi-
toire.

— Les capacités film de faible valeur permettent de filtrer efficacement les harmo-
niques à haute fréquence dues à la commutation des IGBT de l’AR.

Dans [6], l’auteur montre que la valeur nécessaire de capacité pour filtrer les har-
moniques dues à la commutation est négligeable par rapport à la valeur nécessaire
pour respecter les contraintes en régime transitoire.

Donc la valeur totale des capacités en sortie est dimensionnée essentiellement
par le dimensionnement des capacités électrolytiques de forte valeur pour le régime
transitoire.

De plus, comme on étudie cette topologie du point de vue de la régulation, seule
la capacité totale va être prise en compte car elle définit en partie la dynamique du
convertisseur vis-à-vis des variations de puissance.

Dans la suite, les deux condensateurs de sortie seront modélisés chacun par une
seule capacité dont la valeur va être dimensionnée dans cette section. On notera
Vpo la tension aux bornes du condensateur supérieur, et Vno la tension aux bornes du
condensateur inférieur.

51



Chapitre 2. Dimensionnement du redresseur triphasé

2.2.2 Formes d’ondes des tensions de sortie

On cherche à obtenir les formes d’ondes des tensions de sortie Vpo et Vno et de la
tension totale Vdc “ Vpo ` Vno dues aux harmoniques du réseau d’entrée. Le facteur
de rendement est considéré comme unitaire dans cette section pour pouvoir écrire
l’égalité entre la puissance d’entrée et la puissance de sortie.

L’application de la loi des nœuds aux points P et N permet d’obtenir les équations
différentielles 2.2.1 des tensions aux bornes des capacités de sortie.

dVpo
dt

“
1
Co
¨
`

signppIa1q ¨ p1´Da1q ¨ Ia1 ` signppIb1q ¨ p1´Db1q ¨ Ib1 ` signppIc1q ¨ p1´Dc1q ¨ Ic1

`signppIa2q ¨ p1´Da2q ¨ Ia2 ` signppIb2q ¨ p1´Db2q ¨ Ib2 ` signppIc2q ¨ p1´Dc2q ¨ Ic2 ´ Iout
˘

dVno
dt

“
1
Co
¨ psignnpIa1q ¨ p1´Da1q ¨ Ia1 ` signnpIb1q ¨ p1´Db1q ¨ Ib1 ` signnpIc1q ¨ p1´Dc1q ¨ Ic1

`signnpIa2q ¨ p1´Da2q ¨ Ia2 ` signnpIb2q ¨ p1´Db2q ¨ Ib2 ` signnpIc2q ¨ p1´Dc2q ¨ Ic2 ´ Ioutq

(2.2.1)

avec les fonctions signppq et signnpq explicitées en 2.2.2.

signppIki
q “ 1 si Iki ą 0 sinon 0

signnpIkq “ ´1 si Iki ă 0 sinon 0
avec ki P

!

a1, b1, c1, a2, b2, c2
)

(2.2.2)

On va utiliser plusieurs hypothèses pour simplifier l’équation 2.2.1.
La première hypothèse consiste à supposer que les rapports cycliques Dabc1 et

Dabc2 et les courants Ik1 et Ik2 des deux branches d’une même phase k sont égaux.
Ce qui revient à ne considérer qu’un seul Vienna dont les courants d’entrée sont les
courants de phase Iabc. Les équations différentielles des tensions ainsi simplifiées son
données en 2.2.3.

dVpo
dt

“
1
Co
¨
`

signppIaq ¨ p1´Daq ¨ Ia ` signppIbq ¨ p1´Dbq ¨ Ib ` signppIcq ¨ p1´Dcq ¨ Ic ´ Iout
˘

dVno
dt

“
1
Co
¨ psignnpIaq ¨ p1´Daq ¨ Ia ` signnpIbq ¨ p1´Dbq ¨ Ib ` signnpIcq ¨ p1´Dcq ¨ Ic ´ Ioutq

(2.2.3)

La deuxième hypothèse consiste à considérer que les courants sont toujours dans
un mode de conduction continu. Les rapports cycliques Dabc1 sont remplacés par leurs
expressions en fonction des tensions d’entrée Vxabc et de sortie Vpo et Vno de l’équation
2.1.5. On simplifie ensuite les équations 2.2.3 pour obtenir 2.2.4.

Co ¨ Vpo ¨
dVpo
dt

“
`

signppIaq ¨ }Vxa} ¨ Ia ` signppIbq ¨ }Vxb} ¨ Ib ` signppIcq ¨ }Vxc} ¨ Ic ´ Vpo ¨ Iout
˘

Co ¨ Vno ¨
dVno
dt

“ psignnpIaq ¨ }Vxa} ¨ Ia ` signnpIbq ¨ }Vxb} ¨ Ib ` signnpIcq ¨ }Vxc} ¨ Ic ´ Vno ¨ Ioutq

(2.2.4)

Les fonctions signppIkq et signnpIkq imposent respectivement que seule la partie po-
sitive des courants d’entrée influence l’évolution de la tension de sortie Vpo, et que
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2.2. Dimensionnement des condensateurs de sortie

seule la partie négative des courants d’entrée influence l’évolution de la tension de
sortie Vno.

On définit les puissances sur chacune des phases d’entrée en distinguant les par-
ties positive et négative dans les relations 2.2.5.

Ppik “ Vk ¨ Ik si Ik ŕ 0
Pnik “ Vk ¨ Ik si Ik ď 0

avec ki P
!

a, b, c
)

(2.2.5)

De même, on définit les puissances qui vont vers la charge en distinguant selon le
condensateur positif ou négatif dans les expressions 2.2.6.

Ppo “ Vpo ¨ Iout

Pno “ Vno ¨ Iout
(2.2.6)

En remplaçant dans les équations 2.2.4 les tensions d’entrée, les courants d’entrée
et de sortie par leurs expressions en fonction des puissances d’entrée et de sortie
définies dans les relations 2.2.5 et 2.2.6, on obtient les équations 2.2.7.

1
2Co ¨

dV 2
po

dt
“ pPpiA ` PpiB ` PpiC q ´ Ppo

1
2Co ¨

dV 2
no

dt
“ pPniA ` PniB ` PniC q ´ Pno

(2.2.7)

Les flux de puissance d’entrée et de sortie sont représentés sur le circuit de l’AR
à un instant donné dans la figure 2.6. Sur cette figure, la phase A a une tension
positive et ses courants alimentent la partie V iennap, tandis que les phases B et C
ont des tensions négatives et leurs courants alimentent la partie V iennan. Seuls les
condensateurs et les fils dans lesquels circulent le courant ont été représentés.

La troisième hypothèse est de supposer le réseau équilibré. Les tensions et les
courants d’entrée et de sortie s’expriment pour chaque phase k à chaque instant
selon l’équation 2.2.8.

Vkptq “ Vin ¨ sin pωt´
2lπ
3 q

Ikptq “ Iin ¨ sin pωt´
2lπ
3 q

avec l “ r0, 1, 2s pour k “ ra, b, cs

(2.2.8)

où ω est la pulsation du réseau.
En combinant les résultats 2.2.5 et 2.2.8, la puissance d’entrée de chaque phase

à tout instant est exprimée dans l’équation 2.2.9.

Pikptq “ Vin ¨ Iin ¨
1´ cos p2 ¨ ω ¨ t´ 2lπ

3 q

2
avec l “ r0, 1, 2s pour k “ ra, b, cs

(2.2.9)
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FIGURE 2.6 – Schéma du flux de puissance en sortie de l’AR à un instant donné, avec la repré-
sentation des tensions et courants en entrée et en sortie de l’AR.

Comme seul le cas quasi-statique est considéré dans ce paragraphe, les énergies
des condensateurs ne varient pas. Ainsi, la puissance de sortie positive Ppo ou né-
gative Pno est égale à la somme des puissances d’entrée positive Ppik ou négative
respectivement Pnik.

Finalement les formes d’ondes des tensions en entrée, des tensions en sortie,des
puissances en entrée et des puissances en sortie pour les parties positive et négative
de l’AR sont représentées sur la figure 2.7. L’expression des puissances de sortie Ppo
et Pno en fonction du temps est donnée en 2.2.10.

Ppoptq “
Pout

2 ` pVin ¨ Iin ´
Pout

2 q cos p3 ¨ ω ¨ tq

Pnoptq “
Pout

2 ´ pVin ¨ Iin ´
Pout

2 q cos p3 ¨ ω ¨ tq
(2.2.10)

Or avec l’hypothèse d’un rendement unitaire, la puissance d’entrée Pin et la puis-
sance de sortie Pout sont liées par les équations 2.2.11.

Pout “ Pin “
3
2 ¨ Vin ¨ Iin

Ppo “ PpiA ` PpiB ` PpiC
Pno “ PniA ` PniB ` PniC

(2.2.11)

De plus, en prenant en compte que la puissance totale Poutptq est constante, et en
injectant le résultat des équations 2.2.11, 2.2.10 dans l’équation 2.2.7, on obtient
l’équation 2.2.12.
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FIGURE 2.7 – Formes d’ondes de la valeur absolue des grandeurs aux bornes des parties po-
sitive V iennap (trait plein) et négative V iennan (trait pointillée) de l’AR : (i) les tensions d’entrée
V abc ; (ii) les puissances sur chacune des phases d’entrée et en sortie.
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Chapitre 2. Dimensionnement du redresseur triphasé

dV 2
po

dt
`

2Iout
Co

¨

b

V 2
po “

2
Co

ˆ

Pout
2 `

Pout
6 cos p3 ¨ ω ¨ tq

˙

dV 2
no

dt
`

2Iout
Co

a

V 2
no “

2
Co

ˆ

Pout
2 ´

Pout
6 cos p3 ¨ ω ¨ tq

˙ (2.2.12)

Le carré des tensions V 2
po et V 2

no a une expression de la forme de l’équation 2.2.13.

V 2
xoptq “ a` b ¨ cos p3 ¨ ω ¨ tq ` c ¨ sin p3 ¨ ω ¨ tq (2.2.13)

avec a,b,c constantes et la relation a ąą b, c qui sera vérifiée dans la suite.
En faisant un développement limité de la tension

a

V 2
po dans l’équation 2.2.12 et

en injectant le résultat de l’équation 2.2.13, on obtient l’équation différentielle 2.2.14
simplifiée pour une seule tension.

´ 3 ¨ ω ¨ b ¨ sin p3 ¨ ω ¨ tq ` 3 ¨ ω ¨ c ¨ cos p3 ¨ ω ¨ tq ` 2Iout
Co

¨
?
ap1` 1

2apb ¨ cos p3 ¨ ω ¨ tq ` c ¨ sin p3 ¨ ω ¨ tqqq

“
2
Co

ˆ

Pout
2 `

Pout
6 cos p3 ¨ ω ¨ tq

˙

(2.2.14)

En identifiant terme à terme les deux parties de l’équation 2.2.14, on obtient le sys-
tème d’équations 2.2.15.

´3 ¨ ω ¨ b` 2Iout
Co

¨

?
a

2a c “ 0

3 ¨ ω ¨ c` 2Iout
Co

¨

?
a

2a b “
2
Co

Pout
6

2Iout
Co

¨
?
a “

2
Co

Pout
2

(2.2.15)

En résolvant le système d’équation 2.2.15 et en remplaçant Iout par Pout

Vdc
, on obtient

les expressions de a, b et c dans les relations 2.2.16.

a “
P 2
out

4I2
out

“
V 2
dc

4

b “
2P 2

out

3C2
o ¨ V

2
dcp9ω2 ` p 2Pout

CoV 2
dc
q2q

c “
Pout ¨ ω

Cop9ω2 ` p 2Pout

CoV 2
dc
q2q

(2.2.16)

En exploitant les valeurs du cahier des charges de la tension nominale de sortie,
de la puissance maximale de sortie et de la fréquence du réseau, et la capacité
calculée dans le paragraphe suivant, on trouve :

— 9ω2 « 9ˆ 105 ąą 2PoutMax

CoV 2
dc

2
« 81ˆ 103
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2.2. Dimensionnement des condensateurs de sortie

— a « 2ˆ 105 ąą c « 1ˆ 104 ąą b « 9ˆ 102

En simplifiant 2.2.16 et 2.2.13, et en injectant le résultat dans 2.2.12, on obtient
l’expression des tensions de sortie Vpo et Vno dans l’équation 2.2.17.

Vpoptq –

d

V 2
dc

4 `
Pout
9Coω

¨ sin p3 ¨ ω ¨ tq

Vnoptq –

d

V 2
dc

4 ´
Pout
9Coω

¨ sin p3 ¨ ω ¨ tq

(2.2.17)

Au moyen d’un développement limité à l’ordre 2 de 2.2.17, on obtient l’expression
2.2.18.

Vpoptq –
Vdc
2 `

Pout
9Co ¨ ω ¨ Vdc

¨ sin p3 ¨ ω ¨ tq ´ P 2
out

162C2
o ¨ ω

2 ¨ V 3
dc

¨ cos p6 ¨ ω ¨ tq

Vnoptq –
Vdc
2 ´

Pout
9Co ¨ ωVdc

¨ sin p3 ¨ ω ¨ tq ´ P 2
out

162C2
o ¨ ω

2 ¨ V 3
dc

¨ cos p6 ¨ ω ¨ tq
(2.2.18)

Cette expression entraine les remarques suivantes :

— Les tensions aux bornes des condensateurs de sortie ont une valeur moyenne
égale à la moitié de la tension de sortie totale de 800V.

— L’harmonique 3 des tensions de sortie est égale au maximum à 12V.

— L’harmonique 6 des tensions de sortie est égale au maximum à 1ˆ 10´1V.

Ce qui permet de justifier l’allure des tensions de sortie de la figure 2.7.
Comme Vout “ Vpo ` Vno, l’équation 2.2.18 montre que :

— L’harmonique 3 est absente de la tension totale de sortie quand le réseau est
équilibré.

— Les harmoniques 6 et plus sont négligeables par rapport au bruit de mesure.

En conséquence, si on détecte une harmonique dans la tension de sortie totale, cela
peut vouloir dire que l’entrée n’est pas équilibrée. Si de plus on sait que le réseau est
parfaitement équilibré, cela peut être une mesure de la performance de la régulation
dans l’équilibrage des courants d’entrée.

Ainsi, l’analyse des harmoniques dans les tensions de sortie pourrait être utilisée
dans une application de diagnostic et de maintenance prédictive.

2.2.3 Modèle de la charge en sortie

Avant de dimensionner les condensateurs pour que les tensions de sortie ne dé-
passent pas certaines limites, il faut comprendre comment la charge de sortie in-
fluence la variation de la tension de sortie.

La charge en sortie peut être de trois types :

— À courant constant Iout “ Constante : elle est relativement simple à modéliser.
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Chapitre 2. Dimensionnement du redresseur triphasé

— Résistive Iout “
Vout

Rout
avec Rout “ Constante : elle correspond à la charge utilisée

pour les tests du prototype.

— À puissance constante Iout “
Pout

Vout
avec Pout “ Constante : elle reproduit le plus

fidèlement le comportement de la charge réelle de l’AR.

L’évolution du courant et de la tension totale de sortie pendant un saut de charge
est représentée sur la figure 2.8. Comme la tension totale de sortie ne varie pas
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FIGURE 2.8 – Variations de la tension totale de sortie et du courant de sortie lors d’un saut
de charge pour différents types de charge : (a) à courant constant (b) résistive (c) à puissance
constante.

plus de 5% autour de sa valeur nominale, les variations de courant lors d’un saut de
charge autour de la référence sont inférieures à 5% quel que soit le type de charge.

Ainsi pour simplifier l’analyse pour la suite de la section, le type de charge utilisé
sera à courant constant.

2.2.4 Dimensionnement pour l’AR

Le dimensionnement de la capacité de l’AR doit tenir compte du pire cas de dé-
charge. La figure 2.9 présente la variation des tensions et courants lors des 2 pires
cas de décharge des condensateurs :

— Cas 1 : à la valeur minimale de la tension réseau, la charge effectue un saut de
charge de 0kW à la puissance maximale de 140kW.

— Cas 2 : pour une charge constante de 10kW, le réseau s’effondre totalement
pendant 20ms.

Les performances à respecter pour la régulation de la tension de sortie sont définies
par les affirmations suivantes :

— Cas 1 : la tension totale doit toujours rester au-dessus de la limite 760V.

— Cas 2 : la tension totale doit rester toujours au-dessus de la limite 680V.

La suite de la section va présenter le calcul de la capacité minimale pour satisfaire
ces contraintes.
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2.2. Dimensionnement des condensateurs de sortie
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FIGURE 2.9 – Courbe des variations de la tension de sortie, du courant moyen d’entrée et du
courant de sortie pour Vin “ 342VRMS pour deux pires cas de décharge des capacités de sortie :
(i) Saut de charge de 0kW à la puissance maximale de 140kW (ii) Perte totale du réseau d’entrée
pendant 20ms pour une charge moyenne de 10kW.
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Chapitre 2. Dimensionnement du redresseur triphasé

La méthode utilisée a été proposée dans [6]. L’auteur aborde les dimensionne-
ments des capacités d’entrée et de sortie pour un convertisseur Buck avec induc-
tances couplées. Comme notre topologie est un type de convertisseur Boost, le ré-
sultat est applicable en inversant l’entrée et la sortie par rapport à un convertisseur
Buck. Ce qui veut dire que quand l’auteur dimensionne le condensateur d’entrée,
cela est équivalent au dimensionnement du condensateur de sortie dans notre ap-
plication, et inversement.

Dans le pire cas 1 Le stockage de sortie doit compenser la dynamique de l’AR et du
réseau lors d’un appel de puissance au niveau de la charge.

Les variations de la tension de sortie, du courant de sortie, du courant dans la
capacité de sortie équivalente, et du courant efficace du réseau sont représentées
dans la figure 2.9 (i) pour le pire cas 1.

La relation entre le courant Icapa dans la capacité de sortie équivalente Ceq et la
tension de sortie Vdc est donnée dans 2.2.19.

Icapa “ Ceq
dVdc
dt

(2.2.19)

L’analyse des courbes de la figure 2.9 (i), le courant Icapa dans le condensateur Ceq
varie au moment de saut de charge selon l’équation 2.2.20.

Icapaptq “ ´IoutMaxp1´
t

∆TMax1
q (2.2.20)

En associant la relation 2.2.19 et en intégrant par rapport au temps l’expression
obtenue en 2.2.20, on conclut que la capacité de sortie Ceq dépend du courant de
sortie maximal IoutMax, de la variation maximale ∆MaxVdc, de la tension de sortie et de
l’intervalle de temps ∆TMax1 selon la relation 2.2.21.

Ceq “
IoutMax

∆MaxVdc
¨

∆TMax1

2 (2.2.21)

Lors d’un saut de charge de 0kW à la puissance maximale de 140kW pour une ten-
sion de sortie régulée à 800V, le courant maximal de sortie est IoutMax “

PoutMax

Vdc
“ 175A.

Le calcul de l’intervalle de temps ∆TMax1 dépend de la dynamique d’évolution des
courants réseau. Cette dynamique est limitée en raison des inductances parasites.
En effet, la relation entre une inductance L, la variation de courant ∆I et la tension
V aux bornes de cette inductance est V “ L∆I

∆T .
En additionnant l’inductance maximale du réseau selon le cahier des charges avec

l’inductance série équivalente des inductances couplées, la valeur de l’inductance
maximale Lmax à prendre en compte est Lmax “ 320µH.

La variation maximale des courants d’entrée ∆MaxIin est atteinte pour la puissance
de sortie maximale PoutMax et la tension nominale phase-phase minimale VinMin selon
la relation 2.2.22.

∆MaxIin “

c

2
3
PoutMax

VinMin

“

c

2
3

140ˆ 103

342 “ 334A (2.2.22)
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2.2. Dimensionnement des condensateurs de sortie

La tension moyenne minimale aux bornes de l’inductance série équivalente est
égale à VinM in

?
3 .

La variations de courants de 0 à ∆MaxIin dans l’inductance maximale Lmax est ainsi
obtenue en 2.2.23.

∆TMax1 “ Lmax
∆MaxIin
b

1
3VinMin

“ 320ˆ 10´6
¨

334
342?

3
“ 541ˆ 10´6s (2.2.23)

De plus, la capacité équivalente en sortie Ceq est égale à la moitié des deux capa-
cités Co montées en série de chacune des deux partie de l’AR.

La valeur Co est finalement déduite en 2.2.24.

Co “ 2 ¨ IoutMax ¨∆TMax1

2∆Vdc
“

175 ¨ 383ˆ 10´6

40 “ 2,4ˆ 10´3F (2.2.24)

En prenant en compte le fait que les condensateurs dans le commerce ont des va-
leurs normalisées et qu’il y a une marge d’erreur de 20% sur celles-ci, il faudrait
prendre au minimum une valeur de capacité de 3ˆ 10´3F.

Dans le pire cas 2 Le stockage de sortie doit fournir la totalité de la puissance à
la charge en l’absence du réseau pendant une durée de 20ms, ce qui correspond à
une valeur des courbes ITIC/CBEMA. La puissance de la charge est fixée à 10kW, ce
qui correspond à la puissance consommée par des fonctions auxiliaires du scanner
d’imagerie.

Ce cas est représenté sur la figure 2.9 (ii). La tension de sortie ne doit pas chuter
de plus de 10% selon le cahier des charges.

Pendant cette coupure, l’évolution temporelle de la tension de sortie est donnée
en 2.2.25.

Vdcptq “ Vdc ´
Vdc ´ VdcLim

∆TMax2
¨ t (2.2.25)

Le courant Icapa fournit par la capacité équivalente Ceq de sortie dépend de la puis-
sance de sortie Pout et la tension de sortie totale Vdc selon l’équation 2.2.26.

Icapa “
Pout
Vdc

“ Ceq
dVdc
dt

(2.2.26)

L’équation différentielle 4.2.9 en est déduite.

1
2
dV 2

dc

dt
“
Pout
Ceq

(2.2.27)

Et finalement la capacité de sortie Co est calculée selon l’équation 2.2.28.

Co “
4Pout ¨∆TMax2

V 2
dc ´ V

2
dcLim

“
4 ¨ 10ˆ 103 ¨ 20ˆ 10´3

8002 ´ 6802 “ 4,5ˆ 10´3F (2.2.28)

En prenant en compte le fait que les condensateurs dans le commerce ont des
valeurs normalisées et qu’il y a une marge d’erreur de 20% sur celles-ci, il faudrait
prendre au minimum une valeur de capacité de 5,6ˆ 10´3F.
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Chapitre 2. Dimensionnement du redresseur triphasé

La valeur de la capacité de sortie choisie est :

— Co “ 4,25ˆ 10´3F pour le premier prototype, utilisé pour la validation des modèles
de l’AR au chapitre 3.

— Co “ 5,6ˆ 10´3F pour le deuxième prototype, utilisé pour l’étude de la stabilité et
des performances de la régulation de l’AR dans tous les points de fonctionne-
ment aux chapitres 4 et 5.

2.3 Dimensionnement du filtre d’entrée

Le filtre d’entrée requiert une étude approfondie des contraintes de compatibi-
lité électro-magnétiques ou ElectroMagnetic Compatibility (EMC) qui sort du cadre
de cette étude. Néanmoins, un premier filtre d’entrée peut être dimensionné pour
prendre en compte son impact sur la régulation de l’AR.

2.3.1 Filtre d’entrée simplifié

Dans [31], l’auteur fait l’étude approfondie du dimensionnement du filtre d’entrée
d’un redresseur Vienna pour respecter les normes sur les perturbations électroma-
gnétiques émises par le convertisseur en mode conduit. La figure 2.10 montre le
résultat de son optimisation. Il y a deux types de perturbations en mode conduit :
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FIGURE 2.10 – Schéma du filtre d’entrée de l’AR proposé par [31] avec les valeurs numériques.

— Les courants de mode différentiel (Differential Mode ou DM) : ce sont des cou-
rants dont la boucle de circulation est uniquement composée des câbles qui
relient la source de tension du réseau au convertisseur.
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2.4. Dimensionnement des pertes

— Les courants de mode commun (Common Mode ou CM) : ce sont des courants
dont la boucle de circulation est composée des câbles du réseau et de la terre
via des capacités parasites entre le convertisseur et la terre.

Chacun de ces deux modes est filtré par des inductances et des capacités propres.
Le neutre artificiel des capacités du filtrage DM est relié par un câble au point mi-

lieu des capacités de sortie comme indiqué sur la figure 2.6. Cela permet de prendre
en compte une partie du filtrage de mode commun. En effet, les courants de mode
commun qui viennent du réseau sont bouclés par ce câble, plutôt que par les capa-
cités parasites entre le convertisseur et la terre.

Les valeurs des composants calculés par l’auteur dans [31] et présentés sur la
figure 2.10 montrent que seul les composants DM ont une valeur suffisante pour
impacter les performances et la stabilité de la régulation.

De plus, les inductances de fuites des inductances couplées peuvent être assimi-
lée aux inductances DM du 1er étage du filtre.

C’est pourquoi il suffit de dimensionner les capacités Cx du filtre DM.

2.3.2 Dimensionnement des Capacités du Filtre d’Entrée

Dans [6], l’auteur présente une méthode de calcul de la capacité de sortie d’un
Buck avec des inductances couplées conduisant à l’expression 2.3.1. Par symétrie,
comme chaque phase du Vienna fonctionne comme un Boost, on peut appliquer cette
formule aux capacités d’entrée.

Cx “
1
8
Tsw
2

2∆M1Ik1

∆V x (2.3.1)

L’oscillation maximale du courant dans une branche des inductances couplées ∆M1Ik1
a été calculée en 2.1.33 pour la tension nominale d’entrée la plus basse.

La période de découpage des IGBT est Tsw “ 43µs. On choisit une oscillation de

la tension d’entrée de ∆V x “ 8%
b

2
3V in. On prend en compte 20% d’erreur sur les

valeurs des capacités. On trouve finalement une valeur pour les capacités Cx de 10µF
.

2.4 Dimensionnement des pertes

Les pertes internes au convertisseur AR ont un impact sur la dynamique et la
stabilité de la régulation non-négligeable. Le but de cette section est de proposer un
modèle simple des pertes internes au convertisseur AR et de les évaluer.

2.4.1 Modèle globale des pertes dans l’AR

Les pertes dans un convertisseur viennent de chacun de ses composants :

— Les composants passifs ont des résistances parasites qui provoquent des pertes
par conduction.
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Chapitre 2. Dimensionnement du redresseur triphasé

— Les composants magnétiques ont aussi des pertes magnétiques, principalement
les pertes par hystérésis et par courants de Foucault.

— Les semi-conducteurs ont des pertes par commutation en plus des pertes par
conduction, de niveau équivalent à leurs pertes par conduction. En effet, lors
de la commutation, le courant croit progressivement alors que la tension à ses
bornes ne s’est pas encore annulée. Ce qui conduit à de la puissance dissipée
lors des phases de commutation.

Ces pertes ont un effet négatif en diminuant le rendement et la réactivité du conver-
tisseur. Mais elles ont aussi un effet positif en amortissant les résonances dues à
l’interaction entre les capacités et les inductances du système.

C’est pourquoi il est important de les prendre en compte pour évaluer la perfor-
mance et la stabilité de l’AR.

Pour simplifier l’étude, les pertes seront modélisées de manière globale par une
résistance RL en série avec chacune des six branches des inductances couplées.

Les résistances parasites en série avec les capacités Cx du filtre d’entrée seront
également prises en compte en raison de leur effet d’amortissement sur les réso-
nances du filtre d’entrée.

2.4.2 Dimensionnement des Pertes

La loi de Joule permet d’évaluer les pertes en fonction d’une résistance de perte
équivalente RL et de la valeur efficace Ik du courant dans les 6 inductances de fuite
selon la relation 2.4.1.

Ppertes “ 6 ¨RL ¨ Ĩ2
k (2.4.1)

Cette valeur efficace dépend de la puissance d’entrée Pin et de la tension efficace
d’entrée entre phases Vin selon la relation 2.4.2.

Ĩk “
Pin

2
?

3Vin
(2.4.2)

On prend une puissance de perte équivalente à l’inverse du rendement 1´ η de la
puissance nominale. Ce qui permet d’écrire 2.4.3.

RL “
2p1´ ηqVin

Pin
(2.4.3)

En prenant le rendement de 97% du cahier des charges, nous obtenons les courbes
de la figure 2.11 sur la variation de la résistance de pertes en fonction de la puissance
d’entrée et de la tension nominale du réseau. On peut distinguer deux intervalles de
puissance pour lesquels la valeur de la moyenne de la résistance de perte équiva-
lente a des ordres de grandeur différents :

— 10kW ă Pin ă 40kW : l’AR fonctionne de manière quasi continue à basse puis-
sance : R̃L1 “ 600mΩ.

— 40kW ă Pin ă 140kW : l’AR fonctionne pendant des impulsions de courtes durées
à forte puissance : R̃L2 “ 100mΩ.
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2.4. Dimensionnement des pertes

FIGURE 2.11 – Variation de la résistance de perte RL en fonction de la puissance d’entrée Pin
pour toutes la plage des tensions nominales du réseau Vin.

Pour l’étude de la stabilité au chapitre 3 et 5, les valeurs R̃L1 ou R̃L2 seront utilisées
en fonction de la puissance étudiée.

Pour l’étude des performances en dynamique avec des impulsions de forte puis-
sance au chapitre 4, la valeur R̃L1 sera utilisée par souci de simplicité.
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2.5 Conclusion

Les formes d’ondes des courants dans les inductances couplées ont pu être ana-
lysées au moyen de la modélisation des courants dans les inductances.

En raison de la commutation des IGBT, il existe plusieurs modes de conduction
continue et discontinue qui dépendent de la puissance de sortie, de la tension d’en-
trée et de la tension de sortie. Ces différents modes seront pris en compte dans la
modélisation et le choix de la régulation de l’AR des prochains chapitres.

L’amplitude des oscillations des courants varie sur une période du réseau et at-
teint un minimum quand le rapport cyclique est à 0, 5.

Les formes d’ondes de la tension de sortie ont pu être analysées au moyen du
calcul des amplitudes des harmoniques du réseau transmises en sortie. Il a été établi
que :

— L’amplitude de l’harmonique 3 dans les deux tensions aux bornes des conden-
sateurs de sortie est majorée à 3% de leur référence.

— L’amplitude des harmoniques du réseau est négligeable par rapport au bruit
dans la tension de sortie globale.

Le Tableau 2.2 résume les valeurs des composants physiques de l’AR dimension-
nés dans cette partie et qui seront utilisées par la suite.
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Tableau 2.2 – Paramètres de l’AR en Simulation

Paramètres fixes Unité Valeur
Option 1 Option 2

Tension DC de sortie Vdc V 800
Capacités de sortie Co µF 4240 5600

Inductance propre de l’inductance
couplée L µH 800 600

Inductance mutuelle de l’inductance
couplée M µH 760 560

Résistance de perte de l’AR RL mΩ 6 ¨ 102 1 ¨ 102

Capacités d’entrée Cx µF 10
Résistances des Capacités d’entrée

Rx
mΩ 3

Fréquence de découpage fsw kHz 23

Paramètres Variables Unité Min Max

Puissance de sortie Pout kW 10 140
Tension 3φ-AC d’entrée Vin Vllrms 342 528

Fréquence du réseau triphasé fgrid Hz 48,5 61,8
Inductance de réseau Lg µH 10 300
Résistance du réseau Rg mΩ 10 120
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Chapitre 3
Modélisation du redresseur triphasé

Le chapitre 1 a posé les éléments pour choisir une topologie de redresseur Vienna
entrelacé à inductances couplées pour le redresseur triphasé actif ou Active Rectifier
(AR) en exploitant une étude bibliographique de la littérature.

Dans le chapitre 2, le dimensionnement des composants passifs de l’AR a été
mené. Une analyse de la forme d’onde des courants dans les inductances couplées
et des tensions dans les capacités de sortie a été faite. Cette analyse prépare la
modélisation du fonctionnement dynamique de l’AR qui sera faite dans ce chapitre
dans l’objectif de la conception de la loi de commande.

Plusieurs modèles de simulation et d’analyse vont être développés. Le premier
objectif est de reproduire le fonctionnement du système au regard des phénomènes
considérés pour valider la loi de commande comme cela sera fait au chapitre 4. Le
deuxième objectif est d’étudier la stabilité de l’AR sur tous ses points de fonctionne-
ments en statique et en dynamique comme cela sera fait au chapitre 5.

La démarche de ce chapitre prend appui sur la mise en équation du redresseur
Vienna entrelacé à inductances couplées. Ces équations sont non-linéaires, car son
comportement est lié à l’état de commutation 0 ou 1 des interrupteurs commandés,
et aux signes des courants d’entrée.

Les résultats de simulation de deux modèles en commutation du convertisseur
seront comparés en utilisant les fonctionnalités de l’environnement Matlab/Simulink.

Le premier modèle est conçu à partir de la bibliothèque Simpower de Simulink
(modèle Simpower). Il permet de reproduire facilement et de manière assez com-
plète le comportement de l’AR . En effet, il prend en compte un grand nombre de
paramètres des semi-conducteurs et des autres composants passifs présents dans
la topologie retenue. Cependant, son exploitation est difficile, par exemple pour faire
des analyses fréquentielles en termes de stabilité et de robustesse.

Le deuxième modèle est conçu à partir des équations différentielles explicites de
l’AR (modèle Matlab). Il permet de valider le système d’équations différentielles qui
servira de base aux analyses de stabilité ultérieures et dont l’exploitation est plus
facile d’un point de vue méthodologique.

Dans une deuxième partie, les modèles linéarisés de l’AR pour la boucle de com-
mande en courant sont obtenus à partir du modèle non-linéaire Matlab et de la
connaissance des formes d’ondes des courants d’entrée.

Cette linéarisation se fait selon deux méthodes suivant que les courants d’entrée
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Chapitre 3. Modélisation du redresseur triphasé

sont en mode de conduction continue ou Continuous Conduction Mode (CCM) ou
en mode de conduction discontinue ou Discontinuous Conduction Mode (DCM). En
effet, il est montré que la dynamique des courants dans les inductances couplées est
différente entre les modes CCM et les modes DCM.

Les modèles linéaires continu et discontinu de la dynamique des courants d’entrée
sont ensuite validés en exploitant le modèle de simulation Matlab.

Une première analyse fréquentielle des modèles linéaires des courants d’entrée
permet de mettre en évidence la présence d’anti-résonances et de résonances qui
peuvent impacter significativement la stabilité de la régulation et en conséquence
limiter les performances dynamiques. Des analyses plus approfondies seront faites
au chapitre 5 pour étudier la robustesse du modèle par rapport au point de fonction-
nement et à l’impédance de réseau.

Enfin, un premier prototype est présenté en détail avec une première loi de com-
mande. Il permet de valider les modèles non-linéaires en comparant les résultats de
simulation et les mesures sur le prototype pour un scénario type saut de charge.

Les tests sur prototype permettent aussi d’identifier des améliorations néces-
saires de la loi de commande et du dimensionnement matériel de l’AR.

3.1 Modèle non-linéaire

Cette section va présenter et valider en simulation le modèle non-linéaire de l’AR
. Cette étude a donné lieu à une publication dans [13].

Le processus de modélisation de l’AR ne sera pas détaillé. Seul les notations des
variables et des paramètres seront introduites dans cette section. En effet, la mise
en équation du convertisseur Vienna a déjà été développée dans la littérature, par
exemple dans [29] et [17]. De plus, les modèles non-linéaires des courants dans les
inductances couplées et des tensions aux bornes des condensateurs de sortie ont
déjà été présentés au chapitre 2 pour le dimmensionnement de l’AR .

Ensuite, les modèles Simpower et Matlab de simulation en commutation de l’AR
vont être comparés. L’analyse effectuée montre que ces modèles sont équivalents du
point de vue des résultats obtenus dans la simulation du comportement dynamique
de l’AR .

Enfin, les résultats de simulation des courants dans les modes de conduction CCM
et DCM seront présentés. Ces résultats mettent en évidence les différences de dyna-
mique entre ces deux modes de conduction. La prise en compte de ces différences de
comportement dans l’élaboration de la loi de commande sera effectuée au chapitre
4.

3.1.1 Présentation du Modèle non-linéaire

3.1.1.1 Variables caractéristiques du système

La figure 3.1 présente la topologie du convertisseur Vienna entrelacé à induc-
tances couplées avec toutes les variables et tous les paramètres qui seront utilisés
dans les modèles.
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FIGURE 3.1 – Schéma électrique de la topologie du redresseur Vienna entrelacé à inductances
couplées en vue pseudo-3D.

Les variables (courants, tensions, signaux de commande) sont regroupées dans
des vecteurs pour simplifier l’écriture des équations. Le système présente en effet
plusieurs symétries du point de vue de l’architecture et du comportement dyna-
mique : trois phases identiques en entrée et deux tensions identiques en sortie.

Il y a 14 variables, une pour chaque composant de type inductance ou capacité,
regroupées dans des vecteurs de la manière suivante :

— Les courants d’entrée dans chacune des branches des inductances couplées
pLm, Lf q sont rassemblées dans le vecteur Iabc12 “

´

Ia1 Ib1 Ic1 Ia2 Ib2 Ic2

¯

.

— Les tensions de sortie aux bornes des capacités Co sont regroupées dans le
vecteur Vpno “

´

Vpo Vno

¯

.

— Les courants des phases du réseau sont regroupés dans le vecteur Iabc “
´

Ia Ib Ic

¯

.

— Les tensions d’entrée aux bornes des capacités Cx sont regroupées dans le vec-
teur Vxabc “

´

Vxa Vxb Vxc

¯

.

— Les 6 variables de commande du système sont différentes entre les modèles
non-linéaires et les modèles linéaires :

— Dans les modèles non-linéaires : ce sont les signaux de commande des in-
terrupteurs bidirectionnels. Ils prennent la valeur 0 ou 1 suivant si l’inter-
rupteur est ouvert ou fermé. Ils sont rassemblés dans le vecteur Sabc12 “
´

Sa1 Sb1 Sc1 Sa2 Sb2 Sc2

¯

.
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Chapitre 3. Modélisation du redresseur triphasé

— Dans les modèles linéarisés : ce sont les rapports cycliques en sortie de la
régulation de l’AR . Leurs valeurs varient entre 0 et 1. Ils sont rassemblés
dans le vecteur Dabc12 “

´

Da1 Db1 Dc1 Da2 Db2 Dc2

¯

.

Il y a 4 variables de perturbation :

— Les trois tensions du réseau regroupées dans le vecteur Vabc “
´

Va Vb Vc

¯

.

— Le courant de sortie Iout.

Comme présenté au chapitre 2 pour le dimensionnement des condensateurs de sor-
tie, il y a trois types de charges envisagées : la charge résistive ; la charge à courant
constant ; la charge à puissance constante. Une analyse sera faite dans le chapitre 5
pour démontrer que la dynamique de la régulation n’est pas influencée par le type de
charge. Dans un souci de simplicité, seules les équations avec une charge à courant
constant seront utilisées.

Dans la modélisation de ce chapitre, les résistances du système sont aussi in-
cluses :

— Résistance de pertes RL en série avec chacune des branches des inductances
couplées.

— Résistance Rx en série avec les capacités d’entrée Cx.

3.1.1.2 Equations différentielles de l’AR

Les équations différentielles des courants dans les inductances d’entrée 3.1.1 et
des tensions de sortie 3.1.2 reprennent les équations développées au chapitre 2 et
les présente dans une écriture plus compacte.

dIk1

dt
“

1
Lf
¨ pVxk `Rx ¨ pIk ´ Ik1 ´ Ik2qq

´
Lf ` Lm

Lf ¨ pLf ` 2Lmq
¨ pp1´Dk1q ¨ signpIabc12qri, 1 : 2s ¨ Vpno `RL ¨ Ik1q

´
Lm

Lf ¨ pLf ` 2Lmq
¨ pp1´Dk2q ¨ signpIabc12qri, 1 : 2s ¨ Vpno `RL ¨ Ik2q

dIk2

dt
“

1
Lf
¨ pVxk `Rx ¨ pIk ´ Ik1 ´ Ik2qq

´
Lm

Lf ¨ pLf ` 2Lmq
¨ pp1´Dk1q ¨ signpIabc12qri, 1 : 2s ¨ Vpno `RL ¨ Ik1q

´
Lf ` Lm

Lf ¨ pLf ` 2Lmq
¨ pp1´Dk2q ¨ signpIabc12qri, 1 : 2s ¨ Vpno `RL ¨ Ik2q

(3.1.1)

dVpo
dt

“
1
Co
¨
`

signpIabc12qri, 1sT ¨ p1´Dabc12q ¨ Iabc12 ´ Iout
˘

dVno
dt

“
1
Co
¨
`

signpIabc12qri, 2sT ¨ p1´Dabc12q ¨ Iabc12 ´ Iout
˘

(3.1.2)
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3.1. Modèle non-linéaire

L’écriture des équations différentielles des courants d’entrée Iabc12 et des tensions de
sortie Vpno dépend du signe des courants d’entrée Iabc12. La matrice signpIabc12q défi-
nie en 3.1.3 permet de prendre en compte cette dépendance tout en gardant une
écriture compacte et explicite.

signpIabc12qri, 1s “
#

1 si Iki ą 0
0 si Iki ď 0

signpIabc12qri, 2s “
#

0 si Iki ě 0
´1 si Iki ă 0

(3.1.3)

Pour condenser encore plus l’écriture des équations, les signaux de commande
ont été regroupés dans la matrice 3.1.4, les rapports cycliques ont été regroupés
dans la matrice 3.1.5, les gains dépendant des inductances magnétisante Lm et de
fuite Lf ont été regroupés dans la matrice 3.1.6.

pI6 ´ Sabc12qri, js “

$

’

’

&

’

’

%

1´ Ski si i “ j

0 si i ‰ j

avec ki P
!

a1, b1, c1, a2, b2, c2
)

(3.1.4)

pI6 ´Dabc12qri, js “

$

’

’

&

’

’

%

1´Dki si i “ j

0 si i ‰ j

avec ki P
!

a1, b1, c1, a2, b2, c2
)

(3.1.5)

LCI “

»

—

—

—

—

—

—

—

—

—

—

–

Lf`Lm

Lf ¨pLf`2Lmq
0 0 Lm

Lf ¨pLf`2Lmq
0 0

0 Lf`Lm

Lf ¨pLf`2Lmq
0 0 Lm

Lf ¨pLf`2Lmq
0

0 0 Lf`Lm

Lf ¨pLf`2Lmq
0 0 Lm

Lf ¨pLf`2Lmq

Lm

Lf ¨pLf`2Lmq
0 0 Lf`Lm

Lf ¨pLf`2Lmq
0 0

0 Lm

Lf ¨pLf`2Lmq
0 0 Lf`Lm

Lf ¨pLf`2Lmq
0

0 0 Lm

Lf ¨pLf`2Lmq
0 0 Lf`Lm

Lf ¨pLf`2Lmq

fi

ffi

ffi

ffi

ffi

ffi

ffi

ffi

ffi

ffi

ffi

fl

(3.1.6)

Il reste à rajouter les équations décrivant l’évolution des tensions dans les conden-
sateurs du filtre d’entrée Cx et des courants dans les inductances du réseau Lg.

En écrivant la loi des nœuds à la borne supérieure des capacités d’entrée Cx,
l’équation différentielle des tensions d’entrée Vxabc est obtenue en 3.1.7 pour chaque
phase k du réseau.

dVxk
dt

“
1
Cx
¨ pIk ´ Ik1 ´ Ik2q (3.1.7)

En écrivant la loi des mailles entre les tensions du réseau Vabc et les tensions d’en-
trée Vxabc, l’équation 3.1.8 est obtenue pour chaque phase k du réseau.

Vk “ Lg ¨
dIk
dt
`Rg ¨ Ik ` Vxk `Rx ¨ pIk ´ Ik1 ´ Ik2q ` VMN (3.1.8)

Avec VMN la tension entre le point milieu M et le point neutre du réseau N.
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En prenant l’hypothèse d’un réseau parfaitement équilibré, la somme des tensions
et la somme des courants du réseau est nulle, c’est-à-dire

ř

Vk “ 0 et
ř

Ik “ 0. À partir
de l’équation 3.1.8, l’expression de VMN en fonction des autres variables est obtenue
en 3.1.9.

VMN “ ´
1
3 ¨

´

ÿ

Vxk `Rx ¨ p
ÿ

Ik1 `
ÿ

Ik2q
¯

(3.1.9)

En agrégant les équations 3.1.1 à 3.1.9, le système d’équations différentielles de
l’AR est finalement obtenu dans 3.1.10 avec la matrice M23 définie en 3.1.11.

dIabc12

dt
“ LCI ¨

˜

´RL ¨ Iabc12 `

«

I3

I3

ff

¨ pVxabc `Rx ¨ pIabc ´ Iabc1 ´ Iabc2qq

´pI6 ´Dabc12q ¨ signpIabc12q ¨ Vpno

¸

dVpno
dt

“
1
Co

¨
`

signpIabc12q
T
¨ pI6 ´Dabc12q ¨ Iabc12 ´ Iout

˘

dIabc
dt

“
1
Lg
¨ pVabc ´Rg ¨ Iabc ´M23 ¨ pVxabc `Rx ¨ pIabc ´ Iabc1 ´ Iabc2qqq

dVxabc
dt

“
1
Cx
¨

´

Iabc ´
”

I3 I3

ı

¨ Iabc12

¯

(3.1.10)

M23 “

»

—

–

2
3

´1
3

´1
3

´1
3

2
3

´1
3

´1
3

´1
3

2
3

fi

ffi

fl

(3.1.11)

3.1.2 Validation en Simulation

Le comportement dynamique de l’AR a été simulé en utilisant deux types diffé-
rents de simulation dans l’environnement Matlab/Simulink.

Le premier modèle représenté dans la figure 3.2 fait appel aux fonctionnalités de
la librairie Simpower. Son avantage est qu’il permet de prendre en compte un grand
nombre de paramètres sans avoir à écrire explicitement les équations électriques qui
régissent le comportement de chaque composant ni leurs interactions. Son inconvé-
nient est qu’il se prête difficilement à l’utilisation des outils usuels d’analyse. Évaluer
l’influence de chaque paramètre revient à faire des tests d’essai-erreur fastidieux car
il ne fournit pas d’indicateurs de performance globaux.

Le second modèle de simulation décrit les évolutions des différentes variables
au moyen des équations non-linéaires 3.1.10. Son avantage est qu’il est fondé sur
un système connu d’équations différentielles et se prête plus facilement aux outils
d’analyse usuels. Son inconvénient est le pendant de son avantage : si la mise en
équation différentielle ne prend pas en compte assez de paramètres, tels que des
résistances, inductances, ou capacités parasites, les résultats peuvent manquer de
précision. Néanmoins, la prise en compte de l’ensemble des comportements conduit
à un modèle «lourd» et difficile à manipuler.

Les signaux des deux tensions de sortie et d’un courant parmi les six courants
dans les inductances d’entrée sont montrés dans les figures 3.3 et 3.4 avec les deux
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FIGURE 3.2 – Aperçu du modèle Simpower de l’AR .
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FIGURE 3.3 – Évolution sur 50ms des tensions de sortie de l’AR Vpo et Vno et de leurs écarts pour
les modèles non-linéaires en commutation Simpower et Matlab.
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modèles de simulation en commutation pendant 50ms. Les résultats ont été obtenus
pour le point de fonctionnement pPout, Vin, fg, Lg, Rgq “ p70kW, 400Vllrms, 50Hz, 20µH, 10mΩq
et pour les valeurs de paramètres pCo, L,M,RL, Rgq “ p4240µF, 800µH, 760µH, 100mΩq. Les
signaux de commande sont identiques pour les 2 modèles. Ils ont été générés en
boucle fermée au moyen d’une loi de commande développée dans l’environnement
Simulink et présentée en fin de chapitre. Ces courbes attirent les commentaires sui-
vants :

— Les écarts entre les tensions restent inférieures à 2V en valeur absolue par rap-
port à une valeur moyenne de 400V.

— Les écarts entre les courants restent inférieures à 1A en valeur absolue par rap-
port à un courant maximal de 110A en valeur absolue, à l’exception des cinq
premières milisecondes ou les écarts peuvent aller jusqu’à 20A.

Les deux modèles fournissent donc des résultats identiques pour analyser les per-
formances de la régulation.

Le modèle Matlab sera privilégié dans la suite de l’étude en raison d’une plus
grande simplicité.

3.1.3 Problématique des différents modes de conduction des courants
d’entrée

Le principe de fonctionnement d’un convertisseur fait que les courants d’entrée
oscillent à la fréquence de commutation. Le dimensionnement des inductances d’en-
trée a été fait pour avoir une oscillation maximale de 30A. De plus, les courants d’en-
trée varient sinusoïdalement. Enfin, la puissance de la charge en sortie varie sur un
grand intervalle.

En conséquence, les courants passent par plusieurs modes de conduction sur une
période du réseau comme montré sur la figure 3.5. Les modes de conduction traver-
sés dépendent de plusieurs paramètres tels que la tension nominale d’entrée ou la
puissance de sortie.

Du point de vue de la régulation, il existe une différence de dynamique importante
entre les modes de conduction continue et discontinue comme illustré sur la figure
3.6.

Ces problématiques seront détaillées dans la suite du paragraphe.

3.1.3.1 Modes de conduction des courants d’entrée

Au chapitre 2, deux modes de conduction continue, et 5 modes de conduction
discontinue potentiels ont été identifiés en reprenant la classification proposée dans
[3] : CCM1, CCM2, DCM1, DCM2, DCM3, DCM8 et DCM9.

Plusieurs évolutions de l’harmonique fondamentale du courant d’entrée pendant
un quart de période du réseau ont été tracées sur la figure 3.5 pour certaines valeurs
de puissances de sortie et de tensions d’entrée du cahier des charges. Les courants
limites aux frontières entre les différents modes de conduction ont aussi été repré-
sentés pour visualiser dans quel mode se trouve le courant à un instant donné et
pour un point de fonctionnement donné :
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Chapitre 3. Modélisation du redresseur triphasé

— Quand le courant est supérieur à la frontière CCM/DCM, il est dans le mode CCM1
à droite de la frontière du rapport cyclique à 0, 5, et en CCM2 sinon.

— Quand le courant est entre les frontières CCM/DCM et DCM/DCM, il est dans le
mode DCM1 à droite de la frontière du rapport cyclique à 0, 5, et en DCM8 sinon.

— Quand le courant est inférieur à la frontière DCM/DCM, il est dans le mode DCM2
ou DCM3 à droite de la frontière du rapport cyclique à 0, 5, et en DCM9 sinon.

Pendant une période de réseau, le courant passe par plusieurs modes de conduction
en fonction du point de fonctionnement. On peut séparer le comportement des cou-
rants d’entrée en quatre cas comme décrit dans le tableau 3.1. Pour une valeur de
tension nominale d’entrée, on peut définir une puissance frontière entre chaque cas :
Pdcm, Pdccm et Pccm.

Tableau 3.1 – Puissances à la frontière entre les différents cas de modes de conduction des
courants d’entrée.

Cas
1. 2. 3. 4.

Tout en DCM Principalement
en DCM

Principalement
en CCM Tout en CCM

Modes de
Conduction

DCM1
DCM2
DCM3

DCM8
DCM9

DCM1
DCM2
CCM1

DCM8
DCM9
CCM2

CCM1
CCM2
DCM8
DCM9

CCM1 CCM2

Puissances
frontières Pout ă Pdcm Pdcm ă Pout ă Pdccm Pdccm ă Pout ă Pccm Pccm ă Pout

Les puissances frontières varient dans les intervalles définis en 3.1.12 quand la
tension Vin varie dans l’intervalle r342; 480sVRMS.

60kW ăPccm ă 120kW
12kW ăPdccm ă 23kW

1, 7kW ăPdcm ă 2, 5kW
(3.1.12)

La modélisation de la dynamique des courants d’entrée ne peut pas être réduite
au cas de conduction continue seulement. Les courants d’entrée évoluent aussi dans
des modes de conduction discontinue pour une grande partie de l’intervalle de puis-
sance du cahier des charges. En particulier pour les basses puissances inférieures à
Pdccm, ces courants sont en mode de conduction discontinue sur la majeure partie de
la période du réseau.

Or les modes de conduction continue et discontinue ont des dynamiques diffé-
rentes comme cela est illustré dans le paragraphe suivant.

3.1.3.2 Dynamique des courants en CCM et en DCM

La différence de dynamique des courants en CCM et DCM sera montrée en si-
mulation en comparant la réponse d’un courant d’entrée d’une phase donnée à un
échelon du rapport cyclique sur la même phase.
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3.1. Modèle non-linéaire
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FIGURE 3.5 – Évolution du courant d’entrée dans une phase de l’AR sur un quart de période du
réseau pour trois puissances différentes et des courants limites à la frontière entre les différents
modes de conduction des courants d’entrée.
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Chapitre 3. Modélisation du redresseur triphasé

Les figures 3.6 montrent la réponse du courant d’entrée de la phase A à un éche-
lon de rapport cyclique de 0, 02. La mesure de courant a été moyennée sur une pé-
riode de découpage Tsw pour filtrer les harmoniques hautes fréquences dues à la
commutation. La réponse dynamique des courants d’entrée à l’échelon de charge
est différente selon que l’on soit en mode CCM ou DCM :

— En CCM : la figure 3.6a montre que la moyenne locale du courant augmente
continuement après l’échelon de rapport cyclique, alors que l’amplitude des os-
cillations reste constant. Il y a donc une relation proportionnelle-intégrale entre
rapport cyclique et courant.

— En DCM : la figure 3.6b montre que l’amplitude des oscillations augmente ins-
tantanément à la commande suivante de modulation à largeur d’impulsion in-
tersective ou Carrier-Based Pulse Width Modulation (PWM). Il y a donc une rela-
tion purement proportionnelle entre rapport cyclique et courant avec un retard
d’une période de PWM.

Cette différence de dynamique entre les cas CCM et DCM impose d’avoir des mé-
thodes différentes pour obtenir un modèle linéarisé de la dynamique des courants et
aussi de prendre en compte ces différences dans l’analyse.

Dans la section suivante, deux modèles linéarisés des courants d’entrée vont être
développés pour le cas CCM et DCM.
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3.1. Modèle non-linéaire

(a) Courant d’entrée Ia1 en CCM, pPout, Va, Vb, Vcq “ p60kW, 325V,´134V,´191Vq.

(b) Courant d’entrée Ia1 en DCM, pPout, Va, Vb, Vcq “ p5kW, 311V,´70V,´241Vq.

FIGURE 3.6 – Réponse à un échelon de rapport cyclique du courant d’entrée Ia1 et de sa
moyenne pour les cas CCM et DCM.
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Chapitre 3. Modélisation du redresseur triphasé

3.2 Modèles linéarisés pour la boucle de commande en cou-
rant

La synthèse de la loi de commande et l’analyse de la stabilité de l’AR peuvent être
abordées au moyen d’un modèle linéarisé.

La différence de dynamique des courants entre les modes de conduction continue
et discontinue mise en lumière à la section 3.1.3 impose d’utiliser deux modèles
linéaires différents.

Dans [17], les auteurs utilisent également deux modèles différents en fonction du
mode de conduction pour obtenir un modèle moyenné généralisé.

Tandis que dans [31], l’auteur utilise deux méthodes différentes selon le mode
de conduction pour calculer les rapports cycliques qui permettent de parfaitement
maîtriser la forme sinusoïdale des courants d’entrée quel que soit la puissance de
sortie.

Chaque modèle linéarisé obtenu sera validé au moyen d’une simulation du modèle
non-linéaire Matlab pour un point de fonctionnement fixé.

Cette validation utilise en particulier l’analyse fréquentielle des systèmes d’état
associés aux modèles. Cet outil sera utilisé égalemement pour analyser la stabilité
de l’AR et concevoir sa régulation dans les chapitres suivants.

3.2.1 Modélisation linéarisé en mode CCM

Pour obtenir des modèles linéaires de la dynamique des courants dans les conver-
tisseurs, la méthode classique consiste à utiliser les états moyennés [40]. Elle permet
d’obtenir des équations différentielles où les vecteurs de commandes qui prennent
des valeurs discrètes r0; 1s ont été remplacés par les vecteurs de rapport cycliques
qui varient continuement entre 0 et 1. Ainsi, le comportement général du modèle sur
la bande passante de la régulation est conservé tandis que le comportement sur les
harmoniques de la période de découpage est ignoré.

La méthodologie de cette méthode est la suivante :

1. Écrire les équations différentielles du système pour chaque état de fonctionne-
ment sur une période de découpage.

2. Faire la moyenne terme à terme de chaque équation différentielle pondérée par
la durée de l’état correspondant.

Du point de vue de l’écriture du système d’équations différentielles, cette méthode
revient à changer le vecteur des signaux de commande pSa1, Sb1, Sc1, Sa2, Sb2, Sc2q par le
vecteur des rapports cycliques correspondant pDa1, Db1, Dc1, Da2, Db2, Dc2q dans l’équa-
tion 3.1.10.

Ensuite, ce modèle moyenné peut être linéarisé autour d’un point de fonction-
nement. En particulier, une analyse fréquentielle de ces modèles pourra mettre en
évidence l’origine des résonances éventuelles du système et leur niveau d’amortis-
sement.

Dans le chapitre 5, cet outil sera utilisé pour analyser la sensibilité du système au
regard de la variabilité de la charge et du réseau.
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3.2. Modèles linéarisés pour la boucle de commande en courant

Enfin, une méthode de validation des modèles linéarisés sera présentée. Cette
méthode va comparer les réponses fréquentielles calculées dans le modèle linéaire
et simulées dans le modèle non-linéaire.

Cette étude a donné lieu à une publication dans [13].

3.2.1.1 Représentation d’état en CCM

La linéarisation des modèles précédents doit aboutir à une représentation d’état
3.2.1.

dX

dt
“A ¨X `B ¨ U

Y “C ¨X `D ¨ U
(3.2.1)

Avec X, U et Y les vecteurs des variables définies dans 3.2.2.

Vecteur d’état X “

´

Iabc12 Vpno Iabc Vxabc

¯

Vecteur de commande U “
´

Dabc12

¯

Vecteur de mesure Y “
´

Iabc12 Vpno

¯

(3.2.2)

Les matrices A et B sont données directement par les matrices jacobiennes JF
appliquées à la partie droite des équations dans 3.1.10 par rapport aux variables X
et U définies en 3.2.2. Cela conduit aux relations 3.2.3 et 3.2.4.

A “ JF pXq “
¨

˚

˚

˚

˚

˚

˚

˚

˝

´RL ¨ LCI ´Rx ¨ LF ´LCI ¨ rI6 ´Dabc120s ¨ signpIabc120q
Rx

Lf
¨

«

I3

I3

ff

1
Lf
¨

«

I3

I3

ff

1
Co
¨ signpIabc120q

T ¨ rI6 ´Dabc120s 0 0 0
Rx

Lg
¨

”

M23 M23

ı

0 Rg

Lg
¨

”

I3

ı

´ Rx

Lg
¨M23 ´ 1

Lg
¨M23

´1
Cx
¨

”

I3 I3

ı

0 1
Cx
¨

”

I3

ı

0

˛

‹

‹

‹

‹

‹

‹

‹

‚

(3.2.3)

B “ JF pUq “

¨

˚

˚

˚

˝

LCI ¨ signpIabc120q ¨ Vpno0
´1
Co
¨ signpIabc120q

T ¨ Iabc120

0
0

˛

‹

‹

‹

‚

(3.2.4)

Les 6 commandes sont associées aux 6 courants d’entrée respectivement.
La dynamique des courants est beaucoup plus rapide que la dynamique des ten-

sions. Ainsi l’analyse de chaque commande sur les tensions et sur les courants peut
être découplée :

— Les tensions peuvent être considérées comme constantes quand les transferts
entre les rapports cycliques et les courants d’entrée sont étudiés.
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Chapitre 3. Modélisation du redresseur triphasé

— Les courants peuvent être considérés comme parfaitement sinusoïdaux et équi-
librés quand l’évolution dynamique des tensions est étudiée.

Seules les réponses fréquentielles des courants seront étudiées dans la suite de
ce chapitre. Car elles soulèvent des problématiques complexes liées à la stabilité
en raison des différents modes de conduction et de la présence de résonances peu
amorties.

Les réponses fréquentielles des tensions sont plus simples à analyser et seront
étudiées dans le chapitre 4 pour la conception de la loi de commande.

3.2.1.2 Réponse fréquentielle des Courants en CCM

Les transferts Ia1
Da1

, Ib1
Db1

et Ic1
Dc1

du modèle linéarisé et le transferts Hid “
Ia1
Da1

du modèle
calculé dans ce paragraphe sont tracés sur le diagramme de Bode 3.7. La réponse
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FIGURE 3.7 – Diagrammes de Bode entre les rapports cycliques et les courants d’entrée pour
le point de fonctionnement pPout, Va, Vb, Vcq “ p75kW, 264V,´298V, 34Vq et pour les paramètres
pLf , Lm, RL, Lg, Rgq “ p40µH, 760µH, 100mΩ, 183µH, 10mΩq.

fréquentielle des courants d’entrée se caractérise ainsi :

— À basse fréquence, le système se comporte comme un intégrateur pur.

— Autour de 5kHz apparait un zéro de transmission à la pulsation z1.

— Au-delà de 10kHz apparaissent deux résonances aux pulsations w1 et w2 qui
semblent peu amorties.

— La fréquence de commutation située à 23kHz limite la validité de ce diagramme
de Bode au-delà de 12kHz.
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3.2. Modèles linéarisés pour la boucle de commande en courant

Une première approche pour identifier les résonances avec les paramètres du système
consiste à étudier les pôles à partir du calcul formel de la fonction de transfert entre
le rapport cyclique Dk et le courant d’entrée Ik12.

Néanmoins, le caractère multivariable de ce système rend difficile le calcul des
expressions des différentes fréquences caractéristiques en fonction des paramètres
concernés.

Une solution est alors d’analyser une forme approchée en remarquant que le fonc-
tionnement de l’AR peut être simplifié en l’assimilant à celui d’une topologie Boost
représentée sur la figure 3.8. Comme il y a 2 Vienna en parallèle dans l’AR , la relation
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FIGURE 3.8 – Schéma électrique d’un Boost avec capacités d’entrée et de sortie et inductance
de réseau.

entre l’inductance de Boost équivalent Lfe et l’inductance de fuite des inductances
couplées de l’AR est Lfe “

Lf

2 . Les autres paramètres pris en compte et inclus dans la
figure 3.8 sont : les inductances de réseau Lg ; les capacités de sortie Co ; les capaci-
tés d’entrée Cx.

Le modèle moyenné du Boost de la figure 3.8 est donné en 3.2.5.

dIk12

dt
“

1
Lfe

¨ pVxk ´ p1´Dkq ¨ Vpoq

dVpo
dt

“
1
Co
¨ pp1´Dkq ¨ Ik12 ´ Ioutq

dIk
dt
“

1
Lg
¨ pVk ´ Vxkq

dVxk
dt

“
1
Cx
¨ pIk ´ Ik12q

(3.2.5)
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En linéarisant ces équations, la relation 3.2.6 est obtenue.

dik12

dt
“

1
Lfe

¨ pvxk ´ p1´Dk0q ¨ vpo ` Vpo0 ¨ dkq

dvpo
dt

“
1
Co
¨ pp1´Dk0q ¨ ik12 ´ Ik120 ¨ dkq

dik
dt
“
´1
Lg
¨ vxk

dvxk
dt

“
1
Cx
¨ pik ´ ik12q

(3.2.6)

En passant dans le domaine de Laplace, la fonction de transfert entre le rapport
cyclique et le courant d’entrée est finalement obtenue en 3.2.7.

Hidpsq “
p1´Dk0qIk120 ¨

´

1` Vpo0
p1´Dk0qIk120

Co ¨ s
¯

¨ p1` LgCx ¨ s2q ¨ LfeCx ¨ s
2

´

1`
´

LgCx

LfeCx
¨

LfeCo

p1´Dk0q2
`

LfeCo

p1´Dk0q2
` LgCx

¯

¨ s2 ` LfeCx ¨
LgCx

LfeCx
¨

LfeCo

p1´Dk0q2
¨ s4

¯

¨ LfeCx ¨ s2

(3.2.7)
La fonction de transfert simplifiée 3.2.7 fait apparaitre des résonances qui dépendent
des paramètres du système mais aussi du point de fonctionnement représenté ici par
Dk0. En faisant le rapprochement avec les résonances mesurées sur le diagramme de
Bode de la figure 3.7, les relations 3.2.8 ont été établies.

z1p “
p1´Dk0qIk120

2πVpo0Co

w1p “ fpLfeCx ¨
LgCx
LfeCx

¨
LfeCo

p1´Dk0q2
q

z1 «
1

2π
a

LgCx

w1 “
1

2π
a

LfeCx

z2 “ fpLgLfeCxq

w2 “ fpLfeCx ¨
LgCx
LfeCx

¨
LfeCo

p1´Dk0q2
q

(3.2.8)

La figure 3.7 montre le diagramme de Bode de la fonction de transfert Hid en
comparaison avec les réponses fréquentielles des courants dans le modèle linéaire
en CCM. Les pulsation de la résonance w1p et du zéro de transmission z1p des relations
3.2.8 dépendent de la capacité de sortie Co. Leurs valeurs sont environ égales à 100Hz.
Ces fréquences sont relativement inférieures à la bande passante de la régulation
en courant choisie à 500Hz. Ainsi leur influence du point de vue de la régulation en
courant est relativement limitée.

La réponse fréquentielle de la fonction de transfert Hid est très proche de celle en
courant du modèle linéarisé en CCM pour les points suivants :

— les écarts du gain pour les pulsations inférieures à z1 sont faibles, en-dessous de
1dB ;
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3.2. Modèles linéarisés pour la boucle de commande en courant

— l’écart sur la valeur de l’anti-résonance z1 est inférieur à 10% ;

— la forme de la variation de phase est proche.

Cependant, elle diffère principalement sur le point suivant :

— il n’y a qu’une seule résonance proche de 10kHz au lieu des résonances w1 et
w2 du modèle linéarisé. Or le terme LfeCx ¨ s

2 correspondant à la résonance w1
apparait dans le calcul de Hid. Mais ce terme disparait car il est présent au
numérateur et au dénominateur. C’est une limite de cette approche.

Une deuxième approche pour identifier les résonances avec les paramètres du système
est envisagée pour confirmer les relations établies dans 3.2.8 :

— Faire varier les paramètres un à un.

— Analyser l’impact de ces variations sur le diagramme de Bode.

— En déduire une relation entre les paramètres et les résonances.

La première méthode permet de prévoir qu’une résonance impliquant une induc-
tance L et une capacité C est de la forme f “ 1

2π
?
L¨C

.

Les variations des résonances sont montrées sur les diagrammes de Bode des
figures 3.9 pour Lf , 3.10 pour Lg et 3.11 pour Cx.

Ainsi, la figure 3.11 montre clairement que la capacité Cx est impliquée dans les
résonances w1 et w2 et les zéros de transmission z1 et z2.

La figure 3.9 montre que l’inductance Lf est l’unique inductance impliquée dans
la résonance f1. On peut donc établir la relation 3.2.9.

w1 “
1

2π
b

Lf

2 ¨ Cx

(3.2.9)

Ensuite, les figures 3.9 et 3.10 montrent que l’inductance équivalente impliquée dans
la résonance f2 peut venir de la mise en parallèle des inductances Lf et Lg selon
l’équation 3.2.10.

f2 “
1

2π
c

Lf
2 ¨Lg

Lf
2 `Lg

¨ Cx

(3.2.10)

La figure 3.10 montre que l’inductance impliquée dans la pulsation z1 dépend
principalement de Lg. Et la figure 3.9 montre que cette inductance dépend aussi de
Lf , mais de manière négligeable. Pour une valeur de Lg variant dans l’intervalle de
r10µH; 300µHs, l’expression de la pulsation z1 en fonction de Lg et Cx peut être déduite
dans la relation 3.2.11.

z1 «
1

2π
a

pLg ` 30 ¨ 10´6q ¨ Cx
(3.2.11)

Les valeurs des pulsations des résonances sont synthétisées dans le tableau 3.2.
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FIGURE 3.9 – Diagrammes de Bode Hidpsq “ Ia1
Da1

pour plusieurs valeurs de Lf pour le
point de fonctionnement pPout, Va, Vb, Vcq “ p75kW, 264V,´298V,´34Vq ; et pour les paramètres
pLf , Lm, RL, Lg, Rgq “ p40µH, 760µH, 100mΩ, 183µH, 10mΩq.
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Da1

pour plusieurs valeurs de Lg pour le
point de fonctionnement pPout, Va, Vb, Vcq “ p75kW, 264V,´298V,´34Vq ; et pour les paramètres
pLf , Lm, RL, Lg, Rgq “ p40µH, 760µH, 100mΩ, 183µH, 10mΩq.
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FIGURE 3.11 – Diagrammes de Bode Hidpsq “ Ia1
Da1

pour plusieurs valeurs de Cx pour le
point de fonctionnement pPout, Va, Vb, Vcq “ p75kW, 264V,´298V,´34Vq ; et pour les paramètres
pLf , Lm, RL, Lg, Rgq “ p40µH, 760µH, 100mΩ, 183µH, 10mΩq.

Tableau 3.2 – Variations des pulsations des résonances selon les paramètres inductifs et capac-
titifs du modèle linéaire en CCM.

Résonances
Cahier

des
Charges

1
4 ¨ Lf 4 ¨ Lf 1

4 ¨ Lg 4 ¨ Lg 1
4 ¨ Cx 4 ¨ Cx

z1 (kHz) 3, 47 3, 22 3, 52 5, 83 2, 33 6, 94 1, 74
w1 (kHz) 11, 2 5, 63 22, 8 11, 2 11, 4 22, 5 5, 54
z2 (kHz) 11, 5 6, 16 22, 8 12, 3 11, 4 23 5, 75
w2 (kHz) 11, 9 6, 75 22, 8 13, 5 11, 4 23, 7 5, 95
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Chapitre 3. Modélisation du redresseur triphasé

Les conséquences de la présence de résonances sur la régulation sont que :

— Le zéro de transmission de pulsation z1 limite la valeur supérieure qu’il est pos-
sible d’envisager pour la bande passante de la régulation des courants d’entrée
à 1, 8kHz quand la valeur de la tension du réseau est maximale.

— La pulsation de résonance w1 entre l’inductance de fuite Lf et la capacité d’en-
trée Cx ne semble pas assez amortie.

Un moyen simple pour amortir les résonances consiste à augmenter les pertes dans
le système. La figure 3.12 montre qu’une résistance RL plus forte en série avec les
inductances couplées diminue la valeur maximale du gain au niveau de la résonance
w1. Les pertes sur le réseau n’ont cependant pas d’influence sur cette résonance.
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FIGURE 3.12 – Diagrammes de Bode pour plusieurs valeurs de RL et Rg de la fonction de trans-
fertHidpsq “ Ia1

Da1
s pour le point de fonctionnement pPout, Va, Vb, Vcq “ p75kW, 264V,´298V,´34Vq ;

et pour les paramètres pLf , Lm, Lgq “ p40µH, 760µH, 183µHq.

Néanmoins, augmenter les pertes signifie diminuer l’efficacité du système. Cela
signifie aussi augmenter la taille du système de refroidissement et donc le volume
global du convertisseur.

En conséquence il a été préféré de ne pas rajouter de pertes pour amortir cette
résonance.

3.2.1.3 Validation du modèle linéarisé en CCM

Pour valider le modèle linéarisé on va procéder par simulation en exploitant le
modèle en commutation Matlab. Ce modèle de simulation sera lui-même validé en
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3.2. Modèles linéarisés pour la boucle de commande en courant

expérimental dans la section suivante. Pour cela, on procède selon les étapes sui-
vantes :

1. Simulation d’un point de fonctionnement statique du système, avec des rap-
ports cycliques constants et non-régulés.

2. Injection d’un signal sinusoïdal de faible amplitude à une harmonique choisie
dans un des rapports cycliques.

3. Extraction de cette harmonique des signaux de sortie, par exemple le courant
d’entrée associé au rapport cyclique.

4. Calcul du gain et du déphasage à cette harmonique entre la sortie et le signal
sinusoïdal injecté.

5. Répétition des étapes 1 à 5 pour toutes les harmoniques de la bande passante
à étudier.

6. La comparaison des évolutions obtenues entre les résultats de simulation et le
calcul analytique de la réponse fréquentielle permettra de valider partiellement
le modèle linéarisé.

Ce processus pour estimer la fonction de transfert à partir de la simulation du modèle
non-linéaire de l’AR est illustré dans la figure 3.13.

Da

PWM
Sabc12DabcDb

Dc

Ia1

Ib1

Ic1

Rapports

Cycliques

Constants

Signal

Sinusoïdal de

Faible

Amplitude

Point de
Fonc!onnement

Constant

Modèle de Simula!on

Non-Linéaire de l’AR

Es!ma!on

de la

Fonc!on de

Transfert

FIGURE 3.13 – Estimation de la réponse fréquentielle en courant au moyen d’une simulation du
modèle en commutation Matlab.

La figure 3.14 montre les réponses fréquentielles calculées à partir du modèle
linéarisé et estimées en simulation entre le rapport cyclique et le courant d’entrée.
On constate que :

— La différence des gains est inférieure à 3dB dans la bande de fréquence r500Hz; 20000sHz
sauf autour des anti-résonances et des résonances.

— La différence du gain autour de la résonance w1 est de 5dB.

— On retrouve la présence des anti-résonances z1 et z2 et des résonances w1 et w2
sur les 2 courbes, ce qui donne une allure semblable entre les courbes de gains
et de phase.
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FIGURE 3.14 – Réponses fréquentielles entre le rapport cyclique Da1 et le courant d’en-
trée Ia1 calculées analytiquement et estimées en simulation pour le point de fonctionnement
pPout, Va, Vb, Vcq “ p75kW, 264V,´298V,´34Vq ; et pour les paramètres pLf , Lm, RL, Lg, Rgq “

p40µH, 760µH, 100mΩ, 183µH, 10mΩq.

— L’anti-résonance z1 est identique sur les deux courbes à 2, 98kHz.

— Les pulsations w1, w2 et z2 semblent être entre 11kHz et 13kHz sur la courbe esti-
mée et à 11, 2kHz et 11, 9kHz sur la courbe calculée.

En conclusion, l’estimation de la réponse fréquentielle en CCM valide le modèle
linéarisé. Ainsi :

— L’utilisation du modèle linéarisé pour la synthèse de la régulation en courants
est pertinente.

— La présence de zéro z1 limitant la dynamique de la régulation en courant à 2kHz
est confirmée.

— La présence d’une double résonance peu amortie autour de 11kHz est confirmée.

3.2.2 Modélisation linéaire de l’AR en DCM

La section 3.1.3 a mis en évidence une différence de dynamique entre le fonction-
nement en CCM et en DCM des courants d’entrée.

Cette section a pour but de proposer et de valider un modèle linéaire original
quand les courants sont en mode DCM.

Cette étude a donné lieu à une publication dans [12].
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3.2. Modèles linéarisés pour la boucle de commande en courant

3.2.2.1 Représentation d’état en mode DCM

Le modèle linéaire de l’évolution du courant dans le mode DCM est exprimé en 3.2.12.

Ik `
Tsw
2 ¨

dIk
dt
“ KDCM ¨Dk (3.2.12)

La relation entre le rapport cyclique Dk et le courant d’entrée correspondant Ik peut
être modélisée par un gain KDCM associé à un filtre passe-bas de constante de temps
Tsw

2 où Tsw est l’inverse de la fréquence de commutation des transistors bipolaires à
grille isolée ou Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT). Le comportement passe-
bas de ce modèle traduit l’approximation du retard pur inhérent à la génération des
signaux de commande des IGBT.

Le calcul des paramètres du modèle linéaire dans le mode DCM est décrit dans la suite
de ce paragraphe. Pour ce modèle 3.2.12, il faut calculer le gain KDCM pour les prin-
cipaux modes de conduction discontinue DCM1 et DCM8.

Les gains pour les autres cas DCM ne seront pas calculés. En effet, les autres
modes de conduction discontinue sont atteints à des puissances faibles pour les cas
DCM2 et DCM3, ou pour des courants proches de 0 dans le cas DCM9, comme illus-
tré sur la figure 3.5. Leur influence sur les performances de la régulation est ainsi
négligeable.

De plus, quand le courant reste relativement élevé dans les cas DCM2 et DCM9,
le calcul de la moyenne des courants peut être simplifié et ramené au cas DCM1 et
DCM8 respectivement.

Enfin, cela simplifie la synthèse de la loi de commande.

La méthode pour calculer le gain KDCM consiste à calculer la moyenne du cou-
rant d’entrée xIk1y en fonction du rapport cyclique Dk de la même phase k. Elle est
détaillée dans la suite du paragraphe pour le mode DCM1.

Les formes d’ondes des courants en DCM sont tracées sur la figure 3.15. Les évo-
lutions des courants en DCM sur une période de découpage des IGBT peuvent être
découpées en six intervalles Dx avec x P 1, 2, 3, 4, 5, 6. En calculant la moyenne du cou-
rant sur chacun de ces intervalles, la moyenne du courant sur une période du rapport
cyclique sera obtenue directement. En reprenant les équations différentielles 3.1.1
dans le cas DCM1, on obtient l’expression en 3.2.13 de la variation des courants dans
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FIGURE 3.15 – Formes d’ondes des courants à travers l’inductance couplée pour les modes (a)
DCM1, (b) DCM2, et (c) DCM8, (d) DCM9.

les deux branches de l’inductance couplée ∆jIk1 sur chaque intervalle Dx.
#

∆1Ik1 “ p
Vxk

Lf
´

Lm˚Vpo

Lf ¨pLf`2Lmq
q ¨D1 ¨ Tsw

∆1Ik2 “ p
Vxk

Lf
´

L˚Vpo

Lf ¨pLf`2Lmq
q ¨D1 ¨ Tsw

#

∆2Ik1 “
Vxk´Vpo

Lf
¨D2 ¨ Tsw

∆2Ik2 “
Vxk´Vpo

Lf
¨D2 ¨ Tsw

#

∆3Ik1 “
Vxk´Vpo

Lf`Lm
¨D3 ¨ Tsw

∆3Ik2 “ 0
#

∆4Ik1 “ p
Vxk

Lf
´

L˚Vpo

Lf ¨pLf`2Lmq
q ¨D4 ¨ Tsw

∆4Ik2 “ p
Vxk

Lf
´

Lm˚Vpo

Lf ¨pLf`2Lmq
q ¨D4 ¨ Tsw

#

∆5Ik1 “
Vxk´Vpo

Lf
¨D5 ¨ Tsw

∆5Ik2 “
Vxk´Vpo

Lf
¨D5 ¨ Tsw

#

∆6Ik1 “ 0
∆6Ik2 “

Vxk´Vpo

Lf`Lm
¨D6 ¨ Tsw

(3.2.13)

À partir de la figure 3.15, les relations entre ces intervalles de temps Dx et le rapport
cyclique Dk sont déduites et conduisent aux expressions 3.2.14.

D1 “ D4 “ Dk

D2 “ D5 “ ak ¨Dk ´ bk

D3 “ D6 “ 0, 5´Dk ´ pak ¨Dk ´ bkq

(3.2.14)

Les paramètres ak et bk sont calculés en utilisant le fait que la variation du courant
réseau est nulle après une demi-période du rapport cyclique. Cela permet d’écrire
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3.2. Modèles linéarisés pour la boucle de commande en courant

l’équation 3.2.15.

∆1Ik `∆2Ik `∆3Ik “ 0 (3.2.15)

Puis en injectant les résultats des équations 3.2.13 et 3.2.14 dans 3.2.15, les va-
riables ak et bk sont données par les relations 3.2.16 en fonction des tensions d’entrée
Vxk et de sortie Vpo, et des paramètres Lf et Lmq des inductances couplées.

DCM1

#

ak “
pLf`2Lmq¨Vxk´Lm¨Vpo

pVpo´VxkqpLf`2Lmq

bk “
Lf

2¨pLf`2Lmq

DCM8

#

ak “
pLf`2Lmq¨Vxk

L¨Vpo´pLf`2Lmq¨Vxk

bk “
Lm¨Vxk

pLf`Lmq¨Vpo´pLf`2Lmq¨Vxk

(3.2.16)

Ensuite, la moyenne du courant Ik1 sur chacun des 6 intervalles Dj est calculée au
moyen des équations 3.2.17.

xIk1yD1 “
∆1Ik1

2
xIk1yD2 “ ´

∆2Ik1

2 ` p∆1Ik1 `∆2Ik1q

xIk1yD3 “ ´
∆3Ik1

2 ` p∆1Ik1 `∆2Ik1 `∆3Ik1q

xIk1yD4 “
∆4Ik1

2 ` p∆1Ik1 `∆2Ik1 `∆3Ik1q

xIk1yD5 “ ´
∆5Ik1

2 ¨D5

xIk1yD6 “ 0

(3.2.17)

La somme moyennée des éléments exprimés en 3.2.17 permet d’obtenir xIk1y sur une
période de découpage dans la relation 3.2.18.

xIk1y “ xIk1yD1 ¨D1 ` xIk1yD2 ¨D2 ` xIk1yD3 ¨D3

` xIk1yD4 ¨D4 ` xIk1yD5 ¨D5 ` xIk1yD6 ¨D6
(3.2.18)

Ensuite dans l’équation 3.2.18, on remplace les moyennes xIk1yx par leurs valeurs
calculées dans 3.2.17. Les intervalles Dx sont remplacées par leurs valeurs calculées
dans 3.2.14. Les amplitudes ∆xIk1 sont remplacées par leurs valeurs calculées dans
3.2.13. Finalement, la relation entre la moyenne des courants d’entrée xIk1y et son
rapport cyclique Dk est donnée en 3.2.19.

xIk1y “ pαk ¨D
2
k ` βk ¨Dk ` γkq ¨ Tsw (3.2.19)

avec les paramètres αk, βk et γk calculés en 3.2.20 en fonction des inductances Lf et
Lm, des tensions d’entrée Vxk et de sortie Vpo, et des variables ak et bk de la relation
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3.2.16.

DCM1

$

’

’

&

’

’

%

αk “
pLf`2Lmq¨p1´a2

kq

2¨L¨pLf q
¨ Vxk ´ p

p1´2¨a2
kq

2¨pLf q
´

1´a2
kq

2¨pLf`Lmq
q ¨ Vpo

βk “ p
1`ak`4¨ak¨bk

2¨pLf q
´

1`ak`2¨bk`2¨ak¨bk

2¨pLf`Lmq
q ¨ Vxk ´ p

ak`4¨ak¨bk

2¨pLf q
´

1`ak`2¨bk`2¨ak¨bk

2¨pLf`Lmq
` Lm

2¨pLf ¨pLf`2Lmqq
q ¨ Vpo

γk “ p
2¨b2

k`bk

2¨pLf q
´

0.5`2¨bk`2¨b2
k

4¨pLf`Lmq
q ¨ pVpo ´ Vxkq

DCM8

$

’

’

&

’

’

%

αk “
pLf`2Lmq¨p1´a2

kq

2¨L¨pLf q
¨ Vxk `

a2
k

2¨pLf q
¨ Vpo

βk “ ´p
Lm´Lm¨ak´2¨pLf`2Lmq¨ak¨bk

2¨L¨pLf q
¨ Vxk ´

Lm¨ak`2¨pLf`2Lmq¨ak¨bk

2¨pLf ¨pLf`2Lmqq
q ¨ Vpo

γk “ ´p
Lm¨bk`¨pLf`2Lmq¨b2

k

2¨pLf`Lmq¨pLf q
¨ Vxk `

Lm¨bk`¨pLf`2Lmq¨b2
k

2¨pLf ¨pLf`2Lmqq
¨ Vpo

(3.2.20)

En linéarisant l’équation 3.2.20 selon le rapport cyclique, le gain KDCM est donné
par 3.2.21.

KDCM “ p2 ¨ αk ` βkq ¨ Tsw (3.2.21)

3.2.2.2 Validation du modèle linéarisé en DCM

On utilise la même méthode de validation en simulation des réponses fréquen-
tielles en courant que dans le cas CCM présenté au paragraphe 3.2.1.3.

Les figures 3.16 et 3.17 montrent la comparaison de plusieurs réponses fréquen-
tielles entre le rapport cyclique et le courant d’entrée :

1. Le calcul de la réponse fréquentielle du modèle linéaire en CCM 3.16 et 3.17.

2. Le calcul de la réponse fréquentielle du modèle linéaire en DCM1 3.16 ou DCM8
3.17.

3. L’estimation de la réponse fréquentielle du modèle non-linéaire Matlab quand
les courants sont en mode DCM1 3.16 ou DCM8 3.17.

Les figures 3.16 et 3.17 valident le modèle linéaire de l’AR spécifique au cas DCM.
D’un point de vue qualitatif, le modèle linéaire en DCM montre bien qu’à la diffé-

rence du modèle en CCM :

— La fonction de transfert à basse fréquence est un gain pur.

— Il existe toujours un zéro de transmission qui limite la bande passante de la
régulation, mais à une valeur légèrement plus élevée et plus proche de la valeur
exacte z1 “

1
2π
?
Lg ¨Cx

de la résonance entre la capacité du filtre d’entrée Cx et

l’inductance du réseau Lg.

— Les pulsation de résonance w1 et w2 ont une atténuation de 20dB à 40dB, ce qui
permet de prédire de meilleures marges de stabilité en DCM qu’en CCM.

— Le gain de la réponse fréquentielle est fortement dépendant du point de fonc-
tionnement. Par exemple, entre 3.16 et 3.17, on note 15dB de différence.

D’un point de vue quantitatif, le modèle DCM est très proche de l’estimation sur la
bande passante r500Hz; 3000Hzs. En effet sur cet intervalle de fréquence :

— pour le cas DCM1 3.16 :
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FIGURE 3.16 – Réponses fréquentielles dans le mode DCM1 entre le rapport cyclique
Da1 et le courant d’entrée Ia1 calculées analytiquement et estimées en simulation pour le
point de fonctionnement pPout, Va, Vb, Vcq “ p5kW, 311V,´70V,´241Vq ; et pour les paramètres
pLf , Lm, RL, Lg, Rgq “ p40µH, 760µH, 600mΩ, 183µH, 10mΩq.
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FIGURE 3.17 – Réponses fréquentielles dans le mode DCM8 entre le rapport cyclique
Db1 et le courant d’entrée Ib1 calculées analytiquement et estimées en simulation pour le
point de fonctionnement pPout, Va, Vb, Vcq “ p5kW, 311V,´70V,´241Vq ; et pour les paramètres
pLf , Lm, RL, Lg, Rgq “ p40µH, 760µH, 600mΩ, 183µH, 10mΩq.
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3.3. Validation expérimentale des modèles de simulation

— la différence de gain a une moyenne de 0, 5dB et un maximum à 1, 1dB ;

— la différence de phase a une moyenne de 4˝ et un maximum à 11˝ ;

— pour le cas DCM8 3.17 :

— la différence de gain a une moyenne de 2dB et un maximum à 4dB ;

— la différence de phase a une moyenne de 4˝ et un maximum à 10˝.

3.2.3 Conclusions sur la modélisation linéaire de l’AR

Un modèle linéaire de l’AR a été établi pour les principaux modes de conduction
des courants d’entrée CCM1, CCM2, DCM1 et DCM8.

Un zéro de transmission lié à la capacité du filtre d’entrée Cx et l’inductance du
réseau Lg limite la bande passante de la régulation à 2kHz. Et des modes résonants
faiblement amortis liés à la capacité du filtre d’entrée Cx et l’inductance de fuite Lf
sont à surveiller en raison des contraintes induites sur les marges.

Une première validation en simulation a confirmé les différentes dynamiques des
courants d’entrée entre le mode CCM et le mode DCM.

Une validation expérimentale des modèles est nécessaire au préalable de la syn-
thèse d’une régulation à même d’assurer le niveau de performance attendu et de
permettre une analyse approfondie de la loi de commande.

3.3 Validation expérimentale des modèles de simulation

Le laboratoire de GE Healthcare dédié à la conception des générateurs à rayons X
a fabriqué plusieurs prototypes pour confirmer les performances attendues de cette
topologie. Cette section va présenter :

1. Le banc de test.

2. La régulation utilisée sur ce banc.

3. La validation expérimentale du modèle non-linéaire Matlab en exploitant la ré-
ponse à un échelon de puissance de 0kW à 60kW.

3.3.1 Description du banc de test

Les différents éléments du banc de test qui vont être décrits dans cette partie sont
présentés de manière schématique dans la figure 3.18. Chacun des blocs de cette
figure correspond à un sous-système du point de vue de l’assemblage mécanique.

La figure 3.19 présente une vue globale du prototype de l’AR monté dans sa tôle-
rie. Les cartes de régulation et d’interface avec les capteurs de mesures sont visibles
en premier-plan.

99



Chapitre 3. Modélisation du redresseur triphasé

Réseau

Electrique

Carte des

Capacités

d’Entrée

Inductances

Couplées

Modules

IGBT

Carte des

Capacités

de Sor"e

Carte de

Mesures

Carte de

Régula"on

Carte de

Commande

des IGBT

Charge

Prototype AR

FIGURE 3.18 – Schéma décrivant les différents éléments du banc de test de l’AR .

FIGURE 3.19 – Photo du prototype de l’AR monté avec sa tôlerie. Seules sont visibles des cartes
électroniques de la régulation (en bas) et d’interface avec les capteurs de mesures (en haut).
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3.3. Validation expérimentale des modèles de simulation

3.3.1.1 Réseau électrique pour les tests

Deux réseaux électriques sont accessibles pour les tests.
Le premier réseau permet de réaliser les tests à forte puissance. C’est le réseau

triphasé du laboratoire. Il a les caractéristiques suivantes en terme de puissance
maximale, tension nominale et fréquence nominale : pPmax;Vin; fgq “ p150kVA; 400VllRMS; 50Hzq.

Le deuxième réseau est limité en puissance mais il permet une grande souplesse
dans la réalisation des scénarios de test. Il peut générer tous les points de fonc-
tionnement en tension et en fréquence. Il provient d’une alimentation de puissance
alternative qui est composée de 2 modules MX45 de la marque AMETEK d’une puis-
sance de 45kVA (cf. figure 3.20) chacun monté en parallèle. Il a les caractéristiques
suivantes :

— Une puissance maximale de Pmax “ 90kVA.

— Un intervalle de tension d’entrée de Vin P r0VllRMS; 520VllRMSs.

— Un intervalle de fréquence du réseau généré fg P r16Hz; 819Hzs.
— Possibilité de programmer des formes d’ondes pour chacune des trois phases de

sortie par exemple pour simuler un réseau perturbé : injection d’harmoniques,
tensions de phases déséquilibrées, perte totale d’une phase ou de toutes les
phases, etc...

FIGURE 3.20 – Photo d’une alimentation de puissance alternative de type MX45.

3.3.1.2 Carte des condensateurs d’entrée

La figure 3.21 montre la carte des condensateurs du filtre d’entrée. Elle comporte
en particulier 2 condensateurs du fabricant Vishay montés en parallèle sur chaque
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phase de capacité 5µF˘ 10%. Les sondes de courant et les résistances de mesures de
tension sont également présentes sur cette carte.

FIGURE 3.21 – Carte des condensateurs du filtre d’entrée de l’AR et des sondes de courant.

3.3.1.3 Inductances couplées

La figure 3.22 présente au premier plan les 3 inductances couplées de l’AR .
Le noyau magnétique est composé de 2 ferrites en U et de 2 ferrites en I faciles à

assembler. Le matériau utilisé est de la ferrite de type N87 du fabricant EPCOS choisi
pour son faible coût.

Le bobinage est réalisé avec du fil de Litz pour permettre une bonne répartition
du courant et diminuer ainsi l’échauffement des câbles, avec 15 tours de bobinage
répartis sur 2 couches. Le fil de Litz est constitué de 168 brins de 0, 28mm de diamètre.

3.3.1.4 Modules IGBT

Chacun des 3 modules IGBT utilisés (cf. figure 3.23) est constitué d’un seul mo-
dule réalisé sur mesure à partir de deux modules SEMiX405TMLI12E4B du fabricant
SEMiKRON. Chaque module contient les semi-conducteurs représentés sur le schéma
3.24. Ils ont été dimensionnés au chapitre 1 :

— Les diodes de redressement D1 à D4 sont en carbure de silicium (SiC) avec des
caractéristiques de tension/courant max 1200V{150A.

— Les diodes antiparrallèles D5 à D6 sont en silicium (Si) avec des caractéristiques
de tension/courant max 650V{150A.

— Les transistors IGBT T1 à T4 sont en silicium (Si) avec des caractéristiques de
tension/courant max 650V{200A.

3.3.1.5 Carte des condensateurs de sortie

Comme le montre la figure 3.25, les condensateurs de sortie sont constitués de :

— 8 capacités electrolytiques EPCOS de 1mF réparties en 2 groupes montés en
série et constitués de 4 condensateurs en parrallèle.
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FIGURE 3.22 – Intérieur du boîtier de l’AR avec du premier plan au dernier plan : les Inductances
couplées ; les modules des semiconducteurs montées sur radiateur et surmontés de leurs cartes
de commande ; la carte des condensateurs de sortie.

FIGURE 3.23 – Module IGBT de type SEMiX405TMLI12E4B du fabricant SEMiKRON monté sur
radiateur et surmonté de sa carte de commande.

103



Chapitre 3. Modélisation du redresseur triphasé

FIGURE 3.24 – Schéma electrique du module de SEMIKRON utilisé pour l’AR .

— 12 capacités film KEMET de 40µF chacune répartie en 2 groupes montés en série
et constitués de 6 capacités en parrallèle.

Cette répartition permet de répartir les contraintes en courant sur plusieurs conden-
sateurs, d’apporter plus de souplesse au placement des composants et d’améliorer
le filtrage HF.

FIGURE 3.25 – Modules Semi-conducteurs et de la carte des condensateurs de sortie.

3.3.1.6 Charge

La figure 3.26 montre la charge résistive commandée. Pour une tension de sortie
de 800V, elle permet de simuler des sauts de charge entre les différents niveaux de
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puissance de sortie : r0; 11, 8; 20; 48; 60; 80; 108skW . Le volume de cette charge est dû au
système de refroidissement qui doit dissiper une puissance de 100kW.

FIGURE 3.26 – Charge résistive commandée avec son système de refroidissement à eau.

Entre la sortie de l’AR et la charge résistive, un convertisseur résonant ou High
Voltage Direct Current (HVDC) a été inséré dans les premiers tests pour s’assurer
de l’absence de problème d’intéraction négative entre les deux convertisseurs et
anticiper le placement final des composants dans l’unité de distribution d’énergie à
haute fréquence ou High Frequency Power Distribution Unit (HFPDU).

Ce convertisseur permet de simuler plus précisément la charge réelle car il se
comporte comme une charge à puissance constante par rapport à l’AR .

3.3.1.7 Cartes de Regulation et de Mesures

La régulation est implémentée au moyen d’un circuit intégré à logique program-
mable ou Field-Programmable Gate Array (FPGA). Sa fréquence de fonctionnement
est de 50MHz.

Les types de convertisseurs analogiques-numériques ou Analogic-Digital Converters
(ADC) utilisés ont une fréquence d’échantillonnage de 1MHz. Néanmoins, cette fré-
quence est nettement plus rapide que la fréquence de découpage fixée à 23kHz. Cela
permet d’éviter d’utiliser un filtre anti-repliment.
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FIGURE 3.27 – Convertisseur HVDC monté dans le même boîtier que l’AR .

Les 6 courants en entrée des inductances couplées et le courant de sortie sont
mesurés au moyen de sondes de courant LEM comme illustré sur la figure 3.21. Ces
LEM ont des signaux de sortie numériques avec une grande fréquence d’échantillon-
nage de 12, 5MHz. Cette fréquence permet de minimiser le retard dans la mesure des
signaux.

Les mesures de tensions sont effectuées par des ponts diviseurs de tensions entre
le point de potentiel et le point milieu des capacités de sortie. Les 2 tensions de sortie
et les 3 tensions de phase d’entrée sont mesurées avec un couple de résistances de
p810kΩ; 0, 866kΩq avec une précision de 0, 1%. Cette mesure permet de diviser par 1000
les tensions.

Toutes les mesures sont isolées au moyen d’optocoupleurs pour éviter que les
perturbations dans l’AR ne se transmettent à la carte de la régulation.

3.3.2 Description de la régulation

La régulation développée en simulation a aussi été implantée dans le prototype.
Cela permet de valider le modèle non-linéaire en simulant un scénario dynamique de
saut de charge. Elle est réalisée à une fréquence d’échantillonnage fRegul “ 1MHz.

La régulation utilisée pour faire fonctionner l’AR est représentée sur la figure 3.28.
Elle repose sur une structure classique avec 3 boucles de régulation :

— Régulation en tension : correcteur Proportionnel Intégral (PI) sur l’erreur de la
tension totale de sortie.

— Régulation en courant ou Correction du facteur de puissance : correcteur PI sur
l’erreur des valeurs absolues des courants d’entrée afin d’assurer un profil de
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FIGURE 3.28 – Schéma général de la boucle de régulation de l’AR .

courant sinusoïdal en phase avec les tensions d’entrée.

— Régulation du point milieu ou Équilibrage des tensions de sortie : correcteur
proportionnel sur la différence des tensions de sortie pour que les deux tensions
de sorties restent équilibrées entre elles.

En plus de ces trois correcteurs, il existe deux blocs à synthétiser :

— Génération des signaux de commande : PWM sur les rapports cycliques pour
transformer les rapports cycliques continus en signaux de commande discret.

— Génération des références sinusoïdales : estimation à partir des rapports cy-
cliques et des tensions d’entrée pour générer la référence sinusoïdale en phase
avec les tensions d’entrée.

La suite du paragraphe va détailler comment chacun des blocs a été synthétisé.

Régulation en Tension La boucle en tension est réalisée avec un correcteur proportionnel-
intégral classique de gain proportionnel KpV et de constante de temps intégrale TiV .
En forme discrète, la fonction de transfert de ce correcteur entre l’erreur en tension
εv et la référence en courant maximal Imax s’écrit selon la relation 3.3.1.

Imax
εv

“ KpV ¨ p1`
TRegul

TiV ¨ p1´ z´1q
q (3.3.1)

La valeur maximale du courant est limitée en saturation entre 0 et 250A.

Régulation des Courants La correction du facteur de puissance est réalisée avec un
correcteur proportionnel-intégral classique de gain proportionnel KpI et de constante
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de temps intégrale TiI. En forme discrète, la fonction de transfert entre l’erreur en
valeur absolu du courant εik et le rapport cyclique Dk s’écrit selon la relation 3.3.2.

Dk

εik
“ KpI ¨ p1`

TRegul
TiI ¨ p1´ z´1q

q (3.3.2)

La sortie Dk de ce correcteur est limitée en saturation entre 0, 01 et 0, 99.
Comme les courants changent de signe à chaque demi-période, il a été choisi

de réguler la valeur absolue des courants d’entrée. Ainsi, la sortie de la régulation
en courant est une grandeur qui varie entre 0 et 1. Cela simplifie l’algorithme de la
PWM.

Génération des références sinusoïdales La génération des sinusoïdes de référence
pour les courants d’entrée est fondée sur une estimation à partir des rapports cy-
cliques. En effet, la valeur absolue d’une sinusoïde en phase avec les tensions d’en-
trée peut être estimée par la relation 4.2.11.

|sin pθ ´ 2pk ´ 1qπ
3 q| “ 2Vmax

Vdc
¨ p1´Dk1q (3.3.3)

Comme la tension Vdc est régulée, une estimation pertinente est sa référence
VdcRef .

La tension Vmax est calculée en mesurant la moyenne de la valeur maximale des
valeurs absolues des mesures de tension d’entrée. La figure 3.29 montre la forme
d’onde de l’estimation de Vmax. Cette mesure n’est pas un signal constant et il faut la
filtrer afin d’atténuer l’harmonique 6 de la fréquence réseau. Il faut ensuite multiplier
le signal filtré par un gain d’environ 1

0,95 pour obtenir la valeur de Vmax comme illustré
sur la figure 3.29.
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FIGURE 3.29 – Courbes de la valeur absolue des tensions d’entrées sur une période de réseau.

Équilibrage des Tensions de Sortie La boucle d’équilibrage est réalisée avec un cor-
recteur proportionnel de gain KpM . Elle a pour but d’équilibrer les deux tensions de
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sortie Vpo et Vno pour empêcher leur divergence. La fonction de transfert entre la dif-
férence de tension VMid “ Vpo ´ Vno et la compensation DMid ajoutée comme variation
au rapport cyclique Dk s’écrit selon la relation 3.3.4.

DMid

VMid

“ ´signpVxkq ¨KpM (3.3.4)

Quuand VMid ą 0, il faut diminuer la tension de sortie supérieure et augmenter la
tension de sortie inférieure. Cela revient à diminuer les courants d’entrée des phases
positives et à augmenter les courants d’entrée des phases négatives. Pour cela, il
faut augmenter les rapports cycliques pour les phases positives et les diminuer pour
les phases négatives. Ceci explique que le signe de DMid est modulé par le signe de
la tension d’entrée de chaque phase signpVxkq.

3.3.2.1 Génération des signaux de commande

La génération des signaux de commande se fait par une PWM de période de dé-
coupage Tsw comme présentée sur la figure 3.30. Ainsi, le rapport cyclique est trans-
formé en une durée d’ouverture et de fermeture des interrupteurs IGBT. Pour réaliser

D
abc1

S
abc1

D
abc2

>

> S
abc2

Enable

Enable

FIGURE 3.30 – Schéma de la génération des rapports cycliques fondée sur une PWM.

l’entrelacement des commandes entre les branches 1 et 2 de l’AR , il suffit de décaler
entre elles les porteuse triangulaires.

La fréquence d’échantillonnage des signaux traités par la PWM est à 10MHz pour
atteindre une bonne résolution des signaux de commande.

Le problème de commutation haute fréquence au croisement du signal du rapport
cyclique avec le signal de la porteuse triangulaire est particulièrement important. Le
bruit suffit pour que le signal en sortie de la comparaison des signaux d’entrée de la
PWM commute à fréquence élevée et que les commandes envoyées à l’IGBT varient
rapidement. Cela génère des pertes supplémentaires dans l’IGBT et peut conduire à
des défaillances prématurées.

Une solution retenue est que, dès que la comparaison des signaux a changé de
signe, la sortie de cette comparaison est bloquée jusqu’à la demi-période de décou-
page suivante.
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Tableau des paramètres de régulation Le tableau 3.3 donne les coefficients des cor-
recteurs de la régulation utilisés dans la simulation du modèle non-linéaire et dans le
prototype.

Tableau 3.3 – Coefficients des correcteurs de la régulation de l’AR

Bloc de Régulation Paramètres Symboles Valeurs

Régulation de la tension de
sortie totale

Gain proportionnel KpV 2,5
Constante de temps intégrale TiV 1,3ms
Constante de temps de filtrage TfV 6,3µs

Régulation des courants
d’entrée

Gain proportionnel KpI 1ˆ 10−2

Constante de temps intégrale TiI 40µs
Constante de temps de filtrage TfI 3,5µs

Équilibrage des tensions de
sortie

Gain proportionnel KpM 2ˆ 10−3

Constante de temps de filtrage TfV 6,3µs

Génération des références
sinusoïdales

Constante de temps de filtrage TfV max 2,5 ms

3.3.3 Validation expérimentale sur un échelon de puissance

Cette section va permettre de valider partiellement le modèle non-linéaire de l’AR
par comparaison des résultats de simulation avec les mesures sur le prototype pour
un scénario dynamique de saut de puissance. La variation de puissance de sortie de
ce scénario est décrit dans la figure 3.31. C’est un échelon de puissance de 0kW à
72kW, pour lequel les évolutions de la tension totale de sortie et du courant de sorties
sont observées. Les paramètres du réseau sont : pfg;Vin;Lg;Rgq“p50Hz; 400Vllrms; 20µH; 100mΩq.
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FIGURE 3.31 – Variation de puissance utilisée pour la validation expérimentale.
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Les paramètres du système sont : pCo;L;M ;RLq“p4240µF; 800µH; 760µH; 100mΩq.

3.3.3.1 Validation pour les courants d’entrée

Les mesures expérimentales et les données de simulation sont tracées sur une
même figure pour un courant d’entrée de chacune des trois phases en 3.32, 3.33
et 3.34. Ces figures montrent également la valeur absolue de la moyenne locale de
l’erreur entre la mesure et la simulation. Pour filtrer le bruit à haute fréquence, la
moyenne locale à un instant t est calculée sur une fenêtre de mesure de 10µs avant
et après l’instant t.
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FIGURE 3.32 – Courant d’entrée filtré Ia1f et valeur absolue de la moyenne locale de l’erreur
entre les valeurs mesurées et de simulation.

La forme des courants et la variation de l’amplitude des oscillations est très proche
entre les résultats expérimentaux et de simulation. Il y a en effet un écart inférieur
à 5A entre les courbes en moyenne sur presque toute la durée. Cela est à comparer
aux valeurs de 90A du courant pic et de 25A d’amplitude des oscillations dûes au dé-
coupage. Cette différence s’explique principalement par l’absence de synchronisme
entre la mesure et la simultation.

Il y a une différence importante de 20A au début de l’échelon sur un horizon de
500µs. Cela peut provenir d’éléments parasites non-pris en compte dans le modèle
non-linéaire qui limitent la dérivée en courant. Cette différence est néanmoins faible
en valeur et en durée.
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FIGURE 3.33 – Courant d’entrée filtré Ib1f et valeur absolue de la moyenne locale de l’erreur
entre les valeurs mesurées et de simulation.
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FIGURE 3.34 – Courant d’entrée filtré Ic1f et valeur absolue de la moyenne locale de l’erreur
entre les valeurs mesurées et de simulation.
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3.3.3.2 Validation pour la Tension Totale de Sortie

Comme pour les courants d’entrée, les mesures expérimentales, les données de
simulation et la moyenne locale de l’erreur sont tracées sur une même figure 3.35.
La forme de la tension de sortie est également très proche entre les résultats expé-
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FIGURE 3.35 – Tension de sortie totale filtrée Vdcf et valeur absolue de la moyenne locale de
l’erreur entre les valeurs mesurées et de simulation.

rimentaux et de simulation. L’écart en tension est inférieur à 4V, dont 1V est dû au
bruit de mesure. Cela est à comparer à la chute de tension de 56V.

Une différence notable se situe au minimum de la tension de sortie. Cette valeur
est moins faible en expérimental qu’en simulation. Une explication est qu’il existe
des éléments parasites dans le prototype non pris en compte dans la simulation et
qui ont un effet d’amortissement.

Ces différences demeurent globalement faibles.

3.3.3.3 Validation pour les tensions d’entrée

Les mesures expérimentales, les données de simulation et la valeur absolue de
la moyenne locale de l’erreur sont tracées sur une même figure en 3.36, 3.37 et
3.38. L’amplitude des tensions est identique entre les résultats de simulation et
expérimentaux. On note aussi que les signaux sont bien en phase.

Cela permet de voir que les mesures de tensions sont très bruitées, surtout à
forte puissance de sortie. En effet, la valeur maximale de l’amplitude des oscillations
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FIGURE 3.36 – Courbes de la tension d’entrée filtrée Vxaf et de la valeur absolue de la moyenne
locale de l’erreur entre la mesure et la simulation.
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FIGURE 3.37 – Courbes de la tension d’entrée filtrée Vxbf et de la valeur absolue de la moyenne
locale de l’erreur entre la mesure et la simulation.
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FIGURE 3.38 – Courbes de la tension d’entrée filtrée Vxcf et de la valeur absolue de la moyenne
locale de l’erreur entre la mesure et la simulation.

mesurée peut atteindre 120V à 75kW. Ce qui est à comparer aux 600V d’amplitude
crête-crête des tensions d’entrée.

Il est préférable d’éviter de réinjecter un signal fortement bruité dans la régulation
afin de limiter l’injection de bruit dans la chaine de commande. En particulier dans la
PWM où l’instant du changement de commande devient plus imprécis. Ceci explique
qu’une estimation des tensions d’entrée a été préférée à l’utilisation des mesures de
tension dans la génération des signaux sinusoïdaux de référence pour les courants
d’entrée.

3.4 Conclusion

Les modèles de simulation non-linéaires ont été présentés et validés par compa-
raison avec des mesures expérimentales sur un même scénario de saut de charge
de sortie. Ils vont permettre de simuler l’AR sur tous les points de fonctionnement et
de vérifier les performances de la loi de commande au chapitre 4.

Les modèles linéaires ont été obtenus à partir du modèle non-linéaire. Ils seront
utilisés dans la conception de la loi de commande au chapitre 4 et dans l’analyse de
sa robustesse au chapitre 5.

La différence de dynamique des courants d’entrée selon les modes de conduction
continue et discontinue a été observée en simulation. Deux modèles linéaires des
courants en CCM et DCM ont été développés et validés par comparaison avec les
réponses fréquentielles des courants estimées au moyen de la simulation du modèle
Matlab. Cette analyse a confirmé la différence de dynamique prévue.

115



Chapitre 3. Modélisation du redresseur triphasé

L’analyse de la réponse fréquentielle en courant a aussi mis en évidence la pré-
sence de modes résonants et de zéros de transmission liés aux inductances et aux
capacités en entrée de l’AR. Ces modes/zéros limitent la rapidité de la régulation et
peuvent être source potentielle d’instabilité.
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Chapitre 4
Synthèse d’une loi de commande du
redresseur triphasé

Le chapitre 3 a permis d’obtenir et de valider plusieurs modèles de fonctionnement
et d’analyse du redresseur triphasé actif ou Active Rectifier (AR). Une première loi
de commande a été implémentée dans un prototype dans le but de valider les mo-
dèles développés en comparant les résultats expérimentaux et de simulation. Ainsi,
des outils ont été développés pour évaluer en simulation et expérimentalement les
performances du système global régulation + convertisseur.

Les tests sur le prototype ont révélé des limitations sur la première loi de com-
mande. Après un saut de charge à la plus forte puissance pour une tension d’entrée
de 400V, la tension de sortie descend en-dessous de 5% de sa référence. De plus, le
facteur de puissance du cahier des charges n’est pas atteint à basse puissance quand
les courants sont en mode de conduction discontinue ou Discontinuous Conduction
Mode (DCM).

Ces premières analyses ont mis en évidence le besoin de synthétiser une loi de
commande performante.

Les objectifs de régulation rappelés dans le tableau 4.1 devront être atteints pour
tous les points de fonctionnements définis par les conditions du réseau d’entrée et
de la charge.

Par rapport aux objectifs de robustesse, la contrainte la plus forte porte sur les
intervalles de variation de la tension de sortie en présence de variation de la charge.
En effet, la tension doit rester dans l’intervalle défini quels que soient la tension et
l’impédance du réseau en entrée, et le saut de puissance en sortie.

La performance en facteur de puissance de la régulation en courant est moins
contraignante. Cependant, si le cahier des charges sur la régulation de la tension est
rempli, il est prioritaire d’essayer d’améliorer cette performance pour améliorer le
rendement global de l’AR. Par exemple, atteindre un facteur de puissance de 99% au
lieu de 98% permet de diminuer la puissance réactive consommée sur le réseau.

Par rapport à l’objectif de la minimisation du volume, il est préférable d’augmenter
la puissance de calcul de la carte de commande plutôt que d’augmenter la taille du
filtre d’entrée ou des autres composants passifs de l’AR.

Par rapport au contexte industriel, il est préférable de choisir une structure de
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Tableau 4.1 – Cahier des Charges de la régulation de l’AR

Paramètres Unités Min Max
Conditions de fonctionnement

Valeur efficace des Tensions d’entrée Vin Vllrms 342 528
Inductance du ligne Lg µH 10 300
Résistance de ligne Rg mΩ 10 120
Fréquence du réseau fg Hz 47 63
Puissance de sortie Pout kW 10 140
Objectifs de régulation

Facteur de puissance PF % 98
Taux de Distorsion Harmonique des Courants THD % 20
Variations de la tension de

sortie Vdc
en quasi-statique V 792 808

en dynamique V 760 840
Temps de réponse à un échelon Trep ms 15

régulation simple avec peu de paramètres de réglage, plutôt qu’une régulation plus
performante mais avec un nombre élevé de paramètres à ajuster.

La première partie de la démarche de ce chapitre consiste à faire un état de l’art
des régulations des convertisseurs de type Vienna dont fait parti l’AR. Il s’agira de
présenter d’un côté les régulations les plus utilisées parmi les nombreux articles de
recherche existant, et de l’autre côté de souligner la diversité et l’originalité des
architectures de régulation proposées.

Cette étape sera poursuivie d’abord par le choix de la structure de commande
à partir de l’état de l’art, puis par son paramétrage à partir des modèles linéaires
développés au chapitre 3.

Enfin, l’évaluation des performances du système global sera effectuée en simula-
tion et expérimentalement. Un nouveau prototype a été développé pour cette phase.
Par rapport au prototype précédent, un effort important a été effectué en vue d’op-
timiser le placement des composants pour réduire son volume.

4.1 Etat de l’art de la régulation du redresseur Vienna

Il existe une littérature abondante sur la régulation du redresseur triphasé Vienna.
Cette section va analyser cette littérature pour donner un aperçu des structures de
commande les plus utilisées tout en relevant l’originalité des diverses solutions ex-
plorées.

Cinq thèmes d’études privilégiés peuvent être dégagés dans la littérature :

1. La régulation de la tension totale de sortie pour fournir la puissance demandée
par la charge.
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2. La régulation des courants d’entrée de façon à assurer un facteur de puissance
égale à 1 ou aussi proche que possible.

3. La génération des références sinusoïdales pour la régulation des courants.

4. L’équilibrage des tensions aux bornes des deux condensateurs de sortie.

5. La génération des signaux de commande des transistors.

En plus de ces thèmes généraux, deux problématiques intéressantes seront abor-
dées :

— La déformation des courants d’entrée au passage par zéro car ce phénomène
diminue les performances en THD.

— Les structures de régulation pour les faibles charges car elles étudient plusieurs
points de fonctionnement comme dans notre étude.

Chaque article de recherche approfondit l’un de ces thèmes pour améliorer les per-
formances globales de la régulation.

La structure la plus courante pour assurer la régulation de la tension totale de sor-
tie, des courants d’entrée et l’équilibrage des deux tensions de sortie est présentée
sur le schéma 4.1 :

FIGURE 4.1 – Schéma général de la boucle de régulation de l’AR.

— Les signaux de commande Sabc12 sont générés à partir des rapports cycliques
Dabc12.

— Les rapports cycliques Dabc12 sont construits à partir de la somme des sorties
du bloc de correction du facteur de puissance Diabc1 et du bloc d’équilibrage des
tensions de sortie Dvabc1.

— Le bloc de correction du facteur de puissance est fondé sur la correction de
l’erreur entre la mesure des courants d’entrée Iabc12 et leurs références Iref . Il
permet de réguler des courants d’entrée de forme sinusoïdale en phase avec
les tensions d’entrée.
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— Les références des courants d’entrée Iref sont construites par le produit des
sorties du bloc de régulation de la tension totale de sortie Imax et du bloc de la
génération des signaux sinusoïdaux Isinus.

— La régulation de la puissance se fait par la correction de l’erreur entre la mesure
et la référence de tension de sortie totale Vdc. Sa sortie permet d’ajuster la réfé-
rence de l’amplitude des courants d’entrée et donc de commander la puissance
demandée au réseau.

— Le bloc d’équilibrage des tensions de sortie est fondé sur l’ajustement des rap-
ports cycliques de chaque phase en fonction de la mesure de la différence des
tensions de sortie Vmid.

Dans la suite de la section, les solutions proposées par la littérature pour chacun
des blocs de régulation présents sur la figure 4.1 seront abordées successivement.

4.1.1 Régulation de la tension totale de sortie

Du fait des capacités de fortes valeurs utilisées en sortie, la dynamique de la varia-
tion des tensions est beaucoup plus lente que celle des courants. Une conséquence
directe est que les performances de ce bloc peuvent être atteintes par des struc-
tures simples de régulation. La diversité des structures est ainsi moins importante
que pour la régulation des courants.

Dans la littérature trois stratégies différentes sont envisagées :

— L’utilisation d’un correcteur Proportionnel Intégral (PI) sur la tension totale de
sortie avec éventuellement une compensation sur le courant de sortie afin d’an-
ticiper les variations de la puissance de charge.

— La correction par modes glissants ou Sliding Mode Control (SMC).

— La commande par retour d’état fondée sur le rejet actif de perturbations ou
Active Disturbance Rejection Control (ADRC) différente de la structure PI.

4.1.1.1 Correction de type proportionnel intégrale

Un correcteur PI est utilisé sur la mesure de tension de sortie totale dans un
nombre très important de références bibliographiques, tel que dans [1,4,5,8,9,18,
24,25,28–32,34–36,45,49–52,54]. La sortie de ce correcteur est généralement la ré-
férence de l’amplitude des courants d’entrée ou de la puissance active selon le type
de régulation des courants.

Compensation sur le courant de sortie Cette compensation est rajoutée au correcteur
de la tension de sortie totale dans [8,30,31]. L’objectif est d’améliorer la dynamique
de la régulation vis-à-vis des variations de la puissance de charge. Cette amélioration
part du fait que le courant de sortie varie beaucoup plus rapidement que les tensions
de sortie car la constante de temps des tensions est imposée par la forte valeur des
capacités de sortie alors que celle en courant est imposée par la charge.
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Usuellement, la mesure du courant de sortie est associée à la mesure de ten-
sion de sortie et de l’amplitude des tensions d’entrée pour calculer la référence de
l’amplitude du courant d’entrée.

Dans [8] une détection de saut de charge est utilisée pour mettre à zéro la sortie
du correcteur PI. En effet, pendant un saut de charge, la compensation en courant de
sortie réagit plus rapidement que le correcteur PI pour calculer l’amplitude exacte du
courant d’entrée. Il en résulte que la sortie du correcteur PI ajoute une erreur non-
négligeable. En effet, la constante de temps du PI est relativement lente : elle est de
l’ordre de 1ms alors que celle de la charge varie entre 10µs et 100µs .

Gain non-linéaire pour le correcteur PI Cette technique est utilisée dans [4]. Le gain
proportionnel du correcteur PI prend deux valeurs en fonction de l’erreur en tension.
Le plus petit gain est utilisé quand l’erreur est faible, le plus grand quand l’erreur est
forte.

Cette adaptation de gain permet aux auteurs d’améliorer la dynamique de la ré-
gulation en tension sans devoir utiliser la mesure du courant de sortie.

4.1.1.2 Correction par modes glissants

Un correcteur SMC est utilisé dans [37,46].
L’avantage des correcteurs SMC par rapport aux correcteurs PI est d’avoir une

meilleure réponse dynamique.
Un inconvénient est le phénomène de réticence. Ce phénomène sera présenté

plus en détails dans l’étude des correcteurs SMC pour la régulation des courants.
Dans [37], l’approche par modes glissants est utilisée pour la régulation des cou-

rants et la régulation des tensions pour améliorer la dynamique.
Dans [46], la régulation permet de minimiser la taille des capacités de sortie né-

cessaire pour limiter les oscillations dans la tension de sortie. En particulier lorsque
les tensions d’entrée sont déséquilibrées, les harmoniques de la fréquence du réseau
d’amplitude importante qui apparaissent dans la tension de sortie sont atténuées.

Dans [37] et [46], la régulation des tensions permet d’obtenir la référence de la
puissance active PinRef , calculé en 4.1.1 à partir de la tension de sortie et du para-
mètre de correction km.

PinRef “ km ¨ pV
2
dcref ´ V

2
dcq ` Vdc ¨ Iout (4.1.1)

La relation 4.1.1 est équivalente à une correction proportionnelle sur la tension de
sortie Vdc en parallèle avec une compensation sur le courant de sortie Vdc ¨ Iout. Pour
un correcteur PI, la différence avec la relation 4.1.1 est que le terme V 2

dcref ´ V 2
dc est

remplacé par Vdcref ´ Vdc.

4.1.1.3 Rejet actif de perturbations

La méthode ADRC est appliquée à la régulation de la tension totale de sortie du
Vienna dans [53]. Le but de cette méthode est de mieux prendre en compte les
incertitudes du système.
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Cette méthode repose sur un observateur d’état étendu (ESO ou Extended State
Observator) de la tension et du courant de sortie, une erreur dynamique de l’entrée
(TD ou Tracking Differentiator) et un retour d’état.

Les équations d’état pour l’observateur ESO s’écrivent selon la forme de 4.1.2.
#

dz1
dt

“ z2 ` β1 ¨ pu´ z1q
dz2
dt

“ β2 ¨ pu´ z1q
(4.1.2)

Où z1 est l’observateur pour l’entrée du système u qui est le carré de la tension de
sortie V 2

dc. z2 est l’observateur pour la perturbation qui est le courant de sortie Iout. β1
et β2 sont des paramètres ajustables.

L’erreur dynamique u1 de l’entrée u permet d’agir sur l’erreur de la tension de
sortie pour éviter des dépassements tout en gardant une dynamique rapide. Les
équations différentielles sont écrites en 4.1.3.

#

du1
dt

“ u2
du2
dt

“ r1 ¨ u2 ` r2 ¨ pu1 ´ uref q
(4.1.3)

Où r1 et r2 sont des paramètres ajustables.
Finalement, la sortie y du correcteur est définie selon le retour d’état 4.1.4.

y “ kp ¨ pu1 ´ z1q ´ z2 (4.1.4)

Où kp est un paramètre ajustable.
Ainsi, ce type de régulation est plus complexe à utiliser car il nécessite le réglage

5 paramètres contre 3 pour un correcteur PI avec compensation du courant de sortie.
De plus, dans cet article, il manque une comparaison de ses performances avec

celles d’un correcteur PI.

4.1.2 Régulation des courants d’entrée

Dans [18], les auteurs présentent plusieurs types d’architecture proposés dans la
littérature :

— La régulation directe de la puissance ou Direct Power Control (DPC).
— La commande par hystérésis.
— La régulation à une boucle ou One Cycle Control (OCC).
— La régulation orientée tension ou Voltage Oriented Control (VOC).
— La commande prédictive ou Model Predictive Control (MPC).

4.1.2.1 Régulation directe en puissance

la régulation DPC est un algorithme qui régule l’erreur en puissance active et ré-
active comme présenté dans [18,37].

Les puissances sont calculées à partir des mesures de tensions d’entrée et de
courant d’entrée.

La régulation de la puissance active P permet de suivre les variations de charge et
de réseau. La régulation de la puissance réactive Q permet d’agir sur le déphasage
courant/tension de façon à assurer un facteur de puissance unitaire.
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Correcteur PI Un correcteur PI est utilisé dans [18] pour la structure DPC.
La structure DPC est plus simple que la structure VOC. En effet les variables à

réguler sont quasi-constantes pour les structures DPC. Alors que pour les structures
VOC, il faut soit transformer les mesures en courant via un changement de repère
pour obtenir des variables de régulation quasi-constantes, soit générer des signaux
sinusoïdaux pour construire la référence des courants.

Les performances en THD sont moins bonnes. Dans [18], l’auteur compare dans
le contexte de son application les méthodes DPC et VOC. Un THD de 5, 9% a été
obtenu pour la DPC, contre un THD de 3, 9% pour la VOC.

Commande par modes glissants (SMC) Cette commande est utilisée dans [37] pour
obtenir une dynamique rapide.

L’auteur a choisi les surfaces de glissement définies en 4.1.5 par rapport aux puis-
sances active P ptq et réactive Qptq.

#

SP ptq “ rP ptq ´ Pref ptqs
t
0 `KP ¨

şt

0 P pτq ´ Pref pτqdτ

SQptq “ rQptq ´Qref ptqs
t
0 `KQ ¨

şt

0Qpτq ´Qref pτqdτ
(4.1.5)

Où KP et KQ sont des paramètres de commande positifs permettant de régler les
constantes de temps de la régulation.

La sortie de la commande SMC est de la forme définie en 4.1.6.

Y “

«

´
dSP

dt
´KSP ¨ signpSP q

´
dSQ

dt
´KSQ ¨ signpSQq

ff

(4.1.6)

Où KSP et KSQ sont des paramètres de commande positifs.
Les fonctions signpSP q signpSQq imposent aux puissances actives et réactives de

rester dans un voisinage des surfaces SP et SQ.
L’inconvéniant majeur est le problème de réticence dûe à la commutation haute

fréquence des fonctions signpq. Une solution proposée par l’auteur dans [37] est de
remplacer dans un intervalle de largeur λS centré sur 0 la fonction signpq par une
fonction linéaire. L’article compare expérimentalement cette régulation avec un cor-
recteur PI :

— Lors d’un saut de puissance de charge, la chute de tension est deux fois moins
élevée de 25V contre 50V.

— La réactivité est 5 fois plus grande avec un temps de réponse à 3ms contre 15ms.
— Les courants d’entrée sont deux fois moins déformés avec un THD à 2% contre

4% .

4.1.2.2 Commande par hystérésis

La régulation par hystérésis est étudiée dans [18] et [16].
La commande par hystérésis est la plus simple à implémenter. Le correcteur sur

les courants et la génération des commandes sont traités dans le même bloc.
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Les changements dans la commande Sk du courant d’entrée Ik de la phase k sont
réglés par la logique décrite en 4.1.7.

Sk “

#

1 si Ik ă Ikref ´
λ
2

0 si Ik ą Ikref `
λ
2

(4.1.7)

où Ikref est la référence du courant et λ est l’amplitude des oscillations de courant.
Dans [18], λ est constant.

Les inconvéniants sont que la fréquence de commutation varie selon le point de
fonctionnement et les courants d’entrée sont globalement plus déformés. Les pertes
sont alors non-deterministes. Il faut aussi un filtrage en entrée plus important que
pour des commandes à fréquence de commutation fixe car les fréquences à filtrer
sont plus basses.

Il faut faire un compromis sur la valeur de λ :

— Soit λ est petit. Alors la fréquence de commutation et donc les pertes sont plus
importantes.

— Soit λ est grand. Alors la valeur de l’inductance d’entrée doit être plus impor-
tante, et ainsi son volume est plus important et la dynamique des courants est
plus lente.

Dans [16], l’auteur cherche a limiter la fréquence de commutation de la com-
mande par hystérésis pour les faibles courants. Pour cela il définit plusieurs formes
d’ondes pour λ :

— A forte puissance de sortie, λ varie sinusoïdalement à la même fréquence que
les courants d’entrée. Cela permet une meilleur commandabilité des courants
au passage par zéro. De plus, λ a une valeur basse limite en-dessous de la-
quelle la commande est maintenue à zéro. Cela évite d’avoir une fréquence de
commutation trop importante.

— A faible puissance de sortie, λ a une forme d’onde carrée :

— Quand la tension d’entrée est proche de zéro, alors λ “ 0 et la commande
est à zéro .

— Quand la tension d’entrée est supérieure à une certaine limite, alors λ “
constante et la largeur du signal carré de la commande varie entre 0 et 1.

.

4.1.2.3 Régulation à une boucle

Dans [9], l’auteur étudie l’application de la régulation OCC au Vienna.
Son principe de fonctionnement est que l’amplitude de la porteuse de la modu-

lation à largeur d’impulsion intersective ou Carrier-Based Pulse Width Modulation
(PWM) est modifiée par la régulation en tension, ce qui permet de calculer le rapport
cyclique par comparaison de cette porteuse avec le courant.

Ses avantages sont :

— La charge de calcul dans la carte de commande consacrée à la régulation est
minimale.
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— Contrairement à la commande par hystérésis, la fréquence de commutation
reste fixe. Les pertes et la taille du filtre d’entrée sont ainsi plus faibles.

4.1.2.4 Régulation orientée tension

La régulation VOC est la structure la plus utilisée dans la littérature. Cette ré-
gulation commande les courants d’entrée suivant des consignes en phase avec les
tensions d’entrée.

Une spécificité des systèmes triphasés équilibrés est que trois repères différents
peuvent être utilisés pour représenter et traiter les trois variables de courant :

— Le repère triphasé fixe ou repère abc : c’est le repère dans lequel sont mesu-
rés les trois courants. Les trois références suivent une forme sinusoïdale et la
somme des trois références est constamment nulle.

— Le repère diphasé fixe ou repère de Clarke ou repère αβ : en utilisant la transfor-
mation de Clarke, on passe de trois références sinusoïdales en courant à seule-
ment deux.

— Le repère diphasé tournant ou repère de Park ou repère dq : en utilisant une
transformation de Park qui fait intervenir la phase des tensions d’entrée, on
obtient deux références constantes.

Il existe dans la littérature le choix entre trois structures pour la loi de commande
des courants d’entrée :

— Le correcteur PI.

— Le correcteur Proportionnel Résonant (PR).

— Le correcteur proportionnel associé à une anticipation des rapports cycliques
expliquée par la suite.

Correcteur PI dans le repère abc Ce correcteur est utilisé dans [8] par rapport aux va-
leurs absolues des courants. Cette structure est la plus intuitive car chaque courant
a son propre correcteur.

Le fait d’utiliser la valeur absolue permet d’avoir des sorties toujours positives.
L’avantage est que le système de génération des commandes ne nécessite pas de
changer d’algorithme de génération des sorties en fonction du signe des entrées.

Correcteur Proportionnel dans le repère triphasé Ce correcteur est utilisé avec une
anticipation du rapport cyclique à partir des tensions de sortie et d’entrée dans [4,
21,28,31].

L’anticipation sur le rapport cyclique permet de donner aux courants une forme
sinusoïdale en phase avec les tensions d’entrée. Et le correcteur Proportionnel simple
permet de réagir aux perturbations.

Dans [21] les auteurs précisent que le correcteur PI génère plus de distorsion dans
les courants d’entrée au passage par zéro que le correcteur proportionnel.
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Correcteur PR dans le domaine de Clarke Ce correcteur est utilisé dans [1,5,36].
Dans [36], l’auteur présente le paramétrage des gains Krk et des pulsations ωck de

la partie résonateur du correcteur PR dont la fonction de transfert est
řk“n
k“1

2Krkωck

s2`2ωcks`pk¨ωrq2
.

Il arrive à trois conclusions intéressantes :

1. La fonction de transfert du correcteur PI dans le repère tournant diphasé de Park
est identique à la fonction de transfert dans le repère fixe diphasé de Clarke.

2. La composante k “ 1 de la partie résonateur permet de suivre sans erreur la
référence sinusoïdale des courants à la fréquence du réseau ωr.

3. Les composantes k ą 1 de la partie résonateur permettent d’atténuer les har-
moniques multiples de la fréquence du réseau induisant des déformations dans
les courants d’entrée.

Dans [1], l’apport du correcteur PR par rapport au correcteur PI classique est de
réduire le THD quand les tensions de phases sont non-équilibrées entre elles et pol-
luées par des harmoniques basses fréquences.

L’inconvénient est que le paramètrage d’un correcteur PR est plus complexe car
il faut régler 1 paramètre pour le gain proportionnel, et 2 paramètres pour chaque
harmonique de la partie résonateur. Alors qu’il suffit de régler 2 paramètres dans le
cas d’un correcteur PI.

Correcteur PI dans le repère de Park Ce correcteur est le choix le plus courant dans
la littérature [18,24,25,29,30,32,34,45,51,53]. En effet, cette structure est utilisée
dans la commande des onduleurs triphasés ou des machines électriques.

La structure du repère de Park permet en particulier de conserver l’équilibrage
des courants d’entrée dans la génération les rapports cycliques et un déphasage nul
avec les tensions d’entrée.

Correcteur fondé sur la passivité dans le repère de Park Ce correcteur est utilisé dans
[46] sur un convertisseur Vienna pour améliorer la dynamique de la régulation en
courant et diminuer les oscillations sur la tension de sortie dans le cas d’un réseau
déséquilibré.

L’approche passive consiste à analyser le modèle dynamique de l’équation 4.1.8
sous la forme du modèle 4.1.9 de la variation d’énergie stockée dans le système. La
commande a pour objectif de réguler l’énergie stockée.

Pour le convertisseur, le modèle dynamique des courants d’entrée rId; Iqs dans le
repère diphasé tournant de Park et de la tension totale de sortie Vdc est défini en
4.1.8.
»

—

–

Lf 0 0
0 Lf 0
0 0 Co

fi

ffi

fl

¨
d

dt

»

—

–

Id

Iq

Vdc

fi

ffi

fl

“

»

—

–

0 ωLf ´1
2Sd

´ωLf 0 ´1
2Sq

3
2Sd

3
2Sq 0

fi

ffi

fl

¨

»

—

–

Id

Iq

Vdc

fi

ffi

fl

´

»

—

–

RL 0 0
0 RL 0
0 0 0

fi

ffi

fl

¨

»

—

–

Id

Iq

Vdc

fi

ffi

fl

`

»

—

–

Vd

Vq

Iout

fi

ffi

fl

(4.1.8)
La variation de l’énergie stockée est donnée en 4.1.9.

M ¨
dX

dt
“ ´JpSd, Sqq ¨X ´R ¨X ` ε (4.1.9)
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Où le vecteur X “

”

Id Iq Vdc

ı

, M est la matrice de stockage d’énergie dans les dif-

férents éléments du système, JpSd, Sqq est la matrice d’échange d’énergie interne au
système, R est la matrice de dissipation de l’énergie, et ε est la matrice d’échange
d’énergie entre le système et l’extérieur.

La commande se décompose en deux parties : la commande à l’équilibre et la
commande dissipative.

A l’équilibre, la variation du stockage d’énergie est nulle et donc dX
dt
“ 0. Par rap-

port à la dynamique des courants, l’hypothèse que la tension de sortie Vdc est quasi-
statique est valide pour un horizon temporel court. Cela permet de pouvoir inverser
l’équation 4.1.8. Ainsi les commandes à l’équilibre Seqd , S

eq
q peuvent s’écrire selon la

relation 4.1.10.
#

Seqd “ 2
Vdc
¨ pωLf ¨ Iq ´RL ¨ Id ` Vdq

Seqq “ 2
Vdc
¨ p´ωLf ¨ Id ´RL ¨ Iq ` Vqq

(4.1.10)

Les commandes dissipatives Sdisd , Sdisq permettent de faire tendre la variation dX
dt

vers 0 quand les variables X s’éloignent de leur référence Xref . Elles s’écrivent selon
la relation 4.1.11.

#

Sdisd “ 2
Vdc
¨Rd ¨ pId ´ Idref q

Sdisq “ 2
Vdc
¨Rq ¨ pIq ´ Iqref q

(4.1.11)

avec Rd ą 0 et Rq ą 0 les variables qui définissent la dynamique de la commande.

4.1.2.5 La commande prédictive

Dans [33,49,50,52,54], la commande prédictive à horizon fini (Finite Control Set
Model Predictive Control ou FCS-MPC) est utilisée.

Les équations du modèle sont établies pour prédire les courants et les tensions
au pas suivant de la période de découpage en vue de sélectionner la combinaison
optimale des vecteurs de commande. Comme il y a trois interrupteurs, il faut d’abord
calculer une fonction de coût pour les huit vecteurs de commandes possibles de
chaque combinaison. Ensuite, la combinaison de vecteurs de commandes avec la
fonction de coût minimale est choisie pour la prochaine commutation.

Dans [33], l’auteur décompose la régulation des courants d’entrée en deux par-
ties.

— Une premiere partie est composée d’un correcteur PI en vue de réguler la puis-
sance réactive. Ce module est intéressant si on veut obtenir une puissance ré-
active différente de 0.

— Une deuxième partie est composée par une commande prédictive à horizon fini
classique. La fonction de coût est l’erreur quadratique entre les courants et leurs
références représentés dans le repère de Clarke.

Dans [49], les auteurs utilisent un horizon à deux pas de période de découpage
pour diminuer l’erreur en courant. Quand les tensions d’entrée sont déséquilibrées,
les harmoniques multiples de la fréquence du réseau apparaissent dans la tension de
sortie. Les calculs de la puissance active et réactive sont incorporés dans la fonction
de coût pour diminuer ces harmoniques.
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Dans [50], les auteurs ajoutent une pré-sélection des combinaisons de vecteurs
de commandes des transistors en fonction de l’équilibre entre les deux tensions de
sortie. Parmi les huit vecteurs de commandes, ils en existent deux redondants. C’est-
à-dire qu’ils permettent d’obtenir des courants d’entrée identiques tout en ayant un
effet opposé sur l’équilibrage des tensions de sortie. La fonction de coût et les rap-
ports cycliques n’ont alors besoin d’être calculés que pour la moitié des combinaisons
des vecteurs de commandes correspondant au vecteur pré-sélectionné.

Dans [54], les auteurs introduisent une estimation de l’inductance du réseau dans
le calcul du modèle prédictif. Cela permet de robustifier la commande par rapport
aux incertitudes du réseau d’entrée. L’amplitude des oscillations haute fréquence
dues à la commutation est réduit avec cette méthode par rapport à une commande
FCS-MPC classique.

4.1.2.6 Régulation à faible charge

Dans certaines applications, le convertisseur Vienna doit fonctionner sur un large
intervalle de puissance. Or à faible charge, les courants d’entrée sont en DCM. Cela
modifie la dynamique de fonctionnement du Vienna. Et la régulation choisie en mode
de conduction continue ou Continuous Conduction Mode (CCM) est généralement
peu performante pour les points de fonctionnement considérés.

Dans la littérature, on trouve deux méthodes pour la régulation à faible charge :

— Une loi de commande hybride : à faible charge le système utilise une commande
par hystérésis, et à forte charge le système utilise un autre type de commande.

— Une anticipation sur les rapports cycliques : selon le mode de conduction des
courants, différents algorithmes d’anticipation des rapports cycliques peuvent
être utilisés.

Commande par hystérésis Cette commande est proposée dans [45] et [16] dans le
cas de la faible charge.

L’inconvéniant majeur est que de fortes oscillations apparaissent dans la tension
totale de sortie. En effet, pour être robuste au bruit de mesure et au déséquilibre du
réseau, les seuils de l’hystérésis doivent être suffisamment grands.

Dans [45], les auteurs remarquent que le correcteur PI en tension permet de filtrer
les bruits de mesure. De plus, à faible charge, la tension de sortie ayant tendance
à augmenter, la sortie Id du correcteur en tension a tendance à saturer à la limite
basse. La sortie de ce correcteur peut donc déterminer les seuils de la commande
par hystérésis à faible charge de la manière suivante :

— Si Id atteint sa limite basse de saturation, cela veut dire que la tension de sor-
tie est supérieure à sa référence. Il faut ouvrir tous les interrupteurs pour faire
baisser la tension de sortie.

— Si Id atteint sa limite haute de saturation, cela veut dire que la tension de sor-
tie est inférieure à sa référence. Il faut fermer tous les interrupteurs pour faire
monter la tension de sortie.
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Anticipation des rapports cycliques Cette technique est proposée dans [31], [25] et
[5] pour obtenir des courants d’entrée de forme sinusoïdale en DCM. Cette méthode
n’a pas d’intérêt quand les courants sont en CCM.

Dans [25], les auteurs présentent une méthode de calcul du rapport cyclique dif-
férente selon que les courants sont en CCM ou en DCM. Cela permet de diminuer
la distorsion des courants d’entrée à faible puissance. Le THD passe de 52% sans
l’anticipation à 23% avec l’anticipation pour la puissance de sortie la plus basse.

Les rapports cycliques sont calculés dans [5] en distinguant plusieurs cas de mode
de conduction. Les auteurs distinguent trois cas :

— Les trois courants de phase d’entrée sont en CCM.

— Les trois courants de phase d’entrée sont en DCM.

— Une partie des courants de phase d’entrée est en CCM, l’autre partie est en
DCM.

Les auteurs montrent que les courants peuvent être très déformés dans le troisième
cas si la régulation n’anticipe pas le changement de dynamique quand les courants
passent du mode DCM au mode CCM et inversement.

4.1.3 Génération des références sinusoïdales

Mesures des tensions de phases Ces mesures normalisées par une estimation de
l’amplitude des tensions sont utilisées dans [4,8,28,31,49,54] comme une manière
simple de générer la forme des références en courants. Cette méthode peut souffrir
de retards et du bruit de mesure. Cependant les auteurs n’ont pas approfondi cette
fonction.

boucle à verrouillage de phase ou Phase-Locked Loop (PLL) La PLL est utilisée dans
[1,5,16,18,24,25,29,30,32–34,36,45,46,50–53] pour estimer la phase à partir de
la mesure des tensions d’entrée. Cette phase est alors utilisée :

— Soit pour générer des signaux parfaitement sinusoïdaux et non-bruités en phase
avec les tensions d’entrée dans les repères triphasé abc ou diphasé fixe de
Clarke.

— Soit pour calculer les matrices de transformations entre les repères fixes et le
repère diphasé tournant de Park.

L’avantage important est que l’influence du bruit de mesure est minimisée.
Dans [35], les auteurs modifient la génération de PLL pour prendre en compte le

déséquilibrage possible des tensions de phase. Ce déséquilibrage fait que la tension
Vcm “ 1

3pVa ` Vb ` Vcq est non-nulle. Les mesures de tensions ne sont alors plus par-
faitement sinusoïdales à cause de la présence de la tension Vcm. Ainsi le calcul de la
phase du réseau par la PLL en est faussée. La solution proposée consiste à soustraire
algébriquement la tension Vcm aux mesures de tensions Va,Vb et Vc pour obtenir de
nouvelles tensions de références Vap,Vbp et Vcp. Cette opération algébrique est écrite
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en 4.1.12.
»

—

–

Vap

Vbp

Vcp

fi

ffi

fl

“
1
3

»

—

–

2 ´1 ´1
´1 2 ´1
´1 ´1 2

fi

ffi

fl

¨

»

—

–

Va

Vb

Vc

fi

ffi

fl

(4.1.12)

4.1.4 Équilibrage des Deux Tensions de Sortie

Dans le Vienna, la tension totale de sortie se décompose en deux tensions aux
bornes des deux condensateurs montés en série et séparés par un point milieu relié
au reste du système par les interrupteurs bidirectionnels.

La structure du Vienna fait que les courants d’entrée positifs vont charger le
condensateur supérieur, et les courants négatifs vont charger le condensateur in-
férieur. Les deux condensateurs sont déchargés par le même courant de sortie.

Un léger déséquilibre dans le système suffit pour qu’un condensateur se charge
plus que l’autre : des valeurs différentes de capacité ou d’autres composants , des
erreurs dans la commande, des scénarios particuliers d’impulsions de la charge. Le
risque est alors que la tension aux bornes d’un condensateur augmente et dépasse
le maximum de tension tolérable par le composant.

En décalant la commande de chaque phase, la régulation peut faire augmenter les
courants positifs et diminuer les courants négatif si la tension de sortie supérieure
est plus basse que la tension de sortie inférieur, et inversement.

La constante de temps du déséquilibre des tensions est plus lente que celles
pour la tension totale de sortie ou les courants d’entrée. Une structure de régula-
tion simple remplit facilement les performances attendues.

4.1.4.1 Décalage sur les rapports cycliques

L’ajout d’un décalage directement sur les rapports cycliques est l’option la plus
répandue dans la littérature. Il peut être calculé selon plusieurs algorithmes.

Algorithme fondé sur un correcteur sur la différences des tensions de sortie Cet algo-
rithme est l’option la plus répandue dans la littérature.

Le correcteur proportionnel est le plus utilisé comme dans [1,4,28,29,31,32,34,
53] .

Un correcteur PI est utilisé dans [5,36,37,51]. Mais les auteurs ne démontrent pas
son avantage par rapport au correcteur Proportionnel.

Algorithme fondé sur la connaissance de l’équation dynamique de la différence des ten-
sions de sortie L’utilisation de cette équation dynamique permet d’élaborer des cor-
recteurs performants comme dans [9,32,35].

Dans [35], les auteurs calculent le gain selon un algorithme en deux étapes :

1. Un paramètre f est calculé en fonction de la différence des tensions de sortie.
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2. Le décalage des rapports cycliques est calculé en fonction des tensions d’entrée
maximale et minimale et du paramètre f selon la relation 4.1.13.

Dmid “
1´ f

2 ¨p1´maxp|Va|, |Vb|, |Vc|q ´minp|Va|, |Vb|, |Vc|q
Vin

q´
midp|Va|, |Vb|, |Vc|q

Vin
(4.1.13)

Dans [9], le gain est calculé pour chacune des trois phases k selon l’algorithme
4.1.14 qui prend en compte les tensions de sortie Vpo et Vno, les mesures des courants
d’entrée Ia, Ib et Ic, les rapports cycliques Da, Db et Dc, la capacité de sortie Co et la
période de découpage Tsw. Le décalage est calculé de telle manière à ajouter un
terme stabilisateur dans l’équation de la dynamique de différence de tension.

Dmidk “ signpIkq
DaIa `DbIb `DcIc ´

Co

Tsw
pVpo ´ Vnoq

signpIaqIa ` signpIbqIb ` signpIcqIc
(4.1.14)

Dans [32], les auteurs étudient trois algorithmes différents pour générer les déca-
lages Dmid sur les rapports cycliques à partir des tensions d’entrée Va, Vb et Vc et des
tensions de sortie Vpo et Vno. Les auteurs travaillent sur un décalage en tension Vmid
qui dépend du décalage sur les rapports cycliques Dmid selon la relation 4.1.15.

Dmid “ 1´ Vmid
0, 5 ¨ Vdc

(4.1.15)

Les algorithmes utilisent le calul des décalages admissibles maximales VmidMax et
minimales VmidMin selon le relation 4.1.16.

#

VmidMin “ ´Vno

2 `maxpsignpVaqVno

2 ´ Va,
signpVbqVno

2 ´ Vb,
signpVcqVno

2 ´ Vcq

VmidMax “
Vpo

2 `minpsignpVaqVpo

2 ´ Va,
signpVbqVpo

2 ´ Vb,
signpVcqVpo

2 ´ Vcq
(4.1.16)

1. Le premier algorithme cherche à minimiser les oscillations sur les tensions de
sortie qui apparaissent dans l’équation de la dynamique de la différence de
tensions. Le décalage Vmid est alors défini en 4.1.17.

Vmid “ ´
Va ˚ |Ia|` Vb ˚ |Ib|` Vc ˚ |Ic|

|Ia|` |Ib|` |Ic|
(4.1.17)

2. Le deuxième algorithme définit le décalage Vmid selon la relation 4.1.18 pour
minimiser les déformations des courants d’entrée.

Vmid “
VmidMin ` VmidMax

2 (4.1.18)

3. Le troisième algorithme définit le décalage Vmid selon la relation 4.1.19 pour
maximiser le rendement du convertisseur.

Vmid “

#

VmidMin si |VmidMin| ě |VmidMax|
VmidMax si |VmidMin| ď |VmidMax|

(4.1.19)
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Algorithme pour une modulation par vecteur d’état ou Space Vector Modulation (SVM)
Dans ce cas, le décalage se fait sur le rapport cyclique relatif de deux vecteurs re-
dondants comme dans [45]. En effet, ces deux vecteurs produisent le même vecteur
tension. Mais l’un favorise le transfert de puissance dans la capacité de sortie su-
périeure, tandis que l’autre dans l’inférieure. Sans changer la somme de la durée
d’utilisation de ces 2 vecteurs, il est possible d’augmenter la durée de l’un tout en
diminuant celle de l’autre.

4.1.4.2 Décalage sur la référence des amplitudes des courants d’entrée

Cette technique est utilisée dans [16, 28]. Le décalage Imid est calculé selon la
relation 4.1.20.

Imid “ ´KmidpVpo ´ Vnoq (4.1.20)

Mais les auteurs n’ont pas approfondi son avantage par rapport à l’ajout d’un déca-
lage directement sur les rapports cycliques.

4.1.4.3 Prise en compte dans la fonction de coût des commandes prédictives

Cette technique est utilisée dans [33, 49, 50, 54] . La fonction de coût total Ftot
dépend de la fonction de coût de la régulation en courant FI et de la différence des
tensions ∆V selon la relation 4.1.21.

Ftot “ FI ` η∆2
V (4.1.21)

Où η est le facteur qui ajuste l’équilibrage des tensions de sortie et la régulation des
courants d’entrée dans la fonction de coût.

4.1.4.4 Injection d’un signal de 3e harmonique

Un signal de 3e harmonique par rapport à la fréquence du réseau fres est injecté
dans le rapport cyclique dans [27–29,31].

Cette technique permet de réduire les oscillations dans les tensions aux bornes
des condensateur de sortie, mais aussi de permettre aux tensions d’entrée d’at-
teindre des zones de surmodulation sans déformer les courants d’entrée.

Son principe est fondé sur le fait que le point milieu en sortie est flottant par rap-
port au point neutre du réseau. Ainsi, l’amplitude Vin de la tension d’entrée pourrait
atteindre la valeur maximale de 2?

3 « 1, 15 ˆ la moitiée de la tension totale de sortie
Vdc. Ce qui veut dire que pour une tension de sortie régulée à 800V, l’amplitude de la
tension entre phases peut atteindre 563VRMS. Cette valeur est supérieure à la valeur
maximale du cahier des charges de 528VRMS.

Dans [27] plusieurs formes d’ondes pour le signal de 3e harmonique D0 sont pré-
sentées :

— La forme triangulaire est la plus facile à calculer et à implémenter. Elle s’écrit en
fonction des rapports cycliques Da, Db, Dc : D0 “ ´

maxpDa,Db,Dcq`minpDa,Db,Dcq

2 .

— La forme sinusoïdale nécessite de pouvoir générer un signal sinusoïdal et de
connaître la phase du réseau. Elle sécrit D0ptq “ ´KM sinp3 ¨ 2πfres ¨ tq.
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— La forme optimale permet de supprimer totalement la 3e harmonique contraire-
ment aux formes précédentes. Elle nécessite d’avoir les mesures des tensions
d’entrée et des courants d’entrée. Elle s’écrit D0 “ ´

Va|Ia|`Vb|Ib|`Vc|Ic|
0,5¨Vdc¨p|Ia|`|Ib|`|Ic|q .

4.1.5 Génération des signaux de commande

Entre les rapports cycliques et le circuit de commande des transistors bipolaires à
grille isolée ou Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT), il faut transformer le signal
de commande continu en signal discret. Cette fonction est assurée grâce à la tech-
nique de Modulation à Largeur d’Impulsion (MLI). IL y a plusieurs structures de MLI
étudiées dans la littérature :

— Une table de choix pour chaque vecteur de commande pSa, Sb, Scq.

— Une PWM.

— Une SVM.

— Une commande par hystérésis.

— Une MLI par fonction de coût.

Dans [24], les auteurs montrent que l’optimisation de la combinaison des vec-
teurs de commande peut réduire les perturbations electromagnétiques en entrée du
Vienna. Cet axe de recherche n’a pas été abordé dans le cadre de ces travaux de
thèse.

Table de choix du vecteur de commande Elle est utilisée dans [18] pour la commande
DPC. Un algorithme est utilisé pour choisir le vecteur de commande à envoyer en
fonction des sorties de la régulation en courant et de la phase du réseau :

— La régulation en courant sort deux variables Dp et Dq qui prennent 0 ou 1 comme
valeur.

— Une PLL fournit la phase Θ du réseau d’entrée. L’intervalle des valeurs de la
phase est divisé en 12 secteurs Θn.

— Le vecteur de commande est choisi en fonction des valeurs de Dp et Dq et en
fonction du secteur Θn dans lequel se trouve la phase Θ du réseau.

PWM Elle est présentée dans [27] et utilisée dans [1,4,8,9,24,25,28–32,35,36,52].
Chaque signal d’entrée représentant les rapports cycliques est comparé à une por-
teuse triangulaire d’amplitude normalisée pour déterminer la commande des IGBT.

La plupart utilisent deux porteuses triangulaires. Le signal qui sort de la régulation
en courant est généralement sinusoïdal. Il y a une porteuse pour les valeurs positives,
et une autre pour les valeurs négatives. Il est possible d’utiliser une seule porteuse
comme dans [1,8,9]. Il suffit de réguler la valeur absolue des courants pour obtenir
des signaux de rapports cycliques toujours positifs. Dans [27], les auteurs montrent
que les deux techniques sont équivalentes.

Dans [52], les auteurs montrent que l’utilisation d’une PWM apporte de meilleur
performance en THD par rapport à la méthode de sélection des vecteurs de com-
mande par fonction de coût dans les commandes prédictives. En effet, ces méthodes
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n’utilisent pas de fréquence fixe pour générer les signaux de commande. La consé-
quence est qu’il peut y avoir plus d’harmoniques dans les courants d’entrée et les
tensions de sortie. Donc les filtres d’entrée et de sortie doivent être plus volumineux
pour atténuer l’amplitude de ces harmoniques.

SVM Elle est présentée dans [7] et utilisée dans [18, 34, 37, 45, 46, 50, 51, 53]. La
représentation du vecteur d’état associé aux signaux triphasés équilibrés est utilisée
pour déterminer la commande à envoyer simultanément sur les IGBT de chacune des
phases.

Commande par hystérésis Elle est utilisée avec la régulation des courants par hysté-
résis dans [16,18]. Comme elle a déjà été présentée à la section précédente, elle ne
sera pas détaillée ici.

MLI par fonction de coût Elle est utilisée dans le cadre d’une loi de commande pré-
dictive dans [33,49,54]. La combinaison des vecteurs de commande dont la fonction
de coût est minimale est choisie à chaque période de découpage.

4.1.6 Passage par zéro des courants

Le passage par zéro des courants est un point de fonctionnement où la régulation
des courants est difficile.

Dans [34], les auteurs soulignent que l’influence négative des capacités parasites
des semi-conducteurs est particulièrement importante pour les courants proches de
zéro. A chaque commutation, une certaine portion du courant qui traverse les semi-
conducteurs est prélevée pour charger et décharger ces éléments parasites. Ainsi,
les courants d’entrée sont déformés. Les auteurs présentent un décalage du rapport
cyclique autour du passage par zéro des courants que permet une réduction du THD
des courants de 10% à 3% pour une puissance de charge de 1kW.

Dans [24] et [51], les auteurs étudient comment le déphasage entre la tension de
phase et la référence des courants d’entrée fait que le courant de phase est forcé à
zéro pendant une courte durée en raison de l’état bloqué des diodes du Vienna.

L’objectif est de maintenir fermé l’interrupteur de la phase correspondant à la
tension passant par zéro pour permettre au courant de continuer à circuler malgré le
changement de signe de la tension de phase. Cela correspond à une commande qui
reste à 1.

Dans le cas d’une commande par PWM, la solution étudiée dans [34] et [24]
consiste à ajouter un décalage dans le rapport cyclique autour du passage par zéro
des courants. Le même décalage est appliqué aux rapports cycliques des trois phases
pour conserver l’équilibre des courants de phase.

Dans le cas d’une commande SVM, les solutions étudiées dans [51] consistent à
choisir les vecteurs de commande adéquats dans la zone où le courant de phase
et la référence du courant ont des polarités opposées. La première solution est de
choisir les vecteurs où la commande de la phase de blocage reste à 1 pendant toute
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la période de découpage. La deuxième solution est de changer les deux vecteurs
redondants utilisés pour équilibrer les tensions de sortie.

4.2 Conception de la loi de commande du redresseur triphasé

La section précédente a permis de faire l’état de l’art des lois de commande pro-
posées dans la littérature pour le convertisseur Vienna.

En s’appuyant sur cet état de l’art, cette section a pour objectif d’expliquer le
choix final de la loi de commande de l’AR.

La structure de la loi de commande choisie sera présentée dans un premier temps.
Puis le choix de chacune des boucles de commande sera argumenté par rapport à
l’état de l’art. Les modèles non-linéaires développés au chapitre 3 seront utilisés
pour mieux comprendre l’efficacité des correcteurs choisis. Le paramétrage des cor-
recteurs sera expliqué en partant des modèles linéaires de l’AR dérivés des modèles
du chapitre 3.

4.2.1 Présentation de la loi de commande

La figure 4.2 représente le schéma de commande général de l’AR choisi. Les fonc-
tions sont remplies comme suit :

— Régulation du facteur de puissance : un correcteur PI sur les courants d’entrée
Iabc1 et Iabc2 représentés dans le domaine abc est associé à une anticipation des
rapports cycliques.

— Régulation de la tension totale de sortie : un correcteur PI sur la tension de sortie
totale Vdc est associé à une compensation du courant de sortie Iout.

— Equilibrage des tensions de sortie : un correcteur Proportionnel agit sur la ten-
sion du point milieu Vmid.

— Génération des références sinusoïdales : une PLL est utilisée sur les mesures
des tensions d’entrée Vabc pour extraire la phase du réseau.

— Génération des commandes : une PWM est utilisée avec une seule porteuse
triangulaire par branche de l’AR.

4.2.2 Boucle en courants

La boucle en courants choisie est composée d’une anticipation des rapports cy-
cliques et d’un correcteur PI sur les courants d’entrée.

Son choix sera justifiée par rapport à littérature.
Puis les équations de l’anticipation en courant seront détaillées.
Enfin le choix des paramètres du convertisseur PI sera expliqué.
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FIGURE 4.2 – Schéma-bloc de la loi de commande générale de l’AR.

4.2.2.1 Choix du type de correcteur

Prise en compte des modes de conduction des courants Le grand intervalle de puis-
sances de sortie fait que tous les modes de conduction des courants de phase existent
dans cette application. Ces modes doivent ainsi être pris en compte dans la concep-
tion de la loi de commande.

Une première solution serait d’utiliser la commande par hystérésis comme dans
[16]. Son avantage est la simplicité de conception et de mise en oeuvre. Ses incon-
vénients sont nombreux :

— La fréquence de commutation est variable. Ce qui oblige à concevoir un filtre
d’entrée plus volumineux en opposition avec les objectifs de cette application.

— Les performances en THD sont moindres par rapport à un correcteur PI et une
PWM comme le montre [18].

— L’amplitude des oscillations de courant varie avec la moyenne locale du courant
dans l’AR à cause de sa structure parallèle entrelacée. Ce qui est difficilement
compatible avec la commande par hystérésis qui repose sur la régularité de
l’amplitude des oscillations.

Une deuxième solution consiste à calculer les rapports cycliques selon le mode
de conduction des courants comme dans [5,25,31]. Cette solution s’insère dans un
correcteur classique des courants de phase. Ses avantages sont sa simplicité d’im-
plémentation dans une structure bouclée déjà existante. Il permet aussi d’anticiper
les changements de mode de conduction des courants. Cette solution nécessite de
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connaitre les équations des rapports cycliques dans tous les modes de conduction.
Ce qui est possible grâce aux travaux de modélisation de cette thèse.

Ainsi, l’anticipation des rapports cycliques a été incluse dans la boucle en courant.

Prise en compte du contexte industriel Les solutions techniques privilégiées dans
cette application sont des solutions déjà approfondies, plutôt simples et avec peu
de paramètres à régler. Il est possible dans un deuxième temps de les compléter si
les performances attendues ne sont pas atteintes.

Dans [5,25,31], les auteurs ont choisi d’inclure l’anticipation sur les rapports cy-
cliques et de réguler les courants dans le domaine triphasé. De plus, le sens physique
des courants représentés dans le domaine triphasé est plus directement accessible.

Les autres solutions, telles que les commandes prédictives, ont plus de para-
mètres à régler sans qu’une preuve d’une amélioration significative de l’efficacité
de la régulation ait été mise en évidence. Le correcteur PR semble être une alterna-
tive intéressante à un PI en raison des ses performances sur le THD. Cependant il
nécessite de choisir plus de paramètres, 4 au lieu de 2. Et pour augmenter ses perfor-
mances il faut rajouter des bloc PR pour chaque harmonique du fondamental et donc
augmenter aussi le nombre de paramètres à choisir comme expliqué dans [1, 36].
Ces solutions sont donc plus complexes à paramétrer.

Au regard de ces éléments, un correcteur PI sur les courants d’entrée dans le
domaine triphasé a été choisi.

Nécessité de la surmodulation des tensions d’entrée Le grand intervalle des ampli-
tudes des tensions d’entré fait que la plus forte amplitude de la tension phase-neutre
431V est supérieure à la moitié de la tension de sortie nominale 400V. Or le point mi-
lieu des tensions de sortie est relié au point neutre des capacités d’entrée Cx, mais
pas au neutre du réseau. Il est alors possible de générer une surmodulation en fai-
sant varier le potentiel du point milieu. Cela est possible par l’injection d’un signal
d’harmonique triple de la fréquence du réseau comme dans [27–29,31]. Ce signal de
3e harmonique sera injecté dans la référence des tensions d’entrée pour l’anticipation
des rapports cycliques.

Utilisation d’inductances couplées en entrée de l’AR Cette utilisation fait que les har-
moniques basses fréquences dans les deux branches des inductances sont iden-
tiques. En conséquence, il suffit de réguler une variable de courant pour commander
les deux courants. Donc trois correcteurs sur les erreurs des courants d’entrée seront
utilisés pour réguler les six courants dans les inductances couplées.

Une étude de la commandabilité sera présentée dans le chapitre 5 pour valider
cette approche.

4.2.2.2 Anticipation des rapports cycliques

Les rapports cycliques sont calculés en temps réel selon un algorithme de calcul
qui sera détaillé dans ce paragraphe.
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Cet algorithme utilise les grandeurs suivantes au moyen d’estimations pour ne
pas être perturbé par le bruit de mesure :

— Chaque courant de phase Ĩk est calculé à partir de la phase du réseau estimée
dans la PLL et de la référence de l’amplitude des courants d’entrée Imax.

— La tension de sortie Ṽpo est calculée comme la moitié de la référence de tension
totale. Car le déséquilibre des tensions de sortie est supposé négligeable.

— Les tensions de phase Ṽxk sont calculées à partir de la phase du réseau estimée
dans la PLL et de l’estimation de l’amplitude Vin à partir des mesures filtrées des
tensions d’entrée Vxk.

Les difficultés principales résolues dans ces algorithmes sont :

— Les rapports cycliques sont calculés à chaque période de la régulation, pour un
point de fonctionnement donné et dans les quatre modes de conduction princi-
paux des courants de phase (CCM1, CCM2, DCM1, DCM8).

— Les critères de sélection du mode de conduction sont calculés en fonction des
courants d’entrée, des tensions d’entrée et de sortie.

Équations des rapports cycliques pour un point de fonctionnement donné Ces équa-
tions vont être établies dans les quatres modes de conduction principaux des cou-
rants de phase : CCM1 et CCM2 4.3, DCM1 et DCM8 4.4.

Dans les modes de conduction continue CCM1 et CCM2, le rapport cyclique Dk de
la phase k dépend des tensions de sortie Vpo et d’entrée Vxk selon l’équation 4.2.1.

CCM1, CCM2
!

Dk “ 1´ Vxk

Vpo
(4.2.1)

Dans les modes de conduction discontinue, le calcul est plus compliqué. La re-
lation entre les courants de phase et le rapport cyclique a été établi au chaptitre
3 en DCM. Cependant la relation est quadratique et ne s’inverse pas directement.
Néanmoins, la solution recherchée est une relation approchée facile à implémenter
en raison des contraintes de calcul en temps réel. De plus, un correcteur PI sur les
courants compense les erreurs de rapports cycliques dues à leur calcul approximatif.

Quand on analyse la forme des courants de réseau Ik en mode discontinu, on note
6 intervalles de temps. Or par symétrie, les 3 derniers intervalles sont identiques
aux trois premiers. De plus, le courant Ik est quasiment nul sur l’intervalle D3. Cela
permet d’approcher la moyenne Ĩk du courant sur le réseau par la relation 4.2.2 en
fonction seulement des amplitudes des variations ∆1Ik et ∆2Ik sur les intervalles D1
et D2 de la période de découpage.

Ĩk “ 2 ¨ p |∆1Ik|
2 ¨D1 `

|∆2Ik|
2 ¨D2q (4.2.2)

Pour obtenir l’expression de l’amplitude des variations ∆1Ik et ∆2Ik du courant Ik
de la phase d’entrée k, il faut partir du modèle dynamique des courants de réseau
4.2.3 en fonction des deux signaux de commande Sk1 et Sk2.

dIk
dt
“

1
Lf
¨ p2Vxk ´ p2´ Sk1 ´ Sk2q ¨ Vpoq (4.2.3)
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Cela permet d’écrire leurs expressions en 4.2.4 en remplaçant les dérivées dIk

dt
par

∆1Ik

D1¨Tsw
et ∆2Ik

D2¨Tsw
, et les signaux de commande Sk1 et Sk2 par leurs valeurs 0 ou 1 sur les

intervalles de durée D1 et D2.

DCM1

#

∆1Ik “
2Vxk´Vpo

Lf
¨D1 ¨ Tsw

∆2Ik “
2pVxk´Vpoq

Lf
¨D2 ¨ Tsw

DCM8

#

∆1Ik “
2Vxk

Lf
¨D1 ¨ Tsw

∆2Ik “
2Vxk´Vpo

Lf
¨D2 ¨ Tsw

(4.2.4)

Or les intervalles de durée D1 et D2 dépendent du rapport cyclique selon les rela-
tions rappelées en 4.2.5.

DCM1

#

D1 “ Dk

D2 «
2Vxk´Vpo

2pVpo´Vxkq
¨Dk

DCM8

#

D1 “ Dk ´ 0, 5
D2 «

2Vxk

Vpo´2Vxk
¨ pDk ´ 0, 5q

(4.2.5)

En combinant les résultats 4.2.2 à 4.2.5, on obtient les relations 4.2.6.

DCM1
!

Ĩk “ p2Vxk ´ Vpoq ¨ Vpo

2pVpo´Vxkq
¨D2

k ¨
Tsw

Lf

DCM8
!

Ĩk “ 2Vxk ¨ Vpo

pVpo´2Vxkq
¨ pDk ´ 0, 5q2 ¨ Tsw

Lf

(4.2.6)

La relation 4.2.6 peut alors être inversée pour obtenir l’expression du rapport
cyclique sur la phase k en fonction de l’inductance Lf , de la période de découpage
Tsw, de la tension d’entrée Vxk, de la tension de sortie Vpo et de la moyenne locale du
courant de phase Ĩk.

DCM1
!

Dk “

b

2pVpo´Vxkq

Vpop2Vxk´Vpoq

Lf

Tsw
Ĩk

DCM8
!

Dk “
1
2 `

b

Vpo´2Vxk

2VxkVpo

Lf

Tsw
Ĩk

(4.2.7)

Critères de sélection du mode de conduction Ces critères consistent à comparer le
courant d’entrée aux frontières entre les modes qui ont été calculés dans le chapitre
2.

Il existe 3 frontières :

— La frontière entre les modes CCM1, DCM1 d’une part, et CCM2, DCM2 d’autre
part est définie par rapport à la valeur de la tension d’entrée Vxk par la relation
Vxk “

Vpo

2 .

— La frontière entre le mode CCM1 et DCM1 est définie par la relation Ĩinkf 1 “

p
2Vxk´Vpo

2Lf
`

Vpo

2pLf`2Lmq
q ¨

Vpo´Vxk

Vpo
¨ Tsw.

— la frontière entre le mode CCM2 et DCM8 est définie par la relation Ĩinkf 2 “

p´
2Vxk´Vpo

2Lf
`

Vpo

2pLf`2Lmq
q ¨

Vxk

Vpo
¨ Tsw.
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L’algorithme de choix du rapport cyclique correspondant au mode de conduction
est représenté dans 4.2.8.

$

’

’

’

’

&

’

’

’

’

%

Vxk ą
Vpo

2

#

Ik ą Ĩinkf 1 CCM1
Ik ă Ĩinkf 1 DCM1

Vxk ă
Vpo

2

#

Ik ą Ĩinkf 2 CCM2
Ik ă Ĩinkf 2 DCM8

(4.2.8)

4.2.2.3 Calcul des paramètres du régulateur des courants

La synthèse des paramètres du régulateur RIpsq “ KpIp1` 1
TiIs
q se fait à partir de la

fonction de transfert entre le rapport cyclique et le courant de phase en exploitant
le modèle linéarisé de l’AR en CCM présenté au chapitre 3. Au regard des réponses
fréquentielles des transferts considérés et des contraintes de stabilité, les valeurs
choisies sont :

— KpI “ 10´2A´1.

— TiI “ 80µs.

Réglage de la constante de temps intégrale du PI La boucle en courant est contrainte
par la présence d’une anti-résonance liée aux capacités d’entrée Cx et à l’impédance
du réseau Lg mise en valeur au chapitre 3. Comme la valeur minimale de la fréquence
de cette anti-résonance est de 2, 9kHz, la valeur de la constante de temps intégrale
sera choisie à une fréquence de 2kHz.

Réglage du gain proportionnel du PI Il se fait après le réglage de TiI. Les réponses
fréquentielles du diagramme de Bode de la boucle ouverte en courant sont tracées
sur la figure 4.3 en CCM sur le point de fonctionnement Pout “ 75kW, et sur la figure 4.4
en DCM sur le point de fonctionnement Pout “ 5kW. Sur ces figures sont représentées
les réponses fréquentielles des transferts entre le rapport cyclique et le courant de
phase filtré de la phase a, du correcteur PI et de l’association de ces deux fonctions
de transfert qui représente la fonction de transfert en boucle ouverte sur une phase
de la commande en courant.

Sur la figure 4.3, la courbe du gain de la boucle ouverte passe par 0dB pour une
fréquence de 1, 83kHz. Cependant, le gain à la résonance autour de 10kHz est positif. Il
existe un risque d’excitation de cette résonance.

Les marges de stabilité peuvent être très faibles : la marge de phase est de 53˝ et
la marge de retard est de 5µs à la fréquence 30, 6kHz.

Comme la marge de retard est relativement faible il est intéressant d’évaluer le re-
tard physique. La source des retards dans la chaine de commande se trouve dans les
convertisseurs analogiques-numériques ou Analogic-Digital Converters (ADC), dans
les sondes de mesures et dans le système de commande des IGBT (drivers). Dans ce
prototype, les sondes de courant et les ADC sont réunis dans un seul capteur numé-
rique à une fréquence d’échantillonage de 1MHz. Cela représente un retard moyen
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FIGURE 4.3 – Diagramme de Bode de la boucle ouverte en courant sur la phase a pour le point
de fonctionnement pPout, Va, Vb, Vcq “ p75kW, 264V,´298V, 34Vq ; pour les paramètres matériels
pCo, Lf , Lm, RL, Lg, Rgq “ p5, 6mF, 40µH, 560µH, 100mΩ, 183µH, 10mΩq ; pour les paramètres du
correcteur pKpI , TiIq “ p10´2A´1, 80µsq.
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de 0, 5µs. Les drivers présentent un retard total maximal de 0, 5µs. Il y a donc un retard
moyen de 1µs inférieur à la marge de retard de 5µs de la boucle en courant en CCM.

Une étude approfondie sera faite au chapitre suivant pour évaluer les marges de
stabilité sur tous les points de fonctionnement.

Sur la figure 4.4, la bande passante de la boucle en courant en DCM varie de façon
importante en fonction de la valeur instantanée de la tension d’entrée. La fréquence
de coupure varie de 386Hz à 2, 75kHz. La marge de phase étant supérieure à 90˝ pour
les trois points de fonctionnements représentés, le système devrait être localement
très stable en DCM quel que soit le point de fonctionnement.

La variabilité observée en DCM sera étudiée plus en profondeur au chapitre sui-
vant pour évaluer la robustesse de la commande par rapport au point de fonctionne-
ment.

-40

-20

0

20

M
ag

ni
tu

de
 (

dB
)

Phase A
Phase B
Phase C

102 3,9.102 1031,6.103 9,8.103
-180

-135

-90

-45

0

45

90

P
ha

se
 (

de
g)

Frequence  (Hz)

FIGURE 4.4 – Diagramme de Bode de la boucle ouverte en courant sur les phases A,B et C
pour le point de fonctionnement pPout, Va, Vb, Vcq “ p5kW, 264V,´298V, 34Vq ; pour les paramètres
matériels pCo, Lf , Lm, RL, Lg, Rgq “ p5, 6mF, 40µH, 560µH, 600mΩ, 183µH, 10mΩq ; pour les para-
mètres du correcteur pKpI , TiIq “ p10´2A´1, 80µsq.
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4.2.3 Boucle en tension totale

4.2.3.1 Choix du correcteur

Dans l’état de l’art présenté à la section précédente, la plupart des auteurs ont
choisi un correcteur PI pour réguler la tension de sortie. Ses avantages sont sa sim-
plicité et ses performances connues pour réguler une grandeur fixe.

Le chapitre 3 a fait resortir que le correcteur PI seul ne permet pas d’assurer les
performances dynamiques lors des sauts de puissance de la charge. La dynamique
de la boucle en tension est de plus limitée par celle de la boucle en courant. Son
augmentation peut conduire à des risques d’instabilité, en particulier à cause des
résonances. Ainsi, pour améliorer les performances dynamiques, plusieurs méthodes
pour anticiper les sauts de puissance ont été étudiées dans la littérature. Une façon
efficace, tout en conservant une certaine simplicité, est d’ajouter à la sortie du PI une
compensation du courant de sortie comme dans [8,30]. En effet, la commande par
modes glissant présentée en [37, 46] est équivalente à cette solution tout en étant
plus complexe. Et la commande par rejet actif des pertubations présentée dans [53]
a plus de paramètres à régler.

Le choix de la boucle en tension totale est donc d’utiliser un correcteur PI sur
l’erreur sur la tension totale de sortie en parrallèle d’une compensation du courant de
sortie. Cela revient à rajouter un bouclage sur le courant de sortie et des instabilités
potentielles peuvent apparaitre. La stabilité de cette boucle sera confirmée dans le
chapitre 5.

4.2.3.2 Calcul des paramètres du régulateur de tension

La synthèse des paramètres du régulateur RV psq “ KpV p1 ` 1
TiV s

q se fait à partir de
fonction de transfert entre entre la tension de sortie totale Vdc et l’amplitude des cou-
rants de phase Imax. Puis le gain Kcomp de la compensation en courant de sortie sera
calculé grâce à la relation entre le courant de sortie Io et l’amplitude des courants
d’entrée Imax.

Réglage du correcteur PI Nous allons d’abord établir une représentation d’état entre
la tension de sortie totale Vdc et l’amplitude du courant de phase Imax en repartant du
modèle non-linéaire développé au chapitre 3.

En additionant les équations décrivant les dynamiques sur les tensions de sortie,
on obtient la relation 4.2.9 entre la tension de sortie totale et les rapports cycliques.

dVdc
dt

“
1
Co
¨
`

psignpIabc12qri, 1s ` signpIabc12qri, 2sqT ¨ p1´Dabc12q ¨ Iabc12 ´ 2 ¨ Iout
˘

(4.2.9)

Or par construction de la matrice signpIabc12q et en utilisant l’hypothèse simplificatrice
Iabc1 “ Iabc2, on obtient la relation 4.2.10.

psignpIabc12qri, 1s ` signpIabc12qri, 2sqT ¨ p1´Dabc12q ¨ Iabc12 “ 2 ¨
ÿ

kPta,b,cu

p1´Dk1q ¨ |Ik1| (4.2.10)
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De plus, quand les tensions et les courants sont parfaitement équilibrés et en CCM,
on peut faire appel aux relations 4.2.11.

1´Dk1 “
2|Vxk|
Vdc

“
2Vin|sin θ ´ 2pk´1qπ

3 |
Vdc

Ik1 “
Imax

2 sin θ ´ 2pk ´ 1qπ
3

(4.2.11)

En combinant 4.2.10 et 4.2.11 avec la relation 4.2.9, on obtient la relation 4.2.12.

dVdc
dt

“
2
Co
¨

˜

Vin ¨ Imax
Vdc

¨ p
ÿ

kPta,b,cu

sin pθ ´ 2pk ´ 1qπ
3 q

2

q ´ Iout

¸

(4.2.12)

En notant que
ř

kPta,b,cu sin pθ ´ 2pk´1qπ
3 q

2
“ 3

2 , on obtient finalement la relation 4.2.13
décrivant l’évolution de la fonction de sortie en fonction de l’amplitude des courants
Imax. Cette équation est non-linéaire par rapport aux variables Vdc et Imax.

dVdc
dt

“
2
Co
¨

ˆ

3Vin
2Vdc

¨ Imax ´ Iout

˙

(4.2.13)

En linéarisant 4.2.13 autour des points de fonctionnement Vdc0 et Imax0, et en consi-
dérant le courant de sortie comme une perturbation, on obtient la relation 4.2.14.

dvdc
dt

“
3
Co

Vin0

Vdc0
¨ imax ´

3
Co

Vin0Imax0

V 2
dc0

¨ vdc (4.2.14)

Finalement, la fonction de transfert entre la tension vdc et le courant imax est exprimée
en 4.2.15.

Hvpsq “
vdcpsq

imaxpsq
“

Vdc0
Imax0

1` CoV 2
dc0

3Vin0Imax0
¨ s

(4.2.15)

Les diagrammes de bode de Hv, du correcteur RV et de la boucle ouverte en tension
sont représentés sur la figure 4.5. Le réglage choisi pour le correcteur est pKpV , TiV q “
p2V´1, 1, 6msq.

La bande passante a été choisie autour de 100Hz. La fréquence de coupure varie
entre 84Hz et 122Hz quand l’amplitude de la tension de sortie varie sur son intervalle
défini par le cahier des charges.

L’enjeu de cette boucle de régulation est d’assurer les performances attendues
pour tous les types de charge et d’évaluer leur influence sur sa stabilité. Trois types
de charge sont envisagés :

— La charge à courant constant est utilisée pour la modélisation par sa simplicité
d’utilisation.

— La charge résistive est utilisée sur le prototypes en raison de la facilité de mise
en oeuvre.

— La charge à puissance constante représente au mieux la dynamique de la charge
du système d’imagerie médical.

La question de la robustesse de la régulation en tension au type de charge sera
approfondie au chapitre 5.
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FIGURE 4.5 – Diagramme de Bode de la boucle ouverte de la tension totale de sortie pour les
points de fonctionnement pPout;Vinq “ p75kW; 342VRMSq et pPout;Vinq “ p75kW; 528VRMSq ; pour
les paramètres matériels pCo;Lf ;Lm;RL;Lg;Rgq “ p5, 6mF; 40µH; 560µH; 100mΩ; 183µH; 10mΩq ;
pour les paramètres du correcteur pKpV ;TiV q “ p2V´1; 1, 6msq.
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Réglage de la compensation en courant de sortie En reprenant l’équation 4.2.13 en
mode statique, on obtient la relation 4.2.16 exprimant l’amplitude des courants d’en-
trée à partir des autres grandeurs du système et donnant le gain KcompI de la com-
pensation en courant de sortie.

Imax “ KcompI ¨ Iout “
2
3 ¨

Vdc
Vin

¨ Iout (4.2.16)

Le courant de sortie Iout et la tension de sortie Vdc proviennent des mesures filtrées.
Tandis que l’amplitude des tensions d’entrées Vin provient de son estimation à partir
des mesures des tensions d’entrée Vxabc.

Cela introduit une boucle implicite. La stabilité globale du régulateur comprenant
toutes les boucles de régulation sera étudiée au chapitre 5.

4.2.4 Boucle d’équilibrage des tensions de sortie

4.2.4.1 Choix du correcteur

La solution la plus répandue dans la littérature est d’utiliser un correcteur propor-
tionnel sur la différence des tensions de sortie, appelée aussi tension de point milieu
Vmid. La sortie de ce correcteur est ajoutée directement sur les rapports cycliques à
la sortie du correcteur de la boucle en courant comme présenté sur la figure 4.1.

C’est la régulation présentant la dynamique la plus lente. La plupart des articles
sur la commande du Vienna ne détaille pas le choix de correcteur pour cette fonction.

Pour comprendre comment cette régulation est efficace pour stabiliser la diffé-
rence de tension de sortie, il suffit d’étudier son modèle dynamique. On part des
équations différentielles du modèle non-linéaire présenté dans le chapitre 3.

En soustrayant les équations de l’évolution des tensions de sortie, on obtient la
relation 4.2.17 qui donne l’évolution de la tension du point milieu en fonction des
courants d’entrée Ik1.

dVMid

dt
“ ´

1
Co
¨ p

ÿ

kPta,b,cu

|Ik1|` |Ik2|q ¨DMidq (4.2.17)

Or la sortie du correcteur DMid est calculé selon la relation 4.2.18 en fonction
du gain du correcteur proportionnel KpM et de la différence de tensions de sortie
VMid “ Vpo ´ Vno.

DMid “ ´KpM ¨ p0´ VMidq (4.2.18)

En combinant 4.2.17 et 4.2.18, on obtient l’équation différentielle 4.2.19

dVMid

dt
“ ´

KpM

Co
¨

˜

ÿ

kPta,b,cu

|Ik1|` |Ik2|

¸

¨ VMid (4.2.19)

Comme le gain KpM ą 0, l’équation 4.2.19 peut se mettre sous la forme dVMid

dt
“ ´αVMid

avec α ą 0. Ainsi l’évolution de la différence des tensions de sortie peut s’écrire sous
la forme VMidptq “ VMid0e

´αt. La différence des tensions de sortie tend vers 0 d’autant
plus rapidement que α est important, soit en augmentant la valeur de KpM .
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La valeur maximale de KpM est fixée à KpM “ 3ˆ 10´3 pour une fréquence de
coupure de 50Hz. Au-delà, la fréquence de coupure de la boucle d’équilibrage devient
trop proche de celle de la boucle de tension totale de sortie. Des intreférences entre
les boucles de régulation peuvent alors apparaître.

4.2.4.2 Calcul du Gain du Correcteur

Pour calculer la fonction de transfert entre VMid et DMid, il faut partir de l’équa-
tion différentielle 4.2.17. Pour la suite des calculs, on part des hypothèses et des
remarques suivantes :

— Les courants d’entrée sont identiques dans les deux branches des inductances
couplées du Vienna. Soit Ik1 “ Ik2 pour k P a, b, c.

— La forme des courants d’entrée est parfaitement sinusoïdale et équilibrée. Soit
Ik1 “

Imax

2 sinpθ ´ 2plk´1qπ
3 q, avec lk “ 1, 2, 3 pour k “ a, b, c et θ la phase du réseau qui

varie de 0 à 2π.

— Le terme
ř

kPta,b,cu|sin θ ´
2pk´1qπ

3 |q, qui varie entre
?

3 et 2 selon la phase θ, est ap-
proximée à 2 par simplicité.

— L’amplitude du courant Imax dépend de la puissance de sortie Pout et de l’ampli-
tude des tensions d’entrée Vin selon la relation Imax “

2Pout

3Vin
.

— La puissance Pout et l’amplitude de tension Vin sont vus comme des perturbations
du point de vue de la régulation.

Cela permet d’expliciter en 4.2.20 la fonction de transfert HM entre DMid et VMid.

HMpsq “
VMidpsq

DMidpsq
« ´

4Pout
Vin ¨ Co ¨ s

(4.2.20)

Le gain de la fonction de transfert HM dépend du point de fonctionnement : il est
d’autant plus élevé que la puissance Pout est importante et que la tension nominale
d’entrée Vin est faible.

La fonction de transfert de la régulation en boucle ouverte de VMid est représentée
sur la figure 4.6 pour le point de fonctionnement où sa fréquence de coupure est la
plus élevée. C’est-à-dire quand la puissance de sortie est maximale (Pout “ 140kW) et
quand l’amplitude de tension d’entrée est minimale (Vin342VRMS). Pour KpM “ 10´3, la
fréquence de coupure mesurée sur la figure 4.6 est égale à 19Hz, ce qui est environ 5
fois plus petit que la fréquence de coupure déterminée pour la boucle de tension.

4.2.5 Génération des références en courant et en tension

Dans la littérature, la génération des références sinusoïdales pour la régulation
des courants d’entrée se fait le plus souvent au moyen de la PLL. Son principal avan-
tage est d’être peu sensible au bruit de mesure contrairement à l’utilisation des me-
sures des tensions d’entrée .

Le schéma bloc utilisé pour notre application est représenté dans la figure 4.7.
Chacune des fonctionnalités représentées sera détaillée dans la suite du paragraphe.
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FIGURE 4.6 – Diagramme de Bode de la boucle ouverte d’équilibrage des tensions de sortie
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Les mesures des tensions d’entrée utilisées dans l’algorithme de la PLL sont d’abord
traitées par un algorithme qui supprime la composante homopolaire éventuellement
présente.

Ensuite, l’algorithme de la PLL permet d’estimer la phase exacte du réseau tri-
phasé et d’obtenir la phase de la 3e harmonique du réseau. Puis les formes d’ondes
sinusoïdales triphasées sont calculées en temps réel.

Les mesures de tensions sont également utilisées pour estimer leur amplitude.

4.2.5.1 Suppression de la composante homopolaire

Dans [35], les auteurs ont exposé la nécessité de supprimer la composante homo-
polaire des mesures de tensions d’entrée. La composante homopolaire Vx0 est définie
en 4.2.21.

Vx0 “
1
3 ¨ pVxam ` Vxbm ` Vxcmq (4.2.21)

En effet, la présence de cette composante Vx0 dans la mesure des tensions d’entrée
déforme les signaux mesurés au point d’ajouter une erreur conséquente aux algo-
rithmes de PLL.

L’opération algébrique pour supprimer cette composante est définie en 4.2.22.

¨

˚

˝

Vxa0

Vxb0

Vxc0

˛

‹

‚

“

»

—

–

2
3

´1
3

´1
3

´1
3

2
3

´1
3

´1
3

´1
3

2
3

fi

ffi

fl

¨

¨

˚

˝

Vxam

Vxbm

Vxcm

˛

‹

‚

(4.2.22)

4.2.5.2 Algorithme de PLL

L’algorithme utilisé est inspiré de [20]. Il a été conçu par GE Healthcare. Ces ré-
férences sont utilisées pour générer la référence des courants d’entrée dans le cor-
recteur PI de la boucle en courant et les références en tensions d’entrée dans l’anti-
cipation des rapports cycliques. Il se décompose en 4 parties fonctionnelles dont les
algorithmes seront détaillés dans ce paragraphe :

— Calcul de l’erreur de la phase εphase à partir des tensions de phase pVxa0, Vxb0, Vxc0q
défini dans la relation 4.2.23.

— Correction de type PI sur l’erreur de phase εphase pour obtenir la pulsation du
réseau triphasé ωreseau.

— Estimation de la phase θreseau en temps réel au moyen d’un incrémenteur selon
la relation 4.2.24.

— Génération des sinusoïdes triphasées à partir de la phase θreseau.

Correction sur l’erreur sur la phase On admet l’hypothèse que les tensions d’entrée
sont parfaitement sinusoïdales et ont pour phase θreel et pour amplitude Vin. On sup-
pose aussi que la PLL génère des signaux sinusoïdaux avec un décalage γ par rapport

149



Chapitre 4. Synthèse d’une loi de commande du redresseur triphasé

à la phase θreel. L’expression de εphase peut s’écrire en 4.2.23.

εphase “ Vin¨

ˆ

sinpθreelq ¨ cospθreel ` γq ` sinpθreel ´
2π
3 q ¨ cospθreel ` γ ´

2π
3 q

` sinpθreel ´
4π
3 q ¨ cospθreel ` γ ´

4π
3 q

˙ (4.2.23)

En utilisant les formules trigonométrique, on obtient l’équation εphase “
3Vin

2 ¨ sinpγq.
Si la sortie de la PLL est en retard de phase, sinpγq ą 0. Donc le correcteur PI va

augmenter la pulsation ωreseau. Si la sortie de la PLL est en avance de phase, sinpγq ă 0.
Donc le correcteur PI va diminuer la pulsation ωreseau.

Le correcteur PI de la PLL a pour gain KpPLL “ 0, 15 et pour constante de temps
TiPLL “ 37, 5ms. Ces valeurs permettent d’estimer efficacement la phase du réseau au
bout de six périodes de réseau.

L’estimation de la phase θreseau se fait à l’aide d’un incrémenteur à partir de la pulsa-
tion de réseau ωreseau estimée par la PLL. La phase θreseau est incrémentée à chaque
pas à la période de régulation Tregul de la carte de commande selon la relation 4.2.24.

θreseaurn` 1s “ θreseaurns ` Tregul ¨ ωreseau (4.2.24)

Dès que la phase θreseau atteint la valeur de 2π, l’incrémenteur est réinitialisé à zéro.

4.2.5.3 Estimation de l’amplitude des tensions d’entrée

L’estimation de l’amplitude V̂in des tensions d’entrée est utilisée par la boucle en
tension pour calculer le gain de la compensation sur le courant de sortie. Elle est
aussi utilisée dans la boucle en courant pour générer les références des tensions
d’entrée pour l’anticipation des rapports cycliques.

La tension V̂in est calculée à partir des mesures de tensions d’entrée et des si-
gnaux générés par la PLL selon la relation trigonométrique 4.2.25 et en utilisant
l’hypothèse de signaux triphasés parfaitement équilibrés. θreel indique que le signal
sinusoïdal vient de la mesures des tensions, tandis que θreseau indique que le signal
est généré par la PLL.

V̂in “
2
3

ˆ

Vin ¨ sinpθreelq ¨ sinpθreseauq ` Vin ¨ sinpθreel ´
2π
3 q ¨ sinpθreseau ´

2π
3 q

` Vin ¨ sinpθreel ´
4π
3 q ¨ cospθreseau ´

4π
3 q

˙ (4.2.25)

Un filtre passe-bas de constante de temps Tampli “ 2ms permet d’une part de filtrer le
bruit dû à la commutation des IGBT à la fréquence de 23kHz et d’autre part de ne pas
interférer avec la boucle en courant qui a une fréquence de coupure fixée à 2kHz.
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4.2.5.4 Injection du signal de 3e harmonique

Intérêt du signal de 3e harmonique L’injection d’un signal de 3e harmonique dans les
références en tension d’entrée permet de réduire les oscillations basses fréquences
dans les tensions de sortie dues à la 3e harmonique de la fréquence du réseau comme
présenté dans [27–29,31].

Cela permet aussi aux tensions d’entrée d’atteindre des zones de surmodulation
et d’éviter à la régulation de fonctionner en mode saturé.

La génération du signal de 3e harmonique de la fréquence réseau est effectuée de
la même manière que la génération des références sinusoïdales. Il suffit de multiplier
par 3 la pulsation ωreseau estimée par la PLL comme présenté sur la figure 4.7 Le signal
sinusoïdale H3ptq “ sinp3ωreseau ¨ tq ainsi obtenu est en phase avec les tensions et les
courants d’entrée Vxk et de fréquence triple de celle du réseau.

La référence des tensions d’entrée pour l’anticipation des rapports cycliques est
construite en 4.2.26 à partir de l’estimation de l’amplitude V̂in des tension d’entrée,
des références sinusoïdales Isinusk et du signal de 3e harmonique H3.

Vxkref “ V̂inpIsinusk `KpH3 ¨H3q (4.2.26)

Calcul du Gain optimal Le gain choisi est KpH3 “ 0, 167. Il correspond au gain pour
lequel le maximum de la référence de tension Vxkref atteint son minimum comme
illustré sur la figure 4.8. En effet, ce gain optimal est obtenu en calculant le maximum
de la fonction f3 définie en 4.2.27.

f3pθq “ sin θ `KpH3 ¨ sin 3θ (4.2.27)

En dérivant f3 par rapport à la phase θ, on obtient l’équation 4.2.28 qui permet d’ob-
tenir les valeurs de KpH3 pour lesquels on obtient le maximum de la tension.

p12KpH3 cos2 θ ` p1´ 9KpH3qq ¨ cos θ “ 0 (4.2.28)

En résolvant l’équation 4.2.28, on obtient la fonction θmaxpKpH3q qui donne la phase θ
en fonction du gain KpH3 pour laquelle le maximum de la tension est obtenu. Cette
équation est définie en 4.2.29.

θmaxpKpH3q “

#

π
2 si KpH3 ď

1
9

arccos
b

9KpH3´1
12KpH3

sinon
(4.2.29)

La fonction f3pθmaxpKpH3qq est finalement représentée sur la figure 4.8.
La figure 4.9 représente les références des tensions d’entrée avec et sans l’ajout

du signal de 3e harmonique pour le gain optimal 0, 167 et pour l’amplitude des tensions
la plus élevée du cahier des charges.

On remarque que sans le signal de 3e harmonique, les tensions de phase at-
teignent un dépassement de 30V par rapport à la référence de 400V(soit la moitié
de la tension de sortie). Or l’AR fonctionne en élévateur de tension. Ainsi, dans ce
point de fonctionnement, la régulation de l’AR entrerait dans un régime saturé.

Ce problème est cependant limité car il correspond à un intervalle de temps maxi-
male de 2, 5ms pour une demi-période du réseau de 10ms.
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FIGURE 4.8 – Amplitude maximale de la référence de la tension d’entrée en fonction du gain
KpH3.

Avec l’injection de 3e harmonique, les références de tensions restent 20V en-dessous
de la limite des 400V. Donc la régulation de l’AR fonctionnera sur tous les points de
fonctionnement en régime non saturé.

4.2.6 Génération des signaux de commande

La génération des signaux de commande va utiliser la méthode de la PWM utilisée
dans [1,4,8,9,24,25,27–32,35,36,52].

Cette méthode a montré de bonnes performances en THD des courants.
Son paramétrage est plus facile que les SVM, les tables de choix et les fonctions

de coût. Il suffit de générer deux porteuses triangulaires. Les rapports cycliques gé-
nérés par la boucle en courant sont comparés avec ces porteuses pour obtenir la
commande de l’ouverture et de la fermeture des IGBT. L’entrelacement des com-
mandes nécessaire à la bonne utilisation des inductances couplées est obtenue par
le déphasage des porteuses entre elles d’une moitié de période de découpage.

Par rapport à la commande par hystérésis, les signaux de commande de la PWM
ont une période fixe. Cela diminue les contraintes de filtrage sur le filtre d’entrée et
diminue les pertes par commutation dans les IGBT.

Il a été choisi d’utiliser une seule porteuse PWM pour chacune des deux branches
de l’AR. Ce choix simplifie l’algorithme de PWM à implémenter.

4.2.7 Conclusions partielles

Cette section a présenté le choix et le paramétrage de la loi de commande en
utilisant l’état de l’art présenté à la section précédente et les modèles développés
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et sans l’injection de 3e harmonique pour une amplitude phase-phase Vin “ 528VRMS sur une
période d’un réseau 50Hz.
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au chapitre 3.
La loi de commande choisie est composée des trois boucles de commande sui-

vantes :

— Une boucle de régulation des courants d’entrée :

— Un correcteur PI sur l’erreur des courants d’entrée Iabc avec pour paramètres
pKpI , TiIq “ p10´2A´1; 80µsq.

— Une anticipation sur les rapports cycliques avec un algorithme différent se-
lon les modes de conduction des courants CCM1, CCM2, DCM1 et DCM8.
Cette anticipation utilise une estimation des tensions d’entrée, une estima-
tion des courants d’entrée, et la référence des tensions de sortie.

— Une boucle de régulation de la tension de sortie totale :

— Un correcteur PI sur l’erreur de la tension de sortie totale Vdc avec pour
paramètres pKpV , TiV q “ p2V´1; 1, 6msq.

— Une compensation sur le courant de sortie Iout.

— Une boucle d’équilibrage des deux tensions de sortie avec un correcteur Pro-
portionnel sur la différence des tensions de sortie avec pour paramètre KpM “

10´3V´1.

En plus de ces boucles de régulation, la loi de commande comprend :

— Une PLL pour générer des signaux sinusoïdaux en phase avec les mesures des
tensions d’entrée :

— Les signaux d’entrée de la PLL sont les mesures de tensions auxquelles la
composante homopolaire a été ôtée.

— Le correcteur PI sur l’erreur de phase d’entrée a pour paramètres pKpPLL, TiPLLq “
p0, 15V´1 ¨ rad ¨ s´1; 37, 5msq.

— La PLL génère des signaux triphasés pour les références des courants d’en-
trée et des tensions d’entrée.

— La PLL génère un signal sinusoïdal à une fréquence triple de celle du réseau
et en phase avec les tensions d’entrée. Son gain relatif à l’amplitude des
tensions d’entrée est KpH3 “ 0, 167.

— Un estimateur de l’amplitude des tensions d’entrée

— L’estimateur utilise les mesures des tensions d’entrée sans composante ho-
mopolaire.

— La sortie est filtrée par un passe-bas de constante de temps Tampli “ 2ms.
— La sortie est utilisée pour estimer les tensions d’entrée dans l’anticipation

des rapports cycliques.

— Une PWM pour générer les signaux de commande à partir des rapports cy-
cliques.

La section suivante va permettre de valider les performances du convertisseur AR
et de la loi de commande synthétisée dans cette section.
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4.3 Vérification des performances en simulation

Les études précédentes ont permis d’obtenir le dimensionnement du convertis-
seur AR et le paramétrage de la régulation.

Avant d’analyser plus en profondeur la stabilité de ce système sur tous les points
de fonctionnement, il faut vérifier que la régulation choisie et paramétrée aux para-
graphes précédents remplit bien les critères dynamiques du cahier des charge. Ces
critères sont rappelés au début du chapitre dans le tableau 4.1.

Cette vérification va se faire en deux temps. Premièrement, le modèle non-linéaire
Matlab présenté au chapitre 3 et régulé par la loi de commande développé dans ce
chapitre sera simulé sur un certain nombre de scénarios de la charge. Deuxième-
ment, un nombre restreint de scénarios similaires seront testés sur un prototype
expérimental.

Cette section présente la vérification en simulation. Dans un premier paragraphe,
les scénarios de tests seront présentés. Puis chacune des performances de la régu-
lation dans chaque scénario sera analysée par rapport aux critères du cahier des
charges :

— La distorsion et le déphasage des courants d’entrée selon la mesure de THD et
de PF.

— Les valeurs minimales et maximales de la tension totale de sortie.

— Les temps de réponse aux sauts de puissance de la charge.

En plus de la vérification des performances, cette étude va permettre d’identifier
les pires cas de fonctionnement.

4.3.1 Profil du test en simulation

Le profil du test de validation est présenté dans la figure 4.10. La puissance ab-
sorbée par la charge est caractérisée par une impulsion de durée 40ms à un niveau
de puissance maximale qui varie selon le scénario de test. Le niveau de puissance
minimale est de 1kW pendant une durée de 10ms avant et après l’impulsion.

Les mesures effectuées sur les données de simulation sont les suivantes :

— Pour t P r10; 30mss, on relève la valeur minimale VdcMin de la tension totale de
sortie et le temps de réponse à 5% de la consigne Trep.

— Pour t P r30; 50mss, on relève l’amplitude maximale des variations de la tensions
de sortie autour de sa consigne. On détermine le maximum du PF et le minimum
du THD. Le facteur de puissance λDéplacement est calculé selon la formule 4.3.1.

λDéplacement “
Puissance active

Puissance apparente
“

1
3

ÿ

kPta,b,cu

IkFfres ˚ VkFfres
IkT tot ˚ VkT tot

(4.3.1)

Où :

— IkFres sont les valeurs efficaces du fondamental des courants de phases.

— VkFres sont les valeurs efficaces du fondamental des tensions aux bornes des
capacités Cx sans la composante homopolaire.
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FIGURE 4.10 – Profil des variations des différentes variables pour la vérification des perfor-
mances du système global comprenant la partie matérielle et la régulation en boucle fermée : (i)
La puissance de sortie Pout (ii) La tension de sortie Vdc (iii) La somme sur chaque branche des
courants d’entrées pour une phase Ik1 ` Ik2.
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— IkTot et VkT tot sont les valeurs efficaces des mêmes mesures mais avec toutes
les composantes harmoniques.

Le THD est calculé selon la formule 4.3.2.

THD “
IH
IF

(4.3.2)

Où :

— IH est la somme des valeurs efficaces des harmoniques du courant de phase.

— IF est la valeur efficace du fondamental du courant de phase.

— Pour t P r50; 60mss, on relève la tension de sortie maximale VdcMax.

Les scénario simulés sont définis par toutes les combinaisons possibles dans l’en-
semble de valeurs des variables suivantes :

— La tension nominale d’entrée Vin P r342; 360; 380; 400; 420; 440; 460; 480; 500; 528sVRMS.

— La puissance de sortie de l’amplitude Pout P r1; 2; 5; 10; 20; 30; 40; 50; 60; 80; 100; 120; 140skW.

— L’inductance du réseau Lg P r10; 20; 50; 100; 150; 200; 250; 300sµH.

— La résistance du réseau Rg P r10; 20; 40; 80; 120smΩ.

4.3.2 Analyse des résultats de simulation

Le modèle global de l’AR (modèle non-linéaire du convertisseur + régulation) a été
simulé dans l’environnement Simulink sur tous les points de fonctionnement décrits
dans le paragraphe précédent. Les données pertinentes ont été récupérées et sont
présentées ci-après.

Les données ont été classées en les appairant deux par deux :

— Puissance de sortie et amplitude des tensions d’entrée.

— Inductance de réseau et Résistance de réseau.

Les données sont représentées selon la structure suivante :

— L’abscisse correspond au classement selon le premier membre de la paire.

— La couleur des points correspond au classement selon le second membre de la
paire.

4.3.2.1 Facteur de puissance et taux de distorsion harmonique

La figure 4.11 représente les valeurs du λDéplacement, du PF total λTotal et du THD
pour tous les points de fonctionnement regroupés par Puissance de sortie et Tension
d’entrée. Le λDéplacement est une mesure du déphasage entre les courants d’entrée et
les tensions d’entrée.

Le PF total λTotal dépend de λDéplacement et de THD selon la relation 4.3.3.

λTotal “ λDéplacement ¨
1

?
1` THD2 (4.3.3)
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FIGURE 4.11 – Facteur de puissance de déplacement λDéplacement, taux de distorsion harmonique
THD et facteur de puissance total λTotal pour tous les points de fonctionnement classés selon
la puissance de sortie Pout et la tension nominale d’entrée Vin.
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4.3. Vérification des performances en simulation

Le facteur λDéplacement reste toujours au-dessus de 99%, et même au-delà de 99, 8% pour
les puissances supérieures ou égales à 10kW.

Le THD reste en-dessous de l’objectif de 20% pour des puissance de sortie supé-
rieure ou égale à 40kW. Cette estimation est influencée par l’amplitude des oscilla-
tions de courant dues au découpage. Plus la puissance est faible et la tension nomi-
nale d’entrée est élevée, plus cette amplitude est forte par rapport au fondamental
des courants.

Pour respecter les objectifs du cahier des charges, il suffirait d’ajouter un filtre
supplémentaire en entrée de l’AR. Le dimensionnement de ce filtre devra réduire
les harmoniques dues au découpage tout en limitant le déphasage induit entre les
courants et les tensions d’entrée. Il faudra vérifier aussi que l’ajout de ce filtre ne
dégrade pas la stabilité de la régulation.

La figure 4.12 représente les valeurs de λDéplacement, λTotal et de THD pour tous les
points de fonctionnement regroupés par les paramètres d’inductance et de résis-
tance du réseau. La variation de l’inductance et de la résistance a peu d’influence
sur la distorsion des courants d’entrée.
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FIGURE 4.12 – Facteur de puissance de déplacement λDéplacement, taux de distortion harmonique
THD et facteur de puissance total λTotal pour tous les points de fonctionnement classés selon
l’inductance de réseau Lg et la résistance de réseau Rg.

159



Chapitre 4. Synthèse d’une loi de commande du redresseur triphasé

4.3.2.2 Tension de sortie minimale en régime dynamique

La figure 4.13 représente la valeur minimale de la tension totale de sortie VdcMin

après un échelon de puissance de la charge pour tous les points de fonctionnement
regroupés par puissance de sortie et amplitude des tensions d’entrée. Comme at-
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FIGURE 4.13 – Tension de sortie minimale VdcMin après un échelon de puissance de la charge
pour tous les points de fonctionnement classés selon la puissance de sortie Pout et la tension
nominale d’entrée Vin.

tendu, la chute de tension est d’autant plus importante que la puissance demandée
est élevée. L’influence de la valeur de la tension nominale d’entrée dépend de la
puissance :

— Si la puissance est inférieure à 60kW, la chute de tension VdcMin est plus impor-
tante pour une amplitude élevée des tensions d’entrée, avec une dispersion
maximale de 7V pour Pout “ 10kW. En effet, la régulation de la tension de sortie
est plus difficile pour des courants faibles, comme c’est la cas à basse puissance
et à forte tension de sortie. En conséquence, la tension de sortie a tendance à
croître au-dessus de sa référence. Cela conduit à un fonctionnement de la ré-
gulation dans un régime saturé et en conséquence à un temps de réponse plus
important.

— Si la puissance est supérieure à 80kW, la chute de tension VdcMin est plus im-
portante pour une amplitude faible des tensions d’entrée avec une dispersion
maximale de 31V pour Pout “ 140kW. Cela est lié à la valeur de l’inductance réseau
comme expliqué par la suite.
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La figure 4.14 représente la valeur minimale de la tension totale de sortie VdcMin

après un échelon de puissance pour tous les points de fonctionnement regroupés par
inductance et résistance de réseau.
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FIGURE 4.14 – Tension de sortie minimale après un échelon de puissance de la charge pour
tous les points de fonctionnement classés selon l’inductance de réseau Lg et la résistance de
réseau Rg.

— Pour des inductances inférieures à 100µH, la variation de la tension VdcMin pour
différentes valeurs d’inductance est inférieure à 1V. L’inductance n’a pas d’in-
fluence.

— Au-dessus de 100µH et pour des puissances de sortie supérieures à 80kW, la va-
leur de la tension VdcMin est plus basse pour des valeurs d’inductance réseau
plus élevées. Une dispersion maximale de 17V est atteinte entre la valeur de
VdcMin pour une valeur d’inductance de 300µH. En effet, la valeur de l’inductance
réseau limite la dérivée des courants. La réactivité du réseau par rapport aux
variations de la charge est ainsi plus lente pour des valeurs d’inductance plus
élevée. En compensation, les condensateurs de sortie doivent fournir une plus
grande énergie à la charge. La chute de tension à leurs bornes est ainsi plus
élevée.

Les seuls points où la tension descend sous la valeur limite du cahier des charges
correspond à la tension nominale d’entrée la plus faible de 342V et la puissance de
sortie la plus élevée de 140kW d’après la figure 4.13, et à la résistance de réseau la
plus élevée de 120mΩ d’après la figure 4.14.

Or la norme [10] indique que la résistance de réseau maximale autorisée pour ce
niveau de tension correspond à 90mΩ.
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Ces points de fonctionnement sont donc en-dehors du cahier des charges.
Ainsi, le système remplit le critère du cahier des charges sur la valeur minimale

de la tension de sortie de 760V pour tous les points de fonctionnement.
La valeur minimale de la tension VdcMin atteint son minimum de 762V pour le point

de fonctionnement avec la valeur maximale de la puissance Pout “ 140kW, la valeur
minimale de la tension Vin “ 342V, la valeur maximale de l’inductance Lg “ 300µH et
la valeur de la résistance Rg “ 90mΩ.

4.3.2.3 Tension de sortie maximale en régime dynamique

La figure 4.15 représente la variation de la tension totale maximale de sortie VdcMax

à la fin d’une impulsion de puissance de la charge pour tous les points de fonction-
nement regroupés par puissance de sortie et amplitude des tensions d’entrée :

— Plus la valeur de la puissance crête est élevée, plus la variation de la tension
de sortie est élevée en fin d’impulsion comme cela est représenté sur la figure
4.10.

— La tension nominale d’entrée n’a pas d’influence significative à l’exception de
la tension la plus élevée de 528V. À ce niveau de tension, la régulation est à
la limite de la saturation par rapport à la valeur maximale de l’amplitude des
tensions d’entrée. Car l’amplitude des tensions d’entrée est proche de la valeur
de la tension de sortie malgré l’injection de 3e harmonique.
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FIGURE 4.15 – Tension de sortie maximale à la fin d’une impulsion de puissance de la charge
pour tous les points de fonctionnement classés selon la puissance de sortie Pout et la tension
nominale d’entrée Vin.

162



4.3. Vérification des performances en simulation

La figure 4.16 représente la variation de la tension VdcMax à la fin d’une impulsion
de puissance de la charge pour tous les points de fonctionnement regroupés par les
paramètres d’inductance et de résistance du réseau :
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FIGURE 4.16 – Tension de sortie maximale à la fin d’une impulsion de puissance de la charge
pour tous les points de fonctionnement classés selon l’inductance de réseau Lg et la résistance
de réseau Rg.

— L’amplitude des variations de VdcMax augmente progressivement de 17V pour la
valeur minimale d’inductance Lg “ 10µH à une valeur de 45V pour la valeur maxi-
male d’inductance Lg “ 300µH. En effet, l’inductance limite la pente de change-
ment du courant. Donc à la fin de l’impulsion de la charge, quand le courant de
sortie diminue brusquement, la diminution des courants d’entrée a une dyna-
mique plus lente. Cela crée une énergie résiduelle transitoire venant du réseau.
Comme le convertisseur n’est pas réversible, cette énergie est principalement
absorbée par les condensateurs de sortie.

— L’amplitude des variations de VdcMax est au plus de 5V pour la variation de la
résistance de réseau Rg sur un même point de fonctionnement. La tension VdcMax

est plus élevée pour des valeurs faibles de la résistance Rg. En effet, une forte
résistance de réseau aurait dissipé une partie de cette énergie et aurait ainsi
limité la montée de la tension de sortie.

La tension VdcMax atteint son maximum de 846V pour la valeur maximale de la puis-
sance Pout “ 140kW, la valeur minimale de la tension Vin “ 342V, la valeur maximale de
l’inductance Lg “ 300µH, la valeur minimale de la résistance Rg “ 10mΩ.

Les simulations ont montré que la limite supérieure de 840V est respectée sur la
plupart des points de fonctionnement. Cette limite est dépassée de moins de 10V
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pour une puissance de sortie supérieure à 120kW, une amplitude des tensions d’en-
trée supérieure à 500V et un inductance de réseau supérieure à 200µH. Ce dépasse-
ment reste acceptable pour le système.

4.3.2.4 Temps de réponse à un échelon de puissance de la charge

La figure 4.17 représente le temps de réponse Trep à un échelon de puissance de
la charge et l’amplitude maximale de la tension de sortie en quasi-statique pour tous
les points de fonctionnement regroupés par puissance de sortie et amplitude des
tensions d’entrée. Le temps de réponse est calculé entre le début de l’échelon et le
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FIGURE 4.17 – Temps de réponse après un échelon de la charge et amplitude maximale de la
tension de sortie pour tous les points de fonctionnement classés selon la puissance de sortie
Pout et la tension nominale d’entrée Vin.

temps où la tension de sortie revient dans l’intervalle de 5% autour de sa référence
de 800V.

— Pour les puissances inférieures à 10kW, le temps de réponse est inférieur à 7ms
sauf pour quelques points de fonctionnement à la puissance minimale Pout “ 1kW
et à tension maximale Vin “ 528V.

— Pour les puissances de 20kW à 60kW, le temps de réponse est inférieur à 3ms.
— Pour les puissances supérieures à 80kW, le temps de réponse reste en-dessous

de 15ms sauf pour des points de fonctionnement où la résistance de réseau est
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supérieure à celle prévue par la norme. Le temps de réponse a tendance à aug-
menter quand la puissance augmente et que la tension nominale d’entrée dimi-
nue.

L’amplitude des oscillations de la tension de sortie calculée en régime quasi-
statique suit les mêmes caractéristiques que pour le temps de réponse. Le cahier
des charge a établit sa limite à 4V. Or cette grandeur ne dépasse pas 3V sur la plu-
part des points de fonctionnement. Cela était attendu car le dimensionnement des
condensateurs de sortie est tel que les oscillations dues à la commutation et aux
harmoniques du réseau sont négligeables par rapport au bruit de mesure.

Deux cas font exceptions où le temps de réponse dépasse les 40ms :

— À puissance maximale, et pour l’amplitude minimale des tension d’entrée où la
valeur de résistance de réseau est en-dehors de la valeur de la norme. Ce pire
cas a déjà été identifié au paragraphe précédent.

— À puissance minimale où une limitation de la régulation fait que la tension de
sortie a tendance à dériver en simulation. En effet, les rapports cycliques sont
saturés à des niveaux tels que la puissance minimale transmise à la charge qui
en résulte est supérieure à la puissance minimale demandée par la charge.

La figure 4.18 représente le temps de réponse à un échelon de puissance de la
charge et l’amplitude maximale de la tension de sortie en quasi-statique pour tous
les points de fonctionnement regroupés par les valeurs d’inductance et de résistance
du réseau. L’inductance et la résistance du réseau ont peu d’influence sur le temps
de réponse. En effet, une fois que la régulation a réagi à l’échelon de puissance, la
dynamique de retour à la référence est principalement imposée par la dynamique de
la régulation et des condensateurs de sortie.

L’inductance et la résistance du réseau ont peu d’influence sur l’amplitude des
oscillations de la tension de sortie en quasi-statique.

Le temps de réponse maximale du cahier des charges Trep “ 15ms est atteint pour la
plupart des points de fonctionnement. Les exceptions concernent des cas marginaux
non-critiques.

Le pire cas de fonctionnement est atteint pour la puissance maximale de sortie
Pout “ 140kW et l’amplitude minimale des tensions d’entrée Vin “ 342V.

4.3.2.5 Conclusion sur les performances observées en simulation

Les résultats présentés dans cette section montrent que la régulation satisfait les
objectifs du cahier des charges pour les points suivants :

— Pour l’ensemble des points de fonctionnement considérés, les limites haute et
basse en dynamique et en statique de la tension de sortie sont respectées.

— Le facteur de puissance de déplacement λDéplacement reste toujours au-dessus de
99%.

— Le THD reste en-dessous de l’objectif de 20% pour des valeurs de puissance de
sortie supérieure ou égale à 40kW.

Ces résultats mettent également en évidence que :
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FIGURE 4.18 – Temps de réponse après un échelon de la charge et l’amplitude maximale de la
tension de sortie pour tous les points de fonctionnement classés selon l’inductance de réseau
Lg et la résistance de réseau Rg.
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— La tension de sortie est mal régulée pour des puissances de l’ordre de 1kW avec
une forte tension nominale d’entrée. Toutefois, le modèle de simulation ne prend
pas bien en compte les pertes dues à la commutation des IGBT. Comme ces
pertes sont relativement importantes à faible charge, ce phénomène pourrait
permettre de maintenir stable la tension de sortie.

— La tension de sortie peut dépasser la limite maximale en dynamique pour une
puissance de sortie supérieure à 120kW, une amplitude des tensions d’entrée
supérieure à 500V et un inductance de réseau supérieure à 200µH. Ces dépasse-
ments restent cependant limités à moins de 10V, ce qui reste acceptable pour le
fonctionnement du système.

— Le THD dépasse les 20% pour des puissances de sortie inférieures à 40kW. Un
filtrage supplémentaire aurait été nécessaire si ce critère avait été important
à faible puissance. Ce filtrage est apportée en partie par le filtre compatibilité
électro-magnétiques ou ElectroMagnetic Compatibility (EMC) en entrée.

4.4 Vérification expérimentale des performances

Après avoir vérifié les bonnes performances de la régulation de l’AR en simulation,
cette section va présenter les mesures des tests effectués sur un prototype différent
de celui du chapitre 3.

Par rapport au premier prototype, la topologie est identique. Cependant, la dis-
position et le coût des composants ont été optimisés. Le choix de dimensionnement
des condensateurs de sortie et des inductances couplées sont différents.

Puis les mesures seront analysées et les performances de la régulation seront
évaluées comme pour la vérification en simulation à la section précédente :

— La distorsion et le déphasage des courants d’entrée selon la mesure de THD et
de PF.

— Les valeurs minimales et maximales de la tension totale de sortie.

4.4.1 Présentation du prototype

La figure 4.19 représente le prototype ayant servi dans le cadre de cette validation
expérimentale. Les différences entre ce prototype et celui du chapitre 3 sont les
suivantes :

— Les modules IGBT utilisés ont été développés spécifiquement pour cette applica-
tion. Cela permet en particulier de réduire les pertes par commutation et le prix
à grand échelle. En effet, des diodes en carbure de silicium (SiC) ont été choi-
sies pour la partie redressement à la place des diodes en silicium (Si) pour leur
fiabilité face aux contraintes en tension et leur peu de pertes par commutation.

— Les inductances couplées ont vu leur mutuelle modifiée de 760µH à 560µH, per-
mettant de réduire leur volume sans trop diminuer le couplage.
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FIGURE 4.19 – 2e prototype d’AR avec en-dessous en allant du premier au dernier plan : les
inductances couplées, le radiateur, les condensateurs de sortie de type éléctrolytique ; et au-
dessus en allant du premier au dernier plan : les mesures de courants d’entrée, les capacités
d’entrée, les IGBT sous leurs cartes de commande, les condensateurs de sortie de type film.
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— Les valeurs des condensateurs de sortie ont été augmentées de 4, 24mF à 5, 6mF.
Les variations de tensions lors des sauts de puissance de la charge sont plus
faibles au détriment d’un volume des condensateurs légèrement plus impor-
tant. Ainsi la performance du cahier des charges en tension de sortie minimum
sera atteint plus facilement.

— Le volume du prototype a été réduit. Le précédent prototype occupait un volume
de 340dm3 en comprenant l’AR et le HVDC, les cartes électroniques de commande
et les radiateurs de refroidissement. Le nouveau prototype a un volume de 40dm3

en comprenant seulement l’AR, ses cartes de commande et son radiateur de
refroidissement.

4.4.2 Analyse des mesures sur le prototype

Les mesures utilisées pour cette analyse ont été filtrées numériquement par un
filtre passe-bas de constante de temps tf “ 256µs. Cela permet de filtrer les compo-
santes hautes fréquences dues à la commutation.

Les mesures de différentes grandeurs de l’AR sont montrées sur la figure 4.20
pour un saut de puissance de la charge régulée en boucle fermée avec une durée
50ms, un saut de puissance de Pout “ 1kW à Pout “ 108kW et une tension nominale
d’entrée Vin “ 400V. On constate que :
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FIGURE 4.20 – Variations des grandeurs de l’AR pour un saut de charge de 50ms pour une
puissance de sortie Pout “ 108kW et une tension nominale d’entrée Vin “ 400kW.

— Les tensions d’entrée Vxk aux bornes des capacités Cx sont assez déformées.
Ces déformations sont liées aux oscillations de la tension entre le point milieu
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et le neutre VMN .

— La forme des courants d’entrée Ik est bien sinusoïdale sans déformation impor-
tante visible.

— La tension au point milieu VMN augmente de 50V à la fin de l’impulsion de la
charge. En conséquence, les tensions d’entrée Vxk sont écrêtées pendant 1ms
dans leur partie positive par la tension de sortie Vpo.

Le dernier point illustre un inconvéniant de la structure unidirectionnelle du conver-
tisseur Vienna :

— En fin d’impulsion, l’énergie demandée par la charge s’arrête brusquement. Ce-
pendant l’énergie demandée au réseau ne diminue pas instantanément. Les
courants d’entrée ne peuvent s’annuler que progressivement à cause des in-
ductances du réseau et en entrée du convertisseur. Ainsi, une énergie est ac-
cumulée pendant le transitoire entre la fin de l’impulsion et l’annulation des
courants d’entrée.

— L’unidirectionnalité du convertisseur Vienna fait que l’énergie accumulée dans
les inductances d’entrée ne peut qu’aller dans les condensateurs de sortie.
Cette énergie commence par s’accumuler dans les capacités d’entrée de l’AR
et fait monter les tensions d’entrée. Une fois que les tensions d’entrée sont suf-
fisament élevées pour que les diodes du pont redresseur deviennent passantes,
cette énergie est transférée dans les capacités de sortie et fait augmenter les
tensions de sortie.

— L’énergie accumulée en fin d’impulsion ne peut se dissiper que dans les résis-
tances parasites du convertisseur. Autrement dit, en l’absence d’autres solu-
tions, il faut que les pertes du convertisseur soient suffisamment élevées pour
que la tension totale de sortie ne dépasse pas la limite du cahier des charges.

4.4.2.1 Facteur de Puissance et Taux de Distorsion Harmonique

La figure 4.21 présente le PF et le THD des courants d’entrée pour différentes
puissances et tensions nominale d’entrée. Les objectifs du cahier des charges d’un
PF supérieur à 98% et d’un THD inférieur à 20% sont atteints avec des marges res-
pectives de 1% et de 9%.

Par rapport aux résultats de simulation, on constate que :

— Les performances en THD et en PF sont meilleures pour des puissances infé-
rieures à Pout “ 40kW, équivalentes pour des puissance supérieures.

— La tension nominale d’entrée a une influence négligeable sur ces grandeurs.

4.4.2.2 Tensions des sortie minimale et maximale en régime dynamique

La figure 4.22 présente les valeurs maximales VdcMax et minimales VdcMin de la
tension totale de sortie Vdc lors d’une impulsion de puissance de la charge pour diffé-
rentes valeur de la puissance de sortie et de la tension nominale d’entrée. La tension
de sortie reste dans l’intervalle du cahier des charges pour un fonctionnement dyna-
mique. Par rapport aux résultats de simulation, on retrouve :
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— Les mêmes valeurs de tension minimale VdcMin pour les mêmes puissances.

— La tension minimale VdcMin atteinte ne dépend pas de la tension à basse puis-
sance.

— La tension minimale VdcMin est plus faible quand la tension nominale d’entrée est
plus faible pour les fortes puissances.

— La tension maximale VdcMax atteinte augmente avec la puissance.

— La tension maximale VdcMax est plus importante pour des tensions nominales
importantes, en particulier dans la zone de surmodulation.

Les tensions maximales VdcMax ont des valeurs plus faibles qu’en simulation. En
effet, à Pout “ 108kW, la valeur minimale en simulation de VdcMax est de 811V. Alors qu’à
la même puissance les valeurs en expérimental de VdcMax varient entre 800V et 811V.
Cela peut s’expliquer par deux facteurs :

— Les pertes dues aux éléments parasites et à la commutation ne sont pas parfai-
tement prises en compte dans le modèle de simulation. Or ces pertes dissipent
une partie de l’énergie emmagasinée en fin d’impulsion.

— La régulation de la tension de sortie a été modifiée de telle manière que la ré-
férence de tension de sortie diminue lorsque la puissance de charge augmente
comme cela est illustré sur la figure 4.23. Ainsi, bien que le saut de tension de
sortie reste identique, la tension maximale atteinte est plus faible.

La figure 4.23 trace l’évolution temporelle de la tension totale de sortie Vdc pour
différentes valeurs de la puissance de sortie et de la tension nominale d’entrée. Cela
permet de constater comme pour les résultats observées en simulation que :

— La valeur minimale de la tension de sortie est atteinte pour un point de fonc-
tionnement correspondant à la puissance de sortie maximale et à la tension
nominale d’entrée minimale.

— A la fin de l’impulsion, la tension de sortie a tendance à dériver. La pente de
cette dérive est d’autant plus forte que la puissance de l’impulsion et la ten-
sion nominale étaient élevées. Une solution serait de rajouter une charge de
faible puissance en parrallèle des condensateurs de sortie pour dissiper l’éner-
gie résiduelle qui provoque cette dérive. Une autre solution serait de prendre
en compte la puissance consommée par les systèmes auxiliaires du scanner à
rayons X. Ce n’est pas le cas de cette étude.

Ainsi, les essais expérimentaux ont permis de vérifier que la régulation de l’AR
atteint les performances du cahier des charges quelles que soient les valeurs de la
puissance de sortie et de l’amplitude des tensions d’entrée :

— La déformation des courants d’entrée reste en-dessous des limites prévues.

— Les variations de la tension totale de sortie restent entre les limites prévues .
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4.5 Conclusion

Dans ce chapitre, une revue de la littérature a permis de mettre en évidence les
types de régulation les plus utilisées sur le redresseur Vienna. Différents critères ont
été analysés. En particulier, certaines problématiques pertinentes de la régulation
du Vienna ont été mises en évidence telles que la faible charge, le passage par zéro
des courants ou la forte tension d’entrée.

La structure retenue pour l’AR est constituée de trois boucles de régulation : la
régulation de la tension totale de sortie, des courants d’entrée et l’équilibrage des
tensions de sortie. Ces structures ont été complétées par des anticipations dépen-
dant du point de fonctionnement, en particulier sur le courant de charge, introduisant
ainsi un bouclage implicite. Elles concilient les contraintes en performance du cahier
des charges avec la simplicité de conception et de paramétrage, préférable dans le
contexte industriel de cette application à une structure qui optimiserait les perfor-
mances.

En s’appuyant sur les modèles linéaires développés au chapitre 3, le choix des
paramètres des différentes boucles de régulation a été argumenté.

Les performances du système global de l’AR ont été évaluées en boucle fermée
en simulation et sur un prototype. Cette évaluation a consisté à observer les perfor-
mances de la régulation pour le scénario d’une impulsion de puissance de charge en
faisant varier les paramètres du cahier des charges.

Le pire cas de fonctionnement du point de vue de la tension de sortie minimale
et du temps de réponse maximale a été identifié pour la puissance maximale de
sortie Pout “ 140kW, l’amplitude minimale des tensions d’entrée Vin “ 342V, la valeur
maximale de l’inductance Lg “ 300µH et la valeur de la résistance Rg “ 90mΩ.

Bien que les performances ont été atteintes pour la majorité des points de fonc-
tionnement, certaines limites du système ont été mises en lumière :

— Le niveau de performance sur le facteur de puissance et le THD est un peu
faible pour les puissances inférieures à 40kW. L’ajout d’un filtre en entrée de l’AR
pourra compenser en partie les harmoniques dues au découpage.

— La régulation de la tension de sortie pour les puissances faibles de l’ordre de
1kW et pour des tensions nominale d’entrée élevées ne remplit pas le cahier
des charges proposé. La tension de sortie a tendance à dépasser la limite supé-
rieure. Cela correspond au cas difficile de régulation à faible charge et à forte
tension d’entrée. L’utilisation d’une commande par hystérésis uniquement à
faible charge permettrait de réguler plus efficacement la tension totale de sor-
tie.

— À la fin d’une impulsion de la charge, il existe une énergie résiduelle venant du
réseau qui charge les capacités d’entrée et de sortie.

— la tension de sortie peut dépasser la limite haute du cahier des charges en
fin d’impulsion pour des valeurs élevées de la puissance de sortie.

— Une dérive de la tension de sortie apparait après la fin de l’impulsion lorsque
la puissance de sortie est à 1kW. La pente de cette dérive est plus impor-
tante pour les tensions d’entrée élevées et lorsque la puissance maximale
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de l’impulsion a été élevée. Pour dissiper l’énergie résiduelle en fin d’impul-
sion sans altérer les performances de la régulation, une solution proposée
serait de rajouter en parrallèle des condensateurs de sortie une résistance
qui puisse absorber une puissance de l’ordre de 100W.

Ces limites montrent que le convertisseur AR reste performant malgré de fortes
contraintes en terme de variation de la puissance de charge et de l’amplitude des
tensions d’entrée. Le chapitre suivant se propose d’étudier la robustesse du système
par rapport à la variabilité des points de fonctionnement et de l’impédance réseau
pour confirmer les bonnes performances du convertisseur présentées dans ce cha-
pitre.
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Chapitre 5
Analyse de la robustesse

Le fonctionnement de la topologie du redresseur triphasé actif ou Active Rectifier
(AR) choisie au chapitre 1 et dimensionnée au chapitre 2 a été modélisé au chapitre
3. Plusieurs modèles ont été développés. Un premier modèle non-linéaire a été validé
expérimentalement au chapitre 3. A partir de la simulation de ce modèle, les perfor-
mances de la régulation AR en boucle fermée ont été validées au chapitre 4 sur un
grand nombre de points de fonctionnement. Ces mêmes performances ont ensuite
été vérifiées expérimentalement.

Un modèle linéaire a permis de choisir les paramètres de la loi de commande au
chapitre 4, et de mettre en évidence des problèmes de stabilité potentiels liés aux
résonances du filtre d’entrée.

L’objectif de ce chapitre est d’approfondir l’étude de la robustesse de l’AR sur un
certain nombre d’éléments relevés dans les chapitres précédents :

— L’influence des couplages entre les différentes boucles de régulation pourrait re-
mettre en cause la stabilité du système. Pour répondre à cette problématique,
un modèle linéaire global doit être défini en incluant les équations du système
physique et toutes les boucles de régulation. L’analyse des réponses fréquen-
tielles de ce modèle global permettra de constater l’influence des boucles de
régulations entre elles.

— La boucle de régulation des courants d’entrée est particulièrement sensible au
point de fonctionnement et aux valeurs de l’impédance de réseau :

— Le degré de commandabilité des courants d’entrée impose des contraintes
sur la structure de la boucle de commande en courant qui pourraient re-
mettre en cause le choix du chapitre 4. Bien que la loi de commande intègre
six commandes des transistors bipolaires à grille isolée ou Insulated Gate
Bipolar Transistors pour réguler six courants dans les inductances d’entrée,
le nombre de variables à réguler doit être fixé par le degré de commanda-
bilité.

— La boucle en courant doit s’accomoder d’une résonance importante dûe au
filtre d’entrée en mode de conduction continue ou Continuous Conduction
Mode (CCM). Et en mode de conduction discontinue ou Discontinuous Conduction
Mode (DCM), le gain de cette boucle dépend fortement du point de fonction-
nement. La question qui se pose alors est de savoir comment évoluent les
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marges de stabilité de la loi de commande en fonction de la variabilité des
points de fonctionnement. Une approche mono-variable sera d’abord effec-
tuée à partir du modèle linéarisé global. Ensuite une approche multivariable
de l’analyse sera présentée.

— La boucle de régulation de la tension totale de sortie doit être robuste au type
de charge en sortie et aux phénomènes de variation de tension en entrée :

— Il y trois types de charge possibles : la modélisation a été faite avec une
charge à courant constant ; les tests sur prototype sont réalisés avec une
charge résistive ; la charge réelle du scanner à rayons X se comporte comme
une charge à puissance constante. La stabilité et les performances de la ré-
gulation en tension doivent être analysées pour tous les types de charge.

— Des normes pour l’industrie fixent des performances à atteindre pour les
systèmes électriques connectés au réseau lors d’évènements de surten-
sion ou de sous-tension sur ce réseau. Des simulations du modèle non-
linéaire permettent d’évaluer les effets des pertubations sur la régulation
et de conclure à la vérification du niveau de performance attendu.

5.1 Modèle linéaire global du redresseur triphasé

Le système physique de l’AR a déjà été linéarisé au chapitre 3.
Cependant, chacune des boucles de régulation a été paramétrée au chapitre 4 de

manière indépendante les unes des autres et en simplifiant le modèle linéarisé.
Cependant, il manque dans ces modèles simples les interactions entre les boucles

de régulation qui pourraient modifier leurs performances ou leur stabilité.
Les analyses présentées dans la suite seront effectuées au moyen du modèle li-

néaire global incluant les interactions entre les boucles de régulation.
Le modèle globale est présenté dans la figure 5.1 et commenté en détails au pa-

ragraphe suivant. La structure de régulation représentée est divisée en trois boucles
principales :

— La boucle de régulation en tension de sortie totale :

— Ses entrées sont la mesure de la tension de sortie totale Vdc et l’estimation
de l’amplitude des tensions d’entrée Vin.

— Sa sortie est l’amplitude des courants d’entrée Imax.

— Elle comprend une estimation de l’amplitude de courant Imax et un correc-
teur PI sur la tension totale de sortie Vdc.

— La boucle de régulation en courant d’entrée :

— Ses entrées sont les mesures des courants des trois phases d’entrée sur les
deux branches Iabc1 et Iabc2, les tensions de sortie Vdc et Vmid, l’estimation de
l’amplitude des tensions d’entrée Vin et la sortie de la boucle à verrouillage
de phase ou Phase-Locked Loop (PLL) Isinus.

— Ses sorties sont les rapports cycliques en courant Diabc.
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FIGURE 5.1 – Schéma-bloc du modèle linéarisé de la loi de commande de l’AR avec la boucle
de tension totale de sortie sur Vdcref , la boucle des courants d’entrée sur Iabcref et la boucle
d’équilibrage des tensions de sortie sur Vmidref .

— Elle comprend une anticipation sur les rapports cycliques et un correcteur
PI sur les courants Iabc.

— La boucle d’équilibrage des tensions :
— Son entrée est la mesure de la différence entre les tensions de sortie Vmid.

— Ses sorties sont les rapports cycliques en tension Dmid.

— Elle comprend un correcteur proportionnel sur la tension Vmid précédé d’un
filtre passe-bas de constante de temps TfV mid “ 3, 28 ¨ 10´2s pour filtrer l’har-
monique 3 de la fréquence du réseau.

— L’estimation de l’amplitude des tensions d’entrée Vin :
— Ses entrées sont les mesures des tensions d’entrée Vxabc.

— Elle comprend des opérations algébriques pour enlever le mode commun et
un filtre passe-bas de constante de temps TfV In “ 5 ¨ 10´4s pour filtrer le bruit
de mesure.

A partir de cette représentation, les diagrammes de bode des différentes boucles
seront tracés pour constater les effets sur la stabilité des interactions entre les boucles.

5.1.1 Modèle linéarisé de la régulation totale du redresseur triphasé

Ce paragraphe va présenter comment est construit le modèle linéarisé à partir du
modèle de régulation présenté au chapitre 4. La non-linéarité vient du fait que les
variables de régulation sont construites à partir de produits entre plusieurs variables
du système physique. Cela concerne en particulier :

— L’estimation de l’amplitude Imax des courants d’entrée dans la boucle en tension
est construite à partir de la mesure du courant de sortie Iout, de la tension totale
de sortie Vdc et de l’estimation de l’amplitude des tensions d’entrée Vin.
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— L’anticipation sur le calcul des rapports cyclique Dabc dans la boucle en courant
est construite à partir de l’estimation des courants d’entrée Iabcref , de l’estima-
tion de la tension Vin et de la mesure des tensions de sortie Vdc et Vmid.

— Les références sinusoïdales des courants et des tensions d’entrée sont construites
à partir du produit du fondamental Isinus et de l’harmonique H3 avec l’estima-
tion des amplitudes respectives des courants Imax et des tensions Vin. Comme
la phase du réseau est lentement variable par rapport aux autres dynamiques
de régulation, le produit par Isinus est considéré comme un gain dans le modèle
linéaire global.

La suite va détailler comment est linéarisée chaque variable de la régulation qui
dépend non-linéairement des variables du convertisseur AR .

5.1.1.1 Modèle linéarisé des boucles de régulation

Linéarisation de la boucle en tension L’amplitude Imax des courants d’entrée dépend
non-linéairement du courant de sortie Iout, de l’amplitude Vin des tensions d’entrée et
de la tension totale de sortie Vdc selon l’expression 5.1.1.

Imax “
2
3
Vdc ¨ Iout
Vin

(5.1.1)

En linéarisant autour des variables d’état Vin et Vdc, on obtient les gains linéaires
correspondants grâce à l’expression 5.1.2 du courant linéarisé imax en fonction des
tensions linéarisées vin et vdc.

imax “
2
3
Iout
Vin

¨ vdc ´
2
3
Vdc ¨ Iout
V 2
in

¨ vin (5.1.2)

Linéarisation de la boucle en courant Selon les modes de conduction des courants
d’entrée, l’anticipation des rapports cycliques en courant Diabc est calculée selon les
expressions 5.1.3 en CCM, 5.1.4 en DCM1 et 5.1.5 en DCM8.

Dk “ 1´ Vxk
Vko

(5.1.3)

Dk “

d

2Lf
Tpwm

pVko ´ Vxkq

p2Vxk ´ Vkoq ¨ Vko
¨ IabcRef (5.1.4)

Dk “
1
2 `

d

Lf
2Tpwm

Vko ´ 2Vxk
Vko ¨ Vxk

¨ IabcRef (5.1.5)

En linéarisant les équations 5.1.3 à 5.1.5 par rapport aux variables d’état Vko, Vxk et
IabcRef , les gains KDfV o, KDfV i et KDfI sont donnés en 5.1.6 en CCM, en 5.1.7 en DCM1
et en 5.1.8 en DCM8.

CCM

$

’

&

’

%

KDfV o “
|Vxk|
V 2

ko

KDfV i “ ´
1
Vko

KDfI “ 0
(5.1.6)
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DCM1

$

’

’

’

&

’

’

’

%

KDfV o “

b

Lf ¨IabcRef

2Tpwm

p2V 2
xk
´2¨VxkVko`V

2
ko
q2

p2Vxk´Vkoq
3¨V 3

ko
¨pVko´Vxkq

KDfV i “ ´

b

Lf ¨IabcRef

2Tpwm

Vko

p2Vxk´Vkoq
3¨pVko´Vxkq

KDfI “

b

Lf

2Tpwm¨IabcRef

pVko´Vxkq

p2Vxk´Vkoq¨Vko

(5.1.7)

DCM8

$

’

’

’

&

’

’

’

%

KDfV o “

b

Lf ¨IabcRef

8Tpwm

Vxk

V 3
ko
¨pVko´2Vxkq

KDfV i “ ´

b

Lf ¨IabcRef

8Tpwm

Vko

V 3
xk
¨pVko´2Vxkq

KDfI “

b

Lf

8Tpwm¨IabcRef

Vko´2Vxk

Vko¨Vxk

(5.1.8)

L’estimation de l’amplitude des tensions d’entrée est calculée selon la relation 5.1.9
en fonction des mesures des tensions d’entrée vxa, vxb et vxc et des fondamentales
Isinusa, Isinusb et Isinusc en sortie de la PLL.

vin “
2
3pvxa ¨ Isinusa ` vxb ¨ Isinusb ` vxc ¨ Isinuscq (5.1.9)

5.1.1.2 Représentation d’état de la boucle totale de régulation

Ce paragraphe présente le modèle d’état du régulateur équivalent. Ce modèle
prend donc en entrée les mesures du convertisseur AR, et donne en sortie les rap-
ports cycliques pour la commande de l’AR. La forme de la représentation d’état est
rappelée dans le système 5.1.10.

dX

dt
“ A ¨X `B ¨ U

Y “ C ¨X `D ¨ U
(5.1.10)

Le vecteur de commande U est ici composé des variables filtrées du système phy-
sique U “ pia1, ib1, ic1, ia2, ib2, ic2, vdc, vmid, vdcfeed, vmidfeed, vxa, vxb, vxcq. Les variables des ten-
sions de sortie sont représentées deux fois car elles sont traitées de deux manières
différentes par le régulateur équivalent. Les notations vdc et vmid représentent les en-
trées respectives des boucles de la tension totale de sortie et de l’équilibrage des
tensions. Les symboles vdcfeed et vmidfeed représentent les entrées respectives des esti-
mations du courant imax et des rapports cycliques Diabc.

Le vecteur d’état X est ici donné par X “ pxia, xib, xic, xvdc, xvmid, xvinq avec les va-
riables xiabc “ pxia, xib, xicq représentant les composantes intégrales du correcteur PI de
la boucle en courant, xvdc représentant la composante intégrale du correcteur PI de la
boucle en tension totale, xvmid représentant la composante intégrale du filtrage de la
différence de tension vmid, et xvin représentant la composante intégrale du filtrage de
l’amplitude des tensions d’entrée vin. Les dérivées des variables d’état sont données
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dans les équations 5.1.11.

dxiabc
dt

“
KpI

TiI
¨ piabcref ´ piabc1 ` iabc2q ` Isinus ¨ imaxq

dxvdc
dt

“
KpV

TiV
¨ pvdcref ´ vdcq

dxvmid
dt

“vmidref ´ vMid ´
1

TfV mid
¨ xvmid

dxvin
dt

“
2
3 ¨ Isinus ¨ vxabc ´

1
TfV in

¨ xvin

(5.1.11)

Le vecteur de sortie Y est donné par Y “ Dabc “ pda, db, dcq représentant les rapports
cycliques qui dépendent des rapports cycliques en courant Diabc et en tension Dmid

selon l’équation 5.1.12.
Dabc “ Diabc `Dmid (5.1.12)

Les rapports cycliques en courant Diabc qui viennent du correcteur Proportionnel
Intégral (PI) et de l’anticipation des rapports cycliques dépendent des variables d’état
et de commande selon l’équation 5.1.13.

Diabc “KDfI ¨ Vsigne ¨ Isinus ¨ imax

` Vsigne ¨ pKpI ¨ piabcref ´ piabc1 ` iabc2q ` Isinus ¨ imaxq ` xiabcq

`KDfV o ¨ p
1
2 ¨ vdcr `

1
2 ¨ Vsigne ¨ vmidq

`KDfV i ¨ Vsigne ¨ pIsinus `KpH3 ¨H3q ¨ vin

(5.1.13)

Le courant Imax dépend des variables d’état et des entrées de la régulation selon
l’équation 5.1.14.

imax “KpV ¨ pvdcref ´ vdcq ` xvdc

`
2
3
Iout
Vin

¨ vdcr

´
2
3
Vdc ¨ Iout
V 2
in

¨ vin

(5.1.14)

La tension vin dépend des variables et des entrées de la régulation selon l’équation
5.1.15.

vin “
1

TfV in
¨ xvin (5.1.15)

Les rapports cycliques en tension Dmid qui viennent de la boucle d’équilibrage des
tensions de sortie dépendent des variables d’état et de commande selon l’équation
5.1.16.

Dmid “ Vsigne ¨KpM ¨
1

TfV mid
¨ xvmid (5.1.16)

Les matrices de la représentation d’état du régulateur sont écrites en fonction
de tous les paramètres et les variables du système en compilant les équations de
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5.1. Modèle linéaire global du redresseur triphasé

5.1.11 à 5.1.16 dans 5.1.17 pour la matrice A, 5.1.18 pour la matrice B, 5.1.19 pour
la matrice C et 5.1.20 pour la matrice D.

A “

¨

˚

˚

˚

˚

˚

˚

˚

˚

˚

˝

0 0 0 KpI

TiI
¨ Isina 0 ´

KpI

TiITfvin
¨ Isina ¨

2VdcIout

3V 2
in

0 0 0 KpI

TiI
¨ Isinb 0 ´

KpI

TiITfvin
¨ Isinb ¨

2VdcIout

3V 2
in

0 0 0 KpI

TiI
¨ Isinc 0 ´

KpI

TiITfvin
¨ Isinc ¨

2VdcIout

3V 2
in

0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 ´1

TfV mid
0

0 0 0 0 0 ´1
TfV in

˛

‹

‹

‹

‹

‹

‹

‹

‹

‹

‚

(5.1.17)

B “

¨

˚

˚

˚

˚

˚

˚

˚

˚

˝

KpI

TiI
0 0 KpI

TiI
0 0 KpI

TiI
¨ Isina ¨KpV 0 KpI

TiI
¨ Isina ¨

2Iout

3Vin
0 0 0 0

0 KpI

TiI
0 0 KpI

TiI
0 KpI

TiI
¨ Isinb ¨KpV 0 KpI

TiI
¨ Isinb ¨

2Iout

3Vin
0 0 0 0

0 0 KpI

TiI
0 0 KpI

TiI

KpI

TiI
¨ Isinc ¨KpV 0 KpI

TiI
¨ Isina ¨

2Iout

3Vin
0 0 0 0

0 0 0 0 0 0 KpV

TiV
0 0 0 0 0 0

0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 2

3Isina
2
3Isinb

2
3Isinc

˛

‹

‹

‹

‹

‹

‹

‹

‹

‚

(5.1.18)

C “

¨

˚

˚

˝

sgnpVaq 0 0 pKDfI`KpIq¨sgnpVaq¨Isina
sgnpVaq¨KpM

TfV mid

´2VdcIout¨pKDfI`KpI q¨sgnpVaq¨Isina

Tfvin¨3V 2
in

`
KDfV i¨sgnpVaq¨pIsina`KpH3¨H3q

Tfvin

0 sgnpVbq 0 pKDfI`KpIq¨sgnpVbq¨Isinb
sgnpVbq¨KpM

TfV mid

´2VdcIout¨pKDfI`KpI q¨sgnpVbq¨Isinb

Tfvin¨3V 2
in

`
KDfV i¨sgnpVbq¨pIsinb`KpH3¨H3q

Tfvin
¨

0 0 sgnpVcq pKDfI`KpIq¨sgnpVcq¨Isinc
sgnpVcq¨KpM

TfV mid

´2VdcIout¨pKDfI`KpI q¨sgnpVcq¨Isinc

Tfvin¨3V 2
in

`
KDfV i¨sgnpVcq¨pIsinc`KpH3¨H3q

Tfvin

˛

‹

‹

‚

(5.1.19)

D “

¨

˚

˚

˚

˚

˚

˚

˚

˚

˚

˚

˚

˚

˝

KpI ¨sgnpVaq 0 0
0 KpI ¨sgnpVbq 0
0 0 KpI ¨sgnpVcq

KpI ¨sgnpVaq 0 0
0 KpI ¨sgnpVbq 0
0 0 KpI ¨sgnpVcq

KpV ¨pKDfI`KpIq¨sgnpVaq¨Isina KpV ¨pKDfI`KpIq¨sgnpVbq¨Isinb KpV ¨pKDfI`KpIq¨sgnpVcq¨Isinc

0 0 0
2Iout¨pKDfI`KpI q¨sgnpVaq¨Isina

3Vin
`

KDfV o
2

2Iout¨pKDfI`KpI q¨sgnpVbq¨Isinb
3Vin

`
KDfV o

2
2Iout¨pKDfI`KpI q¨sgnpVcq¨Isinc

3Vin
`

KDfV o
2

KDfV o¨sgnpVaq

2
KDfV o¨sgnpVbq

2
KDfV o¨sgnpVcq

2
0 0 0
0 0 0
0 0 0

˛

‹

‹

‹

‹

‹

‹

‹

‹

‹

‹

‹

‹

‚

T

(5.1.20)

5.1.2 Réponses fréquentielles des boucles de régulation

La représentation d’état de la régulation permet de prendre en compte l’ensemble
des interactions des différentes boucles de régulation entre elles, contrairement aux
modèles développés au chapitre 4.

Cette représentation est utilisée pour vérifier qu’il n’existe pas d’interactions qui
remettent en cause la stabilité des systèmes bouclés. Dans la suite du paragraphe,
les reponses fréquentielles en boucle ouverte sont tracées pour chacune des trois
boucles de régulation avec un bouclage sur les autres boucles de régulation.
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Chapitre 5. Analyse de la robustesse

L’intervalle de fréquences pris en compte est de 0, 1Hz à 50kHz. Les valeurs des pa-
ramètres de l’AR utilisés sont pCo, Lf , Lm, RL, Lg, Rgq“p5, 6mF, 40µH, 560µH, 100mΩ, 183µH, 10mΩq.

Boucle en courant Le diagramme de Bode pour le courant de phase Ia1 est repré-
senté sur la figure 5.2 en CCM et sur la figure 5.3 en DCM. Le système comprend le
rebouclage interne des tensions de sortie Vdc et Vmid et des tensions d’entrée Vxabc.
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FIGURE 5.2 – Diagramme de Bode de la boucle ouverte du courant de phase Ia1 avec le modèle
global de régulation pour le point de fonctionnement pPout, Va, Vb, Vcq “ p75kW, 264V,´298V, 34Vq ;
pour les paramètres du correcteur pKpI , TiIq “ p3 ¨ 10´2A´1, 80µsq.

Ces diagrammes de Bode se superposent bien à ceux tracés pour un modèle local de
régulation en courant dans le chapitre 4.

Les différences sont minimes par rapport aux tracés du chapitre 4. Le gain est
généralement plus faible de 1dB en CCM, et de 2dB en DCM. La fréquence de coupure
est aussi plus basse de 200Hz à 1, 7kHz en CCM, et à 1, 4kHz en DCM.

Boucle en tension Le diagramme de Bode pour la tension totale de sortie Vdc est re-
présenté sur la figure 5.4. Le système comprend le rebouclage des courants d’entrée
Iabc, de l’anticipation sur les tensions de sortie Vdc et Vmid et des tensions d’entrée Vxabc.
Ce diagramme de Bode se superpose bien à celui tracé dans le chapitre 4.
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FIGURE 5.3 – Diagramme de Bode de la boucle ouverte du courant de phase Ia1 avec le modèle
global de régulation pour le point de fonctionnement pPout, Va, Vb, Vcq “ p5kW, 264V,´298V, 34Vq ;
pour les paramètres du correcteur pKpI , TiIq “ p3 ¨ 10´2A´1, 80µsq.

185



Chapitre 5. Analyse de la robustesse

-50

0

50

100

M
ag

ni
tu

de
 (

dB
)

10-1 100 101 102 103 104
-720

-540

-360

-180

0

P
ha

se
 (

de
g)

Frequences  (Hz)

FIGURE 5.4 – Diagramme de Bode de la boucle ouverte de la tension totale de sortie
Vdc avec le modèle global de régulation pour le point de fonctionnement pPout, Va, Vb, Vcq “
p5kW, 264V,´298V, 34Vq ; pour les paramètres du correcteur pKpV , TiV q “ p2V´1, 1, 6msq.
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5.1. Modèle linéaire global du redresseur triphasé

L’influence de la dynamique de la boucle de régulation en courant et du retard
dans la commande est importante pour des fréquences supérieures à 500Hz. En par-
ticulier, la phase décroit au lieu de rester stable à 90˝.

Cependant le gain est inférieur à ´20dB sur cette plage de fréquence. Ainsi les per-
formances et la stabilité de la boucle en tension ne sont pas influencées de manière
significative par la boucle en courant. En particulier, les résonances autour de 10kHz
qui induisent des problèmes de stabilité dans la boucle en courant sont suffisamment
atténuées dans la boucle en tension.

Boucle d’équilibrage Le diagramme de Bode pour la différence des tensions de sortie
Vmid est représenté sur la figure 5.5. Le système comprend le rebouclage des courants
d’entrée Iabc, de la tension totale de sortie Vdc et des tensions d’entrée Vxabc. On ne re-
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FIGURE 5.5 – Diagramme de Bode de la boucle ouverte de la différence des tensions
Vmid avec le modèle global de régulation pour le point de fonctionnement pPout, Va, Vb, Vcq “
p5kW, 264V,´298V, 34Vq ; pour les paramètres du correcteur KpMid “ 1ˆ 10´3V´1.

trouve pas le comportement purement intégral du modèle simple utilisé au chapitre
4 pour le dimensionnement. En effet, la boucle d’équilibrage des tensions de sortie
a un comportement de type système du premier ordre pour les basses fréquences.
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Chapitre 5. Analyse de la robustesse

Les conséquences sont que cette boucle reste stable bien que l’erreur après une
perturbation ne soit pas nulle.

5.2 Commandabilité de la boucle en courant

La structure de la boucle en courant choisie au chapitre 4 repose sur la régulation
de seulement trois variables représentant trois courants d’entrée, alors qu’il y a 6
commandes pour les IGBT. L’étude du degré de commandabilité des courants d’en-
trée sur le modèle linéaire de l’AR va permettre de confirmer la faisabilité de cette
loi de commande. Cette analyse s’inspire des indices de commandabilité évoqués
dans [48]. Cette étude a donné lieu à une publication dans [14].

Les indices de commandabilité δC sont donnés en 5.2.1.

δC “
σpCoq

σpCoqmax
(5.2.1)

avec les valeurs singulières σpCoq de la matrice de commandabilité Co, normalisées
par la valeur singulière maximale σpCoqmax.

La matrice de commandabilité Co est calculée selon l’équation 5.2.2 à partir des
matrices A et B de la représentation d’état rappelée en 5.1.10.

Co “
”

B AB ¨ ¨ ¨ An´1B
ı

(5.2.2)

où n est la taille de la matrice A.
Le système est dit commandable si et seulement si rangpAq “ n.
La commandabilité est meilleure si tous les indices sont proches de 1.
Pour enrichir cette analyse, les indices de commandabilité seront calculés pour le

modèle linéaire de l’AR présenté au chapitre 3 et pour le modèle dynamique d’un
Vienna simple, dont les équations de la dynamique sont écrites en 5.2.3.

dIabc1
dt

“
1
Lf

´

´RL ¨ Iabc1 ` Vabc ´ p1´Dabc1q ¨ signpIabc1q ¨ Vc12

¯

(5.2.3)

Contrairement à l’AR, le Vienna simple n’a pas d’inductances couplées, pas d’impé-
dances réseau et pas de capacités de filtrage en entrée.

Les indices de commandabilités sont comparés dans le tableau 5.1 pour les deux
modèles. Dans le cas du Vienna simple, un des trois indices de commandabilité est
négligable par rapport aux autres. Ce résultat vient de l’équilibre des courants d’en-
trée qui impose un courant de mode commun Icm à zéro dans le réseau triphasé
comme précisé en 5.2.4.

Icm “ Ia ` Ib ` Ic “ 0 (5.2.4)

Cela signifie que seulement deux courants sont théoriquement commandables. Au
chapitre 4, le choix de la commande s’est porté sur la commande des trois variables
en courant dans le domaine triphasé. Avec cette analyse, la commande de deux
variables dans un domaine diphasé (Clarke ou Park) semble préférable pour le Vienna
simple.
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5.3. Analyse de la robustesse des boucles en courant

Tableau 5.1 – Indices de Commandabilité.

Vienna AR
X Iabc1 “ pIa1, Ib1, Ic1q Iabc12 “ pIa1, Ib1, Ic1, Ia2, Ib2, Ic2q

U
Dabc1 “

pDa1, Db1, Dc1q
Dabc12 “ pDa1, Db1, Dc1, Da2, Db2, Dc2q

δC

1 1
0, 85 0, 98

2, 7 ¨ 10´16 0, 98
2, 8 ¨ 10´10

2, 8 ¨ 10´10

2, 8 ¨ 10´10

Dans le cas de l’AR, trois indices de commandabilité sur six sont négligeables.
Cela vient du couplage des inductances qui force les courants de chacune des deux
branches d’une phase à suivre la même trace. Seule une petite divergence est per-
mise par le couplage. Ainsi, la commande d’un seul courant serait suffisant pour
commander les deux courants de chaque inductance couplée.

Il est surprenant de constater que trois indices sont proches de 1 pour l’AR alors
que seulement deux sont proches de 1 pour le Vienna simple. Or le point neutre du
filtre d’entrée est relié par un câble au point milieu des capacités des sortie pour l’AR.
En conséquence, un courant de mode commun peut circuler dans l’AR alors que cela
n’est pas possible pour le Vienna simple.

Cette étude confirme le choix fait dans le chapitre 4 de réguler trois variables pour
la loi de commande des courants de phase.

la stabilisabilité de la commande n’a pas été étudiée dans cette thèse.

5.3 Analyse de la robustesse des boucles en courant

Les chapitres 3 et 4 ont mis en évidence des instabilités potentielles dans la boucle
en courant. En CCM, la présence d’une résonance dûe aux composants du filtre d’en-
trée diminue les marges de stabilité. En DCM, le gain est sensible au point de fonc-
tionnement.

Le but de cette section est de vérifier que la régulation de l’AR est robuste sur
l’ensemble du domaine de fonctionnement et des valeurs des paramètres de l’impé-
dance du réseau d’entrée.

L’approche adoptée pour cette étude consiste à calculer les marges de stabilité de
la boucle en courant en utilisant le modèle linéaire global présenté dans la section 1.
Cela va permettre de confirmer que la régulation est robuste vis-à-vis de la variation
du point de fonctionnement et de la valeur des paramètres de l’impédance du réseau.

Les points de fonctionnement choisis pour cette analyse sont :

— Puissances de sortie Pout P r1; 2; 5; 10; 20; 30; 40; 50; 60; 80; 100; 120; 140skW.
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Chapitre 5. Analyse de la robustesse

— Tensions nominales d’entrée Vin P r342; 360; 380; 400; 420; 440; 460; 480; 500; 528sVRMS.
Les valeurs des paramètres de l’impédance de réseau choisies pour ces calculs sont :

— Inductances de réseau Lg P r10; 20; 50; 100; 150; 200; 250; 300sµH.
— Résistances de réseau Rg P r10; 2040; 80; 120smΩ.
Dans une première partie, une approche monovariable sera suivie en calculant les

marges de gain, de phase et de retard de la boucle en courant en boucle ouverte du
système global. Cette étude va donner un aperçu de la sensibilité de la robustesse
de la boucle en courant.

Dans une deuxième partie, une approche mulitivariable sera suivie en calculant
les marges multivariables définies à l’aide de la norme H8. Contrairement à l’ap-
proche monovariable, celle-ci prend en compte la caractéristique multivariable de la
régulation des courants et donc toutes les interactions possibles entre les boucles de
régulation et les courants. La stabilité globale de la boucle en courant est garantie
par cette approche. Néanmoins, ces marges multivariables sont restrictives car cette
approche repose uniquement sur des conditions suffisantes de stabilité.

5.3.1 Marges de stabilité en monovariable

Cette étude a donné lieu à une publication dans [13].

5.3.1.1 Robustesse vis-à-vis de l’impédance du réseau

L’évolution des marges de gain, de phase et de retard selon la valeur de l’induc-
tance de réseau Lg pour les points de fonctionnement choisis est tracée sur la figure
5.6. On constate que :

— Les marges ne varient pas quand la résistance du réseau Rg varie. Donc la boucle
en courant est robuste aux variations de Rg.

— Les marges de gain ne dépendent pas de Lg car la variation de gain est inférieure
à 0, 01dB.

— Les marges de phase et de retard en DCM ne dépendent pas de Lg pour la
plupart des points de fonctionnement. Elles sont décroissantes avec Lg pour
quelques points de fonctionnement qui seront détaillés par la suite.

— Les marges en CCM sont plus faibles que les marges en DCM. Cela tend à confir-
mer la plus grande stabilité en DCM qu’en CCM comme évoqué au chapitre 3.

— Les marges restent constantes quel que soit le point de fonctionnement en
CCM : La marge de gain est à 6dB ; la marge de phase est à 45˝ ; la La marge
de retard est à 4, 6µs. La marge de retard est juste suffisante car elle est supé-
rieure au retard physique maximal estimé de 1µs comme expliqué au chapitre 4
sur le réglage de la boucle en courant.

— Les marges varient de façon importante selon le point de fonctionnement en
DCM :

— De 11dB à 75dB pour la marge de gain.
— De 65˝ à 141˝ pour la marge de phase.
— De 11µs à 571µs pour la marge de retard.
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FIGURE 5.6 – Evolution des marges monovariables de Gain, de Phase et de Retard selon la
valeur de l’inductance de réseau Lg pour tous les points de fonctionnement. Les modes CCM
sont tracés en bleue avec le symbole ˝. Les modes DCM sont tracés en rouge avec le symbole
ˆ.
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Chapitre 5. Analyse de la robustesse

5.3.1.2 Robustesse vis-à-vis du point de fonctionnement

Selon la valeur de la tension nominale du réseau Vin, l’évolution des marges de gain,
de phase et de retard pour les points de fonctionnement choisis est tracée sur la
figure 5.7. On constate que :
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FIGURE 5.7 – Evolution des marges monovariables de Gain, de Phase et de Retard selon la
valeur de la tension nominale du réseau Vin pour tous les points de fonctionnement. La valeur
de la puissance de sortie Pout est représentée par la couleur des courbes.

— En DCM :

— La marge de gain et de retard diminuent quand la tension d’entrée aug-
mente.

— La marge de phase a tendance a diminuer pour des tensions basses ou
élevées, et atteint son maximum pour des tensions intermédiaires.

— En CCM les marges de gain, de phase et de retard ne dépendent pas de la
tension d’entrée.

Selon la valeur de la puissance de sortie Pout, l’évolution des marges de gain, de phase
et de retard pour les points de fonctionnement choisis est tracée sur la figure 5.8. On
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FIGURE 5.8 – Evolution des marges monovariables de Gain, de Phase et de Retard selon la
valeur de la puissance de sortie Pout pour tous les points de fonctionnement. La valeur de la
tension d’entrée Vin est représentée par la couleur des courbes.
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constate que :

— En DCM , les marge de gain, de phase et de retard diminuent quand la puissance
de sortie augmente.

— En CCM les marges de gain, phase et de retard sont constantes. Elles ne dé-
pendent quasiment pas de la puissance de sortie.

— L’évolution des marges fait apparaître clairement la frontière entre les modes
DCM à basse puissance, et les modes CCM à forte puissance. Cette frontière
est située entre 10kW pour les tensions d’entrée les plus basses et 30kW pour les
tensions d’entrée les plus élevées.

5.3.1.3 Conclusions de l’approche monovariable de la robustesse

Pour résumer les résultats sur les marges de stabilité monovariables :

— La régulation reste stable pour tous les points de fonctionnements et les valeurs
de paramètres considérés.

— Les boucles en courant ont des marges de stabilité plus basses en CCM qu’en
DCM.

— En DCM, les marges varient beaucoup avec la tension d’entrée Vin et la puis-
sance de sortie Pout, mais quasiment pas avec l’inductance de réseau Lg et de la
résistance de réseau Rg.

— En CCM, les marges sont insensibles aux variations de la puissance de sortie
Pout, de la tension d’entrée Vin, de l’inductance de réseau Lg et de la résistance
de réseau Rg.

— En CCM, le pire cas pour les marges est atteint pour la puissance la plus élevée,
la tension la plus élevée et l’inductance la plus élevée.

— En DCM, le pire cas pour les marges est atteint pour la puissance la plus élevée,
la tension la plus élevée et l’inductance la plus faible.

5.3.2 Marges de stabilité en multivariable

5.3.2.1 Présentation des marges multivariables

Les marges de stabilité multivariables présentées dans ce paragraphe ont été
définies dans [15]. Cette étude a donné lieu à une publication dans [14].

Le calcul de ces marges repose sur le calcule de la norme H8 des fonctions de
sensibilités. La norme H8 pour une matrice de fonctions de transfert Gpsq est définie
en 5.3.1 à partir des valeurs singulières σkpGpjωqq de la matrice Gpjωq à la pulsation ω.

}Gpsq}8 “ sup
ω

max
k
pσkpGpjωqqq (5.3.1)

Les fonctions de sensibilité Spsq et de sensibilité complémentaire T psq sont définies
respectivement en 5.3.2 et en 5.3.3 à partir de la fonction de transfert en boucle
ouverte TBO du système étudié.

Spsq “ pI ` TBOpsqq
´1 (5.3.2)
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5.3. Analyse de la robustesse des boucles en courant

T psq “ pI ` TBOpsqq
´1
¨ TBOpsq (5.3.3)

La marge de gain multivariable est définie par un intervalle centré sur 1. L’écart
entre la borne supérieure de cet intervalle et 1 est appelé marge de gain supérieure
GMp. L’écart entre la borne inférieure de cet intervalle et 1 est appelé marge de gain
inférieure GMm. Les marges de gain supérieure GMp, inférieure GMm et la marge de
phase multivariable PMp sont définies respectivement en 5.3.4, 5.3.5 et 5.3.6.

GMp “ maxp1` α1,
1

1´ α2
q ´ 1 (5.3.4)

GMm “ minp1´ α1,
1

1` α2
q ´ 1 (5.3.5)

PMp “ maxp2 ¨ arcsinpα1

2 q, 2 ¨ arcsinpα2

2 qq (5.3.6)

Les coefficients intermédiaires α1 et α2 sont définis dans 5.3.7 et 5.3.8 en appliquant
la norme H8 sur les fonctions de sensibilité T psq et Spsq.

α1 “
1

}T psq}8
(5.3.7)

α2 “
1

}Spsq}8
(5.3.8)

Les conditions de stabilité pour ces marges multivariables sont définies en 5.3.9

´1 ă GMm ă 0 ă GMp ă 8

0 ă PMp ă 8
(5.3.9)

Les valeurs singulières des fonctions de sensibilité Spsq et de sensibilité complé-
mentaire T psq des boucles en courant sont tracées sur la figure 5.9 pour deux points
de fonctionnement en DCM et en CCM. Ces points de fonctionnement ont été choisis
car ils correspondent aux marges de gain multivariables les plus basses en DCM et
en CCM comme cela sera présenté au paragraphe suivant. On constate que la norme
H8 des fonctions de sensibilité de cette figure est plus élevée dans le cas CCM que
dans le cas DCM. Cela veut dire que les marges sont plus importantes en DCM qu’en
CCM.

5.3.2.2 Approche multivariable de la robustesse

Ce paragraphe présente le calcul des marges multivariables GMp, GMm et PMp

appliquées aux boucles en courant.
L’intervalle de fréquence utilisé pour ces calculs est r50Hz; 50kHzs et correspond à

la bande passante de la régulation globale de l’AR.
Comme pour le cas monovariable, l’évolution des marges multivariables a été

tracée selon la valeur de l’inductance de réseau Lg sur la figure 5.10, selon la valeur
de la tension d’entrée Vin sur la figure 5.11, et selon la valeur de la puissance de sortie
Pout sur la figure 5.12. L’analyse des marges multivariables de stabilité confirme
l’analyse des marges monovariables :
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FIGURE 5.9 – Valeurs singulières des fonctions de sensibilité Spsq et de sensibilité complé-
mentaire T psq des boucles en courant pour les valeur d’impédance de réseau pLg, Rgq “

p300µH, 10mΩq et pour les points de fonctionnement : pPout, Vinq “ p20kW, 480Vq en DCM;
pPout, Vinq “ p100kW, 440Vq en CCM.
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FIGURE 5.10 – Marges multivariables GMp, GMm et PMp selon la valeur de l’inductance du
réseau Lg pour tous les points de fonctionnement. Les modes CCM sont tracés en rouge avec
le symbole ˝. Les modes DCM sont tracés en bleu avec le symbole ˆ.
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FIGURE 5.11 – Evolution des marges multivariables GMp, GMm et PMp selon la valeur de la
tension nominale du réseau Vin pour tous les points de fonctionnement. La valeur de la puissance
de sortie Pout est représentée par la couleur des courbes.
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— Les marges sont acceptables sur tous les points de fonctionnement ;

— Les marges sont plus basses en CCM qu’en DCM :

— La marge de gain supérieure varie de 0, 33dB à 2, 9dB en CCM, et de 1, 8dB à
27dB en DCM.

— La marge de gain inférieure varie de ´0, 88dB à ´0, 25dB en CCM, et de
´0, 997dB à ´0, 61dB en DCM.

— La marge de phase varie de 14˝ à 52˝ en CCM, et de 37˝ à 60˝ en DCM.

— Les marges dépendent beaucoup de la puissance de sortie Pout :

— En DCM, les marges diminuent de manière continue quand Pout augmente.

— En CCM, il existe deux paliers sur lesquels les marges ne dépendent qua-
siment pas de la puissance Pout. La discontinuité entre les deux paliers se
situe entre 50kW pour les tension Vin les plus basses et 140kW pour les tension
Vin les plus élevése.

— Les marges les plus faibles sont atteintes pour les puissances les plus éle-
vées.

— En CCM et en DCM, le pire cas pour les marges est atteint pour la valeur de
puissance Pout la plus élevée et la valeur d’inductance Lg la plus élevée.

Contrairement aux marges monovariables :

— Les marges multivariables dépendent de la valeur de l’inductance de réseau Lg :
elles diminuent quand la valeur Lg augmente.

— Les marges multivariables ne dépendent pas significativement de la tension no-
minale d’entrée Vin.

5.3.3 Conclusion de l’analyse de la robustesse

Les analyses des marges monovariables et multivariables confirment la robus-
tesse de la régulation de l’AR sur l’ensemble du domaine de fonctionnement et des
valeurs des paramètres de l’impédance du réseau d’entrée.

Elles confirment également que les boucles en courant sont plus robustes pour les
cas de fonctionnement en DCM que pour les cas en CCM. Le cas avec la robustesse
la plus faible est celui avec la valeur de puissance Pout la plus élevée et la valeur
d’inductance Lg la plus élevée.

5.4 Sensibilité de la boucle en tension au type de charge

Le but de cette partie est de montrer que la régulation en tension de sortie totale
reste stable quel que soit le type de charge.

La méthode utilisée consiste à comparer les diagrammes de Bode de la boucle ou-
verte en tension pour chaque type de charge en exploitant le modèle linéaire global
de la figure 5.13.
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5.4. Sensibilité de la boucle en tension au type de charge

L’hypothèse prise jusqu’à présent sur le type de charge en sortie de l’AR est à
courant constant. Ce qui permet d’écrire le modèle dynamique des tensions de sortie
selon la relation 5.4.1.

dVpo
dt

“
1
Co
¨
`

signpIabc12qri, 1sT ¨ p1´Dabc12q ¨ Iabc12 ´ Iout
˘

dVno
dt

“
1
Co
¨
`

signpIabc12qri, 2sT ¨ p1´Dabc12q ¨ Iabc12 ´ Iout
˘

(5.4.1)

Le modèle dynamique dans le cas d’une charge résistive comme cela est utilisée
dans le prototype est donné en 5.4.2.

dVpo
dt

“
1
Co
¨

ˆ

signpIabc12qri, 1sT ¨ p1´Dabc12q ¨ Iabc12 ´
Vpo ` Vno
Rout

˙

dVno
dt

“
1
Co
¨

ˆ

signpIabc12qri, 2sT ¨ p1´Dabc12q ¨ Iabc12 ´
Vpo ` Vno
Rout

˙ (5.4.2)

En pratique, la charge dans le convertisseur HFPDU du système d’imagerie médicale
se comporte plus comme une charge à puissance constante. Dans ce cas, le modèle
est donné en 5.4.3.

dVpo
dt

“
1
Co
¨

ˆ

signpIabc12qri, 1sT ¨ p1´Dabc12q ¨ Iabc12 ´
Pout

Vpo ` Vno

˙

dVno
dt

“
1
Co
¨

ˆ

signpIabc12qri, 2sT ¨ p1´Dabc12q ¨ Iabc12 ´
Pout

Vpo ` Vno

˙ (5.4.3)

Les paramètres et les points de fonctionnement choisis pour représenter les réponses
fréquentielles de la figure 5.13 correspondent au cas de plus grande instabilité mise
en évidence au chapitre 4 :

— La valeur d’impédance de réseau est pLg, Rgq “ p300µH, 10mΩq.
— Les valeurs de puissance de sortie et de tension nominale d’entrée sont pPout, Vinq “
p1kW, 528Vq et pPout, Vinq “ p140kW, 342Vq.

En comparant les différents types de charges de sortie, on constate que :

— Les diagrammes de gain et de phase sont quasiment identiques quel que soit le
type de charge de la régulation en tension dans l’intervalle r50; 300sHz :

— Dans le cas des charges résistives ou à courant constant, la phase est à
180˝ à l’origine uniquement pour une puissance de 1kW. Le gain est donc
négatif à l’origine. Cependant, ce gain est positif sur la bande passante de
la régulation. Cela tend à confirmer les difficultés de la régulation en tension
à faible puissance soulignées au chapitre 4.

— Pour les charges à puissance constante, il existe une différence à basse fré-
quence où la phase remonte à 180˝. Cela est caractéristique des charges à
puissance constante qui ont une tendance à l’instabilité. Néanmoins, cela
concerne les fréquences inférieures à 35Hz. C’est-à-dire en-dehors de la
bande passante de la régulation.
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FIGURE 5.13 – Diagramme de Bode de la boucle ouverte en tension totale de sortie Vdc avec le
modèle global de régulation : pour les charge de sortie à courant constant (bleu), à résistance
constante (rouge), à puissance constante (vert) ; pour les valeurs de puissance de sortie et
de tension nominale d’entrée pPout, Vinq P p1kW, 528Vq; p140kW, 342Vq ; pour les paramètres du
correcteur pKpV , TiV q “ p2V´1, 1, 6msq.
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5.5. Réponses du redresseur triphasé aux perturbations en tension sur le réseau d’entrée

— Les marges de stabilité (gain et phase) sont positives quels que soient le type
de charge ou le point de fonctionnement :

— La marge de phase la plus faible est atteinte pour le point de fonction-
nement à plus forte puissance et à plus faible tension d’entrée nominale.
Cette marge minimale est supérieure à 30˝ et est atteinte pour la fréquence
de coupure de 68Hz.

— La marge de gain la plus faible est atteinte pour une charge à puissance
constante avec une puissance élevée et une tension d’entrée faible. Cette
marge a une valeur de 6, 74dB. Cette valeur est un peu faible mais reste
encore acceptable.

— La variation de la fréquence de coupure reste faible et acceptable quel que soit
le point de fonctionnement et le type de charge :

— La variation maximale de la fréquence de coupure selon le point de fonction-
nement est de 68Hz pour pPout, Vinq “ p140kW, 342Vq, à 125Hz pour pPout, Vinq “
p1kW, 528Vq.

— La variation maximale de la fréquence de coupure selon le type de charge
est de 68Hz pour une charge à courant constant, à 89Hz pour une charge à
puissance constante, pour le point de fonctionnement pPout, Vinq “ p140kW, 342Vq.

— Cette variation dépend donc plus du point de fonctionnement que du type
de charge.

— Cela confirme l’observation des résultats de mesure et de simulation où le
temps de réponse le plus élevé correspond à la puissance de sortie la plus
élevée et la tension d’entrée la plus basse.

Au niveau de la bande passante de la régulation en tension r50Hz; 200Hzs, la réponse
fréquentielle en boucle ouverte ne dépend pas significativement du type de charge
en sortie. Ainsi le système devrait rester stable quel que soit le type de charge.

5.5 Réponses du redresseur triphasé aux perturbations en
tension sur le réseau d’entrée

Un dernier point du cahier des charges à analyser est la réponse de l’AR aux per-
turbations dues à la variation de la tension du réseau.

Le cahier des charges de cette application impose que l’AR doit continuer à fonc-
tionner pour une puissance de 20kW quel que soit le niveau de tension pour la ré-
gion de fonctionnement sans interruption de la courbe de l’Information Technology
Industry Council (ITIC) 5.14.

Les tests se feront en simulation sur le modèle non-linéaire développé au chapitre
3. Chaque noeud de l’enveloppe de la région de fonctionnement sans interruption a
été testé pour une puissance de 20kW et trois niveaux de tension d’entrée.

Les noeuds testés sont identifiés par la paire (coefficient multiplicatif de la ten-
sion, durée de la perturbation) et sont au nombre de sept : p500%; 0, 1msq ; p200%; 1msq ;
p140%; 3msq ; p120%; 50msq ; p70%; 60msq ; p0%; 20msq.
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5.5. Réponses du redresseur triphasé aux perturbations en tension sur le réseau d’entrée

La perturbation est modélisée par un saut instantané de la tension du réseau de
sa valeur nominale à sa valeur en mode perturbé (soit la valeur nominale multipliée
par le pourcentage) pendant la durée de perturbation maximale, avant de revenir
instantanément au niveau de tension précédent.

Les valeurs nominales des tensions de réseau sont r380; 400; 480sVRMS.

5.5.0.1 Cas des surtensions

La figure 5.15 montre l’évolution de la tension de sortie et des tensions de réseau
pour le cas de surtension p200%, 1msq. Les figures 5.16 à 5.19 montrent les valeurs

FIGURE 5.15 – Tension de sortie Vdc et tensions de réseau pVa, Vb, Vcq en réponse à une sur-
tension du réseau d’entrée de 200% pendant 1ms pour les valeurs de paramètres pVin, Lg, Rgq “

p400V, 10µH, 10mΩq.

maximales et minimales atteintes par la tension totale de sortie Vdc pendant un évè-
nement de surtension du réseau électrique de respectivement 500%, 200%, 140%, 120%
de sa valeur nominale pour plusieurs valeurs d’inductance de réseau Lg, de la résis-
tance de réseau Rg et de la tension nominale de réseau Vin.

On constate que :

— Le maximum de la tension de sortie est atteinte pour une surtension de 200%
de la tension nominale d’entrée (5.17) . En effet, l’AR se comporte comme un
Boost. Quand la tension en entrée est supérieure à celle en sortie, les diodes de
redressement sont forcées à être en mode passant. Ainsi, la puissance trans-
mise à la sortie n’est plus régulée. La tension de sortie augmente d’autant plus
que le coefficient de surtension est élevé et que la durée est longue.

— Le maximum et le minimum atteints par la tension totale de sortie le sont pour la
plus faible impédance du réseau pLg, Rgq “ p10µH, 10mΩq. En effet, une impédance
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FIGURE 5.16 – Valeurs maximales et minimales atteintes par la tension de sortie Vdc en réponse
à une surtension du réseau d’entrée de 500% de sa valeur nominale pendant 0, 1ms en fonction
de l’inductance de réseau Lg pour plusieurs valeurs de résistance de réseau Rg et de tension
nominale d’entrée Vin : 242 380V ; 2©2 400V ; 2˚2 480V.
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FIGURE 5.17 – Valeurs maximales et minimales atteintes par la tension de sortie Vdc en réponse
à une surtension du réseau d’entrée de 200% de sa valeur nominale pendant 1ms en fonction
de l’inductance de réseau Lg pour plusieurs valeurs de résistance de réseau Rg et de tension
nominale d’entrée Vin : 242 380V ; 2©2 400V ; 2˚2 480V.
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FIGURE 5.18 – Valeurs maximales et minimales atteintes par la tension de sortie Vdc en réponse
à une surtension du réseau d’entrée de 140% de sa valeur nominale pendant 3ms en fonction
de l’inductance de réseau Lg pour plusieurs valeurs de résistance de réseau Rg et de tension
nominale d’entrée Vin : 242 380V ; 2©2 400V ; 2˚2 480V.
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FIGURE 5.19 – Valeurs maximales et minimales atteintes par la tension de sortie Vdc en réponse
à une surtension du réseau d’entrée de 120% de sa valeur nominale pendant 60ms en fonction
de l’inductance de réseau Lg pour plusieurs valeurs de résistance de réseau Rg et de tension
nominale d’entrée Vin : 242 380V ; 2©2 400V ; 2˚2 480V.
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de réseau élevée diminue la tension d’entrée vue par l’AR et donc limite les
conséquences de la surtension.

— Le maximum et le minimum atteints par la tension totale le sont pour la tension
nominale la plus élevée de 480V. En effet, lors de la surtension, la puissance
transmise à la charge est plus élevée quand la valeur de la tension d’entrée est
plus élevée.

— La figure 5.17 présente le cas où le maximum atteint par la tension de sortie
présente les plus fortes variations en fonction des valeurs de l’impédance et de
la tension nominale du réseau :

1. Pour le jeu de paramètres pRg, Vinq “ p10mΩ, 380Vq, la tension de sortie varie
de 440V entre les valeurs extrêmes de Lg.

2. Pour le jeu de paramètres pLg, Vinq “ p10µH, 380Vq , la tension de sortie varie
de 240V entre les valeurs extrêmes de Rg.

3. Pour le jeu de paramètres pLg, Rgq “ p300µH, 10mΩq, la tension de sortie varie
de 45V entre les valeurs extrêmes de Vin.

Au regard des plages de valeurs considérés, la variation de l’impédance du ré-
seau, en particlulier son inductance Lg, a une plus forte influence que la varia-
tion de la tension nominale sur le maximum de tension de sortie .

— La tension de sortie minimale atteinte pendant l’évènement de surtension est
de 788V, ce qui respecte le cahier des charges. La figure 5.15 montre que la loi de
commande est capable de maintenir à sa valeur de référence la tension à la fin
de l’évènement, si la valeur de surtension n’a pas endommagé les composants.

— Les deux condensateurs de sortie choisis au chapitre 2 sont dimensionnés pour
supporter des amplitudes de tension de 550V. La tension totale de sortie doit
rester inférieure à 1100V afin d’éviter d’endommager les condensateurs. Cette
limite est seulement dépassée dans le cas d’une surtension de 200% et pour des
valeurs d’inductance de réseau inférieures à 300µH.

— Les semi-conducteurs choisis au chapitre 1 sont dimensionnés pour supporter
des valeurs de tension de 1300V. Cette limite est seulement dépassée dans le cas
d’une surtension de 200% et pour des valeurs d’inductance de réseau inférieures
à 183µH et des valeurs de résistance de réseau inférieures à 90mΩ.

Ainsi, même si la loi de commande est performante par rapport à la majorité des cas
de surtension, le cas d’une surtension de 200% présente néanmoins des risques de
dégradation des condensateurs et des semi-conducteurs. Une modélisation plus fine
du phénomène de surtension sera nécessaire pour valider l’existence de ce risque.

5.5.0.2 Cas des chutes de tension

La figure 5.20 montre l’évolution de la tension de sortie et des tensions du réseau
dans le cas de la chute de tension p0%, 20msq.

Les figures 5.21 et 5.22 montrent les valeurs maximales et minimales atteintes
par la tension totale de sortie Vdc pendant un évènement de chute de tension du
réseau électrique à respectivement 70% et 0% de sa valeur nominale pour plusieurs
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FIGURE 5.20 – Tension de sortie Vdc et tensions de réseau pVa, Vb, Vcq en réponse à une chute
de tension du réseau d’entrée à 0% pendant 10ms pour les valeurs de paramètres pVin, Lg, Rgq “

p400V, 300µH, 120mΩq.

valeurs d’inductance de réseau Lg, de la résistance de réseau Rg et de la tension
nominale de réseau Vin.

On constate que :

— Pour une chute de tension d’entrée à 70% (cf. figure 5.21), la tension de sortie
reste régulée dans les limites du cahier des charges. En effet, l’AR est struc-
turellement capable de réguler la tension de sortie pour des tensions d’entrée
inférieures à la tension nominale sous réserve que les courants d’entrée ne de-
viennent pas trop importants au point de saturer les inductances couplées ou
d’endommager les semi-conducteurs.

— Pour une chute de tension d’entrée à 0% (cf. figure 5.20), la tension de sortie
chute jusqu’à 638V : c’est une valeur inférieure aux 700V envisagées au chapitre
2 pour le dimensionnement de l’AR.

— La figure 5.22 montre une influence faible de tous les paramètres sur la tension
minimale atteinte par la tension de sortie :

1. La variation de l’inductance Lg implique une variation maximale de 2, 4V sur
la tension minimale.

2. La variation de la tension nominale d’entrée Vin implique une variation maxi-
male de 1V sur la tension minimale.

3. La variation de la résistance Rg implique une variation maximale de 0, 2V sur
la tension minimale.

— Comme le montre la figure 5.20, la valeur maximale atteinte par la tension de
sortie après la fin de la perturbation est comprise dans les limites du cahier des
charges.
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FIGURE 5.21 – Valeurs maximales et minimales atteintes par la tension de sortie Vdc en réponse
à une chute de tension du réseau d’entrée à 70% de sa valeur nominale pendant 60ms en fonction
de l’inductance de réseau Lg pour plusieurs valeurs de résistance de réseau Rg et de tension
nominale d’entrée Vin : 242 380V ; 2©2 400V ; 2˚2 480V.
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FIGURE 5.22 – Valeurs maximales et minimales atteintes par la tension de sortie Vdc en réponse
à une chute de tension du réseau d’entrée à 0% de sa valeur nominale pendant 20ms en fonction
de l’inductance de réseau Lg pour plusieurs valeurs de résistance de réseau Rg et de tension
nominale d’entrée Vin : 242 380V ; 2©2 400V ; 2˚2 480V.
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5.5.0.3 Conclusions de l’étude des perturbations en tension sur le réseau

A la fin des évènements de surtension et de chute de tension, la loi de commande
est capable de réguler à nouveau la tension de sortie à sa tension nominale.

Pour des surtensions à 200% de la valeur nominale d’entrée et pour une impé-
dance de réseau de faible valeur, la tension de sortie peut atteindre des valeurs qui
dépassent les valeurs maximales de dimensionnement des composants. Une étude
approfondie avec un meilleur modèle des évènements de surtension sur le réseau
permettrait de confirmer ce risque. Le modèle utilisé dans cette section est très
contraignant pour l’AR car il est fondé sur l’hypothèse d’une variation instantanée
des tensions du réseau.

Les chutes de tension n’impactent pas les performances de la régulation de la
tension totale de sortie.

La perte du réseau fait chuter la tension de sortie en-dessous de la valeur du
cahier des charges. Il faudrait soit augmenter la capacité de stockage en augmentant
la valeur de la capacité de sortie, soit que la charge en sortie supporte une valeur
de tension de sortie plus basse à faible puissance. Or dans les scanners actuels avec
une structure d’alimentation électrique ou Power Distribution Unit (PDU) passive,
la charge supporte des chutes de tension plus importantes pendant les sauts de
puissance. Ainsi la charge peut supporter de telle valeur de manière exceptionnelle.

5.6 Conclusion

Dans ce chapitre, plusieurs problématiques de robustesse de la régulation de l’AR
ont été évaluées.

Un modèle linéaire de la régulation globale du convertisseur a d’abord été dé-
veloppé. Ce modèle a permis de confirmer que le couplage entre les boucles de la
régulation n’a pas d’impact négatif sur la stabilité ni sur les performances.

L’étude de la régulation en tension totale de sortie a ensuite permis de confirmer
que cette régulation est robuste aux trois types de charge utilisées, en particulier la
charge à puissance constante qui représente la charge la plus proche de celle d’un
appareil d’imagerie médicale.

L’étude de la commandabilité de la régulation en courant a permis de confir-
mer la structure de la loi de commande en courant fondée sur la régulation de
trois variables. Néanmoins, cette étude n’a pas permis de conclure totalement sur
la stabilisabilité de la commande. Il aurait fallu pour cela étudier les pôles non-
commandables. Néanmoins, les nombreuses simulations et les tests expérimentaux
effectués tendent à confirmer que le système est stabilisable.

L’étude des marges de stabilité en monovariable et en multivariable a démontré
la robustesse des boucles en courant sur l’ensemble du domaine de fonctionnement
et pour les plages de valeurs des paramètres de l’impédance du réseau définies
dans le cahier des charges. Cela a permis en outre de montrer que la régulation a un
meilleur degré de stabilité quand les courants d’entrée sont en mode DCM que quand
ils sont en mode CCM. Le pire cas pour la stabilité a été identifié pour les valeurs de
puissance de sortie, de tension nominale d’entrée et d’inductance de réseau les plus
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élevées.
L’étude des perturbations du réseau a montré que la régulation est capable de ré-

guler la tension totale de sortie après des phénomènes de surtension et de chute de
tension sur le réseau. Néanmoins, pour des surtensions à 200% de la valeur nominale,
la tension de sortie croît jusqu’à atteindre des valeurs pour lesquelles les composants
de l’AR peuvent être endommagés. Une modélisation plus fine des phénomènes de
surtensions est nécessaire pour confirmer ce résultat obtenu avec des hypothèses
très contraignantes.
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Conclusion

Le travail de thèse présenté dans ce mémoire est le fruit d’une collaboration entre
le laboratoire de signaux et systèmes de CentraleSupélec et GE Healthcare. Cette
collaboration a bénéficiée d’une convention CIFRE. Elle avait pour but d’une part
de proposer une topologie et une loi de commande pour le redresseur triphasé ac-
tif ou Active Rectifier (AR) du futur alimentation électrique ou Power Distribution
Unit (PDU) des scanners à rayons X, d’autre part d’évaluer la robustesse de cette
commande sur l’ensemble du domaine de fonctionnement.

L’état de l’art des topologies de redresseur triphasé a mis en exergue les qualités
de fiabilité et de densité de puissance du redresseur Vienna. Il a permis également
de mettre en valeur une solution alternative moins coûteuse mais moins performante
constituée d’un pont de diodes triphasé en série avec deux convertisseurs Boost : le
redresseur Double Boost. Une analyse quantitative en simulation des deux topolo-
gies retenues a permis de confirmer les avantages et inconvénients des redresseurs
Vienna et Double Boost. Le faible coût du Double Boost par rapport à celui du Vienna
est contre-balancé par de faibles performances en distorsion des courants. Notre
application privilégiant les performances sur le coût, la topologie Vienna a été re-
tenue pour la suite de l’étude. Les contraintes de fiabilité et de coût ont ensuite
amené à choisir une variante du Vienna, le double Vienna entrelacé à inductances
couplées, ou Coupled Inductors Interleaved Vienna Rectifier (C2IV), constituée de
deux branches parallèles avec une topologie Vienna par branche, d’inductances en
entrée couplées entre les branches pour chacune des trois phases d’entrée, et d’une
commande entrelacée entre les deux branches. Elle permet d’améliorer la fiabilité
et le volume au prix d’une complexification de la commande et de la conception
des inductances. Les études sur cette variante de Vienna sont très récentes. Cette
topologie doit de plus répondre aux contraintes atypiques des systèmes d’imagerie
médicale à forte puissance impulsionnelle. Il était ainsi nécessaire d’étudier la robus-
tesse de cette topologie sur l’ensemble des points de fonctionnement pour valider
son utilisation dans le PDU des scanners à rayons X.

Avant d’étudier la robustesse de l’AR, il faut d’abord dimensionner les compo-
sants, modéliser le convertisseur, choisir une loi de commande et développer les ou-
tils d’analyse de la stabilité. Le dimensionnement du convertisseur n’est pas évident
en raison de la complexité de la topologie retenue. Pour cela, les formes d’onde des
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courants dans les inductances couplées et des tensions aux bornes des condensa-
teurs de sortie ont été analysées à partir de modèles dynamiques. La commutation
des transistors bipolaires à grille isolée ou Insulated Gate Bipolar Transistors et le
couplage des inductances engendrent l’existence de nombreux modes de conduc-
tion différents pour les courants qui dépendent de la puissance de sortie et de la
tension d’entrée de l’AR. Le dimensionnement de ces inductances a permis de les
restreindre à quatre modes principaux que la commande doit prendre en compte :
deux modes de conductions continue et deux modes de conduction discontinue. Le
dimensionnement des condensateurs de sortie a permis de montrer que les harmo-
niques du réseaux qui apparaissent dans la tension de sortie sont négligeables par
rapport au bruit de mesure et à la précision de la régulation.

Une fois le dimensionnement de l’AR effectué, des modèles de fonctionnement
ont pu être développés et validés. Les modèles dynamiques non-linéaires ont per-
mis de simuler les réponses temporelles en vue de vérifier les performances de la
régulation sur tous les points de fonctionnement. Ils ont été validés par comparaison
avec des mesures expérimentales sur un scénario de saut de puissance de charge.
Ensuite, les modèles statiques linéaires ont été exploités en vue de concevoir la loi
de commande et d’évaluer la robustesse de la régulation. Un apport original de cette
thèse est d’utiliser deux modèles linéaires différents entre le mode de conduction
continue ou Continuous Conduction Mode (CCM) et le mode de conduction discon-
tinue ou Discontinuous Conduction Mode (DCM) des courants d’entrée. Bien que la
méthode de linéarisation classique par moyennage du modèle non-linéaire des gran-
deurs du convertisseur soit adaptée au cas CCM, elle est inadaptée au cas DCM parce
que la dynamique des courants est différente entre ces deux modes. Pour obtenir un
modèle linéaire en DCM, une première étape a été de proposer un modèle dyna-
mique de gain proportionnel avec retard à partir de l’observation de la réponse du
courant d’entrée à un échelon de rapport cyclique pour un point de fonctionnement
quasi-statique. Ensuite, les gains du modèle ont été calculés en établissant la relation
formelle entre la moyenne du courant d’entrée et le rapport cyclique correspondant
en partant des équations dynamiques du modèle non-linéaire et les formes d’onde
des courants dans les modes DCM. Les modèles linéaires ont ensuite été validés par
comparaison avec les réponses fréquentielles des courants estimées au moyen de la
simulation du modèle non-linéaire. L’analyse de la réponse fréquentielle en courant
a aussi mis en évidence la présence de modes résonants et de zéros de transmission
liés aux inductances et aux capacités en entrée de l’AR. Ces modes/zéros limitent
la rapidité de la régulation et peuvent être une source potentielle d’instabilité. Une
estimation de la bande passante maximale a été ainsi définie pour la phase de calcul
des régulateurs.

Pour choisir la loi de commande de l’AR, une revue de la littérature a d’abord per-
mis de mettre en évidence les types de régulation les plus utilisés sur le redresseur
Vienna. Le contexte industriel de notre application a favorisé le choix d’une structure
simple à analyser et à implémenter, tout en remplissant les critères de performance
du cahier des charges. Elle est constituée de trois boucles de régulation : sur la ten-
sion totale de sortie, sur les courants d’entrée et sur l’équilibrage des tensions de
sortie. Pour prendre en compte la dynamique rapide de la charge, une compensa-
tion sur le courant de charge a été ajoutée à la régulation de la tension totale. Pour
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prendre en compte la différence de dynamique des courants d’entrée en CCM et
DCM, une anticipation sur les rapports cycliques a été ajoutée à la boucle en courant
avec un algorithme différent selon le mode de conduction détecté. Les performances
du système global de l’AR ont été vérifiées en boucle fermée en simulation et expé-
rimentalement sur un prototype. Dans le cas d’une réponse à un saut de puissance
de charge, le pire cas de fonctionnement du point de vue de la chute de tension de
sortie et du temps de réponse a été identifié pour la puissance maximale de sortie,
l’amplitude minimale des tensions d’entrée, la valeur maximale de l’inductance et de
la résistance du réseau. De plus, la régulation de la tension de sortie reste perfectible
à très faible charge pour des puissances de l’ordre de 1kW.

Pour confirmer le choix de la topologie de l’AR et de sa loi de commande, une
étude de robustesse a été menée sur les boucles en courants d’entrée qui sont par-
ticulièrement sensibles au point de fonctionnnement. Les marges de stabilité des
modèles linéaires ont été calculées pour un nombre représentatif de points de fonc-
tionnement et de valeurs de l’impédance du réseau. Tant les calculs des marges
monovariables que des marges multivariables ont montré la robustesse de la boucle
en courant. Cela a permis en outre de confirmer le fait que la régulation est plus
stable quand les courants d’entrée sont en mode DCM que quand ils sont en mode
CCM. Le pire cas pour la stabilité a été identifié quand les courants sont en mode
CCM pour les valeurs de puissance de sortie, de tension nominale d’entrée et d’in-
ductance de réseau les plus élevées. Ensuite, la robustesse de la boucle en tension
a été évaluée par rapport aux trois types de charge de sortie possibles et au phéno-
mène de variation rapide de la tension nominale du réseau d’entrée. Cette analyse
a montré que la régulation en tension est suffisamment rapide pour être insensible
au type de charge, en particulier la charge à puissance constante qui représente la
charge la plus proche de celle d’un appareil d’imagerie médicale. L’étude de scénario
de variation de tension nominale du réseau en simulation a montrée que la régula-
tion en tension est robuste aux phénomènes de surtension et de chute de tension
définis dans la courbe Information Technology Industry Council (ITIC). Néanmoins,
pour des surtensions à 200% de la valeur nominale de la tension d’entrée, la ten-
sion de sortie croît jusqu’à atteindre des valeurs pour lesquelles les composants de
l’AR peuvent être endommagés. Une modélisation plus fine des phénomènes de sur-
tensions est nécessaire pour confirmer ce résultat obtenu pour des hypothèses très
contraignantes.

Grâce à l’étude des modèles en simulation et aux expériences sur prototype dé-
veloppées dans cette thèse, la topologie et la loi de commande de l’AR proposées
apparaissent adéquates pour atteindre les performances des PDU des scanners à
rayons X de future génération tout en étant robuste sur le domaine de fonctionne-
ment.

Perspectives

À la suite de ce travail, la loi de commande de l’AR peut encore être optimisée :

— La tension de sortie peut dériver à très faible puissance. Une solution serait
d’utiliser un commande à hystérésis pour réguler la tension à faible puissance
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de manière à borner cette dérive.

— La dynamique de la boucle en courant dépend du point de fonctionnement dans
le mode DCM. Pour conserver la même dynamique quelque soit le point de fonc-
tionnement, une solution pourrait être d’utiliser une table de gains pour le cor-
recteur Proportionnel Intégral (PI) qui permette de choisir le gain adéquat en
fonction des mesures du courant d’entrée et de la tension d’entrée pour cha-
cune des phases.

— Il existe des résonances peu amorties liées aux paramètres du filtre d’entrée.
Une solution serait d’inclure un filtre numérique pour atténuer la résonance,
augmentant ainsi les marges de stabilité sans diminuer les performances.

— Il serait intéressant de mener une étude comparative pour quantifier les perfor-
mances d’autres structures de commande telles que le correcteur Proportionnel
Résonant (PR), la correction par modes glissants ou Sliding Mode Control (SMC),
et la commande prédictive ou Model Predictive Control (MPC) qui présentent
des performances intéressantes pour la régulation des courants malgré une plus
grande complexité de conception.

Différents modes de conduction des courants ont été mis en évidence dans notre
étude. Cependant, seul les modes principaux ont été pris en compte pour concevoir
l’algorithme d’anticipation des rapports cycliques :

— Il serait intéressant de développer un algorithme d’anticipation pour chacun des
modes de conduction possibles. Cela permettrait d’améliorer les performances
sur la boucle en courant à faible puissance.

— La stabilité de la boucle en courant a été étudiée séparemment pour chaque
mode de conduction. Il serait pertinent d’étudier la stabilité de manière plus
globale pour vérifier par exemple que le changement de mode ne provoque pas
d’instabilité.

L’étude de la robustesse de la régulation par rapport aux variations en tension
sur le réseau a été effectuée à partir d’un modèle simple de défaut réseau. La ten-
sion de sortie a atteint des valeurs maximales en simulation dangereuses pour les
composants du convertisseur. Cette étude peut être approfondie en simulation en
développant des modèles de défaut réseau plus réalistes et être complétée par des
expériences sur prototype.

Les travaux de cette thèse n’ont pas abordé la conception détaillée du filtre d’en-
trée contre les perturbations électromagnétiques. Il est préférable de réaliser cette
étude après que le convertisseur ait été totalement conçu et qu’un prototype ait été
développé et validé en performance. L’enjeu est d’une part de respecter les normes
de filtrage, et d’autre part de vérifier que le filtre ne crée pas d’instabilité dans la
régulation.

Une fois le redresseur AR complètement conçu, il est intéressant d’étendre le do-
maine d’étude à l’ensemble du convertisseur unité de distribution d’énergie à haute
fréquence ou High Frequency Power Distribution Unit (HFPDU) :

— Le convertisseur système d’écrêtage en puissance ou Peak Shaving (PS) pré-
sente plusieurs axes de recherche :

216



Conclusion générale

— Une fois le choix de la topologie effectuée, il faut étudier les différentes op-
tions de stockage d’énergie envisageable : condensateur, super-condensateur
et batterie. Il faut pour cela quantifier précisément les critères du cahier des
charges pour caractériser le profil de puissance que doit fournir le conver-
tisseur PS et son coût.

— Un autre axe de recherche serait de concevoir le PS de manière modulaire.
Cette conception permettrait d’adapter le convertisseur HFPDU à des scan-
ners à rayons X de puissance nominale différente ou à d’autres types d’ap-
pareil d’imagerie médicale tels que les scanners d’Imagerie à Résonance
Magnétique (IRM). Cette manière de concevoir impose plus de souplesse
au convertisseur PS.

La perspective industrielle des travaux réalisés au cours de cette thèse est éga-
lement à mentionner, puisqu’elle a donné lieu à des échanges fructueux avec GE
Healthcare pour choisir et implémenter la loi de commande de l’AR pour les futurs
PDU des scanners à rayons X.
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Titre : Robustesse d’une loi de commande d’un redresseur triphasé pour l’alimentation
électrique d’un appareil d’imagerie médicale de forte puissance impulsionnelle

Mots clés : Robustesse, Loi de Commande, Redresseur triphasé, Inductance couplée, Modéli-
sation, Appareil d’imagerie médicale

Résumé : La conception d’un redresseur
triphasé robuste et performant est un enjeu
clé dans les alimentations des futurs appareils
d’imagerie médicale de type scanner à rayons
X pour augmenter leur puissance et leur rapi-
dité. Cette application impose une grande va-
riabilité de points de fonctionnements au re-
dresseur : (i) En sortie, la charge est de type
impulsionnelle avec des variations de puissance
de plus de 100kW. (ii) En entrée, la tension no-
minale d’entrée et l’impédance du réseau d’en-
trée sont variables d’une installation à l’autre.
La topologie du double Vienna avec inductances
couplées et commandes entrelacées est choisie
pour son efficacité, sa fiabilité et son faible vo-
lume. La loi de commande choisie est consti-
tuée de trois boucles de régulations : (i) régu-
lation de la tension de sortie totale, (ii) correc-
tion du facteur de puissance des courants d’en-
trée, (iii) équilibrage des deux tensions de sortie.

Une contrainte forte est le changement de dy-
namique des courants d’entrée qui passent par
différents modes de conduction sur une même
période du réseau. Deux modèles linéaires des
courants sont développés : le modèle moyenné
linéarisé pour les modes de conduction continue,
et un modèle original développé dans cette thèse
pour les modes de conduction discontinue. Les
performances de la régulation sont vérifiées en
simulation et expérimentalement. La robustesse
de la régulation est évaluée par l’analyse des
réponses fréquentielles et des marges de stabi-
lité monovariables et multivariables des modèles
linéaires développées dans cette thèse sur l’en-
semble des points de fonctionnement et des va-
leurs possibles de l’impédance réseau. La robus-
tesse de la régulation globale aux phénomènes
définis par la courbe ITIC de surtension et de
chute de tension sur le réseau est confirmée en
simulation.

Title : Robustness of the Three-Phase Rectifier Control Law of a Power Supply for a High
Pulse Power Medical Imaging System

Keywords : Robustness, Control law, Three-phase rectifier, Coupled inductance, Modeling,
Medical imaging system

Abstract : The design of a robust and effi-
cient three-phase rectifier is a key issue in the
power supplies of future medical imaging system
such as X-ray scanners to increase their power
and speed. This application imposes a large va-
riability of operating points on the rectifier : (i)
At the output, the load is of the pulse type with
power variations of more than 100kW. (ii) At
the input, the nominal input voltage and input
grid impedance are variable from one installa-
tion to another. And the instant input voltage
varies normally on a ˘10% range, and abnor-
mally from 0 to 500% of the nominal value. The
double Vienna topology with coupled inductors
and interleaved controls is chosen for its effi-
ciency, reliability and low volume. The chosen
control law consists of three control loops : (i)
regulation of the total output voltage, (ii) po-

wer factor correction of the input currents, (iii)
balancing of the two output voltages. A strong
constraint is the changing dynamics of the input
currents which pass through different conduc-
tion modes over the same grid period. Two linear
models of the currents are developed : the linea-
rised averaged model for the continuous conduc-
tion modes, and an original model developed
in this thesis for the discontinuous conduction
modes. The performance of the regulation is ve-
rified in simulation and experimentally. The ro-
bustness of the control is assessed by analysing
the frequency responses and the single-variable
and multivariable stability margins of the linear
models developed in this thesis. The robustness
of the global regulation to the phenomena defi-
ned by the ITIC curve of grid overvoltage and
voltage drop is confirmed in simulation.
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