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Introduction Générale

Ce travail a été réalisé dans le cadre d'une Convention Industrielle de Formation par la
Recherche (CIFRE) impliquant le Groupe de Recherche en Electrotechnique et Electronique
de Nancy (GREEN) et le département Nanomatériaux, Electronique Et Vivant (N2EV) de
I'Institut Jean Lamour de Nancy (IJL) (anciennement appelé Laboratoire d’Instrumentation
Electronique de Nancy (LIEN)) avec I'entreprise General Electric - Power Conversion (©
(GE-PC). GE-PC travaille essentiellement dans le domaine de I'entrainement a vitesse variable
(marine, production des hydrocarbures, métallurgie), dans les énergies renouvelables (éoliennes,
panneaux photovoltaiques) et dans la qualité de I’énergie électrique (compensation statique
d’énergie réactive, filtrage actif ...). Ces différents themes constituent également des centres
d’intéréts des deux laboratoires associés a ce travail de recherche.

Energies renouvelables Métallurgie

FIGURE 0.1 — Domaine d’activités de GE-PC.

Le matériel d’exploitation est énormément cotiteux et un arrét de la production engendre
des pertes importantes. Par exemple, un Floating Production, Storage and Offloading (FPSO)
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produit des centaines de milliers de barils par jour. Les laminoirs utilisés dans le secteur de la
métallurgie produisent plusieurs centaines de tonnes de métal par jour. Il est donc impératif
d’avoir un systeme de validation des contréleurs industriels impliqués dans ces applications pour
éviter d’endommager le matériel a la mise en service et diminuer la durée des interventions et
donc des arréts de production.

Si 'on prend le cas de 'entrainement a vitesse variable, selon le type d’application, le
systeme d’entrainement peut se trouver dans différents types d’environnement et soumis a
différentes contraintes avec différentes spécifications.

80Hz

15Hz 20H:2 Meétallurgie

0Hz 0Hzl 0H 2 180Hz

FI1GURE 0.2 — Ordre de grandeur des fréquences d’alimentation des machines selon I'application.

Par exemple, les réseaux électriques des bateaux sont des réseaux isolés a faible puissance
de court circuit et donc plus vulnérables. En outre, les systemes de propulsion de bateau sont a
faible fréquence (autour d’une quinzaine de hertz) pour éviter les phénomenes de cavitation sur
les hélices.

Par contre, les réseaux des secteurs de la métallurgie sont des réseaux plus puissants et sont
méme soutenus par des systemes de compensation de réactif, voire méme de filtrage harmonique
pour supporter des applications types fours a arc. Les fréquences statoriques mises en jeu dans
des applications de la métallurgie sont généralement de ’ordre d’une cinquantaine de hertz.

Les systemes d’entrainement dans la production de gaz et d’hydrocarbure tiennent les
records en vitesse. Les machines peuvent avoir des fréquences de rotation avoisinant les 200H z,
raison pour laquelle les rotors sont supportés par des paliers magnétiques.

Pour répondre a ces différents types d’application, plusieurs architectures du systeme
de puissance existent. Par exemple, la partie redressement peut-étre faite par des redresseurs
propres (commandés) ou par plusieurs ponts redresseurs a diodes. Par ailleurs, le type de filtre
et les stratégies de Modulation de Largeur d’Impulsion (MLI) sont définis en fonction de la
gamme de vitesse.

Tous les jours, des améliorations et des changements sont proposés par des ingénieurs
et des chercheurs. Les technologies utilisées évoluent en permanence et les solutions vendues
ne doivent pas se baser sur des technologies obsoletes. Au dela de ces différences entre types
d’applications et de ces perpétuelles évolutions se rajoutent les spécifications propres a chaque
projet.

Le systeme d’entrainement est accouplé a un systéme mécanique. Tout systeme mécanique a
ses fréquences propres de résonance qu’il ne faut pas entretenir par le controle. Il arrive que
ces résonances tombent en plein milieu de la bande passante du controleur. Par ailleurs les
rampes d’accélération et de décélération sont spécifiques au systeme mécanique. Ces rampes
imposent donc la disponibilité d’un couple d’accélération sur 'arbre, fonction de 'inertie totale
du systeme.

Certains clients spécifient des points de fonctionnement assez particuliers. On peut citer les
fonctionnements avec des creux de tension allant jusqu’a 70% de la tension nominale du réseau
disponible temporairement ou sur une longue durée pour des réseaux peu étendus. Ceci implique
I'implémentation de fonctions spécifiques dans le controleur qui limiteraient les contraintes sur le
systéme de puissance pour pouvoir tenir ces points de fonctionnement particuliers. Ces fonctions
spécifiques sont critiques et sont tres difficiles voire impossible a tester sur site.



Un controleur industriel doit couvrir une large gamme d’application ainsi que des spécificités
propres a chaque projet. En absence de systéme de prévalidation, chaque modification (matérielle
ou logicielle) est susceptible d’endommager le systéeme de puissance. Une modification du
controleur peut également interrompre la production pour une durée inacceptable dans le cas
de travaux de réfection.

Les simulateurs analogiques connus sous le nom de Transient Network Analysers (TNAs)
ont été largement utilisés depuis les années trente Thompson [1992] pour vérifier la stabilité du
systéme ainsi que le comportement du controleur. Les simulateurs analogiques offrent certes une
tres bonne résolution mais sont difficilement reconfigurable et plus complexes a paramétrer par
rapport a des simulateurs numériques.

Une autre solution pour valider en amont un contréleur industriel est le recours a une
maquette homothétique.
Les modeles homothétiques ne conservent pas toujours les propriétés du systeme original. Par
exemple, sur des petites machines électriques, le rapport entre l'entrefer et le diametre est
beaucoup plus important que sur des grosses machines. Cela se manifeste par des fuites plus
importantes.
Par ailleurs, les tests récurrents sur maquette accélerent le vieillissement et 1'usure de cette
derniere.
Cependant, une expérimentation sur maquette valide 1'aspect fonctionnel du controleur. Néan-
moins, le paramétrage du controleur ne peut se faire que sur le systeme réel ou sur une plateforme
pouvant reproduire le comportement du systéme réel. De nos jours, une plateforme de simulation
temps réel digitale peut permettre de réaliser ce challenge.

La validation des controleurs industriels sur simulateur temps réel permet :

d’éviter ou de limiter les surprises sur site;

de faire des tests qui peuvent arriver dans la réalité mais qui restent difficiles a reproduire

volontairement ;

— de faire des tests intermédiaires impossibles a réaliser dans la réalité (exemple onduleur
avec bus continu parfait) avant les tests d’ensemble ;

— de faire des tests d’acceptation avec le client. Dans certains cas, le client vient avec une
réplique portative de son matériel dédiée a l'interface avec le systéeme d’entrainement. Il
vérifie donc comme sur un systéme réel les ordres de démarrage et d’arrét, donne les
consignes de référence et vérifie les échelles des signaux physiques qui lui auraient été
remis sur site en temps réel. Des tests a des points de fonctionnement établis durant la
phase de dimensionnement se mettent en place et on vérifie en temps réel si le controleur
et le dimensionnement sont corrects ;

— de revérifier le dimensionnement. La phase de dimensionnement est souvent faite sur des
simulations a fenétre de temps réduite. La simulation temps réel fournit des résultats
instantanés et permet de voir rapidement et globalement ® les contraintes sur chaque
élément du systeme de puissance.

En plus de ces avantages par rapport a des maquettes, une plateforme numérique :

— est flexible et peut simuler un systeme comme un autre par changement de parametres
et de modeles;

— occupe moins d’espace et dissipe moins de chaleur qu'une maquette ;

— réduit les risques et accidents comme les signaux échangés sont a majorité en Basse
Tension (BT) voire a Tres Basse Tension de Sécurité (TBTS)

Les simulateurs numériques peuvent donc servir de plateforme de prévalidation de contrd-

leurs avec les parametres du systéme réel mais également de formation pour les metteurs en

1. Les contraintes sur les composants de commutation ne sont pas toujours simulées car elles nécessitent
une modélisation fine et un pas de calcul infiniment petit. On peut cependant trouver dans la littérature certains
auteurs qui s’intéressent a ces phénomeénes pour des applications de simulation temps réel
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service. Un passage par une Validation par Interface Matérielle (VIM) permet de réduire la
durée des mises en service et donc des cotits. Notons que les cotits de mise en service peuvent
étre tres importants par exemple pour les plateformes de forages offshore ou marine.

Les premiers articles parlant de simulation temps réel ont été publiés dans les années
cinquante Everett [1951] Gray et al. [1953] Rubinoff [1955] Thiberville [1958] Bauer [1958].
Ces travaux touchent surtout les domaines de 'aviation et de la mécanique. Ils concernent
des domaines plus ou moins complexes allant jusqu’au systéeme de guidage de missile. La
simulation temps réel des dispositifs d’électrotechniques est apparue beaucoup plus tard, a cause
de la puissance de calcul requise pour prendre en compte les commutations d’interrupteurs
commandés.

Pour bien comprendre la notion de simulation temps réel, nous reprenons quelques défini-
tions de la simulation temps réel :

Crosbie et al. [2004] : "Real-time simulation is a familiar technique for testing hardware
and software in the loop and for operator training. An important parameter of these simulations
is the frame-time necessary to capture the dynamics of the system being simulated. Modern power
electronic systems, using higher frequency pulse-width modulation (PWM) converter control
demand frame times that are significantly shorter than those found in most real-time simulators."

Kim et al. [1996] : "Real-time simulation is an advanced mode of simulation in which the
simulation objects are designed to show the same timing behavior that the simulation targets do."

Uchida et McPhee [2011] : "Real-time simulation is an essential component of hardware
and operator-in-the-loop applications, such as driving simulators, and can greatly facilitate the
design, implementation, and testing of dynamic controllers."

La simulation temps réel est donc une technique permettant d’effectuer une validation du
matériel et/ou du logiciel sur un modeéle numérique exécuté par un calculateur. Dans notre cas,
nous nous intéressons a la validation du controleur physique et de la partie logicielle. Le temps
de calcul et le temps de mise a disposition des signaux doivent étre strictement inférieurs au pas
de calcul utilisé pour que le simulateur puisse refléter le systeme original.

Les simulateurs numériques offrent beaucoup d’avantages mais leur mise en place requiert
un grand effort de modélisation d’ou la problématique de cette these qui s’articule autour des
méthodologies de modélisation de systemes électrotechniques et d’implémentation de modeles
temps réel sur des calculateurs numériques. Les techniques utilisées different selon que 1’'on
implémente sur des cibles type processeur ou sur des cibles Field Programmable Gate Arrays
(FPGASs), mais également selon le niveau de validation demandé.

La premiere partie de cette these expose d'une facon générale les bases nécessaires pour le
développement de modeles numériques des parties linéaires ainsi que des parties incluant des
interrupteurs commandés.

La deuxieéme partie de cette these présente une méthode de validation de I'algorithme de
controle avec les parametres du systéme réel et sans ressource matérielle supplémentaire (hormis
les ressources matérielles dédiées au contrdle). Dans ce cas, le niveau de validation algorithmique
ne prend pas en compte l'interface d’entrée/sortie du controleur.

La troisieéme partie présente une validation complete incluant l'interface d’entrée/sortie.
Elle propose deux types de simulateurs : le simulateur a base de processeur et de FPGA et le
simulateur uniquement implanté sur cible FPGA.









CHAPITRE ].

Simulation des Systemes
Electrotechniques

1.1 Introduction

Les premiers simulateurs permettant de valider des contréleurs étaient des maquettes analo-
giques (en anglais les TN As). Ensuite sont venus les simulateurs hybrides (Analogique/Numérique)
pour lesquels des fonctions spéciales étaient réalisées en analogique a base d’amplificateurs
opérationnels.

D’autres solutions de validation de controleurs se basaient sur le développement de modeles
homothétiques. Le développement de maquettes homothétiques, dans le cas d’'une machine par
exemple, nécessite des attentions particulieres, Allegre et al. [2010]. Les limitations liées a la
mise a 1’échelle justifient le développement des simulateurs completement numériques, Tao et al.
[2008].

L’avenement des énergies renouvelables a en quelques sortes encouragé la validation de
controleur Temps réel sur simulateurs numériques. La difficulté d’acces a des parcs éoliens ou
des parcs photovoltaiques dans les premieres phase de développement est évidente. La solution
fournie par les simulateurs numériques permet de faire en laboratoire des tests de contréleurs a
I’aide de modeles Temps réel de tels systemes.

Dans ce chapitre, nous décrivons brievement les différentes notions utiles et indispensables a
la simulation numérique d’un systeme électrotechnique comportant des convertisseurs statiques.

On définit par systeme de puissance électrotechnique la partie matérielle dédiée a la
conversion d’énergie sans le controleur. Ce systeme peut contenir des convertisseurs statiques,
des machines tournantes, un ensemble d’éléments passifs (un réseau électrique, des filtres passifs

).

La finalité de cette étude est de donner une solution pour pouvoir valider des controleurs
industriels sans avoir & disposition® le systéme de puissance. Le controleur peut étre validé en
deux étapes avant d’étre livré au client :

— une validation temps réel par interfacage logiciel (en anglais Software In the Loop (SIL));

— une validation temps réel par interfacage matériel (en anglais Hardware In the Loop

(HIL)).

Dans les travaux présentés dans cette these, nous ne nous intéressons pas a la validation du
systeme de puissance lui méme. La validation du systéeme de puissance est une étude faite dans
ce que nous appelons wvalidation par interfacage mizte ( en anglais Power Hardware In the Loop
(PHIL)) . Ce type de validation est composé :

1. pour des raisons de cofit, d’encombrement et de limitation des modeles réduits homothétiques

7
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— d’une partie logicielle qui calcule et donne les contraintes (courants, tensions, couples de
charge ...) a appliquer sur le systéme de puissance;
— d’une partie matérielle qui amplifie les références des contraintes. La partie matérielle
applique ces contraintes sur le systeme de puissance.
Les applications PHIL, par exemple dans le secteur de 'automobile, sont utilisées pour tester la
partie mécanique avec un profil de couple ou de charge donné.

Les difficultés a surmonter dans le cadre d’une validation Temps réel par interface logicielle
ou matérielle sont alors :
— la présence de convertisseurs statiques de part les phénomenes non linéaires qu’ils
introduisent lors des commutations des interrupteurs ;
— la complexité du modele qui augmente avec la taille du systeme ;
— les limitations en puissance de calcul et en cofit.

Une issue aux problemes liés aux convertisseurs statiques est d’insérer physiquement ces derniers
dans la boucle de simulation Temps réel. Hormis les convertisseurs, les autres parties du systeme
de puissance sont simulées. Par exemple, Ding et al. [2008] utilisent un filtre actif réel dans la
boucle de simulation Temps réel.

Les problemes rencontrés par la présence d’un convertisseur physique dans la simulation sont les
mémes que les problemes d’interfacage d’un simulateur numérique avec un simulateur analogique.
En effet, 'interfacage insere un délai supplémentaire dans la boucle. Ce délai additionnel est
susceptible de conduire a des résultats erronés voire méme a des phénomenes d’instabilité factices
du controleur. Le systeme hybride (analogique/numérique) nécessite une bonne amplification et
une synchronisation.

Dans des applications ou il est seulement nécessaire de valider 1’algorithme de controle sans
I'interface de génération des signaux de gachette, un étage d’amplification est utilisé a la place du
convertisseur. Par exemple dans les travaux de Courtecuisse et al. [2008], un amplificateur regoit
les références de courant et injecte ces courants dans le réseau. Il est clair que ce type d’approche
ne valide pas compléetement le controleur final qui sera implanté sur site. Les différentes sections
de ce chapitre décrivent les étapes a suivre pour développer un simulateur complétement numé-
rique, allant de la modélisation du systeme de puissance incluant des convertisseurs statiques
jusqu’a 'implémentation numérique sur une base matérielle donnée. Les bases de modélisation
sont les mémes que celles des simulateurs hors Temps réel.

La premiere section traite des différentes méthodes de modélisations du systeme dans le domaine
continu.

La section suivante décrit les méthodes de discrétisation. Ces méthodes de discrétisation sont
utiles dans le cas d’une "pré-modélisation" continue et permettent de déterminer, a partir de mo-
deles continus, les suites numériques récurrentes a implémenter sur les calculateurs numériques.
La troisieme section décrit brievement les méthodes de modélisation discretes.

La quatrieme section traite ensuite des alternatives pour la simulation Temps réel des convertis-
seurs statiques.

La section cing présente et compare les deux grandes familles de bases matérielles (FPGA /Processeurs)
utilisées dans la simulation Temps réel tout en justifiant le choix des approches adéquates pour
chaque famille.

La derniére section traite des différents axes d’optimisation et de réduction de cotit possibles
dans le cadre de la simulation Temps réel.
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1.2 Modeles a temps continu pour la simulation des systemes
électrotechniques

La dynamique d'un systeme quelconque est régie par des équations linéaires ou non

linéaires. Nous nous intéressons dans cette partie au cas d'un Systéme Linéaire Invariant dans
le Temps (SLIT) 2.

Dans le cadre de la validation d’un controleur sur simulateur Temps réel par interface

logicielle ou matérielle, le modele du systeme doit étre :

— suffisamment représentatif du systeme a simuler (capable de représenter les phénomenes
liés au contrdleur. A travers les signaux de retour, ce dernier doit étre informé en temps
réel de I'impact de ses signaux de commande sur le systéme électrotechnique.);

— aussi simple que possible (pour la rapidité d’exécution en Temps réel®, et pour la
détermination des paramétres?);

— a la portée des outils d’analyses mathématiques.

Les principaux types de représentations continues présentés dans la littérature sont :
— la représentation par équation différentielle ;
— la représentation d’état ;
— la représentation modale ;
— la représentation nodale.

1.2.1 Représentation par les équations différentielles

Une des formes appréciées des mathématiciens pour représenter un systeme est la forme
dite "en équation différentielle”. Prenons 'exemple d’'un systéme monovariable® pour illustrer ce
propos. La dynamique peut étre décrite par une équation différentielle du type :

dmy(t dmy(t dy(t
y(t) +an_1.7%() ...—|—a1.£+ag.y(t)
d"tu(t) du(t) '
_bn_lw++b1 dt +bou(t)

ou :
a; et bj(V(i,j) |0<i<n—1et0<j<n-—1)sont des coefficients constants, fonctions des
caractéristiques du systeme,
avec (Jmae < n — 1) pour des raisons de causalité®.

Ce type d’équation est une équation différentielle d’ordre n et se résout en deux étapes :

2. Un systéme est dit :

- linéaire si il répond aux criteres d’additivité (f(x1 + x2) = f(z1) + f(x2)) et d’homogénéité(f(w.x) = a.f(x))
- invariant dans le temps si il répond & tout instant de la méme fagon pour les mémes conditions initiales et
les mémes entrées. Ces systémes ont des caractéristiques (résistances, inductances, capacités, poids, inerties...)
indépendantes du temps.

3. Par exemple, dans le cas d’une validation pure du contréleur, les transitoires de commutation ne sont
pas simulés car ils nécessitent une tres haute résolution mais apportent peu en ce qui concerne la validation du
controleur. Dans le cas de nos systémes, ces phénomenes ont une durée de 'ordre de la microseconde alors que le
pas de calcul du controleur dépasse les 300us. Les phénomenes transitoires de commutation ont néanmoins une
grande importance dans 1’étude des contraintes et régimes homopolaires.

4. Les tests d’identification et de détermination de parametres peuvent étre cotlteux.

5. Une seule entrée et une seule sortie.

6. Un systéme est causal si la sortie a un instant donné ne dépend pas de I’entrée future. Les systemes
simulés dans le cadre de validation de controleurs sont causals. Des fonctions non causales existent cependant
dans des cas de traitement en Temps différé.
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1. La recherche de la solution sans second membre (dite en régime libre) en utilisant le
polyndéme caractéristique. Le probleme se décline alors en une recherche des racines du
polyndéme caractéristique d’ordre n;

2. La recherche de la solution dite en régime forcé qui a la méme forme” que la contrainte
u(t).

La solution générale est alors la somme des deux solutions précédemment décrites.

Cependant, il n’existe pas de solution analytique générale pour les polynémes de degré
supérieur ou égal a 5. Les racines d’un polynéme d’ordre 4 se calculent par la méthode de
Ferrari qui a son tour fait appel a la méthode de Cadran (résolution d’un polynéme d’ordre
3).

Notons que I’équation différentielle est en général assez complexe et le sera encore plus dans le
cas d’un systéme multivariable®. La représentation d’état offre alors une écriture plus simple
que la représentation par équation différentielle.

1.2.2 Représentation d’état

La représentation d’état est une des formes les plus connues pour modéliser un systeme

(Figure 1.1). La représentation d’état présente sous forme matricielle les équations différentielles
régissant la dynamique du systeme.
Cette forme de représentation a été largement utilisée depuis les années soixante grace a la
disponibilité des codes résolvant des équations différentielles d’ordre 1 Vlach et Singhal [1983] .
Elle est utilisée par des logiciels comme Piece-wise Linear Electrical Circuit Simulation (PLECS)
Alimeling et Hammer [1999], Advanced Continuous Simulation Language (ACSL) Pekarek et al.
[2004] , et par la toolbox Power System Blockset (PSB) de 'environnement Matlab Le-Huy
[2001].

"Nice artwork kiddo. | have a feeling that a great many
pecple will make a living off that third line someday!”
{Out of Comrol, IEEE Contrel Systems Magazine)

FIGURE 1.1 — Représentation d’état d’un systeme.

7. Sila contrainte est de type échelon, la solution est de type échelon. Si la contrainte est de type harmonique,
la solution est de type harmonique, ...
8. a plusieurs entrées et/ou plusieurs sorties
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1.2.2.1 Principe

Chaque ligne de la représentation d’état est formée par une équation différentielle élémen-
taire d’ordre 1. Le principe est de mettre les équations régissant la dynamique du systéme sous
la forme :

_dX

X=""=AX+BU 1.2
il + (1.2)

Y =CX+DU (1.3)

ou

X est le vecteur de variables d’état, de dimension (n x 1);

Y est le vecteur de sorties, de dimension (¢ x 1) ;

A est la matrice de dynamique, de dimension (n x n);

B est la matrice de commande ou d’entrée, de dimension (n X p);
C est la matrice d’observation ou de mesure, de dimension (¢ X n);
D est la matrice d’action directe, de dimension (g X p).

1.2.2.2 Exemple

L’équation (1.1) peut s’écrire sous forme d’état comme suit :

i 0 1 0 .. 0 -
s 0 0 1 0 s
Tp—1 0 0 0 1 Tp_1 Yay
Tn —Qp —ai; —Aas —Ap—1 T 1
%/—’ —_——  ——
X(1.1) Ay X Bay
o
X2
Yy = (bo bl bQ R bn_1> (15)
Ca Tn-1
T
———
Xa.1)

et D(l.l) =0

1.2.2.3 Fonction de transfert

En utilisant la transformée de Laplace, les équations d’état (1.2) et (1.3) s’écrivent :

s.X(s) — X(0) = A.X(s)+ B.U(s) (1.6)
Y(s)) = C.X(s)+ D.U(s) (1.7)

d'ou :
Y(s) = (C(sI = A" B+ D)U(s)+ (C (s — A7) X(0) (1.8)

I la matrice identité, de méme dimension que A;
s la variable de Laplace;
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X(0) le vecteur d’état initial ;
Pour des conditions initiales nulles (X (0) = 0), on a la relation suivante définissant la matrice
de fonction de transfert H(s) de dimension (q,n) :

Y(s) = H(s)U(s) = (C(s] = A)"' B+ D) U(s) (1.9)

1.2.2.4 Remarque

Le modele d’état d’un systeme donné n’est pas unique. La différence entre deux variantes
réside dans le choix des variables d’état. Le choix des variables d’état le plus pratique pour
représenter un systeme est celui de la représentation modale détaillée ci-apres car elle est faite
de plusieurs états indépendants ou, dans certains cas quasi-indépendants.

1.2.3  Représentation modale

Soit P une matrice non singuliere (inversible ou réguliere).
On définit le vecteur de variable d’état équivalent X lié au vecteur d’état X par la relation :

X=PX (1.10)

alors :

X=P'X (1.11)
A partir des équations (1.2) et (1.3) , on peut établir :

X=PAP'X +PBU (1.12)
N———— N——
A B
Y=CP'X+ D.U (1.13)
— ~
C D

X est le vecteur de variables d’état équivalent, de dimension (n x 1);

A est la matrice de dynamique équivalente, de dimension (n x n);

B est la matrice de commande ou d’entrée équivalente, de dimension (n x p);
C' est la matrice d’observation ou de mesure équivalente, de dimension (g x n);
D=D est la matrice d’action directe, de dimension (g x p).

Les représentations d’état définies par les relations (1.2) et (1.3) et par les équations (1.12)
et (1.13) sont équivalentes. D’ailleurs, elles ont les mémes équations caractéristiques.
Si I est la matrice identité de méme dimension que A et A, on a :

¢Z(>\):‘>\[ —Z’:‘)\PP’l —PAPfl‘:’p()\[_ A) P—l’

(1.14)
=[PI|X T = A)| [P =]\ T = A) =6a(N)

d4(N) et ¢5(N) sont respectivement 1’équation caractéristique de A et de A.

Les valeurs propres de A et A sont les racines de ¢4()\). La méthode la plus simple pour
obtenir ces valeurs propres est de calculer les coefficients de ¢4 et de chercher ensuite ses racines.
Cette méthode n’est valable que pour des matrices de petite taille. Pour des matrices a plus de
10 lignes, elle ne convient plus et donne des résultats erronés. En effet, les formats de nombres en
virgule flottante ou en double précision ne suffisent pas pour avoir des résultats pertinents. Pour
des grandes matrices, il est nécessaire d’utiliser des algorithmes numériques plus complexes.
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Dans le cas ou les valeurs propres sont deux a deux distinctes (de multiplicité égale a
un), la matrice de dynamique (A) est diagonalisable. Les éléments diagonaux correspondent
alors aux valeurs propres et les colonnes de la matrice de transformation P correspondent aux
vecteurs propres associés. Ce cas particulier de représentation est appelé représentation modale
ou représentation diagonale du fait de I'obtention d’une matrice de dynamique équivalente
diagonale.

Dans le cas ou au moins une des valeurs propres a une multiplicité supérieure ou égale a
deux, on obtient une matrice équivalente quasi-diagonale. La matrice de dynamique équivalente
est alors une matrice dont les éléments diagonaux sont constitués des chaines de Jordan. La
détermination des vecteurs propres et la détermination du nombre et de la taille maximale des
chaines de Jordan dépendent alors de la multiplicité algébrique et de la multiplicité géométrique
de chaque valeur propre multiple.

La liste de référence suivante répertorie des documents pertinents sur le theme de la
forme de Jordan : Kailath [1980] Borne et al. [1992] Brogan [1991] Horn et Johnson [1990]
Antsaklis et Michel [2005]. La représentation diagonale ou quasi-diagonale est intéressante du
point de vue simulation car elle allege énormément les calculs. La manipulation de matrice
diagonale est moins cotliteuse. Par contre, la détermination des valeurs propres et de la matrice
de transformation se complexifie avec la taille de la matrice dynamique.

1.2.4 Représentation nodale

La représentation nodale est utilisée par plusieurs logiciels d’analyse de circuits comme par
exemple ElectroMagnetic Transient Program (EMTP) et Simulation Program with Integrated
Circuit Emphasis (SPICE). Elle est utilisée pour générer des modeles a partir d'une description
topologique (type netlist) du circuit a simuler. La méthode des mailles qui lui est apparentée est
moins utilisée en analyse de circuit du fait de la complexité d’automatisation et de sa limitation
au circuit planaire.

Pour simplifier I’écriture des équations, on définit 'admittance Yo d’une capacité C' et
I'admittance Y7, d’une inductance L comme suit :

Yo = s.C (1.15)

Yy (1.16)

1
5L
1.2.4.1 Principes

La méthode détaillée de la représentation nodale, incluant la modélisation des interrupteurs
commandés, a été traitée en détails par Vlach et Singhal [1983]. Nous reprenons dans cette
partie les grandes lignes de la méthode nodale pour montrer au lecteur la simplicité de cette
formulation.

Par convention, les courants entrant auront un signe positif. Pour la mise en équation, il
est préférable, mais non obligatoire, de convertir les sources de tension en sources de courant
équivalentes. Pour un réseau d’éléments passifs & n noeuds, la représentation nodale est de la
forme :

Vi Yin Yo ..o Yo I
I S R I (117)
Vn Ynl Yn2 Ynn In
N—_—— N——

Viod Y_l Tnod

nod
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Viod €st le vecteur tension.
L,0q4 €st le vecteur d’injection de courant.
Y,.0a €st la matrice admittance.

L’obtention de la représentation nodale consiste alors a déterminer la matrice admittance
et le vecteur d’injection de courant. La mise en équation est basée sur la loi de Kirchhof f. La
matrice admittance et le vecteur d’injection de courant se construisent méthodiquement comme

suit :

1. Définir un noeud de référence et numéroter les noeuds.

2. Les éléments diagonaux de Y,,,q sont positifs et ses termes diagonaux Y44 ;; sont égaux a

la somme des admittances connectées au nceud j .

3. Les éléments extra diagonaux sont négatifs et Y,,,qx(j # k) = — X admittances connectées

entre les noeuds j et k.

4. Chaque élément du vecteur d’injection de courant I,,q; = > algébrique des courants

indépendants entrants (positifs) et sortant (négatifs) du noeud j.

1.2.4.2 Exemple

Prenons I'exemple de la Figure 1.2.

/AN
_
Je
AVaAVAY
Gs
AvAvAY
G7
@ | ®
: ICI i
J1<T> G1§ @ ng L3§ J3<T>
@

FIGURE 1.2 — Circuit avec des sources de courant Vlach et Singhal [1983]

La représentation nodale correspondante est :

Vi)  (Gh+s.Cit Got Gr 5.0y — G —Go —G
Vol —s5.C4y — Gy i + 5.0y + s.C5 + Gy —5.C5 _s.le
v, —Gy —5.C5 5 T 505+ Ge —3T
jf_/ -G —S.ILQ _sAng Gi+ s.le + sAng
Viod Yiod
Ji+Js—Js
—J
J3
Js + Js
Inod

(1.18)
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Robbins et College [2003] (Chapitre 8 — Section 6) présentent également cette méthode pour
le cas d’un circuit contenant des sources de tension, des sources de courant et des résistances. Un
exemple incluant des éléments réactifs (inductance et capacité) a été également traité par Le-Huy
[2006].

1.2.4.3 Remarques

Vlach et Opal [1997] qualifient la méthode nodale comme la meilleure méthode de formu-
lation pour les outils de Conception Assistée par Ordinateur (CAQO). Elle est adéquate pour
les systemes fortement non linéaires contenant des interrupteurs. Par ailleurs, la formulation
nodale fournit un degré correct de parallélisme de calcul.

Pour une application Temps réel, il est préférable d’utiliser directement les versions discretes
des éléments du systéme de puissance et de résoudre ensuite avec la méthode nodale.

La génération des équations du réseau par la méthode nodale peut étre faite automatiquement
par un calculateur en utilisant la théorie des graphes Vlach et Singhal [1983] (Chapitre 3).

1.3 Discrétisation

Une fois le systeme modélisé, il est nécessaire de trouver les expressions numériques
a implanter pour simuler le systeme sur un calculateur numérique. La Figure 1.3 résume
symboliquement la procédure de discrétisation d’un systeme a partir de son modele continu.

FIGURE 1.3 — Discrétisation du modeéle d'un systeme

1.3.1 Méthodes d’intégration numérique et stabilité

Les méthodes d’intégration numériques sont nécessaires quand il est difficile ou coliteux
d’établir I'inverse de la transformée de Laplace pour avoir une expression temporelle exacte (par
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la méthode des résidus ou par une décomposition en polynéme simple).

Si la fonction de transfert continue est de type polynomiale, il est possible de calculer
directement la forme discrete de cette fonction de transfert par une substitution.

Pour cela, on utilisera la transformée en Z dans laquelle le retard pur est représenté
par 2!, Dans la suite de cette section, nous présentons les différentes méthodes d’intégration
numérique de base.

1.3.1.1 Méthodes d’intégration du premier ordre

Les méthodes d’intégration d’ordre 1 supposent qu'une fonction y(t) évolue entre deux
instants de mesure discrets selon I’équation :

d
d—?: =y & y(t) = kit + ko (1.19)

At =t, = 0s (on prend ¢, comme origine de temps) :

y(tn) = yn (1.20)

A Vinstant t =t,, +T,, on a :
Y(tn +15) = Y1 = ka5 + yn (1.21)

ou T représente le pas de calcul.

1.3.1.1.1 Méthode d’Euler avant
La méthode d’Euler avant utilise une approximation linéaire d’ordre 1. Elle approxime en
estimant la dérivée a l'instant précédant, donc :

d .

Des équations (1.21) et (1.22) on déduit :

dy . Yn+1 — Yn

Ekt:tn) = UYn = 7+T (1.23)
Y —z7lY
~1
Y = 1.24
Zs T (1.24)
D’ot la relation de s fonction de 27!, issue de la méthode d’Euler arriére :
1— 271

= 1.25
s Tz~ ( )

Comme la méthode d’Euler avant approxime en estimant la dérivée a I'instant précédent, elle
introduit un retard égal a un pas de calcul T.

1.3.1.1.2 Méthode d’Euler arriere

La méthode d’Euler arriere est une méthode d’intégration du premier ordre qui approxime
en estimant la dérivée a I'instant du calcul (contrairement a la méthode d’Euler avant qui la
calcule sur l'instant précédent), donc :

d :
%|(t:tn+Ts) = Y1 = ku (1.26)
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Des équations (1.21) et (1.26) on déduit :

E‘(t:tn-i—Ts) = Ynt1 = 7+Ts (1.27)

Y — 2y
sY = T# (1.28)

Dot la relation de s fonction de 2! par la méthode d’Euler arriere :

1=zt

= 1.29
= (1.29)

Contrairement a la méthode d’Euler avant, la méthode d’Euler arriere introduit une avance
égale au pas de calcul T;.

1.3.1.1.3 Meéthode trapézoidale
La méthode trapézoidale approxime en estimant la dérivée par la moyenne des valeurs de
I'instant du calcul, et de I'instant précédent, soit :

dy yn 1 + yn
Ekt:tnﬂ‘s) = ==t 9 = k1 (1.30)
Des équations (1.21) et (1.30) ont déduit :
. . 2
Ynt1 T Yn = T(yn—i-l — Yn) (1.31)
Y — 27 LY
sY +271sY = 2.# (1.32)
D’ott la relation de s fonction de z~! par la méthode trapézoidale :
2 (1—z71
=— | —- 1.33
=2 (1 . ) (1.33)

La méthode trapézoidale étant une moyenne de la méthode d’Euler avant et la méthode d’Euler
arriere, elle n’introduit pas de délai ni d’avance.
1.3.1.2 Meéthode d’intégration d’ordre 2

Les méthodes d’intégration d’ordre 2 utilisent une approximation parabolique. Cela signifie
qu'une fonction y(t) évolue entre deux instants de mesure discrets selon 1’équation :

dQZ/ I
At=t,:
At=(t,+T,):
1
Yty +Ts) = Yns1 = 5/<:2T3 + k1 Ty + yn (1.36)

At =(t,+2Ty) :
Y(ty + 2T, = Ynso = 2koT? + 2k1 T + Yy, (1.37)
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1.3.1.2.1 Méthode de Gear d’ordre 2
La méthode de Gear approxime en estimant la dérivée a l'instant de calcul, donc :
dy
dt
Pour trouver les coefficients de pondérations, on écrit les équations (1.36) (1.37) et (1.38) sous
la forme matricielle :

|(t=tn+21,) = Unt2 = k2 (2T%) + Ky (1.38)

—1 Yn+2 2Ts2 2Ts 0 k?g
—1f | ¥ | = TTSQ s, 0 ka1 (1.39)
0 Yn 2T, 1 —=1) \Ynio
On en déduit alors que :
ki | = 2_T1$ 2;3 2_7‘:1 Yn+1 (1.40)
: 3 -4 1
Ynt2 2T, 2T: 2T: Yn
De la troisieme ligne de I’équation (1.40), on déduit :
dy . 3Yn+2 — WWnt1 + Yn
ay, gy = 1.41
dt |(t—tn+2Ts) Yn+-2 T, ( )
Dot la relation de s en fonction de z~! par la méthode de Gear de second ordre :
3—4z7 14272
= 1.42

Le tableau 1.1 résume les correspondances s / z~! pour ces différents méthodes d’intégration.

TABLE 1.1 — Substitution de 'opérateur de Laplace s en fonction de I'opérateur de décalage
—1

z
Méthodes d’intégration | Approximations
_ -1
Euler avant * § ==
S-Z
" —
Euler arriere g=1 =
P —
Trapézoidale s = 2l
- Lo lzam
Gear du deuxieme ordre s=3 4Z2T+Z

Lorsque la fonction de transfert continue contient des fonctions non linéaires (comme les
fonctions hyperboliques ou exponentielles par exemple), des méthodes numériques d’inversion
de la transformée de Laplace Vlach et Singhal [1983](chapitre 10 - page 282) sont utilisées. Il
existe beaucoup de méthodes d’intégration numérique. Plus I'ordre est élevé, plus la méthode est
précise et plus on peut s’autoriser a utiliser de grands pas de calcul. Cependant, une méthode
d’intégration d’ordre élevé nécessite un plus grand nombre de conditions initiales.

1.3.1.3 Meéthodes d’intégration explicites - Définition

Une méthode d’intégration est dite Explicite si elle nécessite uniquement les données des
pas de calcul précédant le point recherché (Euler avant par exemple). Ce genre d’intégration est
utilisé pour prédire les valeurs initiales Le-Huy [2006](page 15) Vlach et Singhal [1983](page
274).

9. méme résultat qu’avec le bloqueur d’ordre zéro
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1.3.1.4 Méthodes d’intégration implicites - Définition

Une méthode d’intégration est dite Implicite si elle nécessite l'information au point
recherché (Méthodes d’Euler arriére et trapézoidale par exemple). Ce genre d’intégration est
utilisé pour les correcteurs, mais également pour la simulation Temps réel Le-Huy [2006](page
15) Vlach et Singhal [1983](page 274).

1.3.1.5 Amortissement numérique

Certaines méthodes d’intégration introduisent artificiellement dans le modele discret un

amortissement qui n’existe pas dans le modele continu d’origine. L’amortissement numérique
est un des inconvénients des méthodes d’intégration tres stables telles que la méthode de Gear.
Cet amortissement numérique tend a amortir un circuit qui, dans la réalité, oscille Schilders et
Maten [2005](section 10 - page 567).
Dans certaines applications, la notion d’amortissement numérique est utilisée pour amortir des
modes de résonance dont les fréquences ne peuvent pas étre prises en compte par le pas de
calcul numérique. La contribution de ces modes ( bien que ces modes existent dans le systéme)
dans ces cas la est peu importante car on y considere qu’ils ne sont pas excités.

1.3.1.6  Stabilité des méthodes d’intégration

Les erreurs de troncature et I'ordre de la méthode d’intégration ne suffisent pas pour
évaluer le comportement d’un systéme discrétisé par une méthode d’intégration donnée. Il est
nécessaire d’étudier la stabilité de la méthode d’intégration pour le systéme concerné Vlach et
Singhal [1983](Chapitre 9 - page 270).

Nous présentons ici a titre d’exemple la stabilité des méthodes d’intégration, précédemment
examinées, en étudiant le cas d’un systeme régi par I’équation différentielle suivante :

T =z (1.43)

avec A € C

La solution temporelle exacte est alors :
x(t) = zoe™ M (1.44)

1.3.1.6.1 Stabilité de la méthode d’Euler avant
Pour un pas d’intégration Ty, la solution de I’équation (1.43) par la méthode d’Euler avant
s’écrit :
xy, =2x(nTs) = xo(1 + TA)" (1.45)

T, est une suite géométrique de raison r = 1 + T, qui converge si :
14+ T\ <1 (1.46)

On pose q = T, A avec q € C.

Pour satisfaire 'inégalité (1.46), on opte pour une écriture complexe A = R(A) + 7S(A). Le
résultat discrétisé avec la méthode d’Euler avant converge pour tout point ¢ a I'intérieur du
cercle (Cy) de centre(-1,0) et de rayon unitaire.

Pour avoir une version discrete stable par la méthode d’Fuler avant d’un systeme continu
d’ordre n stable 1°, il faut que tous les points q; = N\Ts (V 1 < i < n) soient da Uintérieur du

cercle (Cy).

10. Un systeme continu d’ordre n est stable si les parties réelles de toutes ses valeurs propres \; sont
négatives (R(\i=1..n) < 0)
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1.3.1.6.2 Stabilité de la méthode d’Euler arriére
Pour un intervalle de temps T} suffisamment petit, la solution de I’équation (1.43) par la
méthode d’Euler arriére s’écrit :

x, = x(nTs) = xo <1 —1TS)\)n (1.47)

. 7 ) . . 1 . ..
T, est une suite géométrique de raison r = (m) qul converge sl :

<l&[1-TN>1 1.48
(=) <1 o= (149
On pose ¢ = T\ avec q € C.

Pour satisfaire 'inégalité (1.48), comme précédemment on choisit une écriture complexe A\ =
R(A) + 7(N). Le résultat discrétisé avec la méthode d’Euler arriere converge pour tout point ¢
a lextérieur du cercle (Cy) de centre(1,0) et de rayon unitaire.

Pour avoir une version discrete stable par la méthode d’Euler arriere d’un systéme continu
d’ordre n stable™, il faut que tout les points q; = N\Ty (V1 <1 < n) soient a 'extérieur du cercle

(Ca).

1.3.1.6.3 Stabilité de la méthode trapézoidale

Pour un intervalle de temps T suffisamment petit, la solution de I’équation (1.43) par la
méthode trapézoidale s’écrit :

14 LA\ 24+ TA\"
r, =x(n.T,) = xg (1—T§A> = (2_Ts>\ (1.49)
x, est une suite géométrique de raison r = @J“g /\) et converge si :
24T\
1 1.
‘2 — TSA‘ < (1.50)
On pose ¢ = T, A avec g € C
Pour satisfaire 'inégalité (1.50), soit :
A=RA) + 7SN
q=ATs=Ts.R\) +j.Ts.3I(\) =R(q) + 7.3(¢)
L’inégalité (1.50) s’écrit alors :
24+ R(q)*+S
o< VEHR@? +3@ (L.51)
V(2= R(9)? + 3(0)?
Soit :
0</(2+R(9))2 +3(g)? < /(2 — R(9))? + 3(q)? (1.52)
D’ou :
(2+R(g))* < (2 - R(q))* (1.53)
Soit :

R(q) <0 (1.54)

Le résultat discrétisé avec la méthode trapézoidale converge pour tout point ¢ du demi plan
gauche (Poy).

Un systéme continu stable' a systématiquement une version discréte stable par la méthode
trapézoidale. En effet, R(q) < 0 tant que R(N) <0 car ¢ = A\T's et 0 < T's.

La Figure 1.4 illustre les régions de stabilité pour les trois cas de méthodes d’intégration
présentées.
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P():T,"

Cy ] Cy

FIGURE 1.4 — Régions de stabilité de la méthode d’Euleur avant (C;), d’Euleur arriere (Cy) et
trapézoidale (Poy).

1.3.1.6.4 Meéthodes d’intégration A-stables

Une méthode d’intégration numérique est dite A-stable si elle donne une solution bornée
de 'équation (1.43) pour tout A | R(N)<0 , pour tout pas de calcul Ty et pour tout nombre
d’itérations n donné. La méthode trapézoidale est une méthode A-stable.

1.3.1.7 Exemple

Prenons I'exemple de la fonction de transfert continue suivante :

h(s) = (1.55)

h (s) possede un pole sg = 3 (qui n’est autre que la valeur propre A=3) a partie réelle positive.
La réponse exacte est donc du type exponentiel et diverge pour une contrainte de type échelon.
Soit h (271) la version discréte de h(s) par la méthode d’Euler arriére.
T.
hiz!) = ——2 1.56

( ) 1—-3T; — =1 (1.56)
La discrétisation avec la méthode d’Euler arriere conduit a une mauvaise réponse indicielle pour
T,=1s (Figure 1.5). La version discrete h (271) converge car q=T;.A=3. En effet q=3 se trouve
en dehors du cercle (C2) de rayon unitaire et de centre (1,0) et la réponse discrete est donc
stable.
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Réponse discréte | h(z'1) )

gl
0
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w 10" Réponse continue ( his) )
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T T SO SRR ...................................................
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08 F i .................................................. |
0 1 | |
0 1 2 3 4 5 = 7 8

FiGURE 1.5 — llustration de 1'utilité de ’analyse de stabilité numérique.

En choisissant un pas de calcul Ty tel que ¢ se trouve a l'intérieur de (Cy) (T's = 0.25s par
exemple), on obtient alors une réponse divergente.

1.3.1.8 Discussions

Les méthodes d’intégration d’ordre supérieur a deux ont une région de stabilité restreinte.
Elles nécessitent plus de performances de calcul et peuvent avoir des problémes de conditions
initiales.

Par ailleurs, les méthodes Implicites sont beaucoup plus stables que les méthodes Explicites.
Selon les deux derniers points précédemment discutés, les méthodes d’intégration adéquates a
la simulation Temps réel sont donc la méthode trapézoidale, la méthode d’Euler arriere et la
méthode de Gear de deuxieme ordre Dinavahi [2000].

Faruque et Dinavahi [2010] proposent de choisir une méthode d’intégration numérique
en fonction de la nature des entrées (échelon, rampe ... ) et de basculer en Temps réel d’une
méthode a une autre selon la nature de la variation de I’entrée du systeme. Dans ce cas, l'erreur
est minimisée tant que la méthode d’intégration choisie correspond a chaque instant a la nature
de 'entrée.

1.3.2 Méthodes de discrétisation analytiques

Comme décrit précédemment, la discrétisation du modele d’un systeme peut se faire assez
facilement par des méthodes d’intégration numérique. Cependant, la stabilité numérique n’est
pas assurée pour tout pas de calcul donné si I'on utilise des méthodes d’intégration numérique.
Les résultats peuvent amener a une version discrete stable alors que le modele continu original
est instable (et inversement).

Dans la partie qui suit, nous décrivions des démarches, qui, si elles aboutissent peuvent
garantir un comportement du modele discret tout a fait identique au modele continu, indépen-
damment du pas de calcul utilisé.

Ces méthodes requierent un effort important de calcul mathématique, et nécessitent donc



1.3. DISCRETISATION 23

davantage de temps. L’aide apportée par des logiciels de calcul symbolique tels que Mapple ou
Mathematica est bénéfique. Toutefois, si les calculs sont trop complexes et que ces méthodes
exactes n’aboutissent pas, nous proposerons des alternatives pour les finaliser par approximations.

Les méthodes d’analyse mathématiques existantes permettent de rechercher la solution
exacte :

— en inversant la transformée de Laplace;

— en résolvant les équations différentielles préalablement formulées sous la forme d’état.

1.3.2.1 Transformée inverse de Laplace

On peut calculer 'expression temporelle des variables qui nous intéressent en passant par
la transformée inverse de Laplace.
On commence alors par les modeles continus donnés par les équations (1.17) ou (1.8). Ces
modeles définissent une relation directe entre les sorties et les entrées sans forcément donner des
informations sur les états du systeme. On les met sous la forme générale :

Y (s) = H(s)U(s) (1.57)

Y'(s) est le vecteur des transformées de Laplace des n sorties y;(t) :

J=1 j=

—_

Yils) = Y- £(ui(0) = X [ ws(t)eat (1.58)

H(s) est la matrice (n, k) des transformées de Laplace des réponses impulsionnelles h;;(t) qui
lient les k entrées aux n sorties :

Hiy(s) = £(hig(1) = [ hig(tye"dt (1.59)
0
s) est le vecteur des transformées de Laplace des k entrées u;(t) : Ui(s) = L(u;(t)) =

U
[ ui(t)e stdt
0

Les fonctions Y;(s) sont donc connues une fois que le systéeme est modélisé et que les
entrées de commande sont connues. On se propose de retrouver chaque élément y;(t) pour Y;(s)
connu.

La transformation qui permet de retrouver la fonction originale est la transformation de
Mellin-Fourier définie comme suit :

1 o+joco
= pp Y;(s)eds (1.60)

o—j00

vi(t) = L7 (Yi(s))

o est 'abscisse de convergence. La transformation de Mellin-Fourier est utilisée par les
mathématiciens pour définir les tables des transformées inverses de Laplace. Pratiquement, dans
la majorité des cas, on procede par les méthodes qui seront décrites dans les sections suivantes.

1.3.2.1.1 Décomposition en éléments simples

La méthode la plus simple d’inversion de la transformée de Laplace est de décomposer la
fonction de transfert en éléments simples. La fonction de transfert est alors mise sous forme de
somme de fonctions de transfert élémentaires dont les transformées inverses sont connues. On se
réfere ensuite a la table des transformées de Laplace et ses inverses pour retrouver la fonction
temporelle originale.
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1.3.2.1.2 Méthode des résidus 1

Une méthode efficace pour calculer la fonction originale est 1'utilisation du théoreme des
résidus qui conduit a ’expression suivante :

yi(t) = L7H(Yi(s)) = 271T] / Yi(s)e*'ds =) Résidus ()ﬁ»(s)e“) (1.61)

Un rappel illustré par des exemples sur le calcul des résidus est présenté en annexe A.

1.3.2.1.3 Meéthode des résidus 11

La méthode des résidus I passe directement de la fonction de transfert a la fonction
temporelle associée. La méthode ici dite de "résidus II" permet de retrouver la réponse exacte
en passant par une version discrete de la fonction de transfert.

Soient :
Yi;(s) la transformée de Laplace de la réponse y;;(t) a 'entrée u;(t)
H;;(s) la transformée de Laplace de la réponse impulsionnelle h;;(t)
U;(s) la transformée de Laplace de I'entrée u;(t)
Yi;(#) la transformée en z de la réponse y;;(t) a l'entrée u;(t)
H,;;(2) la transformée en z de la réponse impulsionnelle h;;(t)
U;(z) la transformée en z de l'entrée u;(t)
On écrit :
Yij(2) = Hy;(2)U;(z) et Yij(s) = Hij(s)Uj(s) (1.62)
ys(t) = 271 (Hy(:)U;(2) ot yig(t) = £ (Hiy(s)Us(s))

On se propose alors de déterminer les fonctions de transfert discretes H;;(z) équivalentes
aux fonctions de transfert continues. Pour cela, on suppose que la commande évolue selon une
fonction mathématique connue entre deux instants de mesures discrets. La connaissance de la
nature de la commande entre deux instants donnés permet de mettre en équation sa transformée
de Laplace et sa transformée en z. Nous allons nous limiter a trois types d’entrée en ce qui
concerne la méthode des résidus II :

— une entrée impulsion ;

— une entrée échelon ;

— et une entrée rampe.

Réponse impulsionnelle
Dans le cas ou 'entrée est de type impulsion, on écrit : U;(s) =1 et U;(2) =1
La deuxieme ligne de (1.62) nous donne :

yig(t) = 27 (Hij(2)) et yis(t) = L7 (Hiy(s)) (1.63)
D’ou la fonction de transfert discrete obtenue par invariance impulsionnelle :
Hij(z) = Z (L7 (Hy(s))) (1.64)
Réponse indicielle

Dans le cas ou l'entrée est de type échelon : Uj(s) =1 et Uj(z) =
La deuxieme ligne de (1.62) nous donne :

palt) = 27 (Hy() =) et ys(t) = £7 (Hy)-) (1.65)

D’ou la fonction de transfert discrete obtenue par invariance indicielle :

Hy(z)=(1-21Z (c—l <H<S)>> (1.66)

1—2z—1

S
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Réponse a une rampe

Dans le cas ou I'entrée est de type rampe : U;(s) = 5 et Uj(z) = (1T_SZZ:11)2

La deuxieme ligne de (1.62) nous donne :

) = 27 (Fs ) i ) (0= £7 (00 ) (167

D’ou la fonction de transfert discrete obtenue par invariance a une rampe :

Hij(z) = 0= (ﬁ—l (H"'(S)>> (1.68)

T,z 52

Un exemple utilisant cette deuxiéme méthode est traité dans I'annexe B.

1.3.2.1.4 Inversion numérique de la transformée de Laplace

La décomposition en éléments simples et les méthodes des résidus I et II nécessitent la
connaissance des racines du dénominateur de la fonction de transfert a inverser. Quand la
détermination des racines du dénominateur est difficile, ou quand le dénominateur n’est pas un
polynome en s et que l'inverse de la fonction de transfert ne peut se calculer analytiquement, on
peut procéder & une inversion numérique pour I'inversion de la transformée de Laplace. Cette
inversion fait intervenir une approximation de Padé de e** Singhal et al. [1975] Vlach et Singhal
[1983].

1.3.2.2 Résolution temporelle exacte

1.3.2.2.1 Principe

On se propose de déterminer la solution temporelle exacte de la représentation d’état
(équations (1.2) et (1.3)) . Comme dans le cas d'une équation différentielle & variable scalaire,
on suppose que la solution est de la forme :

X(t) =MV () (1.69)
donc ix oV
= X = AV (t) + eAtE = AX(t) + BU(t) = Ae™V (t) + BU(t)
At At dv At
dv
At
— =B
e — Ul(t)

En utilisant le théoréme de Moler et Van Loan'! ( (-At) A = A (-A t) car ¢ est un scalaire ) :

av. dv
—At AQV AV
e Vet — T =¢ BU(t) (1.70)
Et par intégration on a :
t
V(t) — V(0) = / e~ M BU(t)dt (1.71)

0
De (1.69) on déduit que V(0) = X(0) et V(¢) = e X (2).
(1.71) s’écrit alors :

e X (1) — X(0) = / e~ M BU(t)dt (1.72)

11. eAteBt = ¢(A+B)t it i et seulement si AB = BA
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D’ou :

X(1) = e X(0) + et / e~ M BU(t)dt (1.73)

Des cas d’applications dans le cas d’entrées de type impulsionnelle, indicielle et rampe
sont présentés dans I'annexe C

1.3.2.2.2 Calcul de I’exponentielle

Nous avions vu que la résolution temporelle exacte en tenant compte de la nature de
I’entrée utilise la fonction exponentielle d'une matrice. L’exponentielle de la matrice peut se
calculer en utilisant le théoreme de Cayley-Hamilton ou par des approximations itératives.

Calcul de ’exponentielle par le théoreme de Cayley-Hamilton Si A est une matrice
carrée non singuliere de dimension (n,n) et f(\) = det(A — A) son polynéme caractéristique,
alors A annule f.

f(A) est de la forme :

n—1
FO) = A"+ 3 Ak

k=0
D’apres le théoreme de Cayley-Hamilton,
n—1
fA) =A"+> A" =0 (1.74)
k=0
Il s’ensuit que :
n—1
A== g A" (1.75)
k=0
n—1 n—1 n—2
Artl = — A Z . L—— Z Al = —¢ A" — Z cp AFL
k=0 k=0 k=0
n—1 n—2
A =, Z cp A — Z cp AR (1.76)
k=0 k=0

Les équations (1.75) et (1.76) montrent que :

Toutes les puissances A¥ Yk > n de la matrice A s’écrivent en une combinaison linéaire de
puissance A™ avec m <n —1

Par définition :

|
et =3 EAW“ (1.77)
k=0 """

n—1 1

L pkgk Ool kyk
,;)k!At +k§k!At

pAL —

n—1 1

n—1
A ke gk k ik
e t:;;_o k!At +;§_06kAt

et peut également s’écrire en une combinaison linéaire de puissance A* avec k <n — 1
e peut s’écrire sous la forme :
n—1

n—1
et =" apt AN =Yy () AF (1.78)
k=0

k=0
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Calcul des coefficients ag(t) :

Les coefficients ay(t) se calculent différemment selon que les valeurs propres sont deux a
deux distinctes ou multiples.

Cas ot toutes les valeurs propres sont deux a deux distinctes :
Si les valeurs propres sont deux a deux distinctes, on a n équations de la forme :

n—1
> apA
6)\0t ﬁi? . 1 )\0 Ce )\8_2 /\8_1 (7))
At Z Oék)\ n—2 n—1
et =0 1 1 )\1 ce )\1 )\1 (65}
L= : = + ... : : (1.79)
An—ot n—1 n—2 n—1
6)\ kz OékA];:L_Q 1 )\nfz N )\n_g )\n_? Oén72
noit =0 n— n—
€ E n—1 1 )\n,1 . )‘n—l >\n—1 Ap_q
> oap\
k=0 My andermonde

My andermonde €St la matrice de Vandermonde et elle est inversible tant que les valeurs propres
sont deux & deux distinctes (\; # A; tant que ¢ # j) car son déterminant est :

det<MVandermonde) - H ()\] - )\7,> (180)

0<i<j<n—1

Cas ot au moins une des valeurs propres a une multiplicité supérieure ou égale a deux :
Dans le cas ot au moins une des valeurs propres \; est multiple, la matrice de Vandermonde
n’est pas inversible. Une ou plusieurs colonnes sont dupliquées et le déterminant s’annule.
Pour avoir n équations indépendantes a n inconnues, on utilise les dérivées de la fonction
exponentielle et de la fonction caractéristique en fonction de .

Prenons le cas ou la derniéere valeur propre A,_; est de multiplicité m > 2 et toutes les autres
valeurs propres sont simples. La procédure a faire pour chaque valeur propre multiple sera la
méeme.

A la place de I'équation (1.79), on a :



(n —m) équations des
(n — m) valeurs propres

simples

m équations de la
valeur propre

de multiplicité m

de)\t
dA

d2e>\t
d\2

dm72e>\t
A m—2

dm— 1 e)\t
dym—1

e)\()t
6)\1t
e/\n—m—Qt
eknfmflt
eAn,mt
= teAn—mt
>\:>\n7m
— t2€/\n_mt
A=Ap—m
— tm*2€/\n—mt
A=Ap—m
— tm—lez\nfmt
)\:)\nfm

n—1
Y apA
k:?
n—
> Oék)\’f
k=0
n—1 i
Z ak}‘n—m—2
k=0
n—1
k
Z Oék)\n—m—l
k=0

n—1 i
DI T -
k=0

n—1
k
dkz—:oakA = k—1 nl k—1
T = Z Oékk)\ = Z Ckkk’)\m
k=1 A=Am k=1
A:Ant
n—1
2 k
d Z apA n—1 k n—1 k
L =Y ak(h - DA =Y agk(k — 1)AE2
k=2 A=\ k=2
A=Am
n—1
—2 k
- kX:Oak)\ =l k! k—(m—2)
= S . —\m—
A2 = k_%iz Ak (Icf(mf2))!>\m
A=Am
n—1
e = k! k—(m—1)
= — . —\m—
dm—T . %_10‘"3 (k—(m—l))!)‘m
>\:>\'m

(1.81)

8¢

~

-

SHNOINHOALOYLOATH SANALSAS SHA NOILLVININIS T H4LIdVHO



e>\n—m—2t
6/\n7m71t
e)\n,mt

te>\n7'mt

t2€)\n7mt

tm_le)‘"*’"t

e R o S SRS

A
A

(m

I~

(m

m—2
0
m—2
1

m—2

n—m-—2
m—2
n—m—1

A

2)!

ww

.J;

3
3

==

3

33

>\
/\

[\S]

3S

3% Sw

m—1
Ao

m—1
Al

A

)‘n m—1
)\m 1
m "\m
s ;%An -
m—1)! \m—
o

nm2

(m‘—l)!

m
0

m
1

m

n—m-—2

m

n—m—1

)\m

m! m—l
(m 1)1)\17, m

(m_g)l n—m

m! A —m

m+1
Ao

m+1
A

m+1
/\n—m—2
m—+1
/\n—m—l
m+1
Anfm
l !
1)!
Eﬂm”b-‘rl )\m 1

(m+1)! )\2

2! n—m

m+2
Ao

m-+2
AT

m+2
)‘n—m—2

m-+2
)‘n—m—l

)\m+2

(m+4-2)! s\t

m+1l n—m

(
(m+2 )! )\m

m !
%)\3

n—m

n—2

0

n—2

1

/\n 7‘2

n—m-—2

/\an

n—m—1

)\n—2

n—m

(n=2)!

n—

!

[\DCO

/-\/\
= —

n—

(n2‘

(n—m—1)!

>\n3

1"‘n—m

G A

n—m

n—m—1
Anm

n—1
Ao

n—1
AT

An_
An_

nm2

nml

(n— )')\n 2

(n—2)!"'n—m

n—1)'yp—3
(n—3)!)\n—m

n—D! yn—m
((n—ril))! )‘n—m

M

La procédure est la méme dans le cas ou plusieurs valeurs propres sont multiples :
— écrire les équations pour toutes les valeurs propres comme si elles étaient toutes simples;
— écrire les équations des dérivées pour chaque valeur multiple ;
— calculer les coefficients ay(t) en inversant la matrice obtenue.

1l suffit alors d’inverser la matrice M pour retrouver les coefficients ay,(t) et utiliser I'équation (1.78) de la page 26 pour calculer e4

Om+1

Amt2

-z

NOILLVSILAYOSIA €1
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Calcul de I’exponentiel par approximation Le calcul des valeurs propres d'une matrice
peut se faire analytiquement si son polynoéme caractéristique est d’ordre inférieur ou égal a
quatre. Dans le cas de polynomes d’ordre supérieur a quatre, l’exponentielle de la matrice peut
alors se calculer en utilisant des méthodes numériques pour avoir les valeurs propres et ensuite
en utilisant le théoreme de Cayley Hamilton, ou directement par approximation.
L’exponentielle de la matrice peut donc se faire par approximation ou par des algorithmes
récursifs. Nous en citons quelques uns mais la liste n’est pas exhaustive :

k
— par un développement en série de Taylor e’ ~ AZ—? Dans ce cas 'erreur diminue
i=0 "

avec k et avec le pas de calcul 75 ;
— en utilisant les approximations de Paddé;

-1

~ par Iinterpolation de T, A A
par l'interpolation de Lagrange e™ = > [] .
§=0 k=Lks#j ~~F

Nous avions vu jusqu’ici comment modéliser un systeme électrotechnique en continu et
ensuite trouver les versions discretes finales qui seront implantées sur un calculateur numérique.
Dans ce qui suit, nous proposons des méthodes qui utilisent directement une modélisation
discrete des éléments du systeme électrotechnique.

1.4 Modélisations directes a temps discret des systemes
¢électrotechniques et électriques

1.4.1 Méthode de Dommel - Méthode du Circuit Compagnon

La version initiale de cette méthode est une représentation discrete des éléments réactifs
par la méthode trapézoidale Dommel [1969] huei Lu et Meyer [1987]. Les travaux de Dommel
arrivent au moment ot un grand débat confrontant I’analogique et le numérique prend place
au sein de la communauté scientifique. Les travaux de ? reprennent les bases de Dommel et
proposent d’autres représentations discrétes utilisant d’autres méthodes d’intégration numérique
pour 'approche dite Resistive Companion Method (RCM). Le simulateur Real-Time extension
of the Virtual Test Bed (VTB-RT) de I'Université de la Caroline du Sud utilise cette méthode
RCM Lu et al. [2007].

1.4.1.1 Principe

La méthode de Dommel et la méthode du circuit compagnon dite RCM, prédéfinissent
avant toute formulation un équivalent discret des éléments réactifs.

Composants réactifs linéaires

®—

® - Ver | RS (D)

Algorithme de Dommel,

RCM

e )

FIGURE 1.6 — Représentation discrete des éléments réactifs.
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Chaque élément est représenté par une résistance Ry et un courant d’injection J,.1
(Figure 1.6). J, 41 est mis & jour a chaque pas de calcul en fonction de I’historique passé de V,, 11
et de I'historique passé de J,,1 lui méme. On écrit :

1
In+1 = ?Vn+1 - Jn+1 (183)
d

Jnr1 = f Vo, Ve, Vieay ooy Iy 1y -2 ) (1.84)
R, est la résistance discrete.
Jj est la valeur du courant d’injection a l'instant T = k7.
Vi est la tension a l'instant 1), = kT5.
f est une fonction linéaire qui dépend du pas de calcul, de la caractéristique de 1’élément réactif
(inductance ou capacité) et de la méthode d’intégration numérique.

La résolution du systeme entier peut alors se faire a 1’aide de méthodes bien connues et
utilisées pour résoudre les circuits statiques ' (telles que la méthode de Norton, la méthode de
Thévenin, la méthode des mailles, la méthode de superposition). La méthode nodale (1.2.3)
utilise ces représentations discretes RCM pour aboutir a la méthode nodale discrete.

Grace a ces travaux, les logiciels jusqu’alors utilisés pour analyser des circuits ne comportant
que des résistances, des sources de tensions et des sources de courant sont candidats pour se
mettre a jour et pouvoir, par la suite, simuler les transitoires de circuits dynamiques.

1.4.1.2 Calcul de la résistance R, et de la fonction linéaire f

La résistance Ry et la fonction linéaire f dans le cas d'une capacité (ou d'une inductance)
pour les méthodes d’intégrations d’Euler arriere, trapézoidale , de Gear du deuxieme ordre se
calculent a partir de 1’équation (1.85) (ou (1.86)) :

IC = YC VC =s(C VC (185)
L=V, Vy= (1.86)
L — 1L L_SL L .

L’opérateur de Laplace s est ensuite substitué par son équivalent discret en 27! en utilisant les
résultats du tableau 1.1.

On met ensuite le résultat sous la forme des équations (1.83) et (1.84). Le coefficient de V11
donne l'inverse de Ry4. Les termes restants forment les coefficients de la fonction linéaire f. La
table 1.2 résume les résultats pour ces trois méthodes d’intégration. D’autres représentations
discretes vues dans la littérature y ont été également rajoutées.

TABLE 1.2 — Représentation discrete des éléments réactifs par une résistance discrete et un
courant d’injection.

Rg et Jni1 L C Méthode d’intégration
L Ts i
T e Euler arriere
L 1T, A )
Ry 27 50 Trapézoidale
3 L 27T, -
S il Gear du deuxieme ordre
-1, R%Vn Euler arriere
Jni1 -1, — R%Vn I, + Rian Trapézoidale
_4 1 AVe _ 1Vy P
3o+ 301 | 3 L — 3R Gear du deuxieme ordre

12. On définit par circuit statique un circuit ne comportant que des résistances, des sources de tension
continue et des sources de courant continu.
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1.4.2 Latency Insertion Method

La méthode dite "Latency Insertion Method (LIM) " proposée par Schutt-Aine [2001]
suppose que :

— toutes les branches comportent une inductance (Figure 1.7-a) ;

— chaque neeud est lié a la masse via une capacité (Figure 1.7-b).

G’Z% C;

(a) (b)

FIGURE 1.7 — Branche (a) et noeud (b) dans la méthode d’insertion de délai ou LIM.
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Une petite inductance (respectivement une grande capacité) est rajoutée dans une branche
(respectivement entre un nceud et le noeud de référence) si elle n’existe pas.

La méthode consiste a calculer les tensions au niveau de chaque nceud et ensuite les
courants de chaque branche. Les séquences de calcul des tensions et des courants sont décalées
d’une demi-période de calcul.

On désigne par :

M; le nombre de branches connectées au nceud 7 ;

V¥ la tension au nceud 4 a Uinstant T = k.T};

IF; le courant de la branche (i,7) a linstant 7' = k.7 ;

G; 'admittance de liaison au de référence au nceud 7 ;

C; la capacité de liaison du nceud ¢ au noeud de référence ;
H; la source de courant nceud 7 au noeud de référence.
Les tensions de nceuds se calculent comme suit :

yn—1/2 M;
b S HI =S TG
| AR k=1 1.87
e (1.87)
Les courants de branche se calculent comme suit :
TS n mn mn
[inj+1 - [Z%j + 7 (Vi +1/2 V; +1/2 RijIZ‘ i Ein/Q) (1.88)

]

Les équations (1.87) et (1.88) présentent un fort potentiel de calcul paralléle car :
— la tension d’un nceud peut étre calculée indépendamment de celles des autres noeuds ;
— le courant d’une branche peut étre calculé indépendamment de celui des autres branches.
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Des traitement spéciaux sont appliqués pour les inductances mutuellement couplées, les
capacités dans les branches et les sources de tension/courant contrdlées.
Par exemple, comme la branche définie par la méthode LIM ne comporte pas de capacité, on
fait appel a la représentation RCM (voir 1.4.1) de la capacité (avec la source de courant du
RCM remplacée par 1’équivalent en source de tension) qui se situe dans une branche pour avoir
la forme de branche de la Figure 1.7.

Cette méthode est bien adaptée a la modélisation d’un réseau de distribution d’énergie

complexe étant donné que I'inductance dans la branche et la capacité reliant un nceud a la terre
existe naturellement dans les modeles de lignes de transmission d’énergie électrique.
Par contre, dans le cas ot 'on n’a pas par exemple une inductance dans une branche, on y insere
une petite inductance. Le fait d’ajouter une petite inductance rajoute un péle rapide (venant
de I'inductance rajoutée et de la capacité de liaison au nceud de référence). Pour conserver la
stabilité numérique (voir 1.3.1.6), il est alors nécessaire d’utiliser un pas de calcul suffisamment
petit. Ceci est pénalisant car le pas de calcul maximal autorisé doit alors étre réduit. La réduction
du pas de calcul augmente les performances requises pour le matériel dédié a la simulation
temps réel.

1.4.3 Lignes de transmission

La simulation numérique des circuits électriques est une science plus jeune que ’analyse
du comportement des lignes de transmission. Le comportement des lignes de transmission a été
étudié bien avant, grace aux théories de propagation des ondes. Une autre facon de modéliser
le comportement des éléments réactifs est d’assimiler leur comportement a celui des lignes de
transmission.

Nous reprenons I'exemple d’une capacité C' décrit par Hui et Christopoulos [1990]. On
assimile cette capacité a une ligne de capacité linéique Cj :
C
Une ligne est caractérisée par :
— sa vitesse de propagation d’onde :

V, =/LCy (1.90)

— et son impédance caractéristique :
Zo= |2 (1.91)

L; est I'inductance linéique.
C; est la capacité linéique.
[ est la longueur de la ligne.

Le délai de propagation T}, est alors le temps nécessaire pour une onde pour faire 1’aller-
retour de la ligne de longueur /. On fait correspondre ce délai de propagation au temps de calcul

utilisé pour la simulation :
T, =T, =2lV, (1.92)

Des équations (1.90) et (1.92), par substitution de 'inductance linéique, nous pouvons déduire
I’expression de I'impédance caractéristique Z. de la ligne qui représente la capacité C' :

T

Z, =
2C

(1.93)
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L’assimilation de la capacité C' par une ligne de transmission de capacité linéique C; = %
introduit alors une inductance parasite L,. On déduit L, de I"équation (1.92) :
T2
L,=-*% 1.94
Plus le pas de calcul est petit, plus I'inductance parasite diminue et plus notre ligne de
transmission se comporte comme une capacité. L’inductance parasite introduit donc une erreur
qui diminue avec le pas de calcul.

Une démarche similaire peut étre menée le cas d’une inductance et aboutit aux mémes
conclusions. La représentation d'une inductance par une ligne de transmission d’énergie introduit
une capacité parasite qui sera une source d’erreur.

A partir des études sur les lignes de transmission Dommel [1969] Marti [1982] Hui
et Christopoulos [1990] Hui et Christopoulos [1990] Matar et Iravani [2010b], les logiciels
précédemment utilisés pour I'analyse comportementale des lignes de transmission sont capables
de donner des résultats dynamiques pour n’importe quel circuit électrique.

Nous avons vu jusqu’ici les différentes fagons de modéliser la partie sans commutation
des systemes de puissance électrotechnique sans pour autant traiter la présence d’élément de
commutation. La section qui suit traite le cas de convertisseurs statiques présents au niveau du
systeme de puissance.

1.5 Cas particulier des convertisseurs statiques

Les convertisseurs statiques engendrent des changements de configuration rapides du
systeme. Ces changements modifient les équations qui régissent la dynamique du systéme. Un
changement de configuration peut arriver a tout moment. Dans un environnement de simulation
hors Temps réel, il est possible d’altérer le temps de simulation et de refaire un calcul en
retournant en arriere. Cela n’est pas possible dans un environnement Temps réel.

Les changements de configuration découlent d’un évenement qui est :

— 80it un évenement sur les signaux de gachette (donc un événement venant des signaux
physiques du controleur, et donc externe au simulateur Temps réel) ;

— soit une annulation du courant ou un changement de signe du courant (cas d’ouverture
d’une diode ou d’un thyristor : événement interne au simulateur Temps réel) ;

— soit une tension qui atteint une valeur seuil (cas de déclenchement d’une diode : évene-
ment interne au simulateur Temps réel).

La détection de ces évenements pose probleme. Ces évenements peuvent arriver a n’importe

quel moment pendant que le support de calcul effectue des calculs :

— les signaux de gachette sont des signaux rapides et ne peuvent étre pris en compte qu’au
pas suivant dans le cas de la simulation Temps réel ;

— le courant peut avoir des dynamiques rapides selon le type de charge. Il est fréquent
qu’en numeérique, la valeur du courant ne soit pas absolument nulle, ou que ’on manque
le passage du courant par zéro puisque le courant peut changer de signe en un seul pas
de calcul.

Bedrosian et Vlach [1992] ainsi que Alimeling et Hammer [1999] soulignent le probleme du
passage par zéro du courant qui engendre une impulsion de tension (impulsion de Dirac) dans le
cas d’'une diode en série avec une inductance par exemple. En effet, au moment du passage par
zéro, la variable d’état (courant de l'inductance) forcée a zéro, n’est plus une variable d’état
du systeme. Similairement, lorsqu’une capacité est court-circuitée, sa tension n’est plus une
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variable d’état. Un changement de topologie qui garde ou augmente le nombre de variable d’état
(courant d’une inductance ou tension d’une capacité par exemple) n’induit pas de discontinuité
ni de quantité impulsive. Par contre, une topologie diminuant le nombre de variables d’état
engendre une impulsion Massarini et al. [1997] si 'on garde la méme représentation de la charge
du convertisseur sans prendre des dispositions particulieres.

L’existence de convertisseurs statiques dans le systeme de puissance engendre deux grands
problemes pour la simulation numérique :
— probleme de modélisation : dii au changement de topologie du systéme de puissance.
— probleme de résolution : di a l'introduction de phénomenes dont la fréquence est élevée
comparé au pas de calcul Temps réel admissible.

Les solutions pour traiter ces deux problemes sont décrites dans les sections suivantes. Les
mesures particulieres relatives a ’annulation du courant seront discutées dans le chapitre 2,
section 2.3.1.

1.5.1 Solutions pour les changements de topologie
1.5.1.1 Modélisation instantanée

La modélisation instantanée des convertisseurs a interrupteurs commandés consiste a
représenter ce convertisseur par des fonctions de commutation. On commence par trouver le
niveau de tension (respectivement de courant dans le cas de convertisseur source de courant) a
un instant ¢ donné en fonction du courant (respectivement de la tension pour les convertisseurs
sources de courant) et des combinaisons de signaux de gichette a cet instant par inspection du
circuit.

Dans le cas d'un onduleur de tension par exemple, I'interrupteur complet (incluant la diode)
est considéré comme un interrupteur bidirectionnel en courant et commandé par une fonction
de gachette donnée. Cette fonction de gachette est déterminée par le courant, la tension et
la présence ou l'absence d’un signal de commande (impulsion, train d’impulsion ou tension
de gichette selon le type d’interrupteur). Chaque interrupteur possede donc une fonction de
gachette déduite de I'inspection décrite ci-dessus.

De part sa simplicité, un tel modele nécessite un pas de calcul suffisamment petit Dufour et al.
[2007a] Dufour et al. [2007b] et ne demande aucune méthode particuliere de compensation
d’événement.

Cependant, la modélisation instantanée par la logique combinatoire n’est pas correcte
lorsque la charge devient génératrice et qu’aucun des interrupteurs du convertisseur n’est
commandé Gole et al. [1997] Parma et Dinavahi [2007]. Ceci est di a la relation de causalité
figée lors de la modélisation par fonction de commutation. En fait, le convertisseur ainsi modélisé
impose toujours sa tension (son courant) a sa charge, ce qui n’est pas vrai dans tous les cas.
Une solution est d’enrichir la représentation par une fonction de commutation gérée par une
machine d’état Rakotozafy et al. [2011] (ou par un réseau de Pétri) qui casse la causalité figée.
Cette méthode nécessite cependant une modélisation spécifique de la charge. Dans le cas d’un
onduleur de tension, une fois que les interrupteurs sont ouverts et non commandés, la charge
par réciprocité causale imposerait la tension de 'onduleur a courant nul.

D’ailleurs, les outils de modélisation des systéemes séquentiels avec des interrupteurs idéaux
(source de courant nul ou source de tension nulle) pour I'analyse des systémes électrotechniques
ont été utilisés depuis le siecle précédent notamment

— les réseaux de Pétri et les graphes de lien Hautier et Manesse [1989] Kato et Tachibana

[1998] Ammous [2002] (Annexes) Maksimovic [2010]. A partir des réseaux de Pétri d'un
interrupteur, il est possible de reconstituer le réseau Pétri d’'un convertisseur ;

— le Graphe Informationnel Causal (GIC) Hautier et Caron [1999].

Le modele instantané peut étre également affiné en incluant dans les équations du systeme les



36 CHAPITRE 1. SIMULATION DES SYSTEMES ELECTROTECHNIQUES

tensions seuils des interrupteurs et leur résistance en conduction. Les pertes par commutation
peuvent étre évaluées en fonction du nombre de commutations, du niveau de courant et de
tension ; les pertes par conduction sont évaluées a partir des résistances internes des composants.

1.5.1.2 Modélisation par interrupteurs impédants

1.5.1.2.1 Interrupteur a résistance variable

Dans le logiciel SPICE3 Version 3CI, les interrupteurs sont modélisés par une faible
résistance Roy a la fermeture et une résistance élevée Ropp a 'ouverture. L’idée de représenter
les interrupteurs par une résistance élevée lorsqu’ils sont ouverts a aussi été reprise par Mitsubishi
Harakawa et al. [2009].

Un choix non adapté de la valeur de ces résistances introduit des instabilités numériques
et donc des problemes de convergence. Il peut aboutir a des simulations completement erronées
Bedrosian et Vlach [1992]. La valeur de cette impédance influe sur la stabilité numérique de
la simulation car elle est susceptible de créer des pdles a hautes fréquences numériquement
instables avec le pas de calcul utilisé (voir 1.3.1.6). Pour illustrer ce phénomeéne d’une fagon
simple mais approximative, on prend le cas d’un convertisseur de tension alimentant une charge
inductive et on suppose que :

Rorpr > Y toutes les résistances dans la boucle

Le pole porr introduit sera approximativement :

_ Rorrp
Z toutes les inductances dans la boucle

POFF =~

La résistance doit-étre suffisamment grande pour réellement modéliser un interrupteur ouvert.
Par contre, sa valeur doit-étre limitée pour ne pas introduire un pole continu stable a haute
fréquence, mais numériquement instable (voir section 1.3.1.6 ).

1.5.1.2.2 Interrupteur L/C
Cette approche est une approche purement discrete en utilisant les représentations discretes
des composants par les algorithmes de Dommel ou par le RCM (voir section 1.4.1)

L’interrupteur est modélisé par une inductance lorsqu’il conduit et par une capacité
lorsqu’il est ouvert (Figure 1.8).

Les résistances discretes de I'inductance et de la capacité doivent étre égales pour éviter
d’avoir plusieurs matrices impédances (dans la représentation nodale) a inverser. Comme la
matrice admittance est constante, elle s’inverse une seule fois hors ligne. Le temps de calcul
pour une modélisation L/C des interrupteurs est donc quasiment le méme que pour les systémes
linéaires. La conduction et I'ouverture se limitent a un changement de vecteur d’injection de
courant.

Le courant d’injection est calculé comme le courant d’injection d’une inductance (respecti-
vement d’une capacité) lorsque l'interrupteur est fermé (respectivement ouvert). Les expressions
des résistances discretes et des courants d’injection selon la méthode d’intégration choisie peuvent
étre établies a 'aide de la Table 1.2. La Table 1.3 résume les expressions des résistances discretes
et les courants d’injection d'un interrupteur L/C avec les trois principales méthodes d’intégration
numériques utilisées dans le cadre de la simulation Temps réel.
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FIGURE 1.8 — Interrupteur de type L/C.
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TABLE 1.3 — Expression de la conductance et du courant d’injection d’un interrupteur L /C

selon le type d’intégration numérique.

Méthode d’intégration | Résistance discrete Rys | Courant d’injection g“
numérique de l'interrupteur L/C Ouvert Fermé
N _ T. L 1
Euler arriere Rgs = & = T RTSV” —1I,
Trapézoidal (bilinéaire) Ris = 35 = I+ 5=Va I~ 7=Va

1

— 2T, _ 3L
Ris = =

Gear du second ordre el TP

4
3Rgs "™ 3Rs

4 1
_gln + gln—l

On définit par Rgs la résistance discrete de I'interrupteur.

Nous allons maintenant étudier le comportement de cette représentation en utilisant
la méthode trapézoidale. Considérons un bras de convertisseur de tension alimentant une
charge source de courant [;. Souvent, lorsqu’un interrupteur est en train de se fermer, un autre
interrupteur est en train de s’ouvrir. On étudie le cas illustré sur la Figure 1.9 ou un interrupteur

est fermé et un autre ouvert.
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FIGURE 1.9 — Etude du comportement d’'un interrupteur L/C selon la méthode trapézoidale

Le systeme étudié est linéaire, nous nous intéressons a la fonction de transfert liant le
courant I, au courant de la charge I; :

LCs?
Is(s) = mh(s) (1.95)

Les parametres L et C de I'interrupteur pour la méthode trapézoidale sont liés par la relation
(voir table 1.3)

T, 2L
20 T,

La version discrete de I’équation (1.95) est alors (en utilisant (1.96) et par substitution de s par

271 en se référant A la table 1.1) :

Rgs

(1.96)

Is = m[l (1.97)

La représentation L/C' de I'interrupteur par la méthode trapézoidale crée deux poles complexes
conjugués (z12 = £j) sur le cercle unité. Ce pdle étant a la limite de stabilité, le systeme
oscille. Ceci est prévisible car la version continue présente deux podles complexes conjugués
(s12= i\/ﬁ) et la méthode trapézoidale est A-stable.

Si on effectue la méme démarche avec la méthode d’Fuler arriere et de Gear, on constate que
les poles discrets sont a l'intérieur du cercle unité et donc amortis. La méthode d’Fuler et Gear
introduisent un amortissement numérique.

Les parametres L et C' de l'interrupteur L/C' (explicitement de la résistance discréte Rys de
I'interrupteur L/C' et le pas de calcul adapté Ts) définissent donc un pole rapide, artificiellement
rajouté par la représentation. Il est crucial de choisir correctement ces parametres pour assurer
la stabilité de la simulation (voir stabilité a la section 1.3.1.6) tout en tenant compte du pas de
calcul utilisé.

Il est possible de déterminer la valeur de la conductance Gg et la valeur du pas de calcul T
en choisissant des valeurs réelles de la capacité parasite C' = C, et I'inductance totale L = Ly
(données du fabricant). Cependant, un interrupteur réel est beaucoup plus complexe qu’une
inductance a la fermeture et une capacité a 'ouverture. En plus, ce choix de paramétrage impose
pratiquement un pas de simulation tres petit qui risque de ralentir la simulation hors Temps réel
ou de ne pas étre atteignable en Temps réel. Néanmoins, un pas de calcul extrémement petit, de
I'ordre de quelques dizaines de nanosecondes, est envisageable sur FPGA au prix d’une grande
précision des variables, de la taille des mots et donc de la quantité d’éléments logiques utilisés.
Pour la simulation Temps réel, il est préférable de choisir les valeurs de Rys et T, pour améliorer
les performances de la simulation et de réduire 'erreur faite par rapport a des interrupteurs
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supposés parfaits. Pejovic et Maksimovic [1994] démontrent que lerreur que l'on fait en se
référant a des interrupteurs parfaits diminue avec le nombre d’itérations. L’erreur sur le courant
(respectivement la tension) est inversement proportionnel (respectivement proportionnel ) a

Rgs.

1.5.1.2.3 Interrupteur L/RC

La représentation L/C de Iinterrupteur résout complétement le probléeme de changement
de topologie. Cependant, le simulateur EMTP, dans sa version initiale de Dommel, utilise
cependant la méthode trapézoidale. Nous avions vu que la représentation L/C' de I'interrupteur
introduit des poles asymptotiquement stables avec la méthode trapézoidale.
Avec des méthodes A-stables comme la méthode trapézoidale, on ajoute une résistance dans la
représentation. Cette résistance permet de maitriser ’amortissement du systeme. Le principe
est toujours le méme qu’avec la représentation L/C' :

— avoir une seule admittance pour un interrupteur fermé ou ouvert ;

— jouer sur le vecteur d’injection de courant pour les états fermés et ouverts.
La Table 1.4 résume les expressions de la résistance discrete et le courant d’injection d’un
interrupteur L/RC' pour différentes méthodes d’intégration.

TABLE 1.4 — Expression de la conductance et du courant d”injection d’'un interrupteur L/RC
selon le type d’intégration numérique.

Méthode d’intégration | Résistance discréte R;s | Courant d’injection Jo'!
numérique de l’interrupteur L/RC Ouvert Fermé
Euler arriere Rys =R+ % = T% R%SV” — RL;S]" -1,
Trapézoidal (bilinéaire) Ris=R+2 =2 (-2 )L+ 2 Vo | -L— 2V
Gear du second ordre Rys =R+ %7(; = 23% 3;;5 (V,, — RI,) —%In + %[n,l
—spz (Va1 — RI, 1)

Les parametres R , C et L permettent de choisir le dépassement et la fréquence de coupure
de I'ensemble RLC' série.
On pourra aussi choisir comme critere la minimisation des pertes. En effet, la représentation
RC série de I'état ouvert induit plus de pertes par commutation par rapport a l'interrupteur
réel. De ce fait, Trevor et James [2005] propose de ne pas inclure les snubbers '* dans le modele
du convertisseur.
La représentation L/RC de I'interrupteur est également utilisée par le simulateur Real-Time
Digital Simulator (RTDS). Des applications avec compensateur statique d’énergie réactive (SVC)
avec le groupe ASEA - Brown - Boveri & Cie (ABB) Larsson et al. [2007] ont été validées en
utilisant cette technique.
Cependant, ce type de modélisation ne convient pas a toutes les applications. Dans le cas
d’une application ou 'on désire par exemple exploiter la résonance entre la capacité parasite de
Iinterrupteur et I'inductance du transformateur afin de faire de la commutation douce Deng
et al. [2009], 'interrupteur L/RC ne convient pas.

Par ailleurs, les représentations par interrupteurs impédants rajoutent des poles a fréquences
élevées. La coexistence de ces poles tres rapides avec les poles relativement lents du systeme
augmente la plage de valeur des variables utilisées dans la modélisation du systeme. Dans

13. Circuit d’aide a la commutation, mis en parallele des interrupteurs de puissance.
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la représentation nodale par exemple, on constate de grandes admittances et de tres petites
admittances dans la méme matrice admittance du systeme. L utilisation d’un pas de calcul plus
petit accentue ce phénomene. Ces représentations nécessitent alors une grande précision au
niveau des formats numériques.

Nous avions vu jusqu’ici des solutions pour le premier probléme (changement de topolo-
gie) introduit par les convertisseurs statiques. Ces changements de topologies non seulement
compliquent la modélisation mais s’effectuent a des fréquences élevées. Nous verrons alors par la
suite comment tenir compte de ces phénomenes fréquentiels tout en gardant un pas de calcul
Temps réel compatible avec la technologie actuelle.

1.5.2 Solutions apportées au probleme de résolution
1.5.2.1 Modéele moyen

Deng et al. [2009] proposent un modele moyen de convertisseur DC/DC DTHB bidirec-
tionnel pour une base matérielle RTDS. Rappelons ici que les modeles d’interrupteurs L/RC
ne sont pas adaptés pour une application contenant des convertisseurs a commutation douce.
De telles applications sont par exemple utilisées dans I'industrie des véhicules hybrides pour
minimiser les pertes.

Les modeles moyens de certaines topologies simples sont faciles a développer. Par contre, pour
un convertisseur complexe, le modele moyen nécessite beaucoup de temps de développement
Paquin et al. [2009]. Le modele moyen peut étre différent pour chaque topologie, parfois pour
chaque type de charge ou pour chaque mode de fonctionnement Deng et al. [2009]. Dans le cas
du hacheur série, la relation qui lie la tension de sortie avec le rapport cyclique est différente si
on est en mode de conduction continue ou si on est en mode de conduction discontinue. Ce type
de modélisation a une représentativité limitée mais ne demande pas une grande puissance de
calcul Etxeberria-Otadui et al. [2002].

Le point de départ du développement du modele moyen est le modele d’interrupteur idéal
Ammous [2002]. Le modeéle moyen ne tient donc pas compte des pertes lors des commutations.
Ammous et al. [2003] propose donc une méthode de calcul des pertes lors des commutations par
un modele moyen en se basant sur les caractéristiques linéarisées des tensions et des courants lors
des commutations. Ces caractéristiques sont déduites des relevés expérimentaux ou directement
des datasheets des interrupteurs.

L’idée d’une interface de pré-traitement des pulses par une moyenne glissante est aussi traitée
par Gombert [2005]. On peut enrichir la composante moyenne des pulses par une composante
harmonique. Cette méthode est valable quand il existe une relation explicite entre les signaux
de gachette et le niveau de tension. Cette relation est évidente dans le cas d’'un hacheur série ou
d’un onduleur a deux niveaux.

1.5.2.2 Interface de pré-traitement

Les signaux de commande des interrupteurs ont une tres haute résolution. Dans le cas des
applications de ’entreprise GE-PC, les impulsions sont précises a 33ns pres. Le pas de calcul
minimum sur des simulateurs a base de coeur avoisine aujourd’hui les 40us. Pour tenir compte
des évenements dont la résolution ne peut étre prise en compte avec le pas de calcul Dinavahi
[2000] , on peut procéder en deux étapes :

— enregistrer les différents évenements susceptibles de changer la topologie du convertisseur
(changement de signaux de gachette, annulation d’un courant, dépassement d’un seuil
de tension) ;

— traiter ces évenements un a un par des pas de calcul intermédiaires.

Les évenements sur les signaux de gachette qui se déroulent entre les instants t = t; et t = 11
sont enregistrés et datés par une interface de pré-traitement.
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Ils sont ensuite traités et ils fixent les pas intermédiaires a effectuer entre t = t51 et t = tjpo.
Si entre t =ty et t =t on détecte un évenement susceptible de changer la topologie du
convertisseur autre que les signaux de gachette (événement tension ou courant) :
— on détermine la date de cet éveénement ;
— on retourne un pas en arriere sur la derniere configuration valide ;
— on fait un pas intermédiaire jusqu’a cet éveénement ;
— on tente de faire un pas jusqu’au prochain évenement de signaux de gachette ou bien
jusqu’a la fin du pas de calcul si il n’y a plus d’éveénement de signaux de gachette ;
— on vérifie qu’aucun évenement susceptible de changer la topologie du convertisseur n’a eu
lieu. Sinon, on réitere le processus jusqu’a sortir du pas de calcul avec une configuration
valide.

Il faut noter que la mesure de correction par interface de pré-traitement ne peut pas corriger les
valeurs calculées pendant le pas de calcul au cours duquel la commutation se produit Dufour et
Belanger [2001]. Ces méthodes permettent uniquement d’obtenir un résultat correct au prochain
pas de calcul Faruque et Dinavahi [2010]. La raison est que I'on ne peut pas retourner en arriére
en Temps réel. Par ailleurs, cette méthode est cofliteuse en temps quand le nombre d’événements
pendant un pas de calcul augmente.

Le simulateur Real-Time Laboratory (RT-LAB) utilise la solution avec interface de pré-
traitement sous le nom de Time Stamped Bridge (TSB) Mohammed et al. [2007]. RTDS T'utilise
sous le nom de Digital Input Times Stamp (DITS) (Digital Input Times Stamp) Forsyth et
Kuffel [2007]. Ce type de solution pour simuler en Temps réel des convertisseurs statiques a
par exemple été utilisée pour la simulation Temps réel d'une éolienne Guo et al. [2009] Pak et
Dinavahi [2009].

1.6 Bases matérielles pour la simulation temps réel

On distingue deux principaux groupes de bases matérielles de calcul dans le domaine de la
simulation Temps réel :

— les processeurs tels que les DSPs, les PowerPC, les microprocesseurs ;

— les FPGAs.

1.6.1 Simulateurs a base de coeurs

Cet ensemble regroupe tous les calculateurs a exécution séquentielle de code. Un programme
donné est enregistré en mémoire. Chaque instruction est exécutée I'une apres ’autre par une
architecture matérielle figée. Le coeur de calcul possede des registres de calcul, des registres
d’adressage, une ou plusieurs unités arithmétiques et logiques et un jeu d’instruction.
Quoiqu’il en soit, ces composants utilisés seuls ne peuvent pas tenir compte des évenements a
haute résolution temporelle. Pour calculer la valeur moyenne des signaux de gachette ou pour les
horodater, des composants additionnels tels que des FPGAs, des Peripheral Interface Controllers
(PICs), ou des compteurs binaires sont nécessaires.

Figueroa et al. [2004] utilisent une interface de calcul de la valeur moyenne des signaux de
gachette (avec un PIC18F8720 a 8 bits) pour tenir compte des commutations. Les tensions
en sortie du convertisseur se calculent alors avec un pas beaucoup plus grand (50 ps) sur une
station de travail Dell précision Workstation 450n sous Linux avec deux processeurs 2.666Ghz
et 512Mo de RAM. L’utilisation d’'un FPGA est proposée comme perspective d’avenir pour
réaliser une interface de pré-traitement plus aisément contrélable.

Les simulateurs commerciaux Temps réel d’aujourd’hui sont principalement basés sur des coeurs.
On y trouve par exemple les Giga Processor Cards (GPCs), les Triple Processor Cards (3PCs)
et les RISC Processor Cards (RPCs) de RTDS Kim et al. [2010] Trevor et James [2005]. Hormis
les GPC, ces calculateurs ont des pas de calcul minimaux avoisinant les 50 us Dufour et al.
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[2005] Mohammed et al. [2007] Paquin et al. [2009] Faruque et Dinavahi [2010] Li et al. [2010].

1.6.2 Simulateurs sur FPGA

Les FPGAs ont été utilisés dans un premier temps pour le pré-traitement des signaux de
gachette pour des modeles de convertisseur tournant avec un pas de 'ordre de plusieurs dizaines
de microsecondes. Dans le simulateur de RT-LAB par exemple, I’horodatage des signaux de
géachette se fait avec des FPGAs de Xilinx, via une librairie appelée RT-EVENTS.

Le marché offre des composants FPGAs de plus en plus performants avec des fréquences
d’horloge élevées, plus d’éléments logiques voire méme des blocs Digital Signal Processors (DSPs)
de multiplication embarqués. Il devient alors intéressant d’utiliser les FPGAs en tant qu’éléments
actifs de simulation Temps réel. La grande résolution temporelle de ces composants permet de
modéliser des phénomenes jusqu’ici non pris en compte en Temps réel.

La finesse de représentation est améliorée par l'insertion de composant actif FPGA dans
le simulateur. Dufour et al. [2007b] Dufour et al. [2007a] modélisent une machine synchrone a
aimants permanents par les éléments finis. Le modele a éléments finis est généré en utilisant le
logiciel JMAG-RT mais pourrait étre également généré par le logiciel FLUX2D. Ce modele a
permis de voir les effets d’encoches (I’harmonique 12 apparait pour une machine & 24 encoches)
et vérifier a I’avance le comportement d’une machine en cours de fabrication.

Les transitoires des commutations peuvent étre simulés en Temps réel sur ces composants.
Un exemple traité est la commutation des Insulated Gate Bipolar Transistors (IGBTs), modélisée
avec des transitoires linéarisés Parma et Dinavahi [2007]. Un modele plus proche de 'expérimental
est développé dans Myaing et Dinavahi [2010] ou les pertes au niveau des composants sont
obtenues suite a des mesures sur le systéme réel et une mise en mémoire des dynamiques lors
des commutations.

Des implantations uniquement sur cible FPGA ont été développées récemment dans la
littérature
Parma et Dinavahi [2007]Faruque et Dinavahi [2010] Chen et Dinavahi [2009]. L’'implantation
‘tout’ sur FPGA devient une tendance dans le développement de simulateurs Temps réel. En
plus, des méthodes simples et accessibles sont proposées pour pouvoir faciliter la mise en ceuvre
de I'implantation sur FPGA Monmasson et Cirstea [2007] Paiz et al. [2007] Karimi et al. [2010].

1.6.3 Comparaison des deux types de bases matérielles

Un avantage de 1'utilisation des processeurs est leur facilité de programmation. Une
modification dans une partie de programme en C se fait d’'une maniere générale beaucoup plus
rapidement qu'une modification dans une partie d’une description en Very High Speed Integrated
Circuits Hardware Description Langage (VHDL). L’implémentation sur FPGA nécessite plus de
temps qu'une implémentation sur processeur.

Les processeurs utilisés dans la simulation Temps réel utilisent des formats en simple
ou double précision. Ces formats permettent de représenter une grande plage de valeurs.
L’implémentation sur FPGA se fait généralement en virgule fixe. L’utilisation du format a
virgule fixe nécessite une étude plus approfondie sur le nombre de bits nécessaires pour représenter
correctement une variable.

Un avantage des FPGAs est le fait de pouvoir bénéficier du parallélisme sans avoir recours
a d’autres calculateurs. Sur les simulateurs a base de processeurs, on est obligé de rajouter
d’autres processeurs pour accroitre la capacité de calcul parallele. L’architecture du FPGA est
particulierement adéquate pour les calculs paralléles et & pas multiples Crosbie et al. [2010].

Sur FPGA, le pas de calcul peut rester constant méme si la taille du systeme augmente.
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La seule limite est la capacité du FPGA cible Matar et Iravani [2010a], étant donné que le
nombre d’éléments logiques utilisés augmente avec la taille du systeme.

A titre comparatif, sur processeur, on pourrait simuler n’importe quel systeme ayant n’importe
quelle taille. Cependant, plus la taille du systeme augmente, plus la taille du programme
augmente et plus le temps d’exécution augmente.

1.6.4 Approches et méthodes selon les bases matérielles

La représentation d’état aussi bien que la représentation nodale sont utilisées dans le
domaine de la simulation Temps réel. Des études de génération automatique de modeles avec
ces représentations ont été présentées.

Par exemple, Alimeling et Hammer [1999] proposent une méthode permettant de générer les
matrices de la représentation d’état pour n'importe quelle configuration topologique du systeme,
a partir d’'une matrice généralisée.

La représentation nodale discrete du systeme offre un grand parallélisme. Plus la taille
de la matrice admittance augmente, plus le niveau de parallélisme augmente et ne peut plus
étre réalisé sur processeurs. En effet, le nombre de multiplicateurs et d’additionneurs, le niveau
de ‘pipelining’ sont fixes sur un processeur du fait de ’architecture figée. Par contre, on peut
construire autant de multiplicateurs et d’additionneurs que nécessaire sur un FPGA tant que
les ressources logiques élémentaires sont disponibles. La représentation nodale convient bien a
une implantation sur FPGA.

Instinctivement, si 'on diminue le pas de calcul, on est obligé de pouvoir coder des
variations tres petites. Plus le rapport entre les constantes de temps du systéme de puissance et
le pas de calcul T est grand, plus le nombre de bits nécessaires pour représenter les variables
est élevé.

D’une fagon analytique, les poles en z d’un systeme discrétisé se rapprochent de plus en plus de
1 quand le pas de calcul diminue Newman et Holmes [2003]. Ces poles sont donc a la limite
de stabilité et une petite variation sur les coefficients ou les variables de calcul peut conduire
a l'instabilité. Par ailleurs, deux systemes différents peuvent avoir des réponses similaires si
les formats utilisés ne sont pas adéquats. Il est alors nécessaire d’augmenter la précision en
utilisant plus de bits pour le codage. Le nombre de bits est pourtant limité pour les calculateurs
comme les DSPs Fang et al. [2005] & virgule fixe et les FPGAs. La réduction du temps de calcul
augmente alors la quantité de ressources nécessaires.

Le probleme ne concerne pas seulement les composants qui utilisent le format a virgule fixe.
Une manifestation similaire & ces phénomeénes est signalée par Trevor et James [2005] qui utilise
une approche nodale (voir section 1.2.4) implémentée sur des processeurs de calcul. Avec des
pas de simulation de l'ordre de 50us, il obtient des grandes admittances et de tres petites
admittances dans la matrice générale du systeme. Son choix de pas de calcul de 2us pour
simuler des convertisseurs statiques accentue ce phénomene. Trevor et James [2005] conseille
alors I'utilisation des processeurs a double précision flottante.

Cependant, la problématique reste la méme pour une implémentation sur FPGA avec un petit
pas de calcul sauf que I'implantation en double précision sur FPGA est aujourd’hui peu traitée
et utilisée car peu avantageuse. Des applications avec des cceurs embarqués sur FPGA (Softcore)
existent mais ces coeurs perdent 'intérét qu’est le parallélisme. En effet, les coeurs embarqués
exécutent comme les processeurs le code instruction par instruction.

L’implémentation sur FPGA demande donc une attention particuliere quant au format des
mots, surtout pour des pas de calcul faibles vis a vis des constantes de temps. La méthode
delta Newman et Holmes [2003] Monmasson et Cirstea [2007] permet d’utiliser un pas de calcul
suffisamment petit tout en minimisant le nombre de bits nécessaires.
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1.7 Optimisation et réduction de cofit

1.7.1 Techniques de partitionnement des modeles

On est parfois contraint de simuler un systeme sur différentes bases matérielles lorsque les
ressources sur un calculateur ne suffisent plus.
L’idée d’interfacer deux simulateurs différents a commencé a faire ’objet de recherche depuis
I’avenement du simulateur numérique. Pendant la transition de ’analogique vers le numérique,
une partie du systeme de puissance était simulée en analogique. L’objectif de l'interfacage est
donc de découpler astucieusement le systeme pour obtenir un certain parallélisme. Les deux
simulateurs peuvent étre de natures différentes (numérique — analogique), ou de résolutions
différentes (pas de calcul différents si numérique), ou de niveaux de puissance différents (cas du
PHIL).
Le systeme est alors découplé par les inductances des transformateurs, par les lignes de transmis-
sion (Méthode de Bergeron) ou par partitionnement au niveau des capacités ou des inductances
Paquin et al. [2009]. D’une fagon simple, le point d’interfagage est choisi de fagon a ce que le
retard de l'interface soit négligeable devant les constantes de temps des signaux échangés.
Nous allons voir par la suite ces différentes techniques qui permettent de partitionner un systeme.

1.7.1.1 Techniques de partitionnement

On peut utiliser les lignes de transmission pour partitionner un systeme. Une des propriétés

des lignes de transmission est qu’elles divisent la matrice conductance du systeme de puissance
en plusieurs blocs de matrices diagonales Kuffel et al. [1995].
Le délai de propagation d’'une ligne de transmission est utilisé pour compenser le retard di a
l'interface d’interconnexion entre deux simulateurs. Verma et al. [2006] utilisent par exemple un
découplage par une ligne courte. Le partitionnement se fait comme sur une inductance étant
donné que la ligne courte a un comportement prédominant de type inductif.

On peut également effectuer le partitionnement au niveau des éléments réactifs Kato et al.
[2010]. On suppose que le courant J d’une inductance ne varie pas brusquement. Tous les circuits
en série avec l'inductance L sont donc traversés par le courant J et peuvent étre partitionnés
comme indiqué sur la Figure 1.10. Le méme principe est appliqué pour une capacité en parallele
(Figure 1.11).

1.7.1.2 Effet du partitionnement

Le découplage du systéme suppose qu’une grandeur électrique (courant a travers une

inductance ou tension aux bornes d’une capacité) évolue peu au cours du pas de calcul. Dans le
cas de la Figure 1.11 par exemple, on suppose que la tension aux bornes de la capacité C' varie
peu en un pas de calcul. On effectue alors les calculs sur les sous-circuits avec la valeur de cette
tension. La somme des courants obtenue pour les sous-circuits est utilisée pour actualiser la
tension de la capacité au prochain calcul. Le découplage introduit du retard dans la modélisation
car les valeurs actuelles des courants des sous-circuits sont calculées sur une valeur antérieure de
la tension de la capacité. Un retard supplémentaire est introduit si les sous-circuits sont calculés
sur deux bases différentes, utilisant une interface d’échange de données.
Le principal obstacle dans 'optique d’utiliser plusieurs simulateurs ou plusieurs processeurs
est le retard engendré par l'interface qui assure ’échange de données. Le systéme entier est
non seulement simulé avec des résolutions différentes, mais un retard supplémentaire venant de
I'interface est inséré.

Dans le cas d’un simulateur hybride analogique-numérique, le retard vient des conversions
numérique-analogique et analogique-numérique
Kuffel et al. [1995]. Pour un simulateur a plusieurs calculateurs, le retard vient de 1'échange de
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FIGURE 1.10 — Partitionnement par une inductance série : Circuit avec inductance (a) —
Détection des sous circuits en série (b) — Circuits partitionnés équivalents (c).
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FIGURE 1.11 — Partitionnement par une capacité parallele : Circuit avec capacité (a) —
Détection des sous circuits en paralléle (b) — Circuits partitionnés équivalents (c).

données entre les deux calculateurs Mercier et al. [1995] (section VI — paragraphe 3). A cause du
retard au niveau du point de découplage, des oscillations au niveau des variables de découplage
prennent naissance Le-Huy [2006]. En fonction du retard introduit par I'interface et la grandeur
caractéristique de I’élément réactif (capacité, inductance), l'effet du retard entre les simulateurs
peut étre plus ou moins grave.

Le partitionnement par une ligne de transmission permet de réaliser une interface théori-
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quement stable tant que le délai de propagation d’un signal le long de la ligne est plus grand
que le délai introduit par 'interface d’échange de données. Si la ligne n’est pas suffisamment
longue (délai de propagation plus petit que le délai d’interfacage), il est impossible d’interfacer
les deux simulateurs. Les conclusions sont les mémes pour les partitionnements par les éléments
réactifs, le délai dii au partitionnement doit-étre négligeable par rapport a la dynamique de la
variable de découplage.

Il est alors intéressant d’utiliser une interface suffisamment rapide vis a vis de la dynamique
des variables de découplage. L’utilisation de la mémoire cache par exemple est avantageuse
dans le cas des processeurs a cceurs multiples. Dans le cas du simulateur RTDS, la liaison entre
deux cartes actives est faite avec une liaison optique. Lorsqu’on divise un systéme en deux
sous-systeémes simulés avec des pas de calcul différents, un des systémes est sur-échantillonné et
I’autre sous-échantillonné.

1.7.1.3 Sur-échantillonnage

Les grandeurs venant du systeme sous-échantillonné peuvent étre gardées constantes
vis-a-vis du systéme sur-échantillonné.
Une approche plus performante consiste a faire une prédiction a partir de I’historique du signal
sous échantillonné (d’ou l'utilisation d’une méthode d’intégration Explicite) pour les points
intermédiaires et de faire une mise a jour a chaque période du systeme lent.

1.7.1.4 Sous-échantillonnage

La solution la plus aisée est de prendre en compte une valeur venant du systéme sur-

échantillonné et de négliger les autres. Cette technique est simple mais n’a aucune représentativité
du point de vue électrotechnique.
En général, les systémes électrotechniques fonctionnent en valeur moyenne au niveau d’un
courant a travers une inductance ou d’une charge stockée dans une capacité Pimentel [2006]. La
valeur vue par le systeme sous-échantillonné sera alors une moyenne des valeurs du systeme
sur-échantillonné sur la période du systéme lent.

1.7.2 Traitement des matrices creuses

Les matrices de représentation des systemes électrotechniques comportent souvent des
zéros. L’enregistrement de ces zéros augmente la taille de la mémoire nécessaire. Par ailleurs,
lors du traitement de ces matrices, on a recours a différentes techniques de réduction de matrices.
Il existe des techniques pour minimiser le nombre de zéro au cours de la réduction de la matrice.
Dans le domaine de la simulation numérique, on peut faire appel a diverses techniques de
traitement des matrices creuses pour minimiser les ressources utilisées George et Liu [1989]
Amestoy et al. [1996] Davis et al. [2004] Reifig [2007].

1.7.3  Algorithmes de réduction du nombre d’opération de calcul

Les calculs nécessaires pour la simulation des circuits électriques utilisent des multiplications

matricielles. Il existe des méthodes réduisant le nombre de multiplications nécessaires pour la
multiplication de deux matrices. Les instructions de multiplication sur des coeurs prennent plus
de temps que les additions.
La multiplication de deux matrices de taille (n x n) nécessite n® opérations. Le point d’entrée
des méthodes de réduction du nombre de multiplication est la découverte par Strassen d’une
méthode permettant de multiplier deux matrices de taille (2x2) en utilisant sept (au lieu de
huit) multiplications.

a a b b
Soit deux matrices A et B définies comme suit : A= |+ "2l etB=| "1
ag1 Q92 b?l b22
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On calcule le produit C' = A.B et on note : C' = (CH 612)

Ca1  C22

Strassen calcule sept produits :

— 7 = an1by

— Yo = G12bo;

— 73 = (a1 + a12 — a1 — ag)ba

— Y4 = a(b11 — bia — by + bao)

~ ¥5 = (ag1 + age)(—bi1 + bi2)

— % = (—a11 + a1 + as2) (b1 — bia + ba2)
Y7 = (a11 — a21)(—=bia + ba2)

On obtient la matrice C' : C' = REE MA VY 76)

MM—Ya+Y%+Yr M1+ +7%+ 7

Le nombre w = logs(7) = 2.807 est appelé exposant de I'algorithme de Strassen. L’algorithme
de base a un exposant 3. Les algorithmes de réduction du cotit de calcul dans une multiplication
matricielle ont évolué depuis la méthode de Strassen :

— lalgorithme de Strassen d’exposant 2.807 Strassen [1969)];

— l’algorithme de Bini et al. [1979] d’exposant 2.779;

— le théoreme de Schénhage [1981] avec un exposant de 2.522;

— la méthode du laser de Strassen Strassen [1988] avec un exposant de 2.48;

— la méthode de Coppersmith et Winograd [1990] avec un exposant inférieur ou égal a

2.376;
— et récemment Cohn et al. [2005] avec un exposant inférieur ou égal a 2.376.

1.7.4  Pré-enregistrement des matrices de transfert discretes a durée
quantifiée

Dans un environnement Temps réel, on peut dater les transitions par approximation a
des instants diviseurs multiples du pas de calcul Wong et al. [1987] Luciano et Strollo [1990].
On calcule avant la simulation différentes matrices discretes donnant la dynamique du systeme
durant un pas de temps diviseur du pas de calcul. Cette technique permet d’éviter de recalculer
en ligne les matrices discretes en effectuant des bonds correspondant aux durées précalculées.

Si le vecteur de commande U reste constant pendant la période ou la configuration j est
valide, la solution des équations d’état (1.2) et (1.3) pour un pas de temps At; et un vecteur
d’état initial X (¢9) se met sous la forme connue Chen [1993](page 53) :

X(to + Aty) = eV X (tg) + A7 (€M% — 1) B;U; (1.98)

A; est la matrice de dynamique valide entre t =ty et t = to + At;;
B; est la matrice de dynamique valide entre t =ty et t = to + At;.
On pose :

Al = 424 Ja matrice de dynamique discréte valide entre ¢ = tg et t = to + At ;
Bi = A;'(e® — I)B; la matrice de commande valide entre ¢ = to et t = to + At ;

On divise alors I'intervalle de temps T en K intervalles At; = % On obtient les matrices :
. , .
Kk = A (At =)
, . T

Les différentes valeurs des matrices A% et B sont alors enregistrées a 'avance en mémoire

pour différentes valeurs de K. En choisissant une valeur de K puissance de deux (K = 2"), on
peut utiliser un pointeur binaire dont la valeur est fonction des évenements datés par 'interface
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de pré-traitement des signaux de gachette pour adresser vers les bonnes matrices discretes. Cet
astuce permet d’éviter d’inverser des matrices et de calculer leurs inverses en ligne.

1.8 Conclusion

Nous avons abordé dans ce chapitre les différentes notions utiles pour le développement
d’un simulateur Temps réel de dispositifs électrotechniques. La modélisation du systeme de
puissance peut se faire de deux manieres :

— soit a partir d'une modélisation en continu;

— soit directement par une modélisation discrete.

Dans le cas d’une modélisation continue, il est nécessaire de discrétiser le systeme. Les méthodes
de discrétisation présentées dans ce chapitre permettent de discrétiser un modele de systeme
continu. Nous avons montré qu’il est important d’examiner la stabilité de la méthode d’intégration
avant de 'utiliser.

Plusieurs méthodes de modélisation directement discréte ont été traitées. Ces méthodes
peuvent faire gagner du temps lors du développement d’un simulateur. Toutefois, 1'usage
dépendra de 'expérience et des habitudes des utilisateurs.

Les problématiques de changement de topologies et de résolution introduites par les
commutations des convertisseurs statiques nécessitent une prise en charge particuliere.
Le changement de topologie est traité de deux fagons :

— soit par une modélisation spéciale des interrupteurs (interrupteurs impédants) qui met

en ceuvre une topologie fixe capable de prendre en compte toutes les topologies ;

— soit en traitant par intervalle de temps au cours duquel une topologie donnée est valide.
La premiere solution promet une bonne performance de calcul car la simulation des conver-
tisseurs par cette solution est identique a la simulation de systeme linéaire. Cependant, une
attention particuliere doit-étre accordée aux parametres du modele des interrupteurs et la
méthode d’intégration choisie.
La deuxieme solution se rapproche plus de l'interrupteur idéal mais nécessite de traiter un a un
les changements de topologies.
Le probleme de résolution concerne beaucoup plus la simulation Temps réel que la simulation
hors Temps réel. Les contraintes Temps réel imposent une durée de traitement inférieure au pas
de calcul Temps réel et exigent donc des performances de calcul. Cette performance ne peut
pas étre atteinte aujourd’hui uniquement avec des processeurs Matar et Travani [2010a]. On fait
alors appel a des composants (type FPGA) plus rapides qui au minimum se chargent de dater
les événements.
Les performances temporelles atteintes par les FPGAs conduisent a développer des simula-
teurs sur cible unique FPGA. L’idée est prometteuse, mais un grand effort doit étre fait pour
automatiser la génération de modeles de systemes électrotechniques pour ces composants. La
génération automatique de code C pour des processeurs est aujourd’hui chose faite. Des outils
de programmation évolués pour programmer des FPGAs existent déja. La difficulté pour des
composants FPGAs est qu’il faudrait une étude de sensitivité '* ou des essais de simulation hors
ligne pour avoir des formats a virgule fixe corrects.

La derniere partie de ce chapitre a présenté des axes d’orientation pour d’éventuelles
améliorations et méthodes de réduction du cotit du matériel. Elle fait référence au partitionnement

14. Une étude de sensitivité analyse la variation d’une grandeur résultant de la variation d’une autre
grandeur. Dans le cas d’une implémentation a virgule fixe, une étude de sensitivité donne ’erreur sur une
grandeur due & une erreur de quantification d’un parametre.
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de modeles, au traitement des matrices creuses, aux algorithmes de réduction de multiplications
et aux techniques d’accélération Temps réel par pré-discrétisation hors ligne.

Nous avons ainsi examiné des outils et des méthodes variés dans le cadre de la simulation
des systemes électrotechniques sur processeurs et sur FPGAs. Dans les chapitres 2 et 3, nous
verrons leurs applications dans le cadre de la validation temps réel de controleur industriel par
interface logicielle et la validation temps réel de controleur industriel par interface matérielle.












CHAPITRE

Validation temps réel d’un controleur par
interface logicielle

2.1 Introduction

Un controleur industriel standard est composé de deux parties principales (Figure 2.1) :
— une Unité Logicielle (UL) qui exécute 'algorithme de contrdle proprement dit. Cette

partie est composée d’un programme séquentiel exécuté sur processeurs, ou DSPs,; ou
PowerPC ...

— une Unité de Gestion des Entrées/Sorties (UGES) qui génere les signaux physiques de

SYSTEME DE PUISSANCE | |

CONTROLEUR INDUSTRIEL

controle et les applique au systeme de puissance. Cette partie est généralement faite sur
FPGAs pour une question de flexibilité et possibilité de pré-traitement des signaux.
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FI1GURE 2.1 — Systéme électrotechnique avec son contréleur industriel.

Dans un processus de développement classique, le controleur est d’abord congu puis
testé avec un modele du systeme de puissance dans un environnement hors temps réel comme
Matlab/Simulink. Cette simulation hors temps réel peut étre transposée en temps réel sur des
bases matérielles spécifiques comme dSPACE dans le cadre de prototypage rapide. Il n’en est
pas de méme pour les controleurs industriels qui sont souvent plus complexes et ne peuvent pas
étre transposés dans un tel environnement.
Dans les applications que nous traitons, ’algorithme de controle est composé de plusieurs taches
tournant avec des pas de calcul différents. Dans ces applications, les périodes des taches peuvent
changer en ligne a cause de changements de stratégies de MLI. Dans le contexte industriel,
ces applications sont développées dans un environnement propriétaire pour réduire le cotit du

93
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produit final et ne pas avoir a acheter une licence pour chaque produit vendu. Refaire le controle
dans un autre environnement s’avere donc difficile et onéreux.

| CONTROLEUR INDUSTRIEL |

| Convertisseurs Analogiques Numériques Unité Logicielle (UL)

Algorithme
| Convertisseurs Numériques Analogiques | de controle
| Modéle du systéme

| Entrées Optiques de puissance

v 2

Unité de Gestion

des Entrées/Sorties (UL)
Sorties Digitales
MLI

| Entrées/Sorties

| Sorties Optiques

Entrées Digitales |

FIGURE 2.2 — Validation par Interface Logicielle

On propose alors une validation que nous appelons Validation par Interface Logicielle
(VIL).

2.2 Principe de la VIL

Le principe de la VIL consiste a implémenter sur la méme base matérielle le controleur et le
modele du systéme de puissance qu’il pilote (voir Figure 2.2). Les bases matérielles industrielles
permettent I'implémentation du modele du systeme de puissance en plus de 'algorithme
de controle sur la méme base car elles sont dimensionnées pour pouvoir supporter diverses
applications (selon la commande du client) avec une certaine marge sur la charge du processeur.

2.2.1 Cas ou les instants de commutation sont calculés a priori par
I'UL

Pour éviter d’avoir a synchroniser 1’algorithme de contrdle et la gestion des entrées/sorties,

dans certaines applications, les instants de commutation sont calculés a ’avance sur processeurs.

L’interface de gestion des entrées/sorties ne fait que recevoir les niveaux de tension et leurs

durées respectives dans un ordre chronologique pour les appliquer sur les interrupteurs du

convertisseur statique. Les niveaux de tension et leurs durées respectives a appliquer entre deux
instants t,41 et t,.0 sont regus entre ¢,, et £,,11.

Pour illustrer cette idée, nous allons prendre deux cas :
— le cas d'une MLI précalculée a N angles;
— le cas d’'une MLI avec porteuse et référence synchronisées.

Upu(0)

'
-y -8, &, &y Ay T8 5= Ilﬂfﬂ.’f
T T T } T T : T T TT T [1]

IE|ERE TN 11

[

- I =6 8 Gy [l = - P

T
2

FIGURE 2.3 — Forme d’onde type d'une tension trois niveaux vy, (#) pour une MLI précalculée.
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Dans le cas d'une MLI précalculée (Figure 2.3), on commence par déterminer la décomposi-
tion en série de Fourier de la forme d’onde pour un nombre donné d’angles, N. La forme d’onde
est généralement symétrique par rapport a une droite passant par § = 7 et antisymétrique par
rapport a @ = 7, pour éviter d’avoir des harmoniques de rangs pairs. Par ailleurs, I’angle 6, est
généralement nul pour éviter de commuter sur deux tensions de signes opposés de la fin d’une
période complete a la période suivante.

On choisit N — 1 composantes harmoniques quelconques que 'on veut annuler. Ces N — 1
composantes harmoniques, avec I'amplitude de la fondamentale, forment N équations non
linéaires dont les inconnues sont les NV angles 0,5 n11 (01 exclu si fixé a zéro). Ces équations
non linéaires sont ensuite résolues pour plusieurs valeurs de la tension fondamentale par des
méthodes itératives pour déterminer les angles 6;.

100

—=— 6

2
90

—_—— 9
3
80 —x— 8 4
70 s SRR, —— 8
96

Angles (°)

i i i

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4
Indice de modulation (pu % Vdc)

0 i

FIGURE 2.4 — Angles de commutation dans le cas d’'une MLI précalculée a 5 angles.

La Figure 2.4 montre les angles de commutations en fonction de I'indice de modulation
dans le cas d’'une MLI précalculée a 5 angles. Les 5 angles donnent 5 degrés de liberté et
permettent :

— d’imposer une tension fondamentale ;

— d’imposer 'amplitude de 4 harmoniques (dans notre cas les harmoniques 5, 7, 11 et 13
comme illustré par la Figure 2.5). Les harmoniques pairs sont nuls car la forme d’onde
est antisymétrique par rapport a # = w. Les harmoniques multiples de trois ne sont pas
vues par la charge si le neutre n’est pas relié.
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Composante fondamentale
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FI1GURE 2.5 — Spectre harmonique pour différents indices de modulation.

La Figure 2.6 présente les formes d’ondes de tension dans le cas triphasé pour une indice
de modulation égale a 0.6 et une fréquence fondamentale de 37.8H z.

Tension simple phase U (pu % Vdc)

0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025

Tension simple phase V (pu % Vdc)

0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025

Tension simple phase W (pu % Vdc)

(RS 1/

0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025
Temps (s)

FI1GURE 2.6 — Formes d’ondes des tensions simples pour une MLI a 5 angles.
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Viu (£) 1 g
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n 8= J.Zﬂ' fdt
&, et Gosont actifs ¢

FIGURE 2.7 — Détermination temps réel des instants de commutation T¢y.

Les instants de commutation T¢y entre ¢, et t,,; sont déduits des angles Oueirs qui
tn tn+1
appartiennent a la fenétre de temps ( (0, = [ 27 fdt) < Ouetigs < (Opy1 = [ 2w fdt) ). Pour
0 0

un type donné de MLI précalculée, les angles sont préalablement enregistrés en mémoire en
fonction de la fréquence f et du temps t. La Figure 2.7 représente par exemple un cas ou
deux commutations aux instants T et Teo doivent avoir lieu entre ¢, et ,,1. Ces instants de
commutation sont calculés sur processeur et envoyés a I'unité UGES.

1 I : : t

—modulatrice
—porteuse

tn ZfC’ln tn+1 tn+2

FIGURE 2.8 — Détermination temps réel des instants de commutation T, dans le cas d'une
MLI a porteuse triangulaire.

Dans le cas d’'une MLI avec porteuse (Figure 2.8), entre deux instants discrets ¢, et
tnt1, la référence de tension (modulatrice m,,) est comparée avec un signal triangulaire pour
déterminer les instants de commutation. Nous reprenons ici le cas ou la référence de tension
est échantillonnée aux sommets de la porteuse. La porteuse est ici bipolaire. Dans ce cas, la
période de la tache du controleur correspond a la demi-période de la porteuse. On a une seule
commutation par période aux instants T, définis comme suit :

|| (tne1 — tn) = |mn|Ts si la porteuse a une pente positive
Ton = ( (2.1)

1 — |my|)(the1r — tn) = (1 — |m,|)Ts  sila porteuse a une pente négative

Dans plusieurs cas, les instants de commutation et les niveaux de tensions peuvent étre calculés
a avance par 'unité UL de contrdle. Dans ces cas la, I'unité UGES ne fait qu’appliquer les
combinaisons adéquates des signaux de gachette. Cette solution permet un changement de
stratégie MLI en ligne sans compliquer la programmation de 'UGES. En effet, les données
d’entrées pour 'UGES restent les mémes quelle que soit la stratégie MLI utilisée. La VIL prenant
en compte la présence de convertisseurs statiques devient alors simplifiée dans ce cas car les
instants de commutations et les niveaux de tension sont connus.
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2.2.2  (Cas ou les instants de commutation sont traités sur la UGES

Cependant, dans certains cas, 'UGES effectue des traitement liés a la MLI. Un premier
exemple est quand 1'UL calcule seulement les références de tension et les envoie a 'UGES. Un
autre cas par exemple est quand 'UGES assure des durées minimales de conduction et des
temps morts et n’applique pas directement les instants de commutations imposés par I’'UL. Les
traitements faits par 'UGES peuvent étre plus ou moins importants selon le cahier de charge
de validation.

Si ces traitements sont considérés comme importants, pour simuler exactement le comportement
du systeme de puissance, il est nécessaire de modéliser 'UGES pour faire de la VIL.

2.2.3 Avantages et limitations de la VIL

Hormis le fait qu’on rajoute le modele du systeme de puissance sur la méme base matérielle
sur laquelle s’exécute 'algorithme de contrdle, le controleur réel n’est pas modifié. Les signaux
en sorties du contréleur sont dupliqués pour devenir des signaux d’entrées du modele numérique
du systeme de puissance. Les valeurs des signaux d’entrées (L’UGES effectue toujours les
acquisitions) sont écrasées par celles calculées par le simulateur temps réel embarqué.

La VIL ne génere pas de surcoiit matériel car le controleur réel est validé sur sa propre base
matérielle. Les modeles de puissance sont développés dans I’environnement de 'utilisateur et la
librairie peut étre utilisée par tout ingénieur désirant valider le controleur avec des parametres
et des profils de tests donnés. Elle peut étre utilisée apres la phase de simulation hors temps
réel, ou dans le cas d'un paramétrage du contréleur sur des nouveaux parametres du systeme de
puissance.

Comme le contrdleur et le modele du systeme de puissance sont mis en ceuvre dans le méme
environnement, la prise en main par 'utilisateur final (qui est celui qui développe et teste son
controleur) est d’autant plus simplifiée.

Cependant, la VIL ne valide pas 'UGES. Elle assure que les signaux théoriques au niveau
logiciel sont corrects. Par contre, elle ne vérifie pas si ces signaux sont réellement appliqués sur
le systeme de puissance ou pas. Les problemes de communication entre I’'UL et 'UGES, les
défauts et limitations des convertisseurs analogiques/numériques et numériques/analogiques
(par exemple 'offset, l'erreur de quantification, la bande passante, un dysfonctionnement, ... ),
les défauts (par exemple un défaut de synchronisation des impulsions de commande) du circuit
de génération de signaux MLI, une mauvaise configuration de 'UGES (comme cette partie du
controleur industriel est souvent reconfigurable) ne peuvent pas étre détectés lors d'une VIL.
La validation du controleur incluant I'UL et I'UGES est faite par ce que nous appelons validation
par interface matérielle traitée au chapitre 3.

Apres avoir présenté les notions principales au sujet de la VIL nous allons maintenant
reprendre les méthodologies présentées au premier chapitre et qui sont adéquates pour la VIL.
La méthode de mise en ceuvre est ensuite expliquée. A partir d’une étude de cas par 'approche
exacte pour le cas d'une VIL, des résultats de simulation hors temps réel et temps réel sont
présentés.

2.3 Mod¢élisation du systeme de puissance

Nous avions vu au chapitre 1 que dans le cas ou le systéme de puissance comprend des
convertisseurs statiques, lors de la simulation temps réel, les convertisseurs sont modélisés :

— soit par des modeles moyens ;

— soit par des modeles instantanés ;

— soit par les interrupteurs impédants.
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Notre choix pour une application de VIL porte sur la modélisation instantanée du convertisseur
pour les raisons suivantes :
— les résultats sont plus précis que ceux obtenus avec un modele moyen du convertisseur
ou avec une représentation par interrupteur impédant ;
— le développement du modele moyen nécessite d’abord la connaissance du modele instan-
tané.

La modélisation instantanée nécessite un horodatage des évenements comme cela a été discuté
au chapitre 1 (section 1.5.2.2). Comme expliqué dans les sections 2.2.1 et 2.2.2, les instants
auxquels ces événements arrivent sont dans certains cas disponibles directement dans I’UL ou
doivent étre déterminés en modélisant I’'UGES. Nous verrons dans ce qui suit comment traiter
ces instants pour faire de la VIL.

2.3.1 Principe de l'interpolation évenementielle

On suppose maintenant que les instants de commutation et donc les niveaux de tension
sont connus. On fait correspondre a chaque intervalle de temps sans commutation un modele
du convertisseur. Dans un intervalle de temps sans commutation, le convertisseur peut étre vu
comme une source de courant constant ou une source de tension constante, selon sa nature :

— le courant de I'inductance du bus continu d’un onduleur de courant varie trés peu entre

deux commutations ;

— la(les) tension(s) de(s) capacité(s) du bus continu d’un onduleur de tension varie (varient)

tres peu entre deux commutations.

La démarche d’interpolation événementielle dans le cadre de la VIL d’un controleur de
systeme incluant un convertisseur de tension a IGBT est décrite a la Figure 2.9. Le principe
reste le méme pour un convertisseur a thyristor Siala et al. [2004].

Si le convertisseur est actif, les niveaux de tension appliqués et leurs durées sont supposés
connus (soit parce que I'UL les prend en charge, soit parce quun modele de 'UGES a été
fait). Ces éveénements sont d’abord triés dans un ordre chronologique. On effectue alors des
calculs intermédiaires pour prendre en compte les commutations des composants dans cet ordre
chronologique. Une fois tous les évenements traités, les dernieéres valeurs sont envoyées au
controleur pour qu’il puisse recalculer ses références au prochain pas. Ce processus est exécuté a
chaque période de calcul temps réel.

Si le convertisseur n’est plus actif, le controleur laisse le systeme évoluer de lui-méme.
On fait alors un pas jusqu’a la fin de la période de calcul. On analyse ensuite si I’état des
interrupteurs est cohérent avec les résultats obtenus (Par exemple, une diode ne peut pas étre
fermée si la tension a ses bornes est positive). Si I’état des interrupteurs n’est pas cohérent,
un ou plusieurs évenements susceptibles de changer la topologie du convertisseur ont eu lieu,
on retourne en arriere pour repartir d’'une configuration valide puis on effectue un pas vers le
premier de ces évenements, Gayed et al. [1994].
Ces événements viennent du fait d’une annulation de courant donnée (impliquant ’ouverture
d’un interrupteur) ou d’une tension qui a atteint une certaine valeur (impliquant la fermeture
d’une diode). Il est nécessaire de corriger les valeurs calculées avant de continuer les calculs
jusqu’a la fin de la période Ty.
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FIGURE 2.9 — Interpolation événementielle pour la VIL.
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FIGURE 2.10 — Détection de 'annulation d’un courant (a) - Pas intermédiaire jusqu’au temps
d’annulation calculé (b) - Correction des conditions initiales et poursuite du calcul jusqu’a la fin
du pas de simulation (c)



2.3. MODELISATION DU SYSTEME DE PUISSANCE 61

Nous illustrons la nécessité de correction des résultats dans le cas d'un onduleur de tension
triphasé dont le neutre n’est pas relié. On détecte une annulation du courant Iy (Figure 2.10
-a) par interpolation linéaire, Le Doeuff et Benkhoris [1995]. On effectue un pas jusqu’a cet
instant, le courant numériquement calculé n’est pas complétement nul (Figure 2.10 -b). II est
alors nécessaire de corriger les trois courants de fagon a ce que la somme soit nulle (Figure 2.10
-c) avant de continuer le calcul. Cette mesure permet d’éviter les problemes liés a la réduction
du nombre de variables d’état évoquée a la section 1.5 du premier chapitre.

Maintenant que nous avons déterminé comment prendre en compte le convertisseur statique
dans le systéeme de puissance pour une VIL, nous allons étudier comment modéliser la partie
sans commutation de ce systéme de puissance.

2.3.2 Modele discrétisé pour la VIL

Dans le cas de la VIL, le contrdle prime sur le simulateur temps réel. En effet, le pas de
calcul doit étre celui du controleur. On choisit ce pas en fonction de la stratégie MLI désirée
et des performances du systeme de régulation. Le pas de calcul est néanmoins susceptible de
changer en ligne. En aucun cas, le simulateur embarqué dédié a la VIL ne doit imposer le pas
de calcul. En résumé :

Ts - Tcontrol (22)

avec :
T, pas de calcul du simulateur ;
Teontror Pas de calcul du controleur.

Par conséquent, assurer une stabilité de la simulation numérique pour n’importe quel pas
de calcul T,.,:r0 €st obligatoire. Il est méme possible qu’aucune commutation n’ait lieu durant
un pas de calcul entier. Dans ces cas, le modele du systeme de puissance est alors exécuté avec
un pas égal au pas total T,,,:-0. Deux choix de modeles peuvent étre envisagés :

— un modele exact ;

— un modele approximatif.

2.3.2.1 Modeéle discret exact

Nous privilégions 1'utilisation d'un modele discret exact dans le cas d’'une VIL. En effet,
I'utilisation d’un tel modele ne nécessite pas de précaution particuliere quant au pas de calcul. Le
modele exact se comporte comme le systéme réel indépendamment du pas de calcul utilisé. Les
différentes manieres d’obtenir un modele discret exact sont décrites a la section 1.3.2 du premier
chapitre. Cependant, le développement de ce modele nécessite du temps et plus d’attention
qu’un modele approximatif.

Dans le cas ot on ne peut pas avoir un modele exact, on peut utiliser un modele approxi-
matif.

2.3.2.2 Modele discret approximatif

Le modele discret approximatif peut étre utilisé dans le cadre de la VIL en prenant des
précautions particulieres. Ces modeles sont moins complexes a obtenir et sont mis en ceuvre
dans bon nombre de simulateurs temps réel commerciaux.

Le cas de la VIL est plus complexe que celui ou le contréleur et le modele temps réel du
systeme de puissance sont séparés. Quand les deux entités sont séparées, il est possible d’affecter
directement un pas de calcul convenable au simulateur.
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En VIL, il faut alors assurer une stabilité numérique quelle que soit le pas de calcul T pnir0
du controleur. Dans ce cas, nous proposons une limitation interne du pas de calcul. Le principe
consiste a effectuer des pas intermédiaires dont la longueur n’excede pas une certaine valeur
lorsque le pas est trop grand. Ce pas est déterminé de fagon a avoir une méthode d’intégration
numérique stable compte tenu des poles du systeme de puissance.

Le pas maximum autorisé, T, doit étre suffisamment petit pour assurer la stabilité
numérique mais pas trop petit non plus pour ne pas conduire a des probléemes aux niveaux des
coefficients du modele et ne pas avoir a effectuer trop de pas intermédiaires qui engendreraient
trop de calculs.

La Figure 2.11 illustre un cas ou trois évenements arrivent pendant un pas de calcul de
simulation. Le pas de calcul, comme signalé précédemment, correspond au pas de calcul du
controleur dans le cas d'une VIL :

— Les pas internes to; et Ty supérieurs au pas Ty sont donc décomposés en un ou
plusieurs pas de durée égale a Tj,,.. et des pas résiduels tc1g et togr. Les durées de ces
pas résiduels sont inférieures au pas maximum 7,,qz ;

— Les pas teo et too sont effectués sans étre décomposés car leurs durées sont inférieures a

Tsmax-
1 L |
0 Lt
Vs
| |
0 i t
Vivs
I |
0 : : I t
I:_ Tcontrol = TS i : |
ter . teo :_.‘ tca
' ! ?503 5 :
tnT . i | | n+1T y U
| | lteates)
\_/ \ A A J\__} _
TSmax TSmazTc’lR TSmax TClR

FIGURE 2.11 — Limitation des pas internes a T4z

Dans ce cas, nous langons alors une réflexion sur la comparaison entre une méthode
d’intégration d’ordre élevé avec un Ty, plus grand et une méthode d’intégration de premier
ordre avec T,q, plus petit que 'on exécute pour avoir les résultats sur un pas Tpas > Tsmaz :

— une méthode d’intégration élevée utilise plus d’opérations mais sera exécutée moins de

fois sur Thes (car Tsmaq est plus grand);
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— une méthode d’intégration du premier ordre utilise peu d’opérations mais sera exécuté
plus de fois sur 7,5 (car Typq, est plus petit).

2.4 Mise en ccuvre de la validation

[Mise en équation du modéle]

/

Codage dans une fonction Utilisation de la librairie
Matlab embarquée Matlab/Simulink

\

[Comparaison avec un modele de référence]

— non <>
oui
! Génération automatique
| Codage en C d’une tache temps réel via
RTW

Comparaison avec la
fonction Matlab embarquée

Génération automatique de
code C via RTW

\ non \>

oul

Librairie de modeles du
systeme de puissance
[ Librairie du

controleur

Compilation dans
I’environnement de
développement controle

Taches Temps Réel du
modele du systeme de
puissance et du controle

x y , Taches Temps Réel du
Taches Temps Réel du PR Variables N dn e ke

controle Globales .
puissance

FIGURE 2.12 — Mise en ceuvre de la VIL.
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La réalisation d’une VIL dans un environnement de développement industriel differe
un peu de celle dans le cas d’un environnement de prototypage rapide. Pour des raisons de
cotit, de lisibilité de code, les applications industrielles sont généralement développées dans des
environnements propriétaires qui ne sont pas forcément commerciaux. La question de lisibilité
de code reste quand méme un sujet ouvert puisque des efforts ont été faits pour que les codes C
générés automatiquement a partir de Real Time Workshop (RTW) conservent les commentaires
des codes Matlab originaux, mais le code final reste quand méme difficile a lire et donc difficile
a modifier.

La Figure 2.12 présente une méthode a risques limités pour développer le modele du
systeme de puissance en C, implantable sur une cible type processeur. Les codes sont vérifiés
au fur et a mesure de la mise en ccuvre. Un codage directement en C n’est pas conseillé sans
vérification par comparaison avec un modele de référence.

On commence par la détermination des équations discretes modélisant le comportement
du systeme de puissance. Ce travail a été discuté au premier chapitre. Les précautions a prendre
dans le cas d'une VIL avec modele approximatif ont été examinées au paragraphe précédant.
Nous supposons maintenant que I’étape de mise en équation a été menée avec succes.

Nous proposons deux flots séparés puisqu’'une VIL doit, dans la mesure du possible étre
développée dans le méme environnement que le controleur. Selon la nature du controleur, nous
présentons deux flots de conception différents :

— cas d’un controleur développé dans un environnement de prototypage rapide;

— cas d’un controleur développé dans un environnement de prototypage industriel.

La mise en ceuvre dans le cas d’un prototypage rapide est moins contraignante que celui d’un
prototypage industriel. Nous prenons le cas d’un prototypage rapide utilisant RT'W pour une
cible utilisant le systéme d’exploitation temps réel Vzworks. Cette méthode permet d’utiliser
certains blocs de la librairie Matlab/Simulink. Une fois le modeéle du systéme de puissance
construit sous Simulink, on peut procéder de deux fagons :

— en générant un fichier objet d’extension .lo qui sera chargé et exécuté comme une tache
sur la cible;

— en générant du code C qui pourra étre recompilé dans ’environnement de prototypage
industriel.

La premiere approche consiste a faire coexister deux taches (la tache contréle et la tache de
simulation) sur une méme base matérielle. Les deux taches échangent alors a travers des variables
globales. Les limitations de cette approche sont les suivantes :

— les seules variables visibles sont les variables globales : le debugage du modele du systeme
de puissance devient difficile et la version obtenue par prototypage rapide convient a
un controleur donné. En effet, I’échange a travers les variables globales est seulement
possible quand la structure des données du contrdleur est connue a l’avance, et que 1’'on
ait réservé a l'avance certaines adresses pour faire de la VIL.

— dans les applications sur lesquelles nous travaillons, le pas de calcul du controleur
change en ligne. Nous n’avons pas pu utiliser tel quel le résultat obtenu par prototypage
rapide en VIL avec de tel controleur. Pour pouvoir utiliser le résultat par prototypage
rapide en VIL sur ces controleurs, on réveille plutot la tache de simulation par la tache
controle. Mais cette solution n’est pas industriellement envisageable car elle nécessite
une modification dans les fichiers sources de la toolbox RTW et au niveau du contréleur
lui-méme.

Cependant, la toolbox RTW peut-étre utilisée pour générer du code C adapté a un environnement
industriel. Cela nécessite une connaissance profonde de ces deux environnements pour formaliser
les structures et formats de données échangés. A I'heure actuelle, des efforts sont faits dans ce
cadre la, mais des modifications manuelles au niveau du code automatiquement généré sont
encore nécessaires. Par ailleurs, les générateurs de code automatique sont tres critiqués quant
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aux performances des codes qu’ils fournissent.

Dans le cas d'un prototypage industriel, nous proposons la démarche qui suit.

h 4
Rt

n YE?’!+ 1)

Embedded
MWATLAB Funetion

e
1= [*

Z

F1GURE 2.13 — Utilisation d’une fonction Matlab embarquée.

On commence par construire le modele du systeme et on I'integre dans une fonction Matlab
embarquée (Figure 2.13), exécutée avec une période égale au pas de calcul temps réel T;. Les
relations discretes vues a la section 1.3 liant les entrées de commande U; et les sorties Y, 41y sont
implémentées comme indiqué a la Figure 2.13. Ces relations utilisent des valeurs antérieures des
sorties. L’avantage de 'utilisation d’une fonction embarquée Matlab est qu’elle est proche du
code C final contrairement a un schéma utilisant des blocs fonctionnels. Les résultats peuvent
étre directement comparés avec une simulation de référence comme SimPowerSystem (SPS) ou
PLECS. Par ailleurs, cette fonction impose moins de contrainte de programmation par rapport
aux sfunctions embarquant du code C et permet donc de gagner du temps.

Une fois la fonction embarquée validée par rapport au modele de référence, on passe au codage
en C. L’intérét du passage par la fonction embarquée se manifeste encore ici. En effet, les seules
modifications a faire a ce niveau sont :

— le rajout de I'entéte de déclaration des variables et des fonctions;

— la correction des indices des variables multidimensionnelles car 'indexation commence

par zéro en C, ce qui n’est pas le cas dans Matlab ;

— le code C final peut-étre testé par comparaison avec la fonction embarquée en leur
donnant les mémes données d’entrées. En choisissant un format en double précision
pour les grandeurs réelles, les résultats du code Matlab et du code en C doivent-étre
exactement les mémes.

Une fois le code C validé, il est mis en forme et est inclus dans une librairie dédiée a
I’environnement de prototypage industriel. Elle peut-étre ensuite utilisée par n’importe quel
utilisateur familier au développement de controle dans l’environnement industriel. La VIL
devient similaire a un développement de contréleur pour les utilisateurs finaux.

2.5 VIL d'un ensemble convertisseur /machine

Nous étudierons le cas du systeme de puissance illustré par la Figure 2.14.

P |

Onduleur trois niveaux
l

VPO 4 éUS'
o ===

Vo

[
(NPP/NPC) Machine asynchrone
M |
FIGURE 2.14 — Systeme de puissance simulé dans le cadre d'une VIL.
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Le systeme de puissance est composé d'un onduleur triphasé trois niveaux et une machine
asynchrone.

2.5.1 Modele du convertisseur

Dans les applications de 'entreprise GE-PC, on retrouve les onduleurs triphasés trois
niveaux (Neutral Point Piloted converter (NPP) ou Neutral Point Clamped converter (NPC))
dont les bras sont décrits a la Figure 2.15 ou la Figure 2.16.

IpU

P
G 4( 2+ /\ Di
Dy Dy
Gy 4K 1+ /\ Di
0 L2 Tf__; f_; iQ U
A %XD“
G, 4(1 /\ Di
7:nlU

M

FIGURE 2.15 — Bras de la phase U d’un convertisseur de type NPP - i(t) : Courant de la charge.

Iy

tmU

M

FIGURE 2.16 — Bras de la phase U d’un convertisseur de type NPC.

Nous verrons par la suite que les deux convertisseurs ont des fonctionnements tres similaires
sauf que les interrupteurs du convertisseur de type NPP subissent moins de contrainte en tension.
Le convertisseur triphasé est modélisé par des fonctions combinatoires dont les entrées logiques
sont :

— les signaux de commande des interrupteurs;

— les signes des trois courants de chaque phase de la charge.

Chaque interrupteur commandé est composé d'un IGBT incluant une diode en anti-
parallele. Les niveaux de tension en fonction des signaux de gachettes pour des onduleurs de
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type NPC ou NPP sont consignés dans la table 2.1.

1 L’interrupteur correspondant est commandé a la fermeture

G, = (2.3)

0 L’interrupteur n’est pas commandé
Quand l'interrupteur n’est pas commandé, il peut étre fermé ou ouvert selon I'état de la diode.

TABLE 2.1 — Niveaux de tension de la phase U en fonction du courant et des signaux de gachette

Config [G1G2G3Gy] signe(i) ipU U inU Composants fermés Vuo
NPC | NPP | NPC | NPP | NPC | NPP NPC NPP NPC NPP
0 [0000] T 0 0 i I 0 0 | D3, D4 D4 Vo | Varo
- I I 0 0 0 0o | D1, D2 D1 Veo | Veo
1 [0001] + 0 0 I I 0 0 D3, D4 D4 Vvo Vvo
- i 0 0 I 0 0 | DL, D2 | 21 Veo | Vo
2 [0010] + 0 0 I I 0 0 D3, D4 D4 Vvo | Vmo
- 0 0 0 0 I I | 2,D6 | Te, D2 0 0
3 001 1] T 0 0 i I 0 0 | D3, D4 D4 Vo | Varo
- 0 0 I I 0 0 2, 1- 2,1- | Vo | Vo
4 [0100] aF 0 0 0 0 I I 1+, D5 | Tc+, D3 0 0
- I I 0 0 0 0 | D1, D2 D1 Vo | Veo
5 (010 1] + 0 0 I 1+, D5 0
6 [0110] + 0 0 0 0 I I 1+, D5 | Tc+, D3 0 0
- 0 0 0 0 I I 2-,D6 | Te, D2 0 0
7 0111]
) [1000] + 0 I i 0 0 0 | D3,D4| 2+ 1+ | Vmo | Vro
- I I 0 0 0 D1, D2 D1 Vro | Vro
9 [1001] + 0 I 0
- 1 0 0
10 [1010] n 0 I 0
- 0 0 I
11 [1011] + 0 I 0
- 0 I 0
12 [1100] + I I 0 0 0 24, 14+ 24, 1+ Vpo Vpo
- I i 0 0 0 0 | D1, D2 D1 Veo | Vro
13 110 1] T i 0 0 2, 1+ Veo
- I 0 0 D1, D2 Vro
14 [1110]
15 111 1]

Légende de la table 2.1 :
Configurations de fonctionnement principal
Configurations utilisées pendant les temps morts
m Courts-circuits

Les courants totaux i, i, et i,, du bus provenant des trois phases U, V et W sont les
sommes des courants du bus provenant de chaque phase :

iy = iy + ipy + i (2.4)
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Les configurations prévues en fonctionnement normal d’'un NPP ou d’un NPC sont les
configurations fonctionnelles 0,2,3,4,6,12. Les configurations 2 et 4 sont prévues pour la gestion
des temps morts car en réalité les interrupteurs commandés ne se ferment et ne s’ouvrent pas
instantanément. En effet, des temps morts sont insérés lor du passage d’un niveau de tension a
un autre (Par exemple, le passage de la configuration 3 a la configuration 6 transite pendant
20us a 30us par la configuration 2). Les fonctionnements des convertisseurs de type NPP et
NPC sont tout a fait identiques d'un point de vue macroscopique si on regarde les relations entre
niveaux de tension, les combinaisons de signaux de gachette et le courant pour les configurations
précédemment citées.

Toutes les configurations restantes (1, 5, 7, 8, 9, 10, 11, 13, 14 et 15) doivent étre signalées
en cas d’apparition car elles engendrent soit des surtensions sur les interrupteurs commandés,
soit des courts-circuits.

Les niveaux de tension sont définis en fonction des combinaisons de signaux de gachette
et du signe du courant. Cependant, le cas ou le courant s’annule est litigieux dans certaines
configurations comme la configuration 0 et les configurations de temps morts 2 et 4. Dans ces
conditions (courant nul et configurations litigieuses), le niveau de tension dépend de la charge
du convertisseur. La tension dépend plus précisément de la force électromotrice de la charge.
Dans notre cas d’application, cette force électromotrice correspond a la force électromotrice de
la machine.

Comme il s’agit d'un calcul temps réel, nous n’allons pas effectuer des itérations successives
pour déterminer les instants d’annulation de courant. En ’absence de signaux de commande,
ces instants sont susceptibles de changer la topologie de I'onduleur et donc de changer le niveau
de tension appliqué a la machine.

On détermine ces instants par interpolation linéaire Le Doeuff et Benkhoris [1995] en
fonction des deux valeurs consécutives échantillonnées du courant, de signes opposés, comme
illustré par la Figure 2.17.

E 17631
L,
toc

Iysk
0 \

T

Tys ks

) A | I S S S .

FIGURE 2.17 — Détermination de ’annulation du courant par linéarisation.

L’instant toc d’annulation du courant est alors :

Tysk

toc = ten (2.7)

Ivsi — Tus k1

Une fois l'instant d’annulation du courant déterminé, on procede comme exposé a la
section 2.3.1 et illustré par la Figure 2.10. On effectue un pas de temps de tgc. Comme le courant
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calculé n’est pas absolument nul du fait de 'approximation, on recorrige les courants restants
de facon a reprendre les calculs suivants avec des conditions initiales corrigées.

On procede de la méme fagon pour déterminer I'instant de conduction des diodes dans
le cas ou le convertisseur n’est pas commandé. Dans ce cas, le convertisseur de type NPP ou
NPC se comporte comme un pont redresseur a diode triphasé classique. Les diodes se ferment
quand les tensions entre phase excedent la tension du bus continu et s’ouvrent a ’annulation du
courant. Cet aspect séquentiel des diodes est pris en compte dans la modélisation en mémorisant
I’état précédant du convertisseur :

{ Si la diode était fermée, on surveille ['annulation du courant,

Si la diode était ouverte, on surveille la tension entre ses bornes.

Nous venons d’étudier la modélisation du convertisseur pour notre exemple d’étude. Nous allons
maintenant modéliser la machine asynchrone alimentée par ce convertisseur.

2.5.2  Modele de la machine asynchrone

Considérons le cas d'une machine asynchrone a rotor court-circuité et a neutre du stator
non-relié. Nous reprenons le modele dont les variables d’état sont les courants statoriques et
les flux rotoriques lorsque le repere (DQO0) est confondu avec le repere stationnaire («30) lié
au stator (95 = 0). D’autres choix de variables d’état conduiraient au méme résultat car les
matrices de dynamique de deux modeles équivalents ont les mémes valeurs propres (voir (1.14)
du chapitre 1).

Le modele de départ est celui qui est défini par les équations (D.64), (D.64) et (D.66)
(Annexe D). Suite aux différents choix décrits au paragraphe précédent, on obtient le modele :
— en imposant fg = 0 dans Uexpression de 4,4, (repere lié au stator fixe) ;
— en supprimant les dynamiques de Iog et Iyg, c’est a dire les lignes 3 et 6 de A,,q et
Binas (neutre non relié) ;
— en éliminant les colonnes 3 et 4 de B, (rotor court-circuité).
Nous obtenons alors :

_ msp2Rr+lcr®Rs 0 msrRR msrir
ler®*lecs—lcrmsr? ler?lcs—lcpmsr? —lcrlcs+msgr?
d [Ip 0 _ msp?Rr+lcr*Rs  _ msrORr msrRR
— QS ) _ R ler®lcs—lcrmsr? *lCRlC]‘%S‘+mSR2 lCR2lCSTZCRm5R2
dt msrRr __Rr
®DQR lon 0 lor Or
mgsrRR _f _Rr
%Xsimp O lor QR ler
Asimp
lcr 0
lcrlcs—msr? l
I CR
DRs + 0 lcrlos—msr? VDQS
¢DQR 0 0 SN——
N—— O 0 Usimp
Xsi'mp
Bsimp

(2.8)

2.5.2.1 Discrétisation de la partie électrique de la machine asynchrone

2.5.2.1.1 Discrétisation exacte du modele de la partie électrique de la machine
asynchrone

Nous ne prétendons pas développer un modele exact incluant la partie mécanique. Néan-

moins, sur un pas de calcul, on peut considérer que la vitesse de rotation mécanique est constante.

Les constantes de temps mécaniques sont largement plus grandes que les celles de la partie
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électrique. Le modele de la machine asynchrone devient donc linéaire si la vitesse est localement
constante. Comme présenté au premier chapitre, le modele linéaire peut donc étre discrétisé :
— soit par des méthodes d’'intégrations numériques ou autres approximations
— soit par la discrétisation exacte.
Nous présentons dans cette section une approche discrete exacte de modélisation de la machine
asynchrone, en supposant que la vitesse de rotation est constante pendant le pas de calcul. La
premiere étape consiste a déterminer les valeurs propres de la matrice de dynamique. Comme
décrit a la section 1.3.2.2.2 | la détermination de ses valeurs propres permettra de calculer
I’exponentielle et par ailleurs 'inverse de la matrice de dynamique en utilisant le théoreme de
Cayley-Hamilton.

Le calcul des valeurs propres d’une matrice d’ordre 4 nécessite généralement la résolution
d’une équation polynomiale d’ordre 4. Une telle résolution se fait par la méthode de Ferrari
(polynéome d’ordre 4) qui fait appel a la méthode de Cardan (polyndéme d’ordre 3). Nous
proposons une réduction de l'ordre du systeme en utilisant des variables d’état complexes.

Modele d’état complexe réduit Cette représentation utilise uniquement des coefficients
réels. On peut ainsi réduire 'ordre du systeme en passant par une représentation complexe
(Figure 2.18).

T
I, 2

___________ _irs 5
+ jIQS
+J%0R| IG"?R
U IDS ‘S}ZB 0 ODR S}.’B

FI1GURE 2.18 — Composition de variables d’état complexes.

On définit les variables d’état complexes Ig et ¢ comme suit :

IS :IDS +jIQs<:>§R(Is) :IDS et %(IS) :]QS (29)

Or = ¢pr + jOor © R(Pr) = dpR et F(Pr) = dor (2.10)

N’importe quelle autre combinaison complexe des variables d’état réelles est mathématiquement
possible et pourrait étre utilisée. Mais une combinaison entre flux rotorique et courant statorique
n’aurait aucun sens physique. Nous garderons donc la composition complexe illustrée par la
Figure 2.18.

Pour obtenir la forme d’état complexe, on utilise la matrice de transformation P1,,,5.6p0r)—(Is.ér)
décrite comme suit :

1 5 0 0
0O 0 1 g
P(]DQSa¢DQR)—>(Isv¢R) = 1 —j 0 0 (2.11)
0 0 1 —j
avec son inverse :
1 1
3 0 2 0
—i 0 i 90
P(IDQS,¢DQR)—>(IS,¢R) - 0 1 1 (2.12)
2 2
0 —% 0 %
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d’ou 'on établit :
Is
R
I
Or
——
Xcomp

On définit ici les variables d’état conjuguées :
I% est le conjugué de la variable d’état complexe g ;
¢% est le conjugué de la variable d’état complexe ¢g.

La nouvelle représentation d’état s’écrit alors :

a
dt

= P(IDQS’QﬁDQR)‘)(ISv(i’R)

Ips
Igs
¢pR
Pqr

——

Xsimp

Xcomp - Acomecomp + BcompVDQS

71

(2.13)

(2.14)

On calcule la matrice de dynamique complexe A, & partir de I'équation (1.12) (page 12) :

-1
Acomp :P(IDQS7¢DQR)‘>(IS:¢R)ASimpP(IDQs,d)DQR)

_ mgsr?Rp+lcr?Rs msr(Rr+jlcrIR)

lcr?lcs—lcrmsr?  lor(orlcs—msr?) 0 0
msrRR _Rr _ ;p
— lcr lor jeR 0 0 )
0 0 _ msp?Rr+lcg’Rs msr(Rr—jlcrOR)
ler®les—lcrmsr®  lor(crlos—msr?)
msrRRr _ Rpr ¥
0 0 lon +J0r
On écrit :
A o A* 02><2
comp —
02><2 AI
avec .
_ msg?Rr+lcr®Rs msr(Rr+jlcrOR)
A, = lcr®les—lermsr?  lor(lcrlcs—msr?)
msrRRr _Rr _ j
lcr lor R
On note A} le conjugué de A,.
La matrice de commande complexe B, est la suivante :
Bcomp :P(IDQS7¢DQR)—>(IS7¢R)BSimP
lcr Jjlcr
lcrlcs—msr? lcrlcs—msr?
0 0
B lcr _ Jlcr
lcrlcs—msr? lcrlcs—msr?
0 0
On écrit alors :
lcr Jlor
Is Is lcrlcs—msr? lcrlcs—msr?
d|on| ( A, om) on| | 0 0 Vs
* - * * lcr _ Jjlcr
dt [S Oaxo A* ]S lcrlcs—msRr? lorlcs—msRr? VQS
* *
¢R ¢R 0 0

(2.15)

(2.16)

(2.17)

(2.18)

(2.19)
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=

V. R

FIGURE 2.19 — Composition d'une entrée tension complexe Vpgs.

De la méme fagon que 'on a composé les variables d’état complexes, nous composons
I'entrée de commande complexe Vpgg comme indiqué sur la Figure 2.19, on obtient :

l
I Is Tonloe —msi?
i ¢R _ A* 02><2 ¢R + 0 VDQS (2 20)
dt | I Ogwz  Ar || Iz e | \Vigs
Ok oy 0

De méme que la demi-matrice de dynamique complexe, en utilisant ’entrée de commande
complexe Vpgg, la demi-matrice de commande complexe B, peut s’écrire :

lcr .
B, = lerlcs—msr (2_21)

0
d’ou :
Is Is
d | or _ A, Ox2)\ | ¢r n B.\ (Vbgs (2.22)
dt |1z | \owe a2 ) |1z | 7 \Br) Vios
Pr Or

avec B} est le conjugué de B,

L’équation (2.20) montre que la dynamique des variables d’état complexes est indépendante

de la dynamique de leurs conjugués. Des lors, on peut les séparer en deux représentations d’état
et les deux représentations obtenues sont par conjugaison exactement les mémes.
Un demi-modele contient donc toutes les informations nécessaires sur les axes direct et en
quadrature. On retrouve les grandeurs réelles sur ces deux axes en récupérant les parties réelles
et imaginaires des variables d’état complexes. En plus, nous passons d'une représentation
d’état d’ordre 4 a coefficients réels a une représentation d’ordre 2 a coefficients complexes. Un
systeme d’équation d’ordre 2 est beaucoup plus facile a résoudre et résolvable avec des notions
mathématiques moins compliquées.

L’équation d’état continue complexe réduite est alors :

d (1s\ . (Is

Il faut alors trouver les valeurs propres de la demi-matrice A, pour trouver ensuite la matrice
de dynamique discrete A,y = e+t On déterminera ensuite la matrice de commande B,y.

Nous allons calculer I'exponentielle de A, et en déduire le modele discret exact de la
machine asynchrone. Pour cela, on commence par déterminer I’équation caractéristique de cette
matrice.
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Equation caractéristique de la demi matrice complexe A,

Valeurs propres de la matrice A,
Les valeurs propres de A, sont les solutions de :

FON) = Det (A, — AT) = i(av A+ e) =0 (2.24)
On note :
a = lorlcs — mep
b=IlcsRr + lcrRs + jéR(—m?gR + lCRlC’S)
¢ = RpRs + jOr(lcrlos — mip)
A =b* — dac (2.25)
Cas ou A #0:
RA]) = —3(b)® + R(b)? — 4aR(c) (2.26)
S(|A]) = —4S(c)a + 23 (D) R(b) (2.27)
A = |A|efs (2.28)
A = R(AN2 +S(|A])?2 (2.29)
: _sdab
sin(fn) = A (2.30)
R(|A
cos(Op) = (|A||) (2.31)

Nous allons chercher un (il peut en exister deux mais nous avons besoins d’un seul) nombre
complexe § = |§|e?% vérifiant :
=N (2.32)
6% = |02 = |Alef?s = A (2.33)
De I'équation précédente, nous déduisons les deux équations qui suivent :
[0 = |A] < |o] = /|4 (2.34)

et
cos (265) + jsin (2605) = cos (6a) + 7 sin (O4) (2.35)

En identifiant les parties imaginaire et réelle de chaque c6té de I’équation (2.35), on déduit les
deux équations suivantes :

cos (205) = cos® (05) — sin® (05) = —1 + 2cos® (f5) = 1 — 2sin* (f5) = cos (6,) (2.36)

sin (265) = 2 cos (05) sin (0s) = sin (0,) (2.37)
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De I’équation (2.36), nous déduisons les valeurs probables de cos (05) et sin (65) :

cos (0;) :l:\/; (14 cos(0p)) = + ; (1 + W) (2.38)
sin (65) = i\/; (1= cos(04)) = + ; <1 _ %?LA")) (2.39)

L’équation (2.37) donne 4 doublons {cos (6, sin (65))}. Pour identifier les doublons & conserver,
on utilise le signe du produit de cos (65) et sin (6s) (sin (0) étant préalablement calculé). Il
existe deux doublons {cos (6, sin (6s))} qui vérifient I’équation (2.37). Nous allons choisir le
doublon ayant :

1 R(|A
cos (0s) = \IQ (1 + |(’A|D> >0 (2.40)
Le doublon {cos (6, sin (65))} ayant cos (05) = /3 (1 + %ﬁ”) < 0 et qui satisfait la ségrégation

par le signe ( (2.37)) conduira au méme résultat final.

L(1-20ED)  siS(A) >0 (sin(6a > 0)

sin (05) = (2.41)
—/3 (1= D) si S(A) <0 (sin(0a <0)
Les parties réelles et imaginaires de ¢ sont alors :
A R(A)
= =1+ =" 4
R(9) J 5 + A (2.42)
I(0) = signe(%(A))J |§| (1 - W) (2.43)
Les parties réelles et imaginaires des valeurs propres Ay et A; sont :
—R(b) — RO
NI UEL. o
_ Cx _ Cx
I(\) = W (2.45)
—R(b) + R(d
MR RS0 "
_Cx Cx
I(\) = W (2.47)
Casou A =0: M\get A\ sont égaux dans le cas ou :
RO)=S0)=0i=0=A=0 (2.48)
Dans ce cas : .
A=A = % (2.49)
R(b
R(h) = R(w) = o) (2.50)

2a
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3(b)
2a

S(Ao) = S(M) = — (2.51)

La Figure 2.20 et la Figure 2.21 présentent les tracés des parties réelles et des parties
imaginaires des deux valeurs propres A\g et \; pour les parametres électriques suivants :

TABLE 2.2 — Exemple de parametres machine

Parameétres | Valeurs

Los 72.3227TmH

Ler 70.66819mH

msgr 69.0924mH

Rg 0.034€2

Rp 0.01582

4 6

fn 13.13Hz=

0 Rnom 2 X X %r@d.s‘l = 13.75rad.s*

f et Opnom sont respectivement la fréquence et la pulsation de rotation mécanique nominale
de la machine. Cette machine est une machine a faible vitesse et donc a nombre de poles important
(machine type pour les applications marines de 'entreprise GE-PC). Les machines de bateau
sont a faible vitesse pour éviter la cavitation. Les résistances statoriques et rotoriques sont les
résistances de bobinage mesurées a la température de fonctionnement.

Les valeurs propres ont des parties réelles négatives sur toute la plage de vitesse de fonctionnement
et la machine alimentée par des tensions statoriques sinusoidales a fréquence et amplitude
constante est stable.

N/

R(Aa)

(o)

—15L

FIGURE 2.20 — Parties réelle et imaginaire de ).

iy (rad/s)

i

-0 o 0 1 (radfs)

-4

FIGURE 2.21 — Parties réelle et imaginaire de ;.
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Ezxponentielle de la matrice A,
Cas ou A # 0 : Dans ce cas, comme vu précédemment, les deux valeurs propres sont distinctes.
On utilise alors I’équation générique (1.79) du premier chapitre :

1
ety kZ::O Al I ao (2.52)
Mt | 21: Ak IR VW aq .
MVandcrmonde
(7)) 1 )\1 —/\0 6)‘0t
- 2.53
o)t () =
M\;indermonde
éR( 1 ) _ R(A1) — R(Xo)
M=/ ()7 =23(N0)S(A1) + S(No)” + (R(M) — R(No))

§R<e’\1t - e’\ot) = ROt cos (S

%(e’\lt - e>‘°t> = M)t sin (F(A\))t) — P sin (F(N\o)1)

Finalement, les parties réelles et imaginaires des coefficients ag et a; permettant de calculer
I’exponentielle de A, sont définies comme suit :

Riao) = R (1 )R = 20 =3 (o) (e = dee) (250
S(ag) = R ( . ! AO) F(MeM — 2eM!) + 9 ( . ! AD> R (M — Ageh!) (2.55)
Ran) = R (1 JR(M = ) =3 (o) (e - ™) (2.56)
S(ay) =R ()\1 i )\0> %(eklt — e’\ot) + < ()\1 i )\0> %(eklt — e’\ot) (2.57)
Casou A=0:

Dans ce cas, le polynéme caractéristique f(\), défini par 1’équation (2.24), admet une racine
double Ay définie par 1’équation (2.49). Remarquons que le terme Ali " n’est pas défini pour
une valeur propre de multiplicité 2. Comme vu au premier chapitre, on utilise dans le cas d'une

ou plusieurs valeurs propres multiples, I’équation (1.82) pour calculer les coefficients ag et ay.

On obtient :
eAOt 1 )\0 Qp
= 2.58
(te’\ot) (0 1) <a1 ( )
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Qo 1 =X erot B (1 _ )\Ot)e)\ot
(m) a (0 1 ) (te/\ot) - ( tedot ) (2.59)

§R(Oé0) = 6%0\0)15 <<1 — %(Ao)t) COSs (%()\0)75) + %(Ao)tSIH (%(/\0>t)> (260)
S(ayp) = R0 <(1 — R(o)t) sin (F(Ao)t) — (o)t cos (%(A@t)) (2.61)
R(ag) = te®P) cos (3(No)t) (2.62)
X(ay) = e gin ((N\o)t) (2.63)

Nous venons de traiter tous les cas possibles pour calculer ag et . Une fois ag et ay
calculés, on utilise 1’équation (1.78) pour retrouver <!, Chaque élément de A, est défini dans
I’équation (2.17) que nous rappelons ici :

ler*les—lermsr?  lor(crlos—msr?)
msrRRr Rpr

_ msg?Rr+lcr®Rs msr(Rr+ilcrir)
A, =
lcr lcr

La matrice de dynamique discréte complexe réduite, notée A,y s’exprime alors par :

A,y = et =aol + oy A,

(o) — o) osgtcgtn, "o (oot

ler®les—lcrmsr? lcr(lcrlcs—msr?) )
R(ay) msalin R(ao) — R(ar) 2 + S(a1)bg (2.64)
2Rt lon?R msR (%(al)RR-FW(al)lCRéR)
+ %<Oé0> - %(Oé )l:;%csﬁlciils; ler(lcrlcs—msr?) _
%(Ckl)ml%? %(@0) — %(a1>% — %(&1)01%

Pour alléger I’écriture, on peut écrire :

A eA*t _ %(A*d(l,l)) + j%(A*d(l,l)) §R(léLkd(l,Q)) + j%(A*d(LQ)) (2 65)
d §R<A*d(2,1)) + j§<A*d(1,1)) %(A*d(gg)) + j%(A*d(l,Q)) .

Matrice de commande discréte B,y

Nous allons établir I'expression de la matrice de commande discrete B,q. Comme la machine
asynchrone est alimentée par un onduleur de tension, le vecteur d’entrées U, = Vpgg peut étre
considéré comme constant entre deux commutations.

Byg=A"YeM - 1)B, = A, Y (A,y—I)B, (2.66)

Calcul de A, 7' :

On utilisera ici encore le théoréme de Cayley-Hamilton pour calculer A;!. La matrice A,
satisfait son polynéme caractéristique (chapitre 1 - page 26) défini par I’équation (2.24). On
écrit alors :

aA2 +bA, +cl =0 aA, + bl +cA;' =0 (2.67)

Pour rappel, nous précisons ici que :

2
a = lCRlC’S — mSR
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b=IlosRr + lcrRs + jOr(—m2y + lorles)
¢ = RrRs + j0r(lorlos — m%y)

_ msr?’Rr+lcr®Rs msr(Rrt+jilcrOR)
A, =

ler®lcs—lcrmsr?  ler(lcrlos—msr?)

mspRR _Br _ ;g
lcr lcr JUR

On en déduit alors ’expression suivante :

At %y Yy (2.68)
C C

avec

d’ou finalement :

a\ msg2Rr+lcr*R b msr(R(—2)Rr—S(—2)lcrOR)
A;l = <_§R(_C)lc;%cs}ilcf£"bls%}52 - %(_E> l]gR(lCRlCS*mSI‘%Q) , )
()it A her-y)
_%(_9) msr?Rr+lcp*Rs 4 g(_b) mSR(S(_%)RR+§R(_%)lCRéR) '
+7 c lCRQZCS_lCRm]%R2 c l}gR(ZCRlcs—m51;22) ,
Sy ~S(-2)fn R(-2)0n 1 5(-2)

Pour pouvoir comparer la modélisation qui vient d’étre proposée a une approche classique
utilisant un solveur numérique, nous allons développer par la suite le modele discretisé par la
méthode trapézoidale.

2.5.2.1.2 Discrétisation approximative de la partie électrique de la machine asyn-
chrone
Nous allons maintenant utiliser la méthode trapézoidale pour avoir un modele discret
approximatif.

On recherche d’abord la solution en régime libre X; de la représentation d’état continue
de (1.2) en utilisant les relations de la table 1.1 pour le cas d’une intégration par la méthode
trapézoidale :

. dX
X = —-=A,X 2.70
Tt : (2:70)
2 (1—271)
" X, = AKX, 2.71
TS (1 + Z_l) 1 1 ( )
2Xp41 — 22 ' X1 = ATs X1 + ATsz X (2.72)
2X i1 —2X, = AT X1 + ATs2 1 X, (2.73)

D’ou finalement la solution discrete en régime libre par la méthode trapézoidale :

Xn+1 = eA*TSXn = A*d,traan (274)



2.5. ETUDE DE CAS : VIL D’UN ENSEMBLE CONVERTISSEUR/MACHINE 79

avec
A*d,trap = (21 - TSA*)_1<2[ -+ A*TS)

Les éléments du vecteur d’entrées sont du type échelon si les tensions du bus continu varient tres
peu entre deux commutations. La solution particuliere a des entrées échelons de ’équation d’état
(1.2) est traitée en annexe C. On retrouve la solution en imposant X (0) = 0 dans I’équation
(C.7). Cette solution s’écrit :

Xnt1 = A*_l(eA*t —I)BUy 41 =~ A*_l(A*d,tmp —I)B.Up 41 (2.75)

Le modele de la machine asynchrone par la méthode trapézoidale est obtenu en additionnant la
solution en régime libre et la solution particuliere. On écrit alors :

Xn+l = A*d,traan + A*_l(A*d,trap - I)BUn+1 (276)

2.5.2.2 Comparaison des deux modeles discrets de la partie électrique

Les figures (2.22) et (2.23) présentent le tracé des coefficients de la matrice de dynamique
discréte obtenus par la méthode exacte et par la méthode trapézoidale. Les sous-figures (a) et
(b) de chacune de ces figures montrent deux éléments de la matrice discréte sur la plage de
vitesse de fonctionnement pour différents pas de calcul. L’erreur diminue avec le pas de calcul
Ts utilisé. L’erreur relative varie d'une fagon non linéaire par rapport a la vitesse. Un pas de
calcul T's de 200us permet d’avoir une erreur relative sur les coefficients inférieure a 1%.

0.0001 -

0.01;
- Or(rad.s™1)
-50 - 50 -50 - ng(rad.sfl)
—0.01- . 3
Y S(Asa(1,1)) — $(Awq(2,1)
| SlAeapap(L1) ~ S(Aaprap(21)

(a) (b)

03-

Or(rad.s™1)

I I I I
-50 - 50 -50 - 50

(A, g (11)~S(Aug 1rap(1:1))
S(A,q(L,1))

() (d)
FIGURE 2.22 — Comparaison des éléments de la matrice discréte pour un pas de calcul
T, = 20ms.

(A, 0(21) = S(Ay g rap (1)
S(4,4(2.1)
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3.x108 -
4.x106 2.><10’3; — Q(A.a(2,1))
10— s 2,1
2.%x10°6 | 1108 : \5( *d,t'rap( ))
Or(rad.s™1) -
: ‘ -50 50
- % N Or(rad.s™1)
-1.x1078 -
—2.x10°6 -
— S(A.a(1,1) :
~2.x10°8 -
—4x109r  — S(Asd,trap(,1))
-3.x1078 -
(a) (b)
0.00074 -
0.00072 |
0.00070 :
000044 -
0.00068 | .
S(Asg(1L,1)=S(Asg, trap(1:1)) i (A, q(2,1)=S(Asq trap(21))
0.00066 | S(A,q(1,1)) 000042 - S(A4q(2,1))
Or(rad.s™1) i Or(rad.s—1)
-50 0 50 -50 0 50

() (d)
F1GURE 2.23 — Comparaison des éléments de la matrice discréte pour un pas de calcul
T, = 0.2ms.

Le modele continu de la machine asynchrone est stable car les parties réelles des valeurs

propres sont négatives sur toute la plage de vitesse de fonctionnement (voir Figure 2.20 et
Figure 2.21). Comme la méthode trapézoidale est A-stable, le modele discret reste toujours
stable car le modele continu 1’était.
La seule source d’instabilité possible serait les erreurs de précision de format lorsque le pas
de calcul est trop petit. En effet, lorsque le pas de calcul est trop petit, les points ¢; = Tg\;
se rapprochent de I’axe imaginaire qui limite la région de stabilité de la méthode trapézoidale
(voir la section 1.3.1.6.3 du premier chapitre). Une erreur sur les coefficients pourrait 1égérement
déplacer ces points ¢; dans la région instable du demi plan droit.

D’une fagon générale, 'erreur augmente avec le pas de calcul. Par conséquent, si ’on
utilise le modele discret approximé par la méthode trapézoidale, on doit fixer un pas maximum
T'smae interne autoris,é comme discuté a la section 2.3.2.2. Cela permettra d’assurer une erreur
tolérable au niveau du modele approximatif. Dans ce cas, T, Sera un parametre d’entrée du
modele et pourra étre changé en fonction de la dynamique de la machine simulée. Ce probleme
n’a pas lieu dans le cas d'une modélisation exacte. Nous avions donc choisi d’implémenter le
modele exact de la machine asynchrone avec la méthode d’interpolation évenementielle.

2.5.3 Résultats

Nous étudions le cas du systeme de puissance illustré précédemment par la Figure 2.14.

Les parametres de la machine asynchrone sont consignés dans la table 2.3.
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TABLE 2.3 — Parametres de la machine asynchrone.

Parametres | Valeurs

Les 72.3227TmH
Ler 70.66819mH
msgr 69.0924mH
Ry 0.03492

Ry 0.01582

D 6

In 13.13Hz

0 pnom 2xmx BBrad.s™t =13.75rad.s7!
J 59000kg.m?
1o 3923.016 Nms

nité Logicielle (UL)
(CPU)

’\Unité de Gestion
des Entrées/Sp‘rties (UGES)

S

FIGURE 2.24 — Controdleur testé en VIL.

La Figure 2.24 décrit le matériel dédié au contrdle de I’ensemble convertisseur/machine.
L’unité UL est un APCS810 - 5 slots PCI - 2.5GHz. L'unité UGES est une carte industrielle
propriétaire appelée Power Interface Board EtherCAT (PIBe). Cette carte PIBe integre un
composant FPGA EP2C20F484 de la famille Altera et peut gérer en méme temps :

— 8 entrées analogiques ;

— 4 sorties analogiques ;

— 2 cartes filles de 16 entrées/16 sorties optiques, ou 16 entrées/16 sorties pulses électriques

ou une carte fille d’estimation de flux. Dans le cas de la Figure 2.24, la PIBe gere une
carte pulses optiques.
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UL - Simulé [~] UGES - Simulé

Motifs MLI

~
~

WUSC,IVSC,iwsc

7

//
77

Vpo,VMm0

///
. A
WWSE\'VSE,YWSE

/]
77
UVpo,UMO

(II )

SIMULINK
: Domaine échantillonné
[—] : Domaine continu

UL - APC810 UGES - PIBe

Motifs MLI

VIL

1- Codage en C

2- Adaptation du code a l’environnement P80i S
3- Génération de la librairie contenant le modele VIL du

systeme de puissance

FIGURE 2.25 — Mise en oeuvre de la VIL d’un contréleur industriel pour ’entrainement a
vitesse variable d’une machine asynchrone.

La Figure 2.25 illustre la mise en oeuvre de la VIL pour notre cas d’étude.

Dans un premier temps, un modele simplifié du controleur industriel est modélisé a 'aide
de Simulink dans ’environnement Matlab. Le controleur utilise la commande vectorielle sans
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capteur de vitesse avec orientation du flux rotorique. Les références de tension vygg,Vvse €t Vyse
sont traduites en motifs MLI selon le type de MLI choisi.

A chaque phase correspond 4 mots qui définissent les motifs MLI et donc les commutations
a executer pendant un pas de calcul discret Tso du contréleur. A chaque mot correspond une
commutation. Chaque mot de 32 bits est défini comme suit :

b31 bSO b29 .. bO

Niveau de tension | Instant de commutation en ns

Les deux bits de poids fort définissent le niveau de tension requis :

11 La tension appliquée est vpo
b b — 10 Pas de commutation (2.77)
0T 01 La tension appliquée est vyo '

00 La tension appliquée est 0

L’unité UGES (dans notre cas la PIBe) applique alors ces tensions définies par bs; bsg
aux instants définis par byg .. bg. Des lors, 'UGES peut générer les MLIs indépendamment de
la stratégie MLI. Dans un premier temps, un modele simplifié de 'UGES est développé dans
Simulink.

L’ensemble UL et UGES simulé sous Simulink pilote le modéle du systeme de puissance
développé avec la toolbox PLECS. Ce modele est utilisé comme modele de référence. PLECS
est alors exécuté en mode continu.

Une version du modele de puissance que nous avions décrit est codé dans une fonction
embarquée Matlab. Le code de la fonction embarquée ressemble fortement a du code en C, a
quelques détails pres. Le modele ainsi codé est comparé avec le modele de réference sous PLECS.

Nous allons présenter dans cette partie des résultats de simulation (hors ligne) et des
résultats de VIL (temps réel). Les résultats ici présentés correspondent au point de fonctionnement
suivant :

— La vitesse de référence est de 0.35pu.

— Le flux rotorique de référence de 0.65pu.

— Le moteur fonctionne a vide.

— A ce point de fonctionnement, la machine est alimentée avec des tensions homopolaires

ajoutées aux références de tension de régulation.

La Figure 2.26 montre les résultats de simulation sous Matlab/Simulink. Le contrdleur
tourne avec un pas T.onio = 667us. Les courants mesurés au niveau du controleur ont un
contenu spectral moins riche car les valeurs intermédiaires du courant lors des commutations
entre deux instants d’échantillonnage ne sont pas disponibles. Sur cette figure, nous voyons
les courants statoriques iysc, ivsc, twsc obtenus avec modele de référence a pas variable
(continu sous PLECS) et les courants statoriques iysg, ivse, iwse vus par le controleur. Comme
dit précédemment, les tensions de références vyse, vvse, Vwse comportent une composante
homopolaire additionnelle qui permet d’optimiser et d’uniformiser les pertes thermiques a faible
taux de modulation.
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FIGURE 2.26 — De haut en bas : Courants statoriques en simulation & pas variable (continu)
iusc, tvsc, twsc — Courants statoriques du modele construit avec une fonction matlab (vu du
controleur en simulation) — iysg, ivse, iwse — Tensions de référence en simulation vysg, vyse,

vwse — Conditions de fonctionnement : Vitesse de référence = 0.35 pu - Flux rotorique de
référence = 0.65 pu

Une fois les résultats cohérents avec le modele de référence, on passe au codage en C. Le
code en C est obtenu :
— en déclarant les variables utilisées (ce qui n’était pas nécessaire dans la fonction embar-
quée Matlab) ;
— en rajoutant une variable fictive d’indice 0 car I'indexation pour les variables multidi-
mensionnelles commence par 0 en C (et par 1 sous Matlab).

Pour s’assurer de la conformité du code C, on teste les deux codes (code C et code de la
fonction Matlab embarquée) avec les mémes valeurs d’entrées pour avoir les mémes sorties. Si
les constantes et les variables réelles utilisées en C sont définis au format double, les résultats
doivent-étre exactement les mémes. Les résultats peuvent étre différents méme si le code C est
correct si on utilise la simple précision (float).

Apres avoir validé le code C, on effectue une adaptation qui est propre a I’environnement
propriétaire P80i de GE-PC pour en faire une librairie réutilisable.

Sur la méme base matérielle, on exécute le modele du systeme de puissance précédement
développé et 'algorithme de contrdle. Les motifs MLI sont alors repris pour étre utilisés comme
données d’entrée du modele du systeme de puissance afin que ce dernier puisse effectuer les
calculs selon les instants de commutation spécifiés.

La Figure 2.27 représente les courants statoriques iys_srr, tvs—sir, tws—srr obtenus en
VIL et les références de tension vys_srr, Vvs—_sirn, ws—srr du controleur physique réel. Ces
résultats sont cohérents si 'on se réfere aux résultats de simulation hors temps réel de la
Figure 2.26.
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FIGURE 2.27 — Courants statoriques en VIL iys_srr, tvs—sin, tws—srr, — Lensions de référence
en VIL vys_sir, vvs—sin, vws—sir — Conditions de fonctionnement : Vitesse de référence =
0.35 pu - Flux rotorique de référence = 0.65 pu
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FIGURE 2.28 — En haut : spectre du courant iy gp de la phase U vu du controleur en
simulation — spectre du courant iys_g7, de la phase U vu du contrdéleur en VIL
En bas : spectre de la tension statorique vysg de la phase U en simulation — spectre de la
tension statorique vyg_gyr, de la phase U en en VIL

La Figure 2.28 présente les spectres des courants statoriques ainsi que les tensions de réfé-
rence obtenus en simulation et en VIL. Nous comparons ici les grandeurs qui sont échantillonnées
a la période du contréleur comme nous sommes dans le cas d'une VIL. Nous constatons une
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composante harmonique sur les tensions a 375H z. Cette composante harmonique de tension
ne se répercute pas sur les courants car le neutre est flottant dans ce cas d’étude. En réalité,
cette composante harmonique de tension n’est vue que par le circuit homopolaire et donc par
Iisolation de la machine et par le circuit de mise a la terre si I’'on considere un cas ou le neutre
n’est pas flottant.

En terme de charge, sur un calculateur industriel avec une horloge de 2.13G H z, le modeéle
d'un onduleur triphasé avec machine asynchrone s’exécute entre 12us et 24us dans le cas de six
événements et donc 7 pas internes du simulateur a traiter. Le temps d’exécution de la tache est
ici mesuré en regardant le contenu d’un compteur en début et en fin de tache. Cette méthode
de mesure n’indique pas exactement combien de temps le processeur a passé en effectuant une
tache car entre deux lectures du contenu du compteur, la tache peut étre interrompue par une
tache plus prioritaire comme par exemple une tache systeme.

2.6 Conclusion

Dans le cas de la VIL, la partie linéaire sans commutation peut se modéliser soit :
— par une discrétisation exacte;
— par une discrétisation approximative.

Pour les raisons suivantes, nous recommandons, dans la mesure du possible, une discréti-

sation exacte méme si elle nécessite un peu plus de temps de développement :

— le modele discret exact n’est pas directement sensible au pas de simulation alors qu’un
modele discret approximatif peut produire des instabilités numériques en fonction du
pas de calcul. Dans une VIL, le pas de calcul est imposé par le controleur réel et en
aucun cas la partie simulation ne doit rajouter des contraintes sur le pas de calcul du
controleur. Le pas de calcul du controleur est déja contraint par les types de MLI a
utiliser qui eux méme varient en fonction du point de fonctionnement.

— en utilisant les modeles exacts, on pourrait simuler en temps réel la présence de filtres
anti-repliement quoique leurs dynamiques ne peuvent pas étre prise en compte par les
méthodes d’intégrations numériques (probleme de stabilité avec le pas de calcul du
contrdleur). La présence de filtres anti-repliement pourrait-étre prise en compte car les
réponses temporelles exactes des filtres passe bas sont connues.

Nous avons montré 'utilité et les avantages de la VIL :

— la VIL ne nécessite pas de matériel additionnel pour faire de la simulation temps réel et
réduit donc le colit et augmente ainsi le nombre d’utilisateurs ;

— comme le modele de la partie puissance est implémenté sur le contrdleur réel, une
reproduction du controleur dans un autre environnement n’est pas nécessaire une fois
le modele du systéme de puissance validé. Hormis le fait que les entrées/sorties sont
fournies par le modeéle du systéeme de puissance a la place des entrées/sorties physiques,
le controleur est gardé tel qu’il est expérimentalement et pratiquement ;

— la VIL procure un gain de temps énorme. Une simulation sur 100s de I’ensemble contro-
leur/onduleur de tension a trois niveaux/machine asynchrone sous Matlab/Simulink
dure 19min 10s 50” sur un ordinateur usuel ayant un processeur de 2.5G H z. Parfois,
pour gagner du temps, on augmente la bande passante des régulateurs en simulation
hors temps réel pour accélérer la convergence en s’autorisant des dépassements qui
n’ont pas lieu d’étre en réalité. Sinon, pour des machines de forte puissance, on diminue
I'inertie pour arriver rapidement a un point de fonctionnement donné. Une initialisation a
partir des conditions initiales est théoriquement envisageable mais cette solution devient
facilement compliquée quand le systeme de puissance est complexe, et le controleur
simulé doit lui aussi étre correctement initialisé dans ce cas.
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Par contre, la VIL ne valide pas l'interface d’entrées/sorties du contrdleur mais s’assure
seulement que la partie algorithmique, sans interférence avec l'interface d’entrées/sorties, est
correcte. Par exemple, avec I'injection d’homopolaire précédemment utilisée, lorsque la fréquence
de la tension fondamentale statorique est multiple de la fréquence des porteuses, de courtes
durées de conduction sont générées. Ces courtes durées de conduction sont en réalité inhibées
par 'interface de génération des signaux de gachette pour protéger les interrupteurs commandés.
Sans précautions particulieres, ces phénomenes apparaissent également dans le cas d'un onduleur
trois niveaux quand le taux de modulation avoisine 0, 1 ou —1 avec une MLI a porteuse
triangulaire.

Pour prendre en compte l'interface d’entrées/sorties :

— soit 'on la modélise comme on modélise le systeme de puissance et on fait du VIL. Cette
solution ne valide pas l'interface physique réelle car elle sera substituée. En plus, les
interfaces d’entrées/sorties industrielles sont programmables et ces programmes sont en
perpétuelles évolution au niveau de leurs fonctionnalités spécifiques ;

— soit on passe a une validation nécessitant un investissement matériel autre que le
contréleur physique et donc plus chere, qui est la validation par interface matérielle.












CHAPITRE 3

Validation temps réel de controleurs
industriels par Interface Matérielle

Simulateur ‘Tout sur FPGA’ - Simulateur FPGA/ Processeur rapide - Simulateurs FPGA /
Processeurs lent

3.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons vu que la Validation par Interface Logicielle (VIL)
permet de valider I'algorithme de controle et son implantation matérielle, en ayant uniquement
recours a la base matérielle dédiée au controle (UL- BnR APC620). Cependant, cette approche
ne permet pas de valider les signaux qui sont réellement générés par U'interface d’entrée/sortie
(carte PIBe) car cette interface n’est pas prise en compte par la VIL.

Dans certains cas, l'interface d’entrée/sortie effectue de légeres modifications des signaux
de commande. Par exemple, pour des fins de protection des composants de puissance en
commutation, les durées de conduction minimale et de temps morts sont imposées. Dans le cas
d’un onduleur trois niveaux, un séquentiel bien déterminé assure les passages entre les trois
niveaux de tension en prenant en compte les temps morts.

Pour valider en méme temps le controle et les signaux physiques générés par l'interface
réelle, on procede a ce que l'on appelle Validation par Interface Matérielle (VIM), de 'anglais
Hardware In the Loop (HIL). La VIM permet de valider le controleur physique final et son
interface tel qu’ils seront sur site avec le reste de I’équipement.

Pour pouvoir valider en méme temps le controleur et son interface d’entrée/sortie, 1'utili-
sation de composants rapides comme les FPGAs est obligatoire. En effet, les temps de cycle
des calculateurs exécutant des instructions préenregistrées en mémoire (processeur, PowerPC,
DSP,...) ne permettent pas de prendre en compte I'ensemble des phénomenes liés aux commuta-
tions. Pour prendre en compte ces phénomenes, on utilise les FPGAs :

— soit en élément actif de simulation ;

— soit pour I'horodatage des signaux de gachette.

Dans ce chapitre, nous allons présenter diverses approches possibles, illustrant I'utilisation des

FPGASs pour la simulation temps réel en VIM. Nous aborderons successivement la VIM réalisée
sur une unique cible FPGA, puis la VIM réalisée par une association FPGA /Processeur.

3.2 Simulateurs ‘Tout FPGA’

Nous présentons dans cette partie une solution de type VIM utilisant une unique cible
matérielle de type FPGA. Comme illustré par la Figure 3.1, nous utilisons une carte industrielle
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spécifique & GE-PC, nommée Power Interface Board EtherCAT (PIBe), incluant un composant
FPGA EP2C20F484 de la famille Altera. Cette carte PIBe est initialement dédiée a la génération
des signaux de commande et aux acquisitions de données nécessaires au controle pour imposer
une loi de commande. La méme carte a été utilisée en VIL selon le principe de la Figure 2.24 du
deuxieme chapitre.

Comme mentionné dans le deuxieme chapitre, cette carte PIBe comprend :

— 8 entrées analogiques ;

— 4 sorties analogiques ;

— 2 cartes filles de 16 entrées/16 sorties optiques, ou 16 entrées/16 sorties pulses électriques
ou une carte fille d’estimation de flux. Dans le cas de la Figure 2.24, la PIBe gere une
carte de génération d’impulsions de commande optiques. Les impulsions optiques sont
utilisées pour commander les interrupteurs des convertisseurs statiques.

Les caractéristiques du composant FPGA EP2C20F484 intégré dans la carte PIBe 20X4550
sont comparées avec celles du composant FPGA EP1S80B956C7 (carte type utilisée dans la
simulation temps réel sur cible FPGA) sur la Table 3.1.

TABLE 3.1 — Comparaison des composants FPGAs EP2C20F484 et EP1S80B956C7.

Cyclone Il EP2C20F484 | Quantité Stratix EP1S80 Quantité
Eléments logiques 18 752 Eléments logiques | 79 040

Pins 315 Pins 1 203
Mémoires 239 616 bits Mémoires 7 427 520 bits
PLLs 4 PLLs 12

Blocs DSP 0 Blocs DSP 22

Les cartes FPGA utilisées dans le cadre de la simulation temps réel possedent un nombre
important d’éléments logiques et de blocs DSP. En effet, les modeles de systemes électrotechniques
développés pour les applications temps réel demandent une capacité de calcul importante. La
série de carte PIBe n’est donc pas spécifiquement dédiée et optimisée pour la simulation temps
réel. Nous allons donc devoir effectuer des optimisations pour pouvoir utiliser ce type de carte
pour la VIM.

Néanmoins, 1'utilisation de cette carte diminue le temps de développement puisque sa
validation a déja été réalisée dans le cadre de développements liés a I'implémentation matérielle
du controleur. Les programmes nécessaires pour exploiter les ressources d’interface entrée/sortie
gérées par ses cartes sont également déja validés.

Les caractéristiques des signaux d’entrées sont compatibles avec les signaux de sorties. Par
exemple, les sorties analogiques (+/- 10V) peuvent étre rebouclées sur les entrées analogiques
(en mode +/- 10V). Les sorties optiques peuvent aussi étre rebouclées sur les entrées optiques.
Dans le méme esprit, nous verrons également a la section dédiée a la simulation sur FPGA /Processeur
que le matériel dédié au controle sera utilisé dans le cadre de la VIM incluant processeur et
FPGA.



3.2. SIMULATEURS ‘TOUT FPGA’ 93

Controéleur et son
Interface a tester en
VIM

BnR - APC620

Signaux de comn

<
<

Signaux de ret

PIBe 20X4550
’ EP2C20F484

FI1GURE 3.1 — VIM réalisée sur une unique cible FPGA.
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FIGURE 3.2 — Systeme de puissance simulé dans le cadre d’une VIM.

Nous reprenons dans cette section le méme systeme de puissance (Figure 3.2) que celui
utilisé comme exemple d’application au deuxiéme chapitre. Le systéme de puissance est constitué
d’un onduleur NPP trois niveaux et d’une machine asynchrone.
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3.2.1 Modélisation de 'onduleur

Nous étudierons le cas d’'un onduleur triphasé de type NPP dont un des trois bras est
représenté a la Figure 3.3. La table 2.1 du deuxieme chapitre consigne les relations entre les
signaux de gachette, les tensions d’onduleur et les courants de ligne.
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FIGURE 3.3 — Bras d’un convertisseur de type NPP - [G1G2G3G4] : Combinaison des Signaux
de Gachette (CSG) - i(t) : Courant de la charge.

Pour simplifier la modélisation, on s’intéresse seulement au comportement macroscopique

du convertisseur. La modélisation détaillée de chaque interrupteur compliquerait davantage la
modélisation et aurait un intérét uniquement dans les cas ou 'on désire étudier les contraintes
des composants, ou bien encore les transitoires de fermeture et d’ouverture.
On note cependant que la prise en compte des pertes au niveau des composants en commutation
est parfois importante. Pour des applications d’entrainement a vitesse variable ou le bus continu
est alimenté par un ou plusieurs ponts de diodes sans systeme de dissipation, la puissance
régénérée est uniquement dissipée par les pertes (les pertes mécaniques, les pertes des résistances
dans le circuit, les pertes des snubbers et également les pertes par commutation et par conduction
des interrupteurs). Dans ce cas, la dissipation due aux pertes limite la montée de la tension du
bus en cas de régénération de puissance a travers ce dernier. Ce cas arrive quand le cahier des
charges n’impose pas une rampe de décélération contraignante et lorsqu’on laisse la machine
s’arréter par ses propres pertes par frottement.

Le modele que nous proposons est un ensemble de fonctions logiques combinatoires et
séquentielles. De telles fonctions conviennent parfaitement a une implémentation sur cible FPGA
car les FPGAs embarquent de milliers d’éléments logiques de base.

La Figure 3.4 présente le principe de la modélisation. Trois modes indépendants (mode
normal - mode haute impédance - mode redresseur) s’exécutent en paralléle pour définir I'état
du convertisseur. Un seul mode de fonctionnement est valide a un instant donné. Le mode actif
est sélectionné grace a de la logique séquentielle (machine d’états illustrée par la Figure 3.8
et discutée a la section 3.2.1.4). Le choix de I'état actif du convertisseur dépend de la Force



3.2. SIMULATEURS ‘TOUT FPGA’ 95

ElectroMotrice (FEM) de la charge du convertisseur, des signaux de gachette (CSG) et du
courant de la charge (i(t)).

A cause des erreurs de quantification liées aux formats binaires spécifiques utilisés, le
courant de la charge du convertisseur n’est jamais exactement nul une fois le modele exécuté.
On utilise alors une bande de courant §; positive et de faible valeur, en plus de la détection du
changement de signe du courant. Lorsque la valeur du courant est comprise dans 'intervalle
[—07, +07], le courant est considéré étant comme nul. Par principe de continuité, un courant
ayant changé de signe est bien passé au moins une fois par zéro. Notons qu’un calcul "rétroactif”
de I'instant d’annulation du courant est nécessaire pour des pas de calcul type VIL mais n’est pas
obligatoire dans le cas d’'une VIM "tout sur FPGA" étant donné les pas de calcul extrémement
petits vis a vis des constantes de temps mises en jeu.
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FI1GURE 3.4 — Illustration fonctionnelle du modele d’un bras du convertisseur implémenté sur
FPGA vgo(t) : Tension du bras - ippy, [ 4 im ] Courants du bus continu -

Ve = [Vpo, Vuol.

i(t)

3.2.1.1 Mode de fonctionnement normal

Soit s la variable qui indique le signe du courant i(t), définie comme suit :
—sii<0alors s =1
— sinon s =0

On définit les variables v,, v, et v, qui permettent d’établir la tension de la charge en
mode de fonctionnement normal :

— siv, =1 alors Vgo = Vpo ;

— si v, = 1 alors Vro = Vo ;
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— siwv, =1 alors Vo =0 .

La modélisation du mode de fonctionnement normal est établie sur la base de la logique
combinatoire. Le cas d'un onduleur NPP est consigné au niveau de la table 3.2. Les tables
de vérité des signaux vy, v, et v, sont construites & partir des résultats de la table 2.1 (voir
chapitre 2).

Les résultats résumés dans cette table ont été obtenus en établissant le chemin pris par le
courant i(t) en fonction des signaux de gachette et de son signe. A titre d’exemple, retrouvons
I'expression logique qui détermine le signal binaire v,. Les cas de figures correspondant a une
tension de sortie Vpo dans le cas d'un NPP sont :

— Config=0et1<0;

— Config=4et1<0;

— Config =8 ou Config = 12.

On résume les cas précédents dans deux tables de vérités. Chaque table correspond a un
signe de courant (s) déterminé.

TABLE 3.2 — Table de vérité du signal v,,.

s=0(i>0) s=1(i<0)
G3G4 GSG4
ene) 00 [ 01| 1110 ene) 00 [ 01 | 11 | 10
00 0 [0 |0 |0 00 1{0 [0 [O
01 0 |0 |0 |O 01 110 |0 |0
11 110 [0 |0 11 110 |0 |0
10 110 (0 |0 10 1{0 [0 [0
On déduit alors I'expression de v, suivante :
vy, = 5.G3.G4 +5.G1.G3.Gy = (s + 5.G1).G3.Gy (3.1)

Certaines combinaisons de signaux de gachette engendrent des court-circuits ou des surten-
sions sur les composants en commutation. Ces cas erratiques (Dans le cas NPP : configurations
5,7,9,10,11 ...) sont détectés et signalés a l'utilisateur par le signal S.. Ces cas ne sont pas
simulés d'un point de vue électrotechnique.

S. = 1 si un cas erratique est survenu, sinon S. = 0.

La table 3.3 résume les expressions des signaux v, v, v, et Se :

TABLE 3.3 — Expressions logiques des signaux v, vy, v, et S. dans le cas d’'un onduleur trois
niveaux NPP.

Uy (s +3.G1).G3.Gy
Upn, (5.G4+3).G1.Gy

v, (5.G3 +35.Gy).G1.Gy
S. | G1.G3 + G1.G4 + G5.G4

De méme, les courants du bus continu %,, ¢,, et ¢, en mode de fonctionnement normal
dépendent des variables v, v, et v, :
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— si v, =1, le courant circule a travers (24, 14) ou a travers les 2 diodes D1 alors i, = ¢
sinon %, = 0.

— si v, = 1, le courant circule a travers (2-, 1-) ou a travers les 2 diodes D4 alors i,, = i
sinon %,, = 0.

— si v, = 1, le courant circule a travers (Tc-, D2) ou (Tc+,D3) alors i,, = i sinon 4,, = 0.

La logique combinatoire ne prend pas en compte le comportement "redresseur’ du convertisseur
dans le cas d’une charge devenue génératrice. En effet, la fonction combinatoire impose une
relation de causalité figée entre le convertisseur et sa charge. Avec le mode de fonctionnement
normal (causalité figée), 'onduleur impose toujours sa tension aux bornes de la charge.

Une machine électrique en rotation présente des FEMs au moment quand on coupe les signaux
de gachette comme le flux ne s’annule pas instantanément. Ces FEMs sont susceptibles de
rendre passantes les diodes en fonction du niveau de tension du bus continu. Le cas ot les diodes
restent ouvertes est traité dans le mode de fonctionnement haute impédance.

3.2.1.2 Mode de fonctionnement haute impédance

Le mode haute impédance est un cas de fonctionnement ou aucun interrupteur n’est
commandé et aucune diode ne conduit. D’un point de vue macroscopique, le comportement
du convertisseur se résume au comportement des diodes qui ne conduisent pas tant que la
tension a leurs bornes n’est pas positive (ou supérieure a la tension seuil si les diodes ne sont
pas supposées idéales).

Dans ce cas, la tension a appliquer au modele de la charge doit assurer un courant nul au
prochain pas de calcul. Cette tension en mode haute impédance dépend donc de la charge elle
méme. Un bonne prise en compte du mode de fonctionnement haute impédance implique donc
un développement plus détaillé du modele de la charge du convertisseur.

Des travaux allant dans ce sens ont été réalisés en modélisant les interrupteurs par des résistances
Ron a l'état fermé et Ropp a I'état ouvert. Un mauvais choix des résistances dans ce type
de modélisation peut fausser les résultats, voire conduire a des instabilités. Le mode haute
impédance annule le courant ou au moins le garde a un niveau suffisamment bas.

Nous allons voir par la suite que cette tension en mode haute impédance est aussi nécessaire
pour déterminer les états des diodes.

3.2.1.3 Mode de fonctionnement redresseur

Ce mode est actif quand aucun interrupteur n’est commandé. Le comportement du
convertisseur est toujours ramené au comportement des diodes. La différence avec le mode haute
impédance est qu’une fois que les FEMs de la charge excedent la tension du bus continu, les
diodes (D1 ou D4 dans le cas NPP) se mettent a conduire. Les diodes du bras central (D2 et
D3 dans le cas NPP) ne peuvent conduire tant que les IGBTS associés (respectivement Tc+ et
Tc-) ne sont pas commandés a la fermeture. Dans ce cas, un courant s’établit une fois que des
diodes se ferment. Les diodes conduisent jusqu’a ’annulation du courant.

La logique du mode redresseur varie selon que le point neutre de la charge triphasée est
flottant ou impédant.
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FIGURE 3.5 — Redresseur avec neutre non connecté.

Dans le cas ot ce point neutre est flottant, au minimum deux des trois bras du convertisseur
conduisent. Les diodes se ferment quand les tensions entre phases sont supérieures a la tension
du bus. Les diodes s’ouvrent ensuite a ’annulation du courant. La Figure 3.5 montre le cas d’un
redresseur triphasé a diodes. Les diodes Dy et D,y conduisent si Vi > Vpy dans le cas ou
'on considere les diodes idéales (pas de tension seuil).

Dans le cas ou le point neutre est impédant et est relié au point milieu des capacités du
bus (Figure 3.6), un bras peut conduire tout seul indépendamment des autres et le courant passe
alors par I'impédance Zj,. On calcule alors a chaque pas la tension simple que I’on compare avec
la demi-tension du bus.

P
DIUJF D1v4S D1WJS

1T+

Wi

1T+

Dy D4vZ‘§ D4WZE
N ZhH]

FIGURE 3.6 — Redresseur avec neutre impédant connecté.

3.2.1.4 Fonction séquentielle

Le comportement redresseur est dii aux diodes. La diode se ferme quand la tension V¢ a
ses bornes est positive. Une fois fermée, la diode s’ouvre a I"annulation du courant (Figure 3.7).

1=0

Diode fermée Diode ouverte

FIGURE 3.7 — Machine d’états modélisant le fonctionnement d’une diode.

La fonction séquentielle assure que sans signaux de commande des interrupteurs, les diodes
se ferment par seuil de tension et s’ouvrent par annulation du courant. La fonction séquentielle
active soit le mode normal, le mode haute impédance ou le mode redresseur. Cette fonction
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séquentielle est représentée a la Figure 3.8. Cette machine séquentielle respecte et provient de la
machine d’états de base pour une diode (Figure 3.7).

G1G2G3Gy # [0000] Sg

Mode
redresseur :
Vro = Vpo

G1G2G3Gy = [0000] Diodes D1
ET Vae > 0
i =0 ou a changé de signe

Initialisation

i =0 ou a changé de signe

Vae < 0
S1
S
0 Mode haute
Mode normal .
impédance
Diodes D4
Vge > 0

G1G2G3Gy # [0000]

S3

i =0 ou a changé de signe

Vae < 0 Mode
redresseur :
G1G2G3Gy # [0000]
Vro = Vmo

F1GURE 3.8 — Machine d’états pour la gestion des différents modes de fonctionnement.

3.2.2 Modélisation de la machine asynchrone

Le modele continu de la machine asynchrone que nous allons utiliser ici sera le modele
dont les variables d’état sont les courants statoriques et les courants rotoriques. Les équations
de départ sont les équations matricielles données par I’équation (D.56) de 'annexe D :

4 tpes) _ _porp (Ipes) o1 (Voos (3.2)
dt IDQR ﬂi—“ IDQR ;m/gﬁ VDQR
Xmas Vmas

avec :
11 Q2 AdAig Q15
—Q12 A1 —Aaiz Q4
Amas =
Q41 Q42 Q44 Q45

—Q42 A41 —A45 QA4

lCRRS mSRRS
lerles — msr lerlcs — msr
S . . .
LT Or — lorlosfs " _ —lesmsrOr + lcsmsrls
12 — 42
—lerles + mgg? —lcrlos + mgr?
TTLSRRT ZCSRT
Q14 = 5 g4 = — 2
lerlcs — msr lerlcs — msr
; . . >’
—locrmsrOr + lcrmsrls lerlesfr — msr“0s
a5 = Q45 =

lerlcs — msr? lorlcs — msgp?
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et :
locr O MmsRr 0
lcrlcs—msr? —lcrlcs+msgr?
0 _ ler 0 ____msp
B — lcrlos—mgRr? —lcrlcs+mgr?
—lorlcs+msgr? lcrlcs—msr?
O MSR O los
—lcrlcs+msgr? lcrlcs—msg?
On utilisera un modele lié au stator donc g = 0 et g = —p.Wyneea. En utilisant opérateur de

Laplace, 'équation (3.2) s’écrit :
S'Xmas = AmaS'XmaS + B’m.aS'Vmas (3'3)

Dans notre cas d'implémentation sur FPGA, nous utilisons la méthode d’Euler arriére présentée
a la section 1.3.1.1.2. Une méthode d’intégration numérique d’ordre un est suffisante si le pas de
calcul choisi est suffisamment petit par rapport aux constantes de temps mises en jeu. L’avantage
de T'utilisation d’'un FPGA est justement la possibilité d’avoir un pas de simulation de faible
valeur, plus de cent fois plus petit que les constantes de temps électriques. Cependant, une
attention doit étre portée sur le choix des formats des mots qui doivent étre adaptatifs et
augmenter de taille quand le pas diminue.

En utilisant donc la relation (1.29) du chapitre 1, on construit les intégrateurs d’ordre 1
pour les variables d’état (courants statoriques et courants rotoriques) :

T
Yn1r = 71Tt (3.4)
Yn+1 = Ts-mn-i-l + Yn (35)

Intégrateur d’ordre 1

-

A

dt

Xmas

FIGURE 3.9 — Discrétisation du modele de la machine asynchrone pour une implémentation sur
FPGA.

3.2.3 Implémentation

Les différentes actions a entreprendre pour pouvoir implémenter un modele de ’ensemble
onduleur trois niveaux et de la machine asynchrone sur une carte a faible ressources logiques
sont représentées a la Figure 3.10.

Tout d’abord, le convertisseur statique, la partie électrique et la partie mécanique de la
machine sont séparés et constituent chacun un domaine caractérisé par son propre pas de calcul.
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Clk : 1.024ms
Clk 33ns

FIGURE 3.10 — Implémentation sur FPGA de ’ensemble convertisseur/machine asynchrone.

L’utilisation de plusieurs pas de calcul réduit considérablement les ressources logiques nécessaires
pour I'implémentation d’un modele temps réel sur FPGA. Les pas de calcul sont choisis en
fonction des constantes de temps mises en jeu.

Les temps de fermeture et d’ouverture des IGBTs sont de l'ordre de la microseconde. Un pas de
calcul d’une microseconde pour la simulation du convertisseur est donc adapté. Nous ne simulons
pas les transitoires, mais le choix d'un pas d’une microseconde introduit autant d’erreur que si
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I'on supposait les interrupteurs parfaits, si I'on se réfere aux interrupteurs réels.

La partie mécanique est simulée avec un pas de calcul beaucoup plus grand comme les constantes
de temps mécaniques sont grandes comparées aux constantes de temps électriques. Par exemple,
dans le cas de la machine simulée en VIL, nous avons une constante de temps mécanique 1},ccq =

% = 15.04s alors que la constante de temps électrique statorique vaut Ty,r = LR—C: = 2.13ms.
0

Il convient donc d’utiliser trois horloges synchronisées pour prendre en compte les divers
domaines a résolutions différentes. Les grandeurs allant d’un systéme rapide a un systeme lent
sont moyennées. Les grandeurs allant d’un systeme lent vers un systeme rapide pourraient étre
suréchantillonnées en utilisant des extrapolations entre deux pas de calcul lents. Les grandeurs
suréchantillonnées reprennent les valeurs données par la partie lente a chaque fois que les signaux
sont établis. Néanmoins, dans notre cas, le suréchantillonnage n’est pas impératif bien qu’il
permette d’améliorer les résultats de simulation. Ne disposant que de ressources matérielles
limitées, nous n’avons pas utilisé le suréchantillonnage afin de limiter I'utilisation des ressources
logiques.

Demi-circuit ipg/igs

select —————»

Z'DS,n - >
QS —»

select —————»

1QSn — >
—IiDpSn —»

select

select —————»
IDRn ———

> Z‘DS,n

LQRn —»

select ——————»

iQRn ———
—lDRn —

select —————»

UDSn+l ———p
VQSnt1 —

select ——————»

iDS,n - >
LQsn —»

FIGURE 3.11 — Exemple de demi-circuit pour le calcul de ipg et igg.

Par ailleurs, nous remarquons que les équations qui régissent la dynamique de la partie
électrique de la machine asynchrone présentent une certaine similitude selon les axes D et (). Nous
allons exploiter cette similitude pour réduire davantage les ressources logiques nécessaires pour
implémenter notre modele sur un FPGA a faible ressource. Comme montré sur la Figure 3.10,
on utilise un demi-circuit qui calcule successivement les résultats sur 'axe D et sur 'axe Q).

Un exemple pour le calcul des courants ipg et igs est présenté a la Figure 3.11. Le méme
principe est utilisé pour les courants rotoriques ipr et igr. Les entrées de ce demi circuit
sont multiplexées et les sorties démultiplexées. Dans notre cas, les grandeurs électriques sont
rafraichies toutes les 16us mais on attaque le demi-circuit électrique avec un horloge beaucoup

> iDS,n
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plus rapide (2us). Cette horloge rapide permet de réaliser les différentes étapes (multiplexage,
calcul et démultiplexage) durant les 16ps. On réduit encore les ressources logiques nécessaires
en utilisant le méme circuit pour le calcul de deux grandeurs d’état.

Pour minimiser les ressources liées au calcul des valeurs moyennes, on choisit des pas de
calcul multiples d’une puissance de deux sur la base de I’horloge la plus rapide (1 ps dans notre
cas). La valeur moyenne de 2" échantillons est alors tout simplement dans ce cas la somme des
2™ échantillons interprétés autrement vu du codage logique (position de la virgule). Le résultat
de la somme est tout simplement traduit dans un autre format en augmentant la taille de la
partie fractionnaire de n, soit alors en déplacant la virgule.

3.2.4 Reésultats

Nous reprenons le cas du systeme de puissance validé en VIL au chapitre 2 que nous
simulons cette fois ci sur FPGA. Le systeme de puissance ayant été validé en VIL au chapitre
2, il sera également implanté au niveau du contrdleur (UL - BnR APC620) afin de servir de
référence.

Comme présenté a la Figure 3.12, le controleur et la génération des impulsions de commande
des interrupteurs sont rebouclés sur le modele temps réel exécuté sur FPGA. Le modele développé
en VIL tourne en esclave sur le controleur et deux sorties courants sont envoyées sur les sorties
analogiques non utilisées de la carte d’interface entrée/sortie du contrdleur. Ces courants
(réferences) sont ensuite comparés avec les courants calculés avec le modele exécuté sur FPGA
en VIM.

UL - APC620 UGES - PIBe UGES - PIBe

Motifs MLI 3x
[G1G2G3G4]

VpO-VIL
UVMOQ-VIL

(VIL) validé au
™
chapitre 2 (réference)
WSE-VIL

WSE-VIL

CONTROLEUR ET SON INTERFACE A TESTER EN VIM Signaux issus de la VIM

Références générées par VIL

FIGURE 3.12 — Validation du modele développé sur FPGA en VIM par comparaison avec le
modele de 'ensemble convertisseur/machine simulé en VIL (référence).

La Figure 3.13 présente les courants issus du modele exécuté en VIL et ceux issus du
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modele implémenté sur FPGA.

Courant des phases U et ¥ du moteur en VL (pu)

i | I |
15 15.1 152 153 154 155 15.6 157 158 159 15
Temps (¢}

Courant des phases U et V du moteur en VIM sur FPGA (pu)

y,
D g g i i T T gl i i

s 15.1 152 153 154 155 15.6 157 158 159 15
Temps (¢}

FI1GURE 3.13 — Courants des phases U et V du moteur en VIL et en VIM calculés sur FPGA.

Comme le modele en VIL s’exécute avec le méme pas de calcul que le controleur, les
commutations n’apparaissent pas sur ces courants. En effet, le modele en VIL est en parfaite
synchronisation avec le controle et seuls les courants en fin de cycle sont envoyés a 1'oscilloscope,
en sortie du CNA (Figure 3.12). L’implémentation sur FPGA permet d’avoir un contenu spectral
beaucoup plus riche. Les effets des temps morts et des durées minimales de conduction sont pris
en compte. La table 3.4 résume les taux d’utilisation des différentes ressources du FPGA ciblé.

TABLE 3.4 — Taux d’utilisation des ressources logiques.

Cyclone IT EP2C20F484 | Taux d’utilisation
Eléments logiques 58% (10831/18752)

Pins 22% (68/315)
Mémoires 0% (0/239616 bits)
PLLs 0% (0/4)

L’implémentation sur FPGA fournit de meilleures performances temporelles (période
de 16us) que I'implémentation sur processeur (période de 50us sur simulateur temps réel et
supérieure & 380us dans le cadre de la VIL). Cependant, tout changement des parameétres
moteurs nécessite une recompilation, voir méme une vérification des formats de mots utilisés
pour s’assurer d’avoir une bonne représentation du systeme de puissance simulé.

3.3 Simulateur FPGA /Processeur

3.3.1 Simulateurs FPGA /Processeur rapide

Les travaux présentés par la suite ont été développés dans le cadre d'une VIM d’un
controleur d’un bateau casseur de glace. L’architecture du systeme de puissance est décrite
a la Figure 3.14. La machine peut-étre alimentée par un ou deux onduleurs trois niveaux de
type NPC. La machine est alimentée a travers des inductances L. et R qui limitent les
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courants de circulation entre les deux convertisseurs. Ces courants de circulation peuvent-étre
générés a cause d’une désynchronisation des impulsions de commande ou d’une différence entre
les demi-tensions des deux convertisseurs.

P
9 * ] Lcirc Rcirc )):
01 ZE;“— ] =
® CB,

@
P,
) L. R. Machine asynchrone

x . circe CiTC -
0o ZEE“_ s §
CB
M NPCQ ?

FIGURE 3.14 — Cas d’étude pour la validation temps réel sur FPGA /processeur rapide.

PIB810 (Conversions Impul-
sions Optiques <-> Impulsions
Electriques)

OP5600 (Simulateur)

PIBe - 20x4550 (Unité de Gestion des

Entrées/Sorties) BnR - APC620 (Unité Logi-

cielle)

FI1GURE 3.15 — Plateforme de validation de controleurs industriels incluant deux tours controle
configurables et le simulateur temps réel.

La plateforme de validation temps réel est montrée sur la Figure 3.15. Cette plateforme
inclue :
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— deux tours de contrdle C'1 et C'2 reconfigurables selon ’application a tester. Ces deux
tours peuvent constituer une réplique de tout les armoires de controle.
— un simulateur temps réel RT-LAB qui exécute le modele du systeme de puissance.

Les cartes PIBes génére des impulsions de commande optiques. Les entrées digitales du
simulateur temps réel sont de type électrique. Les cartes PIB810 effectuent les conversions
optiques/électriques.

Le simulateur temps réel RT-LAB de la société OPAL-RT peut atteindre des pas de calcul
de l'ordre d’une cinquantaine de microsecondes. Ce simulateur integre une carte mere ATX avec
8 coeurs de processeurs a 3.3G H z, ainsi qu'une carte a base de FPGA Spartan 3 de la famille
Xilinx. Il sera notre base matérielle pour cette étude.

L’objectif est :

— de répondre rapidement a une demande de VIM et donc de développer un modele temps
réel pour une validation avant la mise en service ;

— de développer un modele simple mais qui garde une représentativité correcte du systeme
de puissance.

Pour réaliser ce travail, nous allons présenter une maniere originale permettant de modéliser
le convertisseur de tension trois niveaux. L’approche classique consiste a dater les évenements
sur les signaux de gachette, les arranger dans 'ordre chronologique et les traiter un a un par les
algorithmes d’interpolation. Un tel travail nécessite énormément de temps de développement et
de nombreux tests de validation, vu la complexité de I'algorithmique.

Dans cette partie, nous allons voir qu’a condition d’utiliser des processeurs rapides, on
peut établir une expression simple, quasi-linéaire, de la tension de sortie de I'onduleur. En effet,
le choix d’un processeur rapide permet de limiter le nombre d’événements pouvant avoir lieu
en un pas de calcul temps réel vu que les durées de conductions minimales et les durées des
temps morts sont connues pour la gamme de convertisseurs concernés (20us a 35us). Comme le
nombre d’évenements est limité, il est possible de faire une analyse exhaustive des différents cas
(que nous appelerons les groupes de fenétres). Les détails pour établir I'expression de la tension
de sortie a partir de la valeur moyenne des impulsions sont développés par la suite.

P

M

FIGURE 3.16 — Bras d’un convertisseur de type NPC.
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3.3.1.1 Modélisation de ’onduleur trois niveaux

Nous prenons comme exemple le cas de 'onduleur trois niveaux de type NPC dont un
bras est représenté a la Figure 3.16.

Comme la résolution du simulateur a base de processeur ne permet pas un traitement
instantané des impulsions de commande, le modele du fonctionnement normal d’un bras du
convertisseur (Figure 3.4), développé pour une simulation temps réel sur base FPGA, ne convient
pas. Le modele en fonctionnement normal sera remplacé par une modélisation au sens de la
valeur moyenne de la tension de sortie que nous allons présenter par la suite. Les modes de
fonctionnement autres que le mode normal restent inchangés pour modéliser le convertisseur

NPC.

3.3.1.1.1 Meéthode basée sur la tension moyenne

Une premiere approche possible consiste a modéliser le convertisseur en implémentant son
modele instantané sur FPGA. Ce modele recoit alors les signaux de commande et le courant
de charge. Ce modele repose partiellement sur le modele du convertisseur développé pour une
implémentation complete sur FPGA (voir section 3.2.1).
La valeur moyenne de la tension sur une période de calcul est alors calculée localement par le
FPGA et transmise au processeur a chaque pas de calcul. Cette solution est relativement simple
a implémenter et permet de s’affranchir des calculs d’interpolation.
Dans le cas d’application qui suit, nous implémentons sur une base matérielle de RTLAB. Il est
possible d’implémenter ses propres modeles sur le FPGA embarqué dans le simulateur RT-LAB
mais cela nécessite 'utilisation d’un outil complémentaire appelé Xilinx System Generator
(XSG). Nous ne disposons pas de cet outil et proposons une solution alternative (méthode par
les impulsions moyennées) qui ne nécessite pas de développer un programme spécifique au FPGA
gérant les cartes d’entrée sortie du simulateur RT-LAB.

3.3.1.1.2 Meéthode par les impulsions moyennées

Hypothéses : Dans cette partie, comme nous allons implémenter sur une base de cal-
cul matérielle rapide, les courants sont supposés constants pendant un pas de calcul. Cette
supposition n’est pas validée pour des charges a dynamiques rapides. Dans nos applications,
les constantes de temps électriques avoisinent les 50ms. Des pas de calcul de 'ordre de 50us
permettent donc de faire cette supposition sur les courants.

Les signaux de commande des interrupteurs vérifient les conditions suivantes :

— la durée minimale de conduction et la durée des temps morts sont supérieures au tiers du
pas de calcul Ts du simulateur temps réel RT-LAB, le nombre maximal de configurations
(Config') est donc limité & 3;

— ces signaux de commandes respectent les temps morts (aucune transition directe du
niveau de tension positive et négative n’est permise : voir Figure 3.18).

La deuxieme condition doit étre systématiquement vérifiée pour le convertisseur de tension
trois niveaux car en réalité les interrupteurs ne se ferment pas instantanément.
La premiere condition nous impose donc une limite supérieure lors du choix du pas de calcul.
Cette limite permettra de limiter le nombre d’évenements et de valider le résultat de I’analyse
des fenétres de temps décrites par la suite.
Pour les convertisseurs dédiés aux applications de GE-PC, les temps morts et les durées de
conduction minimales sur les onduleurs trois niveaux sont d’environ 20us. Un pas de calcul de
40us vérifie donc la premiere condition.

Une surveillance par de la logique simple est donc suffisante pour vérifier les conditions a

1. Config correspond & la combinaison des signaux de commande [G1G2G3G4). Les configurations de
fonctionnements autorisées sont les configurations 2, 3, 4, 6 et 12.
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valider préalablement a toute simulation du systéme de puissance.

Nous allons voir dans ce qui suit pourquoi ces deux conditions simplifient énormément la
modélisation du convertisseur.

Valeurs moyennes des impulsions de commande La Figure 3.17 présente une impul-
sion de commande appliquée & un semi-conducteur du convertisseur. La valeur de 'impulsion (1
ou 0) est moyennée mais nous allons montrer que les informations ne sont pas perdues tant que
les deux conditions précédemment décrites sont vérifiées.

Horodatage sur FPGA

G; : Impulsion

0 ) ke 2 - Temps(s)

A Calcul sur processeur
1

G Impulsion moyennée

0 2k p Temps(s)

Ts

FIGURE 3.17 — Principe de la méthode utilisant les pulses moyennées.

On définit la valeur moyenne G; d'une impulsion G; sur la période de calcul T par :

. 1 [tatTs

G, = —. G;.dt (3.6)
T, Jt,

Nous allons montrer une méthode simple permettant de simuler un onduleur trois niveaux

avec des pas de l'ordre de 40us. Cette méthode aboutira a une expression de la tension de sortie

fonction des valeurs moyennes des signaux Gy, Go, G3 et G4. Afin de minimiser la complexité

de la modélisation, nous allons d’abord analyser en détail le fonctionnement de ce convertisseur.

Séquences de fonctionnement Les séquences de commande de 'onduleur trois niveaux
sont représentées a la Figure 3.18. La durée minimale de conduction varie en fonction de la
gamme de convertisseur mais est généralement supérieure ou égale a 20us.

La tension en sortie de 'onduleur trois niveaux peut étre positive (Vgo = Vpo), nulle
(Vro = 0) ou négative (Vgo = Viso). Comme les interrupteurs réels ne se ferment pas instanta-
nément, un temps mort (Config 4) est inséré entre une tension positive (Config 12) et une
tension nulle (Config 6). Le temps mort de la configuration 2 est utilisée entre une tension
négative (Config 3) et une tension nulle (Config 6). Le passage direct d'une tension positive a
une tension négative peut endommager ’onduleur.
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g > 20ps @

) > 20pus
Config 3: G1GoG3Gy = [0011] Config 12 : G1G2G3G4 = [1100]
Interrupteurs 2- et 1- Interrupteurs 2+ et 1+
C’O’I’Lfig 2: G]G2G3G4 = [0010} C’anfig 4. G]GQG;3G4 = [0100]
Interrupteur 2- Interrupteur 1+

201

\

Config 6 : G1G2G3G,y = [0110]
Interrupteurs 1+ 2-

FI1GURE 3.18 — Séquence de commande de 'onduleur trois niveaux de type NPC avec les
configurations autorisées (table 2.1 | chapitre 2).

> 20ps

Cela implique que sur une fenétre de temps de 40ws, nous allons voir I'un des cing groupes
de fenétre décrits par la suite.

Les prochaines figures présentent différentes allures de la tension instantanée Vgzo en
rappelant les successions de configurations (Con fig) possibles en une fenétre de temps égale au
pas de calcul du simulateur. Nous allons les étudier pour pouvoir déterminer une relation simple
liant les valeurs moyennes des impulsions a la valeur moyenne de la tension sur une fenétre de
temps égale au pas de calcul.

La succession d’évenements est soumise :

— au passage par les temps morts (config 2 et 4) selon la séquence de commande décrite
sur la Figure 3.18;

— a la durée minimale de conduction.

Groupe de fenétres I Ce groupe de fenétres illustré a la Figure 3.19 concerne la conduc-
tion des interrupteurs (1+4,2-). La tension est nulle sur une partie du pas de calcul.
Cette conduction
— est suivie ou précédée d’un temps mort de transition vers une tension négative Vo
dans le cas de la Figure 3.19-a et de la Figure 3.19-b.
— est entourée de deux temps morts de transition vers ou a partir d'une tension négative
Vo dans le cas de la Figure 3.19-c.
— correspond & une tension nulle sur tout le pas de calcul dans le cas de la Figure 3.19-d.

., O ! Lo U ) Lo U .o O .o ., ©
cond 9 dondt® | | ondtd T paft cond? Gonfi T gniid cont
14,2- Y 2 2- | 1+,2- 2. w2 | 2. 14,2-
i
Vro ] Vro Vro Vro
Vo o o Vo
- 110 Jrcod Jrcol 11¢o -
| >0t 150 t 150 >0 ! t
Viwo Vo * Vo * " Wiao *
(a) (b) (c) (d)

FI1GURE 3.19 — Groupe de fenétres I.
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Groupe de fenétres II Ce groupe est identique au groupe I sauf que les temps morts
sont présents avant ou apres des transitions vers une tension positive Vpp.

I e i o TS
confmgc‘gonfmg confmg ¢on§@g Gonfmg ;conf@g:confmg

(b)

F1GURE 3.20 — Groupe de fenétres II.

La conduction des interrupteurs (14,2-)

— est suivie ou précedée d’un temps mort de transition vers une tension positive Vpo dans
le cas de la Figure 3.20-a et de la Figure 3.20-b;

— est entourée de deux temps morts de transition vers ou a partir d’une tension positive
Vpo dans le cas de la Figure 3.20-c.

Groupe de fenétres III Ce groupe de fenétres est illustré a la Figure 3.21 ; il décrit la
conduction des interrupteurs (2-,1-). La tension Vzo est négative (et vaut Vjso) sur une partie
du pas de calcul.

2
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UV )
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. A2 2
conf*g ;coni*9d0n§*9

2- 4 241-

2-1- 1 2.

-2

P 241-

i2-

Vro
Weo
<01

o

Vro

]
rico

Vro
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0

10

]
rico

I>Cl|

I"C' t

o

l|>a t

Vo

(a)

Vo

(b)

Vo

(c)

FI1GURE 3.21 — Groupe de fenétres II1.

La conduction de (2-,1-) :

— se produit suite & un temps mort dédié a la transition d’une tension nulle vers une
tension Vj;0 dans le cas de la Figure 3.21-a;

— est suivie d’'un temps mort de passage vers une tension nulle dans le cas de la Figure 3.21-
b;

— se produit entre deux temps morts de transition entre une tension négative V0 et une
tension nulle comme illustré par la Figure 3.21-c.

Groupe de fenétres IV Ce groupe de fenétres illustré par la Figure 3.22 concerne la
conduction des interrupteurs (2+4,14). La tension Vo est positive sur une partie du pas de
calcul.

La conduction de (2+,14) :
— se produit suite a un temps mort dédié a la transition d’une tension nulle a une tension
Vpo dans le cas de la Figure 3.22-a;
— est suivie d'un temps mort de passage vers une tension nulle dans le cas de la Figure 3.22-
b;
— est située entre deux temps morts de transition vers et a partir d’une tension nulle dans
le cas de la Figure 3.22-c.



3.3. SIMULATEUR FPGA/PROCESSEUR

w9 w0 V2 o ¥ g X 29 o ¥ w9
aonfm jonfm con“ confqb conf* confm confqb
1+ 24,1+ 2414 1+ 1+ 241+ 1+
Veo Vro Vi
Veo | 1€ 0 Vo Ico Veo | 1€ Q 1<0
5o U o 150 ¢ e - 150 ¢
Vo ! (a) Vo (b) Vo (C)

FIGURE 3.22 — Groupe de fenétres IV.
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Groupe de fenétres V La Figure 3.23-a présente les niveaux de tension positive et nulle

ainsi que le temps mort correspondant. L’ordre des séquences positive et nulle peut s’inverser
autour de la séquence de temps mort mais cela ne change rien du point de vue de 'approche
par valeur moyenne.
La Figure 3.23-b montre une fenétre composée des niveaux de tension négative et nulle ainsi que
le temps mort correspondant. L’ordre des séquences négative et nulle peut également s’inverser
autour de la séquence de temps mort mais cela ne change rien du point de vue de I'approche
par valeur moyenne.
La Figure 3.23-c montre le cas ou l'on assiste a une transition d’'une tension négative a une
tension positive. Ce cas de figure se produit notamment lorsque la modulatrice change de signe.
Dans ce cas, une tension nulle égale a la durée minimale de conduction est insérée entre deux
temps morts.

Groupe de fenétres VI

VY S ., © 2. D 2,0 b
Conflgcon“g c;owfmg confmg G;wamcgonflg confmgcon“g :conf"‘g
1% | 1+ 1w2- %2- | 2-.2-1- 2- | k2 1+
: : !
Vro E Vro ! Vro ] !
Vo | j1co Vo , Vro ] y 1co
- | - L1¢0) MRELE .
R t i”Ul \>U| 10 t
Vo ! Vo Vivo
(a) (b) (c)

F1GURE 3.23 — Groupe de fenétres V.

Le groupe VI rassemble des cas de figures pour lesquels les

niveaux de tension nulle (Figure 3.24-a) , de tension négative (Figure 3.24-b) et de tension
positive (Figure 3.24-c) sont entourés pendant une durée de conduction minimale de plusieurs
séquences (notamment des temps morts et d’autres niveaux de tension).

.22 LA .6 A . A2 .. © A - A .. 6
O O o T I N Ly (Bt LTS oo L
2+,1+ 1+ ' 142 1+ 24,1+ 1+2- E 2- ;21 ¢ 2- E 1+ 2-
i i ) ) i ]
Viro ‘: :l Vro E :l ‘: ‘:
Vo y1¢0 y 10} Vo 1 ) ] ]
o | | o [RESH LELE!
0 AN t 150 0¢l
Vo ! ' ' ! Mo
(a) (b)

ot anf®? ot gond Catid ®
2+ 1+ L 1+2- | 2-,21
R
Vro ‘:) E E
Vo <0 1 1
) | e
>0 i >0 t
Vo ! '

FIGURE 3.24 — Groupe de fenétres VI.

Equations de groupe La table 3.5 consigne les expressions des tensions moyennes du
convertisseur pour chaque groupe de fenétres.
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TABLE 3.5 — Expressions des tensions moyennes pour chaque groupe.

Groupes signe(i(t)) | Expression de la tension moyenne de sortie Vgzo
Groupe I + (1-G2).Varo

Groupe I - 0

Groupe 11 + 0

Groupe 1I - (1-G3).Veo

Groupe III 4 Vo

Groupe III - és.VMo

Groupe IV + é].VPO

Groupe IV - Vpo

Groupe V.a et Groupe VI.a 4 Gl.VPO

Groupe V.a et Groupe Vla S (1—é3).Vpo

Groupe V.b et Groupe VIL.b + (l—éz).VMo

Groupe V.b et Groupe VL.b - GM.VMO

Groupe V.c + (1—@2).VMO

Groupe V.c - (1—63).Vpo

Groupe VI.c + Gl.VPO+(1—ég).VA,{O
Groupe VI.c - CA}4.VMO+(1—G;;).VPO

Pendant les combinaisons litigieuses (cas des temps morts ou la tension dépend du signe du
courant), si le courant est nul, la tension appliquée est la tension dite de haute impédance Vig);.
Cette tension Vrgy, dépend de la charge. Des compositions de fenétre incluant une tension en
mode haute impédance peuvent apparaitre pendant les temps morts.

Si la durée minimale de conduction des interrupteurs commandés et la durée des temps
morts sont supérieures au tiers du pas de calcul T, 'expression générale de la tension moyenne
en sortie du convertisseur est alors :

V= GLVPO +im.Vpo(1 — Gl — G3) +ip.Vmo.(1 — GQ — G4) + G4.V]\/[O + i Veem-(2 — Gl — éz — ég — G4) (3.7)

avec :
— i, = 1 si le courant i(t) est positif, 7, = 0 sinon ;
— iy = 1 si le courant i(t) est négatif, 7, = 0 sinon;
— 1, = 1 si le courant i(t) est nul, i, = 0 sinon.

L’équation (3.7) remplace alors I'expression en mode normal développée dans I'implémen-
tation sur FPGA. La machine d’états séquentiels est gardée pour représenter les modes hautes
impédances et redresseurs du convertisseur a trois niveaux de tension.

3.3.1.2 Validation du modele du convertisseur NPC sur une charge RLFE

Le modele précédemment proposé est dans un premier temps validé sur une charge RLE
comme illustré par la Figure 3.25. Le modeéle est exécuté dans ’environnement Matlab a ’aide
de la toolbox Simulink et comparé avec un modele de référence (PLECS).
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FIGURE 3.25 — Systeme de puissance utilisé pour valider le modele du convertisseur trois
niveaux NPC a impulsion de commande moyennée.

Les modeles sont exécutés avec un pas de 40us. La charge est de type RLE avec les
parametres suivants :

- R=1Q

- L =100mH
sin(2.7.60.t)

— Eyyw = —2000V | sin(2.7.60.t + 2?”) entre t = 0.07s et t = 0.1s
sin(2.m.60.t + i)
sin(2.7.60.t)

— Eyyw = —4000V | sin(2.7.60.t + %’r) entre t =0.1s et t = 0.15s
sin(2.7.60.t + 3F)

Le profil des FEMs Eyyw est choisi de facon a pouvoir tester les modes haute impédance et
redresseur.

L’onduleur est un onduleur de 3.3kV avec une demi-tension de bus nominale de 2333V .
La fréquence de la porteuse est de 1250H z, les durées minimales de conduction et de temps
morts sont chacunes égales a 20us. Les résultats du modele proposé avec un pas de 40ps sont
comparés avec ceux du modele continu simulé sous PLECS.

Pour tester le mode de fonctionnement normal, on active les signaux de commande de
gachette a t=0.02s et on impose un taux de modulation de 0.9. Les signaux de commande sont
ensuite désactivés a t=0.05s. La Figure 3.26 et la Figure 3.27 montrent les formes d’ondes de
tension et de courant pour ce mode de fonctionnement.
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Tensions entre phases du modeéle proposé (V)

}J—u T T T
| M 1 | | 1 |
0.02 0.025 0.03 0.035 0.04 0.045 0.05 0.055
Temps (s)
Tensions entre phases du modéle sous PLECS (V)
W T T
W‘q}‘ -
| | |
0.02 0.025 0.03 0.035 0.04 0.045 0.05 0.055
Temps (s)

F1GURE 3.26 — Tensions entre phases du convertisseur en mode normal.

Courants de ligne du modéle proposé (A)

150

100

50

0.02 0.025 0.03 0.035 0.04 0.045 0.05 0.055
Temps (s)
Courants de ligne sous PLECS (A)
150 T T T
100
50
0
-50
-100 | | | |
0.02 0.025 0.03 0.035 0.04 0.045 0.05 0.055

Temps (s)
F1GURE 3.27 — Courants de ligne en mode normal.

On teste ensuite le mode haute impédance. A partir de t=0.05s jusqu’a t=0.1s, aucun
signal de commande n’est envoyé aux interrupteurs commandés. Les tensions en sorties du pont
correspondent au FEM de la charge(Figure 3.28). Les courants restent nuls (Figure 3.29) car les
tensions entre phases n’excedent pas la tension totale Vpjy; du bus.
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Tensions entre phases du modéle proposé (V)
5000 T T T T

-5000 ‘
0.07 0.075 0.08 0.085 0.09 0.095 0.1 0.105 0.11

Temps (s)

Tensions entre phases du modéle sous PLECS (V)
5000 T T T T

—5000 L I I I I I I I
0.07 0.075 0.08 0.085 0.09 0.095 0.1 0.105 0.11

Temps (s)
FIGURE 3.28 — Tensions entre phases du convertisseur en mode haute impédance.

Courants de ligne du modéle proposé (A)
100 T T T

50

—100 - I I I I I
0.07 0.075 0.08 0.085 0.09 0.095 0.1 0.105 0.11

Temps (s)

Courants de ligne sous PLECS (A)
100 T T T

_50 -

100 I I I I I I I
0.07 0.075 0.08 0.085 0.09 0.095 0.1 0.105 0.11

Temps (s)
F1GURE 3.29 — Courants de ligne en mode haute impédance.

Entre t=0.1s et t=0.15s, les tensions entre phases excedent la tension du bus et on observe
un phénomeéne de redressement. Le convertisseur se comporte comme un redresseur.
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Tensions entre phases du modéle proposé (V)
5000 T T T T T T T

ﬁ J

_5000 | T I I I I I I I I I
0.1 0.105 0.11 0.115 0.12 0125 0.13 0.135 0.14 0.145 0.15
Temps (s)
Tensions entre phases du modéle sous PLECS (V)
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Og?j<K I
-5000 I I I I I I I I I I
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F1GURE 3.30 — Tensions entre phases du convertisseur en mode redresseur.

Courants de ligne du modele proposé (A)
100 T T T T T

-100 | | | | | | | | | | |
0.1 0.105 0.11 0.115 0.12 0.125 0.13 0.135 0.14 0.145 0.15
Temps (s)
Courants de ligne sous PLECS (A)
100 T T T T

—100L— I I I I I I I I I I
0.1 0.105 0.1 0115 012 0125 013 0135 0.14 0.145 0.15

Temps (s)
F1GURE 3.31 — Courants de ligne en mode redresseur.

La Figure 3.32 illustre les limites de la modélisation par analyse exhaustive des fenétres de
tension précédemment décrites. Nous remarquons sur cette figure le changement de signe du
courant Iy, de la phase W. Le modele continu détecte avec bonne précision 'instant d’annulation
du courant. Le modele tournant a 40us ne voit pas ce phénomene comme nous avions supposé
que le courant reste constant durant un pas de calcul. De plus, on considere que le courant est
nul dans la bande morte de courant 6; = 2A. L’erreur sur le courant Iy, induit une erreur sur la
tension Viy. Une erreur sur la tension Vj se manifeste seulement sur les tensions de ligne Uy,
et Uyy. La tension Uyy n'est pas impactée car cette tension ne dépend pas du courant Iy, . Les
courants Iy et Iy sont en dehors de la bande §; = 2A.
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Tensions entre phase (V)
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Fi1GURE 3.32 — Différence entre le modele proposé et le modele continu sous PLECS.

Le bloc onduleur étant implémenté en blocs élémentaires Simulink, il n’est pas possible de
revenir en arriere pour recalculer 'instant d’annulation du courant. On utilise alors une bande
de courant que I'on suppose nulle et on surveille les changements de signe du courant.

Ce probleme n’apparait pas si 'onduleur et la charge sont fondus dans un seul script
Matlab embarqué (Embedded Matlab Function). Dans ce cas, on peut retourner en arriére pour
recalculer I'instant d’annulation du courant a I'aide d’une boucle de programmation.

La représentation graphique de 'onduleur et sa charge par des blocs élémentaires Simulink
fournit une meilleure lisibilité au détriment de la modélisation. C’est la raison pour laquelle
certains logiciels utilisent une description nodale du systeme et calculent seulement le modele
global a partir de cette description.

3.3.1.3 Cas d’une machine asynchrone alimentée par deux onduleurs

Nous allons maintenant étudier la cas d'une machine asynchrone potentiellement alimentée
par deux convertisseurs NPC (Figure 3.14).

La machine peut étre alimentée par un seul convertisseur ou deux convertisseurs en méme
temps.

Comme le changement de topologie est purement électrique, les équations mécaniques de
la machine restent les mémes.

Dans cette étude, on considere que les tolérances des inductances (L) et des résistances (R)
sont suffisamment petites. On considere que ces résistances et ces inductances sont parfaitement
égales pour chaque phase et pour chaque convertisseur.

Un convertisseur sera dit non actif si aucun de ses bras ne conduit ou si il est déconnecté
de la machine, autrement il est dit actif.
Dans le cas ou un seul convertisseur est actif, on définit la tension active comme la tension
du convertisseur qui est actif. L’autre convertisseur voit entre ses phases les tensions entre les
nceuds des inductances connectées a la machine. La tension active est la tension utilisée pour
calculer les états de la machine.

3.3.1.3.1 Modele de la charge dans le cas ou un seul onduleur est actif

Le cas ou la machine asynchrone est alimentée par un seul convertisseur peut se produire
dans le cas d’un défaut sur 'autre convertisseur. Dans ce cas, le convertisseur défectueux est



118 CHAPITRE 3. VALIDATION PAR INTERFACE MATERIELLE

simplement déconnecté du reste du systeme.

Machine asynchrone

F1GURE 3.33 — Machine asynchrone alimentée par un seul onduleur.

Le systéme de puissance est dans ce cas équivalent a une machine a laquelle la résistance
statorique et 'inductance de fuite statorique ont été augmentées des quantités Reic €t Leire.

Nous reprenons ici I’équation de 'annexe D (D.56) en augmentant les résistances statoriques
Rg et les inductances cycliques statoriques lcg de 'inductance L. et de la résistance R,
initialement destinées & limiter les courants de circulation en mode d’alimentation a deux

convertisseurs :
d (1 1 \%
0 Pas = Amas,] pas +Bmas,l pas (38)
dt \ Ipgr Ipor Vbor
—— —_———
Xmas Vmas,act
kayn  kais  kay  kags
A o —kaip kay —kais kay
mas kay  kasp  kasa  kags
—k;a42 ka41 —ka45 kCL44
lcr 0 MSR 0
lcr(cs+Leirc)—msr? l —lor(les+Leire) +msr?
B _ 0 lcpc(lcs+Lccljm)*mSR2 0 *ZCR(lchrszrc)JrMSRQ
mas,] msn 0 (lcs+Lcire) 0
7lCR(lCS+Lcirc)+mSR2 lCR(lCS‘i“Lcirc)*mSRQ (l i )
m CS circ
0 *ICR(lchrIi}jrc)JrMSRQ 0 ler(lcs+Leirc)—msr?
lC’R(RS + Rcirc) L o mSR(RS + Rcirc)
k:all — 3 aq1 _l l 2
lCR(lCS + Lcirc) — MgR CR( CS + Lcirc) — MgsR
ks :mSRQGR —ler(les + Leire)0s kg — —(les + Leire)msrtr + (los + Leire)msrOs
—ler(los + Leire) + msr? —ler(les + Leire) + msi?
e o mSRRR . (lCS + Lci’r‘c)RR
a14 = 2 kay = — 2
ler(les + Leire) — msr ler(les + Leire) — msr
P —lcrmsrOr + lcrmsrOs _ler(les + Leire)0r — msp®0s
ais = kays =

ler(les + Leire) — msgp?

ler(les + L) — mggr?

Comme un tour mécanique correspond a p période(s) électrique(s) :

Or = pOun

Dans les équations précédentes :

(3.9)

— Or est la pulsation électrique équivalente de la partie mécanique (rad.s™1);
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— 0y est la pulsation de rotation mécanique avec 0y = 27 fy; (rad.s™!);
— fu est la vitesse de rotation mécanique (Hz);
— p est le nombre de paires de pdles.

Dans ce cas, les courants en sortie du convertisseur actif, les courants de la machine et
les courants des inductances du convertisseur actif sont égaux. Le convertisseur non actif a ses
courants nuls.

3.3.1.3.2 Modéele de la charge dans le cas de deux onduleurs actifs

U, Y U1

- Yy _ v

% Y > Wiy,
1

Lcirc Rcirc

Machine asynchrone

—_ My e
‘[;2 V2 —
2

FI1GURE 3.34 — Machine asynchrone alimentée par deux onduleurs.

La Figure 3.34 décrit la machine asynchrone alimentée par deux convertisseurs triphasés.
La Figure 3.35 présente le schéma équivalent pour la phase U. Ce schéma équivalent est obtenu
en recalculant les sources de tensions de Thévenin et I'impédance de Thévenin.

Lcirc Rcz"rc 1
Uy —rre — UL

. Leire  Reire . U
2 2
Ul w e U
v
Ul Lcirc Rci’rc Z'UQ Vui+Vua
Up—rs 14 2
VUZT

FI1GURE 3.35 — Schéma de base pour le calcul des courants de ligne des convertisseurs.

La machine équivalente est une charge de nature courant vue des convertisseurs lorsque
ces derniers sont en mode de fonctionnement normal (les convertisseurs imposent leurs tensions
de sortie). Le circuit de limitation des courants entre les deux convertisseurs (les résistances
R ire et les inductances L. en sortie de chaque convertisseur de tension) peut-étre considéré
comme un diviseur de tension avec un courant débité au point de connexion vers la machine
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(Figure 3.35). L’équation d’état régissant le systeme est dans ce cas :

d (Ipgs A Ipgs B } Vbgs,i n Vbgs,2 (3.10)
dt IDQR ’ IDQR 7 2 VDQR VDQR
Xmas Vinas

kbin kb kbis  kbis
—kbiz kbyy —kbis kb

Amas,[[ =
Kby kbio  kbay  kbys
—kbyo kbyy —kbys kbay
lLCR 0 TSR 0
lor(los+=4<)—msR? —lor(los+=4<)+msp?
0 lcr 0 msRr
lor(los+=4re ) —msg? ~lor(los+=5re)+msg?
Bmas,][ = msRr 0 (ZC + cm"c) O
*lCR(lCS+LC§Tc)+mSR2 ler(los+ C"C) msr?
0 MSR 0 (lCS‘i’%)
~lor(los+=5re) +mgg? lor(los+=4re)—msg?
b — lCR(RS + CWC) kby, = mSR(RS + mm)
= lCR<lCS+ czrc) mSR2 lCR(lC’S+ czrc) mSR2
Jbs TSR 205 — lCR(lCS + ””)95 Kby — —(los + C"C)mSRQR + (lCS + C"C)mSRHS
R l + cw‘c R

]{jb14 Mmsritp - kb44 _ ( Cs ) R -

lor(los + Le2=) — mgp  lor(los + £ gre) — mgp

~lormsrOr + lormsgbs ler(los + ””)93 — mggr*0s
]{?b15 2 kb45

lor(los + Lez=) — mgp lor(los + Lez=) — mgp?

Le modele d’état précédemment décrit, comparé au modele d’une machine asynchrone seule
montre que la machine asynchrone alimentée par deux convertisseurs via des résistances R ..
et des inductances L.;,. de limitation de courant de circulation est équivalente a une machine
asynchrone dont les résistances statoriques et les inductances statoriques ont été respectivement
augmentées de ‘;“ et LC"C.

L’onduleur équivalent est alors un onduleur dont la tension est la valeur moyenne des deux
onduleurs actifs.

3.3.1.3.3 Courants de ligne de chaque convertisseur

Dans cette partie, nous allons calculer les courants traversant les inductances L. et les
résistances R.;... Ces courants sont nécessaires pour calculer les tensions de sortie de chaque
convertisseur de tension alimentant la machine.

A partir de la Figure 3.35, on déduit le courant de chaque phase du convertisseur (par
exemple iy et ip2) en fonction des tensions des convertisseurs (par exemple vy et vyo) et du
courant de la machine équivalente (par exemple iu). Comme la transformation que nous avions
choisie conserve les impédances, on peut écrire, en utilisant la variable de Laplace :

Vb1 — Vpe iDs

D1 = —_— 3.11
‘D1 2 (Rcirc + Lcirc-s) + 2 ( )

. Voir — Ve 1Qs
= - 3.12
ZQl 2 (Rcirc + Lcirc-s) + 2 ( )
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. Vb2 — V1 iDSs
= — 3.13
‘D2 2 (Rcirc + Lcirc-s) + 2 ( )

. Vo2 — Vou 1Qs
= — 3.14
ez 2 (Rcirc + Lcirc-s) * 2 ( )

3.3.1.3.4 Courants de circulation
Comme nous 'avons vu dans les équations précédentes, les courants en sortie de chaque
convertisseur comportent :

I o S
— une composante =%** qui circule vers la machine équivalente;

— une composante %
de circulation.
Comme un changement de configuration peut se faire a chaud (les changements entre une
configuration avec deux onduleurs et une configuration avec un seul onduleur peut s’effectuer
sans arréter le moteur et sans attendre 'annulation des courants), la réinitialisation des variables
d’état (de la nouvelle équation d’état définie par I’équation (3.8) ou l’équation (3.10)) est
nécessaire lorsque 'on passe d’'un onduleur actif a deux onduleurs actifs (et vice versa).

qui circule entre les deux convertisseurs, appelée courant

3.3.1.3.5 Procédure de validation

Le but de la validation suivante est de vérifier le comportement du modele du systeme
de puissance de la Figure 3.34. Ce modele a été développé en vue de son implantation sur la
plateforme de simulation temps réel RT-LAB.

Le modele des convertisseurs trois niveaux utilisant les impulsions de commande moyennées
est congu a partir de blocs élémentaires Simulink. Ces mémes blocs Simulink sont ensuite compilés
pour générer un code temps réel pour le simulateur RT-LAB. Les équations régissant les variables
d’état de la machine asynchrone (équations (3.8) et (3.10)) ainsi que le calcul des courants de
chaque convertisseur ( équations (3.11) a (3.14) si les deux convertisseurs sont actifs ) sont
implémentés par des fonctions de transfert.

3.3.1.3.6 Résultats
Les parametres du systeme étudié pour la validation sont consignés dans la table 3.6.

TABLE 3.6 — Parametres du systeme étudié.

Parametres électriques | Valeurs Parametres mécaniques | Valeurs

Vpo 2620V D 6

Vvo -2620V J 59000kg.m?

les 0.72122mH fa 1200 Nm/rad/s*
lor 0.70668mH

MsR 0.69092mH

Rs 19mQ2

Rgr 15mQ)

Reire 1.05mf2

Leire 0.2mH
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x 10" Courants de I'onduleur | avec le modele proposé (A) x 10* Courants de I'onduleur Il avec le modéle proposé (A)
T T T T T T T T T T T T T

i i i \“‘ i i i i i i i i i i i
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 o 0.1 0.2 0.3 0.4 05 0.6 0.7 0.8
Temps (s) Temps (s)

x 10" Courants de I'onduleur | sous PLECS (A) x 10* Courants de I'onduleur Il sous PLECS (A)
T T T T T T T T T T T

i i i i i i i _ i i i i i i i
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0 0.1 0.2 0.3 0.4 05 0.6 0.7 0.8
Temps (s) Temps (s)

F1GURE 3.36 — Comparaison du modele proposé pour la machine asynchrone alimentée par un
ou deux onduleurs avec le modele de référence (PLECS).

Les impulsions de commande des interrupteurs ont été décalées volontairement pour
vérifier le comportement du systeme. Les deux onduleurs sont commandés avec une MLI avec
injection de signal homopolaire carré (permettant de réduire et de partager les pertes sur tous
les interrupteurs du bras a trois niveaux de tension) entre t=0s et t=0,3s. Le signal homopolaire
est remplacé ensuite par un signal contenant les harmoniques 3 et multiples. L’onduleur II est
ensuite rendu inactif a t=0,5s. L’onduleur I continue a étre actif jusqu’a t=0,7s.

La Figure 3.36 présente les formes d’ondes de courant des deux onduleurs soumis au
scénario précédemment décrit. Le décalage des impulsions de commande induit davantage
d’oscillations sur les courants dans le cas de I'injection d'un signal homopolaire carré, puisqu’on
décale des signaux a front raide. Les pics de courant sont moins importants dans le cas d'un signal
homopolaire contenant les harmoniques 3 et multiples de 3. Le deuxieme type d’homopolaire ne
comporte pas de discontinuité.

L’approche utilisant les valeurs moyennes de pulses aboutit a une expression relativement
simple des tensions en sortie d’onduleur. Trois modeles d’onduleurs de ce type avec leurs
charges (réseau, transformateur, moteurs ...) peuvent tourner avec un pas de 30us sur la carte
OP5600 de RT-LAB. La carte OP5600 que nous utilisons embarque un processeur a 8 coeurs
de 3.3GHz. Elle gere a travers des cartes modulaires d’entrées/sorties logiques horodatées ou
non et d’entrées/sorties analogiques. Cependant, le modeéle ainsi construit est seulement valide
quand la durée des temps morts et de la durée minimale de conduction sont inférieures au tiers
du pas de calcul Ty.

Dans les applications qui nous concernent, ces durées minimales de conduction sont de
I'ordre de 20us. Dans ce cas, le pas de calcul du simulateur doit étre de 'ordre de 40us. Cette
contrainte peut-étre atteinte sur des simulateurs dédiés comme RT-LAB. Cependant, si 'on
désire, comme dans le cas de la VIL, utiliser le méme type de matériel que celui utilisé pour
le controle, 'approche par valeurs moyennes des impulsions ne convient pas puisque la durée
minimale de conduction et la durée des temps morts seront inférieures au tiers du pas de calcul.
Dans ce cas, on risque d’avoir plus de 3 événements, et donc des cas autres que ceux étudiés
avec les groupes de fenétres précédentes.
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3.3.2  Simulateur sur FPGA /Processeur lent

On désire maintenant étudier la faisabilité d'un développement d’un systeme de validation
temps réel sur la méme base matérielle que le contréle. On reprendra par la suite le méme
systeme de puissance que celui étudié dans le cadre de la VIL (Figure 3.37). Ce systéme est
constitué d’un ensemble machine asynchrone et d’un convertisseur trois niveaux de type NPP.

P |

Onduleur trois niveaux

<i> Vro | - Jus
0 _I @ Ave <7= TS ( Q
|

= Vo
<+> (NPP) Machine asynchrone
M |

y

FIGURE 3.37 — Systeme de puissance simulé dans le cadre d'une VIL repris pour la VIM sur
FPGA /Processeur lent.

Nous voyons a la Figure 3.38 que la partie simulateur temps réel lors de la VIM est
constitué du méme matériel que le controleur industriel.

L’implémentation sur la méme base matérielle réduit les cotits de développement annexes
comme les suivis de versions, les programmes de gestion des ressources d’entrée/sortie. En
plus, I'utilisation de la méme base matérielle augmente le potentiel d’utilisation en masse de la
validation.

La difficulté majeure d'un tel développement est que la base matérielle dédiée au controle
ne peut atteindre les mémes performances temporelles que les simulateurs que ’on rencontre
dans le commerce (le controleur fonctionne avec des périodes de tache supérieures a 380ws alors
que les simulateurs temps réels actuels fonctionnent a environ 50us).

Dans le cas ou la durée des temps morts et la durée minimale de conduction sont inférieures
au tiers du pas de calcul, la méthodologie d’interpolation évenementielle qui a été expliquée
dans le cas d'une VIL doit étre reprise pour la VIM. La modélisation du convertisseur par les
impulsions moyennées ne convient plus dans ce cas.

Dans les approches classiques, I’horodatage se fait sur les signaux de commande. Le
processeur effectue ensuite des sauts internes en recalculant a chaque fois le niveau de tension
en fonction des signaux de commande datés.

Dans notre cas, nous connaissons déja le modele du convertisseur. Ce modele est le méme
que celui qui a été utilisé pour une implémentation compléte sur unique FPGA. Nous proposons
donc plutét d’implémenter le modele du convertisseur sur FPGA et d’horodater la tension sur
FPGA. L horodatage des tensions a la place des signaux de commande d’interrupteurs réduit
le nombre de données échangées entre le FPGA et le processeur. En effet, la communication
entre le FPGA et le processeur consomme une grande partie des temps de cycle des taches
processeurs. Par exemple, un modele de machine asynchrone avec un onduleur trois niveaux sur
un processeur 2.5GH z peut s’exécuter en 150us (dont 30us pour le modele et 120us pour la
communication) en échangeant 128 mots de 16 bits sur une liaison ETCAT.

Par ailleurs, si nous utilisons le méme format que le format des instants de commutation
envoyé par I'UL & la UGES (équation 2.77 - chapitre 2), on peut réutiliser le modele du systéeme
de puissance initialement développé pour la VIL pour effectuer de la VIM. Le travail a faire est
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pas intermédiaires

Voir la section 2.3.1
du chapitre 2

Modgle du Controleur et son
<ysteme de Interface a tester en
puissance VIM
, ¢ PO BnR - APC620 BnR - APC620
deve\OPpe
L
la )
olation
e

+
Modele de B
ma,Ch.‘ne

aSY“Chrone

naux de comix

Simulateur temps réel

FI1GURE 3.38 — VIM par horodatage de la tension sur FPGA.

donc de réimplementer le modele du convertisseur sur FPGA et mettre les mots obtenus par
horodatage de la tension sous le méme format que ’équation 2.77.
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Nous allons donc présenter en détails le principe d’horodatage de la tension.

3.3.2.1 Horodatage de la tension

On reprend le modele de 'onduleur trois niveaux NPC précédemment traité pour une
implémentation sur cible FPGA (voir la section 3.2.1).

D’abord, on choisit un codage sur deux bits noté V;,, des différents niveaux de tensions
onduleurs :

— 11’ pour une tension positive;

— ’00" pour une tension négative;

— 01" pour une tension nulle;

— 10’ pour une tension en mode haute impédance ou inconnue.
Vinst donne donc une information sur la tension instantanée.
Tinst est le temps en tic horloge (I’horloge principale de 'UGES est de 33ns) si on prend comme
origine de temps le début du pas de calcul.

Un mot d’horodatage est donc formé comme décrit par la table 3.7.

TABLE 3.7 — Composition des mots de 32 bits d’horodatage.

Niveau de tension : b3y b3g | Instant de commutation en tic horloge : byg .. by

V;lated Tdated

Un mot (Vi | Tinst) de 32 bits est formé & partir du niveau de tension codé Vs et du
temps Tj,s. 11 est interprété comme suit :
"La tension instantannée a la valeur correspondant a Vi, (par exemple Vpo si Vipge = 11) a
= 71inst'"

Comme cela est présenté a la Figure 3.39, le Timer est un compteur de 30 bits. Sa sortie
Tinst de 30 bits est utilisée pour compter le temps entre deux pas de calcul du processeur et
contribue directement a 'affectation des 30 bits de poids faible (Vj4eq) du mot d’horodatage.

Un signal IT est regu apres un échange de données entre la UL et la UGES. Ce signal IT
réinitialise le contenu de ce compteur (Timer) a chaque fois que le temps correspondant a un
pas de calcul processeur est écoulé.

Y
T Reset
» Eunt P it
Event detector i wdated| Tdated (32 bits)
M ¥ 32hits controlled
> I ————»
Ll MEwTL P Adress latdhed memory
3| Data
Vinst (2 bits?
L
”~
Vinst| T (32 hits
Tinst (30 hits)
—p{ Rezet Timer (30 bits) >

FI1GURE 3.39 — Circuit d’horodatage des tensions d’un convertisseur trois niveaux.
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Un détecteur d’évenements Event detector surveille le signal de sortie Vj,, du modele de
I'onduleur et génére un évenement sur le signal binaire Evnt en cas de changement de V.. Le
signal Funt est utilisé pour déclencher une écriture en mémoire de la valeur de (Vinsi | Tinst)-

Le nombre d’évenements NEvnt est compté par le bloc Fvent detector et mis a disposition
en sortie avec le signal Euvnt.

Comme précédemment discuté, le signal Evnt déclenche un enregistrement dans la mémoire
de N mots de 32 bits (controlled latched memory) a 'adresse localement définie par le nombre
d’évenement NFEvnt. La donnée enregistrée (Vygiea | Tuatea) correspond a la derniére valeur de
(Vinst | Tinst) qui contient U'information sur le dernier niveau de tension et 'instant d’apparition
de I’évenement.

La zone mémoire est controlée de fagon a éviter les conflits de lecture et d’écriture, soit en
passant par des mémoires tampons, soit par un buffer circulaire. La profondeur de la mémoire
(N) détermine le nombre maximal d’événements que ’on puisse autoriser. Dans notre cas, nous
avions choisi N = 4 pour étre compatible avec le modele développé en VIL (voir page 83 -
chapitre 2).

Par ailleurs, on génere systématiquement et volontairement un évenement sur Evnt par le
signal I'T. Cela permet, en cas de remplissage de la zone mémoire dédiée, de reprendre la bonne
valeur de tension au prochain pas de calcul.

En sortie du circuit d’horodatage, le mot (Viareq | Taatea) €st interprété comme suit :
'La tension est passée de sa valeur précédente a la valeur correspondant & Vyuzeq (méme interpré-
tation que Viug) &t = Tyareq-"

TABLE 3.8 — Taux d’utilisation des ressources logiques.

Cyclone 11T EP3C40F780C7 | Taux d’utilisation
Eléments logiques 4% (1665 / 39600)
Pins 84% (450/536)
Mémoires 0% (0/1161216 bits)
PLLs 0% (0/4)

La table 3.8 rassemble les taux d’utilisation du FPGA utilisé (Cyclone III). L’horodatage
utilise peu de ressources logiques. Le nombre de pins semble important. Les sorties du circuit
d’horodatage (tensions horodatées) seront en réalité réenvoyées par Ethercat au processeur dédié
a la simulation temps réel et aucune pin du FPGA ne sera utilisée pour affecter les sorties.

3.3.2.2 Validation de ’horodatage

Le modele du systéme de puissance de la Figure 3.2 a déja été validé au deuxieme chapitre
portant sur la VIL. Ce modele utilise les algorithmes d’interpolation évenementielle.
De méme, le modele instantané de I'onduleur trois niveaux sur FPGA a été traité lors de 1’étude
du simulateur sur une unique cible FPGA. 1l reste donc a valider le circuit d’horodatage de la
tension, précédemment décrit.
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Motifs MLI

valide au

chapitre 2 (réference)

CONTROLEUR ET SON INTERFACE A TESTER EN VIM

UL - APC620 UGES - PIBe

IR ...

(VIL) validé au chapitre 2

SIMULATEUR TEMPS REEL POUR LA VIM

UL - APC620 UGES - PIBe
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FI1GURE 3.40 — Validation de I’horodatage par comparaison avec le modele développé pour la

VIL.

Pour cela, nous procédons comme décrit a la Figure 3.40. Les retours des courants de
I’ensemble constitué de I'onduleur trois niveaux et de la machine asynchrone sur le simulateur
en VIM sont comparés en temps réel avec les retours qu’auraient générés le modele en VIL.

Le simulateur fonctionne avec un pas de calcul de 130us.
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Courants en VIM (4)

35 35858 36 365 37 3758 38 385 39 395 4
Temps (s)

Courants en VIL (A)

35 35858 36 365 37 3758 38 385 39 395 4
Temps (s)

FI1GURE 3.41 — Courants statoriques de la machine en VIL et VIM.

Les formes d’onde obtenues en VIM et VIL sont tres proches. Les différences sont dues :

— au comportement de 'UGES qui introduit des temps morts ;

— au fait que le controleur et le simulateur tournent avec des périodes différentes. La
MLI utilisée est une MLI & porteuse triangulaire. Avec ce type de MLI, le controleur
échantillonne au sommet des porteuses. Cet échantillonnage fait office de filtrage et la VIL
assure une synchronisation des mesures par rapport aux porteuses. Par contre, des retards
dus a I'horodatage, au traitement par interpolation évenementielle et aux échanges de
données entre 'UL et 'UGES de la partie simulateur corrompt la synchronisation des
mesures par rapport au sommet des porteuses. Il est parfois nécessaire d’introduire une
compensation des retards par avance de phase sur les valeurs calculées en VIM avec
processeur lent quand la période de tache du controleur est du méme ordre de grandeur
que la période de tache du simulateur.

3.4 Conclusion

L’implémentation complete de la simulation par VIM sur FPGA permet d’avoir une haute
résolution temporelle que I'on ne peut obtenir avec des simulateurs a base de coeur de processeurs.
Dans ce type d’implémentation, le pas de calcul est completement indépendant de la taille
du systeéme. Cependant, la limitation se situe au niveau des ressources logiques disponibles
sur le type de composant utilisé. Dans ce travail, nous avons été contraints par les capacités
du composant FPGA utilisé sachant que ce dernier était initialement dédié a des taches de
contrdle liées aux traitements basiques de signaux (acquisitions de signaux, valeurs moyennes,
génération de signaux de gichettes et quelques entrées/sorties logiques). Un énorme effort a
été fait pour réduire au maximum les ressources utilisées pour faire du temps réel. Par ailleurs,
I'implémentation complete sur FPGA requiert beaucoup plus de temps de conception qu’'une
implémentation sur processeur.

Une simulation temps réel plus classique utilisant conjointement FPGA et processeur
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s'implémente beaucoup plus rapidement. Cependant, on peut simuler un systeme de taille
quelconque au détriment du pas de calcul. En effet, plus le systeme est grand, plus le nombre de
lignes de code augmente et plus le pas de calcul temps réel augmente. Le fait d’augmenter le
pas de calcul peut induire a des instabilités numériques comme cela a été présenté aux chapitres
précédents. En plus, I'’horodatage introduit des retards au niveau des signaux de retour du
controleur qui peuvent créer des instabilités artificielles qui n’ont lieu d’étre dans la réalité.

Il serait intéressant de concilier les avantages des deux types d’approches, la rapidité et
flexibilité de programmation des simulateurs processeurs/FPGA et les performances temporelles
élevées sur FPGA.

On pourrait imaginer par exemple un calcul a haute résolution sur FPGA pour les courants de
la charge des convertisseurs de tension trois niveaux. Comme la charge des convertisseurs de
tension est de nature inductive, il sera possible d’implémenter un modele de charge de type RLE
dont les résistances et inductances seraient des résistances équivalentes de machine asynchrone,
synchrone ou de filtre.

La FEM et les coefficients discrets liés au modele RL seront par contre calculés sur processeur
selon le type de charge. De cette fagon, 'implémentation sur FPGA reste inchangée. Le type de
charge ainsi que les parametres sont calculés au niveau du processeur.












Conclusion Générale

Le premier chapitre de cette these traite des notions théoriques sur les différentes étapes
nécessaires au développement de modeles pour la simulation numérique de systemes électrotech-
niques. Différentes méthodes de discrétisation ont été présentées. Les méthodes de discrétisation
les plus simples (d’ordre le moins élevé) requieérent un pas de calcul temps réel plus petit que les
méthodes d’ordre élevé pour garantir la précision requise. La méthode la plus sfire et précise,
qui est aussi la plus difficile, est la recherche de ’équation temporelle exacte des équations
différentielles du systeme. Cette derniere solution a I'avantage de ne pas engendrer de problemes
d’instabilité contrairement aux méthodes d’intégrations numériques.

La présence d’interrupteurs dans le systeme de puissance simulé complexifie la modélisation.
Les commutations ne peuvent pas étre simulées en temps réel sur des cibles de type processeur sans
avoir recours aux méthodes d’interpolation évenementielle. D’autres techniques d’accélération
comme la modélisation des interrupteurs par des éléments impédants existent. La modélisation
des interrupteurs par résistance discrete constante est par exemple utilisée dans le RCM et
la méme philosophie peut-étre utilisée dans la modélisation par ligne de transmission. Les
interrupteurs impédants ont récemment été utilisés sur des cibles type FPGA.

Les FPGASs offrent les meilleures performances temporelles et permettent d’avoir une
haute résolution mais également d’avoir moins de retard de calcul possible. Cependant, le
développement sur ces cibles est plus difficile que sur un processeur. La génération de code
n’arrive pas au méme niveau d’automatisation que pour les processeurs ou des codes de simulation
de systemes électrotechniques peuvent se faire via une interface de description topologique du
circuit électrique. Les modeles implantés sur FPGA requierent une attention particuliere sur
les formats de codage des mots en fonction du pas de calcul utilisé et des constantes de temps
mises en jeu. Par ailleurs, le reparamétrage est plus facile sur des processeurs.

Une mise en pratique des méthodologies présentées est faite dans les deux derniers chapitres.

Si seule une validation de ’algorithme de controle est nécessaire, une VIL suffit. Le type de
validation que nous proposons permet de pré-valider un contrdleur final sans surplus de matériel
pour la simulation temps réel. Ce type de validation doit étre impératif dans les processus
de développement de controleurs industriels. En effet, cette validation ne cotite quasiment
rien hormis le cotit de développement initial des modeles et la librairie de simulation. Elle est
la candidate la plus adaptée pour étre utilisée par des ingénieurs en phase de conception de
controleurs industriels. Cependant, elle peut surcharger le controleur et ne convient pas a des
applications ou le taux de charge du processeur est trop important. Dans le cas d’applications
industrielles, des marges sont généralement gardées. Ce type de validation a permis de reproduire
des phénomenes sur site et méme de faire une démonstration devant le client avant la mise en
service de son équipement. Elle permet d’éliminer par avance certains doutes en cas de mauvais
fonctionnement du controleur.

Cependant, la VIL ne valide pas 'interface physique dédiée a la génération de signaux
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de commande et a I'acquisition de données. Pour prendre en compte cette interface physique
d’entrées/sorties, soit on modélise cette interface que I'on exécute en VIL, soit on passe a la
VIM. La modélisation de l'interface d’entrée/sortie a peu d’intérét car ces cartes évoluent tout
le temps et sont souvent programmables.

Au dernier chapitre, nous avons présenté deux types de VIM : une implémentation sur
FPGA et une implémentation sur processeur. L’implémentation sur FPGA se fait avec une
méthode d’intégration d’ordre 1 car on peut imposer un pas de calcul suffisamment petit. Ce
pas ne doit pas étre trop petit pour éviter d’avoir a utiliser des mots a larges formats et de trop
augmenter la quantité de ressources logiques requises. Cependant, lorsque la taille du systeme
simulé augmente, on peut garder sur FPGA le méme pas de calcul mais les ressources logiques
requises augmenteront.

Une implémentation sur FPGA a été faite sur des cartes initialement dédiées au controle.
De ce fait, une forte optimisation a été nécessaire pour que ’on puisse faire de la simulation
temps réel sur ces cartes. L’utilisation d’une implémentation multipas ainsi que la recherche de
similarité dans les équations a implanter réduisent la quantité de ressources logiques nécessaires.
Cette implémentation est avantageuse en terme de résolution temporelle mais elle est plus
coliteuse en temps de développement et elle est plus difficilement reparamétrable.

Une implémentation utilisant un processeur en tant que cceur de simulation et un FPGA
est plus facile a réaliser. Le changement de parametres ou du systeme a simuler se fait plus
rapidement. Il existe méme des plateformes de génération automatique de code temps réel.
Cette implémentation utilise un pas de calcul plus important qu’une implémentation sur FPGA.
Si 'on utilise la méme base matérielle que celle utilisée par le controle, le pas de calcul du
controleur et celui du simulateur seront du méme ordre de grandeur. Dans ce cas, I’horodatage
introduit un retard d’un pas du simulateur qui n’existe pas dans la réalité. Ce retard peut-étre
a l'origine d’instabilité artificielle du controleur. Il est nécessaire dans ce cas d’introduire une
avance de phase dans la simulation.

Il serait intéressant par la suite de retrouver un compromis qui puisse faire bénéficier de
I’avantage en terme de résolution du FPGA et de la facilité de reparamétrage et de reprogram-
mation des processeurs.

Dans les applications incluant des convertisseurs de tension, la charge est de nature inductive.
On pourrait donc représenter ces charges par une charge RLFE. La résistance R et 'inductance
L seront des résistances équivalentes et la FEM E sera défini selon la nature de la charge directe
du convertisseur (filtres, machine asynchrone ou machine synchrone ...).

La charge RLE sera donc simulée sur FPGA pour avoir une haute résolution. Par contre, la
FEM FE sera générée par le processeur selon le type de charge. La partie RLFE simulée sur FPGA
devra étre reconfigurable depuis le processeur. Ce dernier enverra les coefficients discrets vers le
FPGA par le bus de communication. Nous aboutirons ainsi a un simulateur hybride fournissant
une haute résolution pour les grandeurs a dynamique rapide (courant). Ce simulateur hybride
est paramétrable via le processeur.

Par ailleurs, des efforts devront étre faits dans la génération automatique de code de
synthese pour FPGA. Des logiciels permettent de faciliter la génération de code de description
matériel mais ils n’automatisent pas la génération de modeles de systemes électrotechniques. La
plus grande difficulté réside dans la détermination des formats a virgule fixe, nécessaires pour
une implémentation sur FPGA.

Parmi les validations traitées dans ce travail, la VIL est la meilleure candidate pour une
utilisation en masse car elle ne demande pas de matériel supplémentaire hormis le matériel dédié
au controleur.

De nos jours, nous disposons simultanément des machines virtuelles et des processeurs multicoeurs.
Les machines virtuelles permettent de faire tourner un systeme d’exploitation sur un autre.
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On est aujourd’hui capable de faire tourner les programmes temps réel de controleurs industriels
sur nos ordinateurs a usage commun en utilisant une machine virtuelle. La machine virtuelle
tourne sur un des cceurs du processeur. On peut alors faire une VIL qui utilise la méme
plateforme de programmation et le méme code mais tournant sur une autre base matérielle qui
est l'ordinateur grand public d’aujourd’hui.
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ANNEXE A

Rappel sur le calcul des résidus

Cas d'un pole simple

Si Y;(s) = v ot gy est un zéro simple de Den(s), le résidu en sy Res(so) est :

"~ Den(s)
Num(so)
R - Al
es(s0) Den'(s) (A1)
Den(sg) = 0 et Den'(so) # 0
Exemple :
Nous prenons comme exemple un cas mono-entrée mono-sortie. Soit une fonction de transfert
Hii(s) = ﬁ a laquelle on applique une entrée de type échelon d’amplitude unitaire Uy (s) = % :
1
Yi(s) = ——
1(3) 8(1 _I_SQ)
est
t) =) Resid _—
y1(t) Z estdus <s(1—|—s2)>
Num;(s) = e
Deny(s) = s(1 + s?) et Deny(s) = 1+ 3s°
Res(0) =1
Res(j) = e_%
Res(—j) = =5
D’ou alors :
() =1— cit _|_2€z't 1 Cost—l—jsint—;—cost — 7sint 1~ cost

La réponse est oscillatoire entretenue et est prévisible comme les poles de H;,(s) sont purement
imaginaires.

Cas d'un pole multiple de multiplicité m

Dans le cas ou le pole sq est de multiplicité m :

Res(sg) = (Tnl_l)!limS%SOC;Zz—ll ((s — s0)" Y;(S)est) (A.2)

Exemple : Soit une fonction de transfert double intégrateur Hqp(s) = S% a laquelle on applique
une entrée de type échelon d’amplitude unitaire Ui (s) = % :
1
53

Yi(s) =
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sg = 0 est de multiplicité m = 3

e

st
y1(t) = Res(sy=0) <$3>
% ((s — 0)3 S%GSt) = t2e%

| L1
yi(t) = mllms—mtze b= 5752

La réponse est une parabole vu que 1’'on integre deux fois I’échelon.



ANNEXE B

Exemples pour la deuxieme méthode des
résidus

Nous reprenons ’exemple correspondant a la méthode des résidus I de I'annexe A avec :

1
1+ s2

Hii(s) = (B.1)

On se propose de calculer une version discréte HY;(z) par invariance impulsionnelle.

H?l(z):Z(£1< ! )) (B.2)

1+ s2

On choisira la méthode des résidus I pour calculer £7! (1 J:SQ) ;

o 1 est ejt e—jt )
L <1+82>:ZR68 e :2—j+_2j:smt (B.3)

2 tsin T}
1—2z"tcosT, + z—2

HY\(2) = Z (sint) = (B.4)

On se propose maintenant de calculer une version discréte Hqp(z) par invariance indicielle.

}ﬂﬂz):(l——24)2<£‘1<8(:l)) (B.5)

1+ s?)

La partie a inverser par la transformée de Laplace a été calculée par la méthode des résidus
I et vaut :

E”(djl>:1—mﬁ (B.6)

1+ s?)
1 1 —2"tcosT,
Hij(z2)=(1—-2z1HZ(1 - =(1-z" - : B.
S = (=20 o) =17 (o - g ) (B
| 1
Hij(2>:1_(1 27 (1 — 2z cos Ty) (B.3)

1—2z"tcosT, + 22
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ANNEXE C

Exemples pour la méthode temporelle
exacte

L’équation (1.73) est une équation générale. Nous traitons ici le cas ot les éléments U; du
vecteur de commande U ont une variation déterminée par une fonction connue. Nous traitons
ici les variations type impulsion, échelon et rampe a titre d’exemple, mais 1’étude pourrait

également étre menée pour une entrée de type harmonique.

Réponse impulsionnelle

On définit une fonction impulsion 5% :

si0<t<T;

U;
T;
0 sinon

o (t =T;) =
avec T, — 0

Si les éléments U; de U(t) sont de type impulsion, I’équation (1.73) s’écrit :

T;
X(t) = eMX(0) + e ( / eAtdt> Bg
0 7

T;

X(t) =X (0) + e [-ATre ] Bg = eMX(0) + e (—A e AT 4 AT

)

X(t) = A X(0) — A A (AT _ I)Bg
e AT [ [ AT, CARE | CALY

T; 1;

L’impulsion parfaite est obtenue quand 7; — 0 :

lZ.mTl._mi =-A

X(t) = eMX(0) — eMATH(—A)BU

Finalement, pour un vecteur de commande de type impulsion :

X(t) = eMX(0) + eMBU

(C.1)

(C.2)

l)Bg
T

%

(C.3)

Pour des conditions initiales nulles (X (0) = 0, la réponse impulsionnelle correspond a la fonction

de transfert de systeme.
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Réponse indicielle

Si les éléments U; de U(t) sont constants durant une période de calcul (ce qui est souvent le
cas dans le cadre de notre étude sur la validation de controleur, les références restant constantes
entre deux pas de calcul), I'équation (1.73) s’écrit :

X(t) = eMX(0) + et ( / e‘Atdt) BU (C.4)

0

X(t) = e*X(0) 4 e [—A—le-f‘t]z BU = e X(0) + eM(—A7te™ 4 A7 BU (C.5)

X(t) =eMX(0) + eMA (=M 4 I)BU (C.6)

Comme e*A = Ae?t, A~ TeMA = et et donc A let = e A~! d’ou finalement la solution

exacte pour des commandes de type échelon :
X(t) =eX(0) + A (e - )BU (C.7)

Le cas de la réponse indicielle sera retenu dans la partie applicative sur les convertisseurs de
tension pour deux raisons :
— la (les) tension(s) du bus continu varie (varient) trés peu pendant une période de calcul
— la tension appliquée a la charge du convertisseur reste la méme tant que la topologie du
circuit ne change pas.

Réponse a une rampe

Si les éléments U; de U(t) évoluent d'une fagon linéaire :

_ V) =UO), 0y = Kt + 0/(0) (C.8)

L’équation(1.73) s’écrit alors comme suit :
t
X(t) = X (0) + et / A B(Kt+ U(0))dt (C.9)
0

t t
X(t) = e X(0) + e [t MaBK + et [ e MatBU(0)
0 0
t

X(t) = X (0) + et / teMdtBK + AL (eM — I)BU(0)
0

On calcule alors I'intégrale par intégration par partie et on obtient :

X () = e X(0) + e (H(=A)e M + (A72) (e = 1)) BK + A~} (e™ = I)BU(0)

Comme (—A 1)e 4 = e (—AY) alors (=A™ (A Ve = (mA e A(-A"1) =
A=A (A

X(t) = eX(0) + (H=A"") + (A7) (I = ™)) BK + A7 (e — I)BU(0)
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X(t) = e"X(0) + (H(-A"") = (A7) (e" — 1)) BK + A7} (e — ) BU(0)
L’équation(1.73) s’écrit alors dans le cas ou le vecteur de commande évolue linéairement :
X(t) = e"X(0) = A7 (t+ (A7Y) (e = T)) BK + A7\ (e — ) BU(0) (C.10)

K est le vecteur des pentes des éléments U;.

Dans le cadre de la simulation Temps réel, les calculs se font a des instants discrets :

U(Ts) — U(0)> + A—l(eAt _ I)BU(O)

X(T) = X (0) = A7 T+ (A7) (A — 1)) B ( T,

D’ou finalement :

X(T.) = e’ X(0) + A7 (e"BU(0) — BU(TL)) — A7 ("™ — 1) B (U(T)T_U(O)> (C.11)

A partir de I"équation (C.11), on retrouve facilement le cas de la réponse indicielle de
I'équation (C.7) en posant K =0 ou U(Ty) = U(0).






ANNEXE

Modele continu de la machine asynchrone

D.1  Hypotheses

On suppose que :

— le bobinage permet d’avoir des forces électromotrices sinusoidales pour des courants
sinusoidaux ;

— la machine travaille en régime non saturé;

— les trois phases des bobinages statoriques (idem pour les bobinages rotoriques) présentent
les mémes caractéristiques (résistances, inductances propres et inductances mutuelles).

Les enroulements statoriques et rotoriques sont disposés comme indiqués sur la Figure D.1.

F1GURE D.1 — Disposition des enroulements de la machine asynchrone triphasée.

On désigne par :
s I'angle entre 'axe (D) et 'axe de la phase de référence du stator Oyg
Or langle entre l'axe (D) et la phase de référence du rotor Oyg
Oq I'angle entre I'axe Oy g et 'axe Opyg. Les grandeurs statoriques ne tournent pas avec la méme
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fréquence que les grandeurs rotoriques a cause du glissement.

Nous considérons dans un premier temps que les axes de modélisation (D) et (Q) sont
quelconques. Nous verrons par la suite qu’il peuvent-étre choisi de facon a coincider aux axes
statoriques, rotoriques ou au flux d’entrefer.

D.2 Modélisation

D.2.1 Tensions statoriques et rotoriques

On commence par les équations des tensions statoriques :

Vus 1
Vivwso =Vovws +Vis = | Vus | + Vs | 1
Vivs 1
Iys d dus 1 1 1\ (1Iys
=Rs | Iys | + | Gvs | T Zps |1 1 1| | Iys (D.1)
Iws dws 11 1) \Uws
douvws b
=Rs.Iyvws + — +Zns |1 1 1| . Iyvws
1 11

Vivws est le vecteur des tensions triphasées appliquées aux bobinages statoriques ;

Vuvws,o est le vecteur des tensions triphasées statoriques par rapport au nceud de référence ;
Iyvwes est le vecteur des courants triphasés statoriques ;

Rg est un scalaire et correspond a la résistance de chaque bobinage statorique;

duvws est le vecteur des flux statoriques;

Zps est 'impédance qui lie le point commun des bobinages statoriques au noeud de référence 0.

De méme pour le rotor :

Vovwro =Vovwr + Vir

Vur 1
=| Ve |+Vis |1
Viwr 1
Iyr PUR 11 1\ (Iyr (D.2)
=Rpr | Iyr | + i ovr |+ e |1 1 1| | Ivr
Iwr PWR 11 1) \Uwr
1 11
=Rr.Iyvwr + dgbUd‘;WR +Zwp |1 1 1| .duyvwr
1 11

Vuvwr est le vecteur des tensions triphasées rotoriques ;

Iyywr est le vecteur des courants triphasés rotoriques ;

Vuvws,o est le vecteur des tensions triphasées statoriques par rapport au nceud de référence ;
Rp est un scalaire et correspond a la résistance de chaque bobinage rotorique ;

ouvwr est le vecteur de flux rotoriques;;

Znr est 'impédance qui lie le point commun des bobinages rotoriques au nceud de référence 0.
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D.2.2 Flux statoriques et rotoriques

Les flux statoriques et rotoriques s’écrivent :

duvws | Lg ‘ Mspoc) Ivvws (D.3)
dUVWR MSR((;G) ‘ Lg Iyvwr

ls est 'inductance propre statorique ;

mg est I'inductance mutuelle statorique;

[k est I'inductance propre rotorique ;

mpg est I'inductance mutuelle rotorique;

Msmaz €St la valeur de I'inductance mutuelle entre deux phases du stator si elles étaient face a

face sur le méme axe;

MERmae €St la valeur de I'inductance mutuelle entre deux phases du rotor si elles étaient face a
face sur le méme axe;

Mmsrmaz €St la valeur de I'inductance mutuelle entre une phase du stator et une phase du rotor
si elles étaient face a face sur le méme axe.

lg MSmaz COS 2{ M Smaz COS % ls mg mg
Ls = | msmaz cos % ls Msmaz 082 | = |ms ls ms
MSmaz COS 2 Mgmaz COS —2= ls ms mg g
lR M Rmax COS 2% M Rmaz COS g lR Mg Mg
Lr = | mpmar cos = Ir MRmaz 0S5 | = | mg g mg
M Rmaz COS 2 M Rmaz COS 2% lr mp mp g
.S Rmax COS (GG) MSRmaz COS (QG + 2%) MsRmaxz COS (GG — 2%)
Msr@eg) = | Msrmaz c0s (0 — %”) S Rmaz €08 (0¢) M Rmaz COS (QG + %ﬁ)
™MSRmazx COS HG + 2%) mMsRmax COS (9(}’ — l) MSRmax COS ((9@)

Les matrices d’inductances statoriques Lg et rotoriques Lgr sont diagonalisables. La
manipulation de matrices diagonales est de loin plus simple et nécessite moins de calcul.

D.2.3 Diagonalisation des matrices inductances Lg et L

Nous allons traité le cas de la matrice d’inductance statorique Lg. La diagonalisation de
la matrice inductance rotorique se fait de la méme fagon.
Les valeurs propres de Lg sont les \; vérifiant :

Det(Lg — M) =0 (D.4)
lg — /\ mg mg
Det mg ls — )\ mg =0 (D5)
mg mg ls - A

(Is = A) ((Is = N)? = m3) = ms (ms (Is = \) = m3) +ms (=ms (Is = X) +m%) =0 (D.6)

(ls — )\) (ls — A —ms) (ls - )\—I-ms) —2771% (ls - )\—mg) =0 (D7)
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(Is = A= ms) ((ls = A) (Is = A + mg) — 2mZ) =0 (D.8)

On obtient le produit d’un terme du premier ordre qui s’annule pour A = \; et d’un terme
du deuxieme ordre qui s’annule pour A = Ay ou A = A3 avec :

/\1 ZS — Mg
)\2 - ZS —mg (Dg)
A3 lg +2mg

A1 = lg — mg est de multiplicité algébrique m = 2. Selon que 'on a deux chaines de Jordan
dimension 1 ou une seule chaine de Jordan de dimension deux, la matrice (ou quasi) diagonale
équivalente vaut alors :

lS — mgs 0 0 ls —mg 1 0
0 ls — Mg 0 ou 0 ls — Mg 0
0 0 ls +2mg 0 0 ls +2mg

Pour faire le choix de 'expression, nous avons besoin de déterminer le nombre de chaines de
Jordan. La multiplicité géométrique donne le nombre de chaines de Jordan. La multiplicité
géométrique q est :
ms Mg Mg
g=3—rang(Ls — (ls —mg)I) =3 —rang | mg mg mg|=3—-1=2
ms Mg Mg

On a donc deux chaines de Jordan de dimension un pour la matrice d’inductance Lg de dimension
n = 3. La matrice diagonale équivalente a Lg s’écrit donc :

ls — mgs 0 0 lcs 0 O
Lsaiag = 0 ls —mg 0 =1 0 les 0 (D.10)
0 0 ls +2mg 0 0 lcs+ 3mg

los est 'inductance cyclique statorique. En effet, I'inductance propre peut étre décomposée
en somme d’une inductance cyclique lcg et d’'une mutuelle mg. L’inductance mutuelle mg est
égale a la mutuelle entre deux phases du stator décalées de 2%

ls = lcs—i—’ﬁ”bs (Dll)

De méme, la matrice diagonale équivalente a Lg s’écrit :

ZR—mR 0 0 lC’R 0 0
LRdiag = 0 lr —mpg 0 =1 0 ler 0 (D.12)
0 0 lr + 2mpg 0 0 log+3mpg

ol lcgr est I'inductance cyclique rotorique.

D.2.3.1 Matrices de transformation P pour diagonaliser

On calcule maintenant la matrice de changement de base P pour arriver a cette forme
diagonale :
Vil Vaea Vaga
P = (VAl W, V/\S) =Wz Ve Vase (D.13)
Vig Vas Vs
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Les éléments de P sont les vecteurs propres V), de Lg et vérifient donc :

LoV, = AV, (D.14)
Vit
Vecteurs propres associées a A\ = Ay = log = lg — myg : Ls | Vi, 2
Va3
ls mg mg\ (Vi Vi
ms ls mg||Vaa|=Us—ms) | Vi
ms ms ls ) \Va3 Vi3
Vi1 +mgVy, 2 +mgVy 3 (Is —mg)Vi, 1
soit msVa 1 +1sVa 2 +msV, 3| = | (ls —ms)Vi, 2
msVa 1 +msVx 2 + sV 3 (Is = mg)Vi, 3
d’ou Vit + W2 +Va3=0

Tout systeme triphasé équilibré est donc un vecteur propre de la matrice inductance Lg.
Pour avoir deux vecteurs propres indépendants et normés, on choisit :

cos (0)
W\, = g cos ( - %’T) (D.15)
cos (9 + %’r)
— sin (0)
Vi = \/g —sin Ee - 2;; (D.16)
—sin (0 + %’T

Vecteurs propres associés a A3 = lcg + 3mg = lg + 2myg :
Pour A3, on écrit :

lsVig1 +mgVi, o +mgVi, 3 (Is +2mg) Vi,
mstS,l + ZSVA3,2 + mSV)\&g = (ls -+ 2mS)V)\3,2
mSV)\S’l -+ mSV)\B’g + l5VA3’3 (ls -+ ZTTLS)V)\SB
Va2 +Vau 3 2Vn
soit Via1 +Vaas | = | 2V 2
Va1 + Vg2 2V, .3
d’ou Va1 = Vg2 = Vi3
On choisit le vecteur normé :
1
Vi, = ! 1 (D.17)
A3 — \/g .
1
La matrice de transformation P s’écrit alors :
5 cos (6) — sin (0) NG
N _ 27 o _ 27 1
P(0) = 1 ( z ) sin ( . ) \{5 (D.18)
V2

cos (9 + %’T) —sin <¢9+ 2%)

0) est appelée transformation de Park
) est la transformation de Clark — Concordia

P(
P(6=0
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P(0) correspond au fait & une rotation d'un angle 6.

On écrit alors Lggiag = P(8) *LsP(6) en encore P(0)LsaiagP(0)™" = Lg.
La rotation du repere (Opyws) lié au stator vers le repere (DQO) est une rotation d’un angle
0 = 0s (voir Figure D.1) :

Xpgos = P(0s) ' Xvvws < Xvvws = P(0s)Xpoos (D.19)

De méme la rotation du repere (Oyyvwg) lié au rotor vers le repere (DQO0) est une rotation d'un
angle § = 0 = g — 6 (voir Figure D.1) :

Xpgor = P(0s — 0c) ' Xvvwr < Xvvwr = P(0s — 06) Xpoor (D.20)

D.2.4 Représentation d’état de la partie électrique de la machine
asynchrone
D.2.4.1 Flux statoriques et rotoriques dans le repére (DQ0)

La partie statorique de I’équation (D.3), en ramenant les grandeurs statoriques et rotoriques
dans le méme repere (DQO), s’écrit alors :

dvvws = Lslvvws + Msros) Ivvwr = P(0s)Lsdiag P(0s) " Ivvws + Msree) lvvwr  (D.21)

Ipgos
P(8s)opgos = P(8s)LsdiagIpgos + Msrws)P(0s — 0c)Ipgor (D.22)
¢poos = LsaiagIpgos + P(0s) ™ Msre)P(0s — 0c)Ipgor (D.23)
On démontre que :
1 00 1 00
1 3
P(8s)™ Mgp)P(0s — 0c) = M8 Rmaz 010 [=msg|0 10 (D.24)
000 000
msr = %ms Rrmaz €St appelée inductance mutuelle cyclique entre le stator et le rotor.
D’ou finalement I’équation des flux statoriques :
100
®pQos = LsdiagIpgos +msr [0 1 0 | Ipgor (D.25)
000

Le méme principe est appliqué pour avoir les équations des flux rotoriques. La partie rotorique
de I’équation (D.3), en ramenant les grandeurs statoriques et rotoriques dans le méme repére
(DQO), s’écrit alors :

dvvwr = Lrlvvwr + Mg lovws = P(Or)Lsaiag P(0r) " Tuvwr + Mg lovws  (D.26)

Ipgor

P(0r)¢pgor = P(0r)LRrdiagIDgoR + MgR(QG)P(QS)[DQOS (D.27)

dpgor = LrdiagIpgor + P(0r) ™ Mg P (0s)Ipgos (D.28)
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®pgor = LraiagIpgor + P(0s — 9@)_1MgR(9G)P(95)[DQOS (D.29)
P(0) est une matrice orthonormée donc :
P=H(0) = PT(0) (D.30)
T
P(0s — 06) "' Mooy P(05) = (P (0s) Msroe) (P (0s — 0c)) ")
T
— (P_1<05)MSR(9C;)(P(6)S — 0@)))
1 00
=MSR 010
000
D’otu finalement 1’équation des flux rotoriques :
00
®pgor = LRraiagIpgor +msr |0 1 0 | Ipgos (D.31)
000

D.2.4.2 Equations des tensions statoriques et rotoriques dans le repére (DQ0)

En utilisant une rotation P(6 = 0g), 'équation (D.1) devient :

1 11
d
P(QS)VDQOS = RS-P(QS)IDQOS + % (P(es)ngQos) + Zhg 1 11 P(Qs)IDQ()S (D32)
1 11

1 11

d d

P(0s)Vboos = RS-P(QS)IDQOS‘F%(P(QS))¢DQOS+P(QS)%¢DQOS+ZhS 1 1 1| P(0s)Ipgos
1 1 1

1 11
: d d
Vbgos = RS-IDQ05+95P_1(95)@ (P(QS))¢DQOS+%¢DQOS+Z}LSP_1(95) 1 1 1|P(bs)Ipgos
1 11
(D.34)
P(0) est une matrice orthonormée donc :
5 cos(f)  cos (0 — %’T) Cos (9 + 2
P71 (0) = PT () = \/; —sin(0) —sin(0—%) —sin(0+ %) (D.35)
1 1 1
V2 V2 V2
p 5 cos (04 75) —sin (0+g> 0
5 (P(0)) = /5 | cos (0+3-%) —sin(0+3-2) 0 (D.36)
COS(@%—g—I—%”) —Sin(9+g+2§) 0
On a alors :
d 0 -1 0
P—l(e)@ (P@)=1[1 0 o0 (D.37)
0 0 O
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et :
1 11 0 00
P'Os)|1 1 1|Ps)=1]0 0 0 (D.38)
1 11 00 3
‘ 0 -1 0 p 0 0 O
Vbgos = Rs.Ipgos +0s |1 0 0 ¢DQOS+%¢DQOS+ZhS 0 0 0| Ipgos (D.39)
0O 0 O 0 0 3

)

En utilisant une rotation P(6 = ), I’équation (D.2) devient :

d
P(0r)Vboor = Rr-P(0r)Ipgor + — (P(0r)¢Do0R) + ZhR

~ P(0r)Ipgor  (D.40)

—_ = =
—_ = =
—_ = =

1 1 1
d d
P(Or)Vbgor = RR-P(QR)IDQOR-F% (P(QR))¢DQ0R+P(‘9R)£¢DQ0R+ZhR 1 1 1|Plr)Ipgor
1 1 1
(D.41)
J J 1 1 1
Vbgor = RR-IDQOR‘FQRPil(‘gR)@ (P(0r)) ¢DQOR+%¢DQOR+ZFLRP71(9R) 1 1 1| P(Or)Ipgor
1 1 1
(D.42)
0 -1 0 d 0 0O
Vboor = RrApgor +0r |1 0 0| dpgor + CE¢DQOR +Zpr [0 0 O Ipgor (D.43)
0O 0 O 00 3
En utilisant I’équation (D.25) et (D.39), on a :
0 -1 0 1 00
Vbgos =Rs.Ipgos +0s |1 0 0| | LsdiagIpgos +msr [0 1 0| Ipgor
0O 0 O 0 0O
(D.44)
1 0 0 0 0 0
+% LsgiagIpgos +msr |0 1 0| Ipgor | +Zrs |0 0 0 Ipgos
00 0 00 3
0 —b6s 0 0 —6s 0\ /1 0 0
Vbgos =Rs.-Ipgos + Lsdiag |0s 0 0| Ipgos+msr|0s 0 0|0 1 OfIpgor
0 0 0 0 0 0 0 0 0
g 1 0 0 g 0 0 0
+ LSdiag%[DQOS +mgsp [0 1 0 %IDQOR +Zys |0 0 0| Ipgos
0 0 0 0 0 3

(D.45)
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0 —lcsés 0 0 —mSRés 0
Vbgos =Rs-Ipgos + | lesfs 0 0| Ipgos + | msrfs 0 0| Ipgor
0 0 0 0 0 0
lecs 0 0 msg 0 O 000
+1 0 leg 0 %IDQOS + 0 mgr 0 %IDQOR +Zrs |0 0 0| Ipgos
0 0 log+3mg 0 0 0 0 0 3
(D.46)
RS —lcgés 0 0 —mSRés 0
Vbgos = | lesfls  Rs 0 | Ipgos + | msrbs 0 0| Ipgor
0 0 Rg 0 0 0
lcs 0 0 mspr 0 0 0 00
+1 0 leg 0 %[DQOS + 0 mgr O %IDQOR +Zis |0 0 0| Ipgos
0 0 lcs+ 3mg 0 0 0 0 0 3
(D.47)
De méme pour le rotor, on a :
RR _ZCRéR 0 0 —mSRQR 0
Vbgor = | lor0r ~ Rr 0 | Ingor + | msrlr 0 0| Ipgos
0 0 Rp 0 0 0
ler 0 0 msg 0 0 000
+1 0 ler 0 a]DQoR + 0 mgr 0 %IDQOS +Zwr |0 0 O Ipgor
0 0 locr+3mg 0 0 0 00 3
(D.48)

Les deux dernieres équations se mettent sous la forme matricielle :

Ipgos
Ipgor

Rs  —legbs 0 0  —mgrbs 0
lesbs  Rg 0 mgrbs 0 0
(VDQOS) | o 0 Rs+3Zs 0 0 0 (
Vooor) 0 —msplr 0 Rr  —lcrfr 0
msrOr 0 0 lcr0r  Rr 0
0 0 0 0 0  Rr+3Zw
log 0 mgr 0 0
0 los 0 msg 0
|0 0 destdms| 0 0 0 d (1]3@05)
msg 0 0 ler 0 0 dt \ Ipgor
0  mgn 0 0 len 0
0 0 0 0 0 log+3mg

(D.49)

Les parties homopolaires sont completement indépendantes des composantes directe et en
quadrature. Les circuits homopolaires équivalents correspondants sont représentés a la Figure D.2.
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(0000

I?SI LCS IR_I LCR
Vs 3m, ! 3m,
3Z, 3Z, -

F1GURE D.2 — Circuits électriques équivalents de la partie homopolaire

Les calculs des grandeurs homopolaires peuvent donc étre séparés des grandeurs dans les
reperes direct et en quadrature et dépendront de la connexion des neutres statorique et rotorique.
On écrit alors I'expression des grandeurs statoriques et rotoriques directes et en quadrature
comme suit :

Rs —losls 0 —mgrbs
(VDQS> B losfs  Rs msrls 0 (b@s)
Voor) 0 —msrOr Rr  —lorfr Ipor

msrbp 0 lecrfr  Rr
fimas (D.50)
lecs 0 |msg O
N 0 les | 0 mgg | d (IDQS)
msg 0 |ler 0 dt \ Ipgr
0 mgr| O ler
Lmas

D.2.4.3 Equations d’état dans le repére (DQ) en utilisant les courants
statoriques et rotoriques

La représentation d’état explicitée au premier chapitre consiste a exprimer les dérivées
des variables d’état en fonction des variables d’état. Dans ce cas d’étude, nous allons devoir
inverser la matrice L,,,s de ’équation précédente pour retrouver la représentation d’état de
la machine. Pour simplifier les calculs de I'inverse de la matrice inductance machine L,,4, les
parties homopolaires étant indépendantes des composantes directe et en quadrature et peuvent
donc étre traitées a part. On inversera ainsi une matrice carrée de dimension 4. Nous obtenons :

lor 0 msRr 0
lcrlcs—msr? —lcrlos+msgr?
0 lcr 0 mMSR
I lcrlos—msr? —lerlos+msgr? D.51
mas ~ ( . )
MSR 0 los O
—lcrlos+msr? lcrlcs—msg?
0 msRr 0 los

—lcrlcs+msgr? lcrlcs—msr?

Les inductances cycliques statoriques [og et rotoriques lor sont dans certains ouvrages dé-
composées en inductances de fuites et inductance mutuelle mgg entre le stator et rotor. Cette
inductance mutuelle est a I'origine du flux utile qui se traduit par le couple électromagnétique.

los = LfS + Mmgr (D52)
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lcr = Lyr +msr (D.53)

Lys est I'inductance de fuite statorique;
Lg est I'inductance de fuite rotorique.

Certains auteurs utilisent le coefficient de dispersion de Blondel o défini comme suit :

2
_ lesler — mip

(D.54)
lesler
La matrice inductance inverse L ! =~ décrite par 'équation (D.51) peut alors s’écrire :
1 0 MSR 0
olcs olcsler
1 0 ll 0 P
- — glcs OlLCSICR
Lmas - __mgg 0 1 0 (D55)
oleslor olcr
0 _ MSR O 1
oloslcr olcr
Il en résulte la représentation d’état suivante de la machine asynchrone :
d (Ipgs _ Ipgs 1 [ Vbogs
PR = L R P99 L) @ (D.56)
dt mas mas
IDQR — IDQR S—~— VDQR
AnLas —— MAS e e
Xmas Vmas
avec :
ay; G2 Q14 Q15
—ai2 a;ix —aips Aaig 1
Amas = et Bmas = Lmas
41 Q42 Qg4 Q45
—Q42 Q41 —Q45 Gy4
et :
lorRs _ mgrRs
a1 = — [ 5 a4 = Il D)
CRiCcs — TSR CRlCS — TSR
y ) . )
4y TSR Or — lorlosfs . _ —lesmsrOr + lcsmsrls
12 = 42
—lorlcs + msgr? —lorles + msg?
mSRRr lcsR’f’
aiq = D) 44 = — D)
lorlos —msr lerlcs — msr
) . . "y
—lcrmsrOr + lcrmsrOs lerlcsOr — msr™0s
a5 = I D) Q45 = Lol D)
CR!CS — MSR CR!CS — MSR
Comme un tour mécanique correspond a p période(s) électrique(s), on a :

Or est la pulsation électrique équivalente de la partie mécanique (rad.s™1);

0 est la pulsation de rotation mécanique : 0y = 27 fy; (rad.s™1);

far est la fréquence de rotation mécanique (Hz);

p est le nombre de paires de poles;;

Dans cette représentation, les variables d’état sont les courants statoriques et rotoriques des
axes direct (D) et en quadrature (). Nous allons présenter par la suite différentes variantes de
modé¢lisation de la machine.
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D.2.5 Modélisation de la partie mécanique

Si le rotor est court-circuité, la puissance est intégralement fournie via le stator de la
machine. La puissance instantanée fournie a la machine dans le cas général est :

Pinst ZV[}FVWSI Uvws + VUTVWRI UVWR
= (P (6s) Vbgos)" (P (6s) Ingos) + (P (6r) Vbgor)" (P (6r) Ingor)
=ViaosP (6s)" P (0s) Ingos + VigorP (9r)" P (6r) Ipgor
=ViaosIpaos + Vpgorlpoor

T

V I

_ DQS DQS + %EIOS + VE):,];L[OR
Vbor Ipor

Pinst,O

Pinst,DQ
avec

P(0s)" P(0s) = P(0z)" P(0r) = I car nous avions choisi des matrices de transformation
orthogonales et normées.

Pi,st.0 ne contribue pas au couple car cette puissance transite uniquement soit par le stator, soit
par le rotor. Cette puissance n’est pas échangée entre le stator et le rotor.

A partir de 'équation (D.50), on peut alors écrire :
Voos) I d (1 !
pas = Rmas pes + Lmasi pas
Vbqr Ipgr dt \ Ipgr

T T
_ [ Ipgs BT d (Ipgs) ;7
IDQR mas dt ]DQR mas

avec
Rg —lcség 0 —mSRéS
R, — lcgés Rg _ mSRGS 0 .
0 —mgrOr Rr  —lcrOr
msrOr 0 lcrbr  Rr
Rs 0 0 O 0 —lesBs 0 —mgrbs
o Rs 00, less 0 msrls 0
0 0 Rp O 0 —mgsrOr 0  —lcrOr
0 0 0 Rg msrOr 0 lerfr 0
R Rimeca
Ainsi : T T T T
(VDQS) _ (b@s) RT 4 <IDQS) R d (IDQS) Ir (D.58)
Vbor Ipor Ipgr dt \ Ipgr
et

T
P [ Vbgs Ipgs
inst,DQ —
Vbor Ipor

T T T
1 1 1 I d (1 I
DQR DQR DQR DQR DQR DQR

Py Preca Peym
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P; correspond aux pertes joule statoriques et rotoriques;
Prreca est la puissance mécanique ;
Pgy correspond a la variation d’énergie électromagnétique dans le fer.

Sachant que : .
PMECA = TEMQmeca

T
TEM = = ! IDQS Rz—‘neca [DQS
emeca ]DQR IDQR

On peut écrire :

Soit :

1 . .
Tem = ——Upslormsr — Iprlgsmsr)0r + (—Ipslormsr + Iprlgsmsr)fs (D.60)

meca

D.2.6 Différentes variantes du modele d’état de la machine
asynchrone
D.2.6.1 Variantes en fonction des variables d’état

Nous avions vu au premier chapitre que la représentation d’état n’est pas unique. La
représentation d’état de I’équation (D.56) utilise les courants statoriques et rotoriques directs et
en quadrature. On peut obtenir d’autres représentations en utilisant I’équation (1.12)établie au
premier chapitre. La matrice de transformation choisie définit le lien entre deux représentations
équivalentes mais utilisant des variables d’état différentes.

Par exemple, la matrice de passage du modele de 1'équation (D.56) dont le vecteur d’état
Xoas €st composé des courants statoriques et les rotoriques, a un modele dont le vecteur d’état
Xonas €St composé des courants statoriques et les flux rotoriques est :

P(IDQSJDQR)‘)(IDQS#sDQR) = msh 0 len 0 (D'61)
0 msr 0 lCR
Car la relation liant X,,45 & X,nas €St :
Ipgs Ipgs
( = P(IDQSJDQR)‘)(IDQS@’DQR) I (D'62)
®DQR DQR
—_———
Xm(lS Xmas
et on inverse est :
1 0 0 0
1 0 1 0 0
(Ipos Ipor)—(Ipos,.$por) __msgr 0 1 0 (D63)
lor lcr .
0 =% Ten

La matrice de transformation est tres importante car elle permet de retrouver des expressions
d’une représentation d’état a une autre.
En utilisant ’équation (1.12), on retrouve la matrice de dynamique équivalente A,,.s et la
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matrice de commande équivalente B, :

o -1
Amas - P(IDQSJDQR)‘)(IDQS%Z&DQR)AmQSP(IDQS,]DQR)%(IDQs,(ﬁDQR)
_ msg2Rr+lcr®Rs 9'5 msgpRr msr(0r—0s)
ICRQZCSjZCRWSR2 ) ler?lcs—lcrmsr? —lcrlocs+msg?
_QS o mSRQRR‘f'lCR Rgs _ msr(Or—0s) msrRr (D64)
= ler?lcs—lcrmsr? —lcrlcs+msr?  lor’los—lcrmsg>
msrRR __Rgr 6)
lCR OR lQR g
msrRR _ _Rr
0 lcr Or lor
lcr 0 _ msRr 0
lcrlcs—msr? lcrlcs—msr?
0 lcr 0 _ msR
Binas = lcrlcs—msgr? lcrlcs—msr? (D_65)
0 0 1 0
0 0 0 1
On a la relation d’état équivalente :
d
aXmaS - AmaS'Xm(lS + BmCLS'VmQS (D'66)

On utilise encore une fois la matrice de transformation pour retrouver l’expression du
couple :

T
1 1 1
Tev == pas Rz;leca pes
emeca ]DQR [DQR

T
_ L (Ipes p-1' RT  p-l Ipgs
O rmeca ¢DQR (Ipgs:Ipgr)—(Ipgs,¢pQr)" "meca” (Ipgs,Ipor)—IDQs:9DQR) ¢DQR

1 m . m .
Toy = ——— (—SR (Iosdpr — Ipsdar) Ok + —2 (Insbpr — Ipsdor) 95) (D.67)
emeca ZCR lCR

D.2.6.2 Variante en fonction du positionnement du repére (DQ)

Nous n’avons fait aucune supposition sur les angles de rotation g et 0. Selon I'application,
on peut positionner le repeére (DQ0) de différentes manieéres. Le choix de ces angles peut étre
quelconque. Nous rappelons ici les cas les plus utilisés.

Cas du modele lié au stator Le stator ne tourne pas. On peut placer le repere D) de facon
a avoir fg = 0. Dans ce cas, I'axe (D) du repere (DQ) est confondu avec I'axe Ug de la phase U
du stator. Ce repére est appelé repére de Clark et généralement noté (a/50) au lieu de (DQ).

Dans ce cas, la matrice de dynamique Aj;45 de la machine asynchrone prend la forme :

Apras = Amas(0s = 0) (D.68)

Dans ce cas, la relation d’auto-pilotage s’écrit :
s =0=0g + D-Oneca & O0r = —p-Ormeca (D.69)

Le couple électromagnétique s’exprime alors comme suit :

1 )
Tem = ——(Upslormsr — Iprlgsmsr)0r = p-msr.(Iprlos — Ipslor) (D.70)

meca
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De méme, si I'on utilise par exemple le modele courants statoriques et flux rotoriques avec un
repere (DQ) fixe et 1ié au stator, on obtient :

1 m .
Tey = —— <—SR (Igsopr — Ipsoor) 91«2)
‘gmeca ZCR
msr
Teym = pE (IgsPpr — Ipsoor) (D.71)

Cas du modele lié au rotor On peut placer 'axe (D) du repere (DQ) sur la phase Ur du
rotor de la machine. Dans ce cas 1'angle 0 est nul et le repére (DQ) tourne avec le rotor. La
matrice de dynamique A,;45 de la machine asynchrone a alors pour expression :

AMAS = Amas(H.R = 0) (D72)

La matrice de dynamique dépend seulement de fs.

Dans ce cas, la relation d’auto-pilotage s’écrit :
05 = éR + p-émeca = p-émeca (D73)

Cas du modele lié au champ tournant On peut également envisager un modele tel que le repere

(DQ) tourne avec une certaine pulsation 0. Si cette pulsation correspond & la pulsation statorique
G, les grandeurs statoriques dans le repére DQ deviennent alors constantes. Dans ce cas, la
relation d’auto-pilotage est : ' ' _

9.5' = eR + p-emeca (D74)

On positionne le repere D() en fonction de I'application.
Par exemple, le modele lié au stator est utilisé a des fins de simulation de la machine asynchrone
comme la pulsation statorique g nest pas une grandeur explicitement accessible. G5 est une
information contenue dans les tensions de commandes V,,,,s. Ce modeéle utilise seulement 9R qui
peut étre calculé plus facilement en rajoutant le modele de la partie mécanique.
Pour le contrdle de la machine asynchrone par exemple, on préfere le modele lié au champ
tournant car réguler des grandeurs continues est plus facile.

D.2.6.3 Variante en fonction de la tension rotorique

Selon la nature de 'application, le rotor peut-étre court-circuité (cas des machines d’en-
trainement) ou pas (cas des éoliennes connectés au réseau). L’expression de la matrice de
commande B,,,s peut alors se simplifier en ne prenant que les deux premieres colonnes si le rotor
est court-circuité. Dans ce cas, le vecteur de commande est composé uniquement des tensions
statoriques sur 'axe (D) et 'axe (Q).

La matrice de commande reste telle quelle si la machine est simultanément alimentée par
le stator et par le rotor.

D.2.6.4 Variante machine asynchrone a neutre non relié ou fortement impédant

Le neutre du stator et du rotor sont souvent non reliés dans les schémas de validation de
controleur. Le schéma homopolaire est réalisé de maniere a limiter les courants homopolaires
car ces courants ne contribuent pas a fournir du couple et nuisent a l'isolation de la machine.
En plus, ces courants sont a haute fréquence et le controle ne peut réagir a ces fréquences. Si
I’on désire uniquement valider le controleur sur sa bande passante, on peut négliger les courants
homopolaires.

Dans le cas ou les dynamiques homopolaires statorique et rotorique sont négligées, ’ordre du
modele est réduit a 4.
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Pour une modélisation beaucoup plus fine, on peut supposer que le neutre du stator est
relié a la carcasse de la machine par son impédance d’isolation. Cette isolation, dans le cas
le plus simple, peut-étre modélisée par la capacité d’isolation. A cette impédance d’isolation
se rajoute I'impédance de mise a la terre de 'onduleur dans le schéma homopolaire. Comme
les dynamiques des composantes homopolaires statorique et rotorique sont indépendantes des
composantes directes et en quadrature, elles peuvent étre simulé séparément pour réduire 'ordre
du modele.
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Résumé

Les contréleurs industriels font 'objet de changements de parametres, de modifications, d’améliorations en permanence. Ils
subissent les évolutions technologiques aussi bien matérielles que logicielles (librairies, systéme d’exploitation, loi de commande...).
Malgré ces contraintes, ces controleurs doivent obligatoirement assurer toutes les fonctionnalités recouvrant le séquentiel, les pro-
tections, I'interface homme machine et la stabilité du systéme a controler. Ces fonctionnalités doivent étre couvertes pour une large
gamme d’applications.

Chaque modification (matérielle ou logicielle) quoique mineure est risquée. Le debogage, 1’analyse et la programmation sur
site sont énormément cotliteux surtout pour des sites de type offshore ou marine. Les conditions de travail sont difficiles et les tests
sont réduits au strict minimum.

Cette theése propose deux niveaux de validation en plateforme d’expérimentation :
— un niveau de validation algorithmique que ’on appelle Validation par Interface Logicielle (VIL) traitée au chapitre 2;
— un niveau de validation physique que ’on appelle Validation par Interface Matérielle (VIM) traitée au chapitre 3.

La VIL valide uniquement ’aspect algorithme, la loi de commande et la conformité des références au niveau calcul sans
prendre en compte les signaux de commande physiques et les signaux de retour gérés par I’Unité de Gestion des Entrées/Sorties
(UGES). Un exemple de validation d’un contrdleur industriel d’un ensemble convertisseur trois niveaux et machine asynchrone est
traité dans le deuxiéme chapitre avec une modélisation particulierement adaptée a la VIL.

Le dernier chapitre traite la VIM sur différentes bases matérielles (Field Programmable Gate Array (FPGA), processeurs).
Cette validation prend en compte 'aspect algorithme et les signaux de commande physique ainsi que les signaux de retour. On y
présente plusieurs approches de modélisation, choisies selon la base matérielle d’'implémentation du simulateur temps réel.

Ces travaux ont contribué aujourd’hui & au processus de validation des contréleurs dédiés aux applications Oil and Gaz et
Marine de General Electric - Power Conversion © (GE-PC).

Mots clés : simulation temps réel, électronique de puissance, convertisseurs statiques, validation de contréleurs industriels,
validation par interface logicielle, validation par interface matérielle, FPGA, processeur

Abstract

Industrial controllers are always subjected to parameters change, modifications and permanent improvements. They have
to follow off-the-shelf technologies as well as hardware than software (libraries, operating system, control regulations ...).
Apart from these primary necessities, additional aspects concerning the system operation that includes sequential, protections,
human machine interface and system stability have to be implemented and interfaced correctly. In addition, these functions should
be generically structured to be used in common for wide range of applications.

All modifications (hardware or software) even slight ones are risky. In the absence of a prior validation system, these
modifications are potentially a source of system instability or damage. On-site debugging and modification are not only extremely
expensive but can be highly risky, cumulate expenditure and reduce productivity. This concerns all major industrial applications,
Oil & Gas installations and Marine applications. Working conditions are difficult and the amount of tests that can be done is
strictly limited to the mandatory ones.

This thesis proposes two levels of industrial controller validation which can be done in experimental test platform :
— an algorithm validation level called Software In the Loop (SIL) treated in the second chapter ;
— a physical hardware validation called Hardware In the Loop (HIL) treated in the third chapter.

The SIL validates only the control algorithm, the control law and the computed references without taking into account
neither the actual physical commands nor the physical input feedbacks managed by the Input/Output boards. SIL validation of the
system where industrial asynchronous motor is fed and regulated by a three level Variable Speed Drive with a three level voltage
source converter is treated in the second chapter with a particular modeling approach adapted to such validation.

The last chapter presents the HIL validation with various hardware implementations (Field Programmable Gate Array
(FPGA), processors). Such validation checks both the control algorithm and the actual physical Input/Output signals generated
by the dedicated boards. Each time, the modeling approach is chosen according to the hardware implementation.

Currently this work has contributed to the system validation used by General Electric - Power Conversion © (GE-PC) as
part of their validation phase that is mandatory for Oil & Gas projects and Marine applications.

Keywords : real time simulation, power electronics, switching converters, industrial controller validation, Hardware In the
Loop, Software In the Loop, FPGA, processor.
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