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Abstract

This thesis focuses on the subject of electromagnetic ejection applied in the

context of the metal recycling industry. The aim of this thesis is the modeling and the

development of an architecture of energy conversion allowing the realization of this

ejection. The generated variable magnetic �eld is used to separate non-ferromagnetic

metallic materials such as aluminum or copper from a waste stream by means of a

Laplace force generated by the conjunction between the magnetic �eld created and

the magnetic �eld induced by the eddy currents in the conductive materials.

The developed architecture is composed of several elements : a recti�er, an inver-

ter and an inductor. The recti�er part with a wide operating range connected to the

three-phase grid network allows to obtain an adjustable DC voltage and ensures a

sinusoidal current in phase with the voltage. The inverter part allows to control the

transferred power, by adjusting the amplitude and frequency of the current �owing

through the last part of the system represented by the inductor, responsible for the

generation of the variable magnetic �eld.

The recti�er is based on the classical Buck recti�er structure because of the

low impedance of the inductor used. Although this structure allows to lower the

three-phase grid voltage, its operating range can be easily increased without the

addition of passive components. The classical control of this recti�er is based only

on its output variables which can lead to uncontrolled oscillations caused by the

resonance of the lightly damped input LC �lter excited by the harmonics generated

by the switching of transistors. In this thesis, we proposed a new control method

that deals with both its input and output variables and that allows both to control

the oscillations of the input LC �lter while obtaining a better dynamic response

when the system is subjected to a load step. This control method is based on the

�atness properties of di�erential systems, so it does not depend on the operating
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point and guarantees the large signal stability of the system.

The single-phase inverter is based on a full bridge structure allowing the appli-

cation of three voltage levels and a wide choice of control of the amplitude, shape

and frequency of the current �owing through the inductor. Di�erent controls of this

converter have been studied and compared. These allow to vary the power injected

in the inductor, have an impact on the harmonic content of the current �owing

through it and on the constraints of the di�erent components of the system.

A modeling of the inductor as well as an estimation of the value of the magnetic

�eld necessary for the ejection is carried out. The di�erent methods proposed are

veri�ed by numerical simulations but also by experimental tests performed on the

whole system.

Keywords : electromagnetic ejection, eddy current, variable magnetic �eld, buck

recti�er, �atness based control, AC/DC converters, DC/AC converters, metal recy-

cling industry.
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Résumé

Cette thèse se concentre sur la thématique de l'éjection électromagnétique appli-

quée dans le cadre de l'industrie du recyclage des métaux. L'objectif de celle-ci est

la modélisation et la réalisation d'une architecture de conversion d'énergie permet-

tant la réalisation de cette éjection. Le champ magnétique variable généré est utilisé

a�n de séparer d'un �ux de déchets les matériaux métalliques non ferromagnétique

tel que l'aluminium ou le cuivre par le biais d'une force de Laplace engendrée par

la conjonction entre le champ magnétique crée et le champ magnétique induit par

les courants de Foucault dans les matériaux conducteurs. L'architecture développée

se compose de plusieurs éléments : un redresseur, un onduleur et un inducteur. La

partie redresseur, à large plage de fonctionnement connectée sur le réseau d'alimen-

tation triphasée permet d'obtenir une tension continu réglable et assure un prélève-

ment sinusoïdale de courant en phase avec la tension. La partie onduleur, permet de

contrôler la puissance transmise, en adaptant l'amplitude et la fréquence du courant

traversant la dernière partie du système que forme l'inducteur, responsable de la

création du champ magnétique alternatif.

Le choix du redresseur s'est porté sur la structure classique du redresseur abais-

seur de tension de type Buck en raison de la faible impédance de l'inducteur utilisé.

Bien que cette structure permette d'abaisser la tension triphasée, sa plage de fonc-

tionnement peut être facilement augmentée sans l'ajout de composant passif. Le

contrôle classique de ce redresseur ne se base que sur ses grandeurs de sorties ce

qui peut engendrer des oscillations non contrôlées causées par la mise en résonance

du �ltre LC d'entrée excité par les harmoniques générés par les commutations des

transistors. Nous avons proposé dans cette thèse une nouvelle méthode de contrôle

qui traite à la fois de ses grandeurs d'entrée et de sortie et qui permet de contrôler

les éventuelles oscillations du �ltre LC d'entrée tout en béné�ciant d'une meilleure
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réponse dynamique lorsque le système est soumis à un échelon de charge. Cette mé-

thode de contrôle se base sur les propriétés de platitude des systèmes di�érentielles,

ainsi elle ne dépend pas du point de fonctionnement et garantit la stabilité large

signal du système.

Le choix de l'onduleur monophasé s'est porté sur une structure en pont complet

permettant l'application de trois niveaux de tension et un large choix de contrôle de

l'amplitude, de la forme et de la fréquence du courant traversant l'inducteur. Di�é-

rents contrôle de ce convertisseur ont été étudiés et comparés. Ceux-ci permettent

de faire varier la puissance injectée dans l'inducteur, ont un impact sur le contenu

harmonique du courant le traversant et sur les contraintes des di�érents composants

du système.

Une modélisation de l'inducteur ainsi qu'une estimation de la valeur du champ

magnétique nécessaire à l'éjection est e�ectuée. Les di�érentes méthodes proposées

sont validées par des résultats de simulations numérique mais également par le biais

de tests expérimentaux réalisés sur le système complet.

Mots clés : éjection électromagnétique, courant de foucault, champ magné-

tique alternatif, redresseur de type buck, contrôle par platitude, conversion AC/DC,

conversion DC/AC, industrie du recyclage des métaux.
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Introduction générale

Lorsqu'il est soumis à un champ magnétique alternatif, un corps conducteur

de l'électricité et non magnétique subit une force qui est dirigée dans le sens de

l'éloignement du corps de la zone où le champ a des valeurs appréciables. Si le corps

était purement magnétique, et même si le champ magnétique n'est pas alternatif,

la force serait au contraire dirigée dans le sens du rapprochement du corps de cette

zone. Et s'il est à la fois conducteur et magnétique, c'est l'aspect magnétique qui

est prépondérant.

Ces phénomènes peuvent être utilisés pour assurer une fonction de tri magnétique

d'un ensemble hétéroclite d'objets magnétiques, conducteurs non-magnétiques et

inertes qui, par exemple, se déplacent sur un tapis roulant. Les objets magnétiques

peuvent être collectés au moyen d'un électro-aimant sur le tapis au fur et à mesure de

leur passage devant lui. Après cela, les objets conducteurs non-magnétiques peuvent

être séparés des objets inertes par l'e�et d'éjection. Typiquement en sortie de tapis

où les objets sont déversés et tombent par gravité, les objets conducteurs subissent

de plus cette force d'éjection magnétique qui leur donne une trajectoire di�érente

des objets inertes.

C'est ce dernier type de séparation qui est l'objet de ce travail. Et notamment

la synthèse et la mise en ÷uvre d'un convertisseur d'électronique de puissance ca-

pable de générer dans un inducteur des courants électriques su�samment forts pour

atteindre le niveau d'intensité du champ magnétique qui permet d'assurer l'e�et

d'éjection.

Ce convertisseur est alimenté par le réseau électrique et il est donc composé

d'un étage redresseur suivi d'un étage onduleur dont la charge est l'inducteur, le-

quel crée le champ magnétique qui assure l'éjection. La charge de l'onduleur est

essentiellement inductive et donc, idéalement, le convertisseur devrait se comporter

de manière à apparaître du point de vue du réseau comme une grande résistance

électrique consommant peu de puissance active (seulement celles des pertes dans
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l'inducteur et les convertisseurs), l'énergie magnétique �uctuante étant piégée dans

l'aval du dispositif.

Même si l'e�et d'éjection s'accompagne d'une puissance active (thermique et

mécanique) injectée aux objets éjectés, la quantité qu'on cherche à maximiser est

moins une puissance active que cette énergie magnétique �uctuante qui doit rester

importante en toute circonstance puisque le dé�lement des objets conducteurs est

intermittent. Et ces contraintes conduisent à un cahier des charges assez drastique

pour le convertisseur.

Le chapitre 1 énumère les di�érentes solutions qui pourraient être proposées sans

excepter la solution historique qui consiste à remplacer le convertisseur par une roue

polaire (composées d'aimants permanents dont les pôles nord et sud sont placés

alternativement) entraînée par un moteur électrique. Et on s'y e�orce d'en dégager

les avantages et inconvénients. Ce chapitre contient également quelques résultats

de simulation permettant d'estimer le niveau de champ magnétique su�sant pour

l'éjection magnétique.

Le chapitre 2 constitue le c÷ur même du travail. Les solutions retenues du redres-

seur de type Buck et de l'onduleur en pont complet sont étudiées corrélativement

à leur charge, l'inducteur, qui est spéci�é. Deux modélisations permettant d'étudier

les dynamiques du redresseur sont décrites et comparées. Une commande par MLI

vectorielle constituée de vecteurs de courant est employée a�n de commander les

di�érents transistors. Un algorithme de contrôlabilité dont le but est de maintenir

la tension de sortie égale à sa référence lors d'un fonctionnement sur une impédance

de charge élevée est présenté. Celui-ci vient compléter le nouveau contrôle de ce

redresseur qui est proposé dans la suite et qui permet d'obtenir de meilleures per-

formances que les solutions classiques concernant l'amplitude des oscillations sur le

courant réseau et la dynamique de réponse lorsque le redresseur est soumis à un

échelon de charge.

Le chapitre 3 porte sur la mise en ÷uvre expérimentale de ces éléments. Une
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présentation des di�érents constituants du système physique ainsi que les moyens

mis en place a�n d'en e�ectuer le contrôle est e�ectuée. Les résultats expérimentaux

obtenus sont décrits et discutés et permettent de proposer quelques pistes d'amélio-

ration du dispositif.
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1.1 La valorisation des déchets métalliques

Dans le but de recycler e�cacement les déchets métalliques qui possèdent une

forte valeur marchande, il est important de les séparer tout d'abord d'autres maté-

riaux comme les polymères, les plastiques, le verre. Ce processus d'identi�cation et

de séparation des matériaux est le processus le plus coûteux. Il commence souvent

par la réduction physique des matériaux en éléments de petites tailles par le biais

du broyage. Ensuite, il existe de nombreuses méthodes de tri, basées sur les di�é-

rences de propriétés physiques des matériaux comme la densité, la conductivité, la

perméabilité magnétique.

Au sein d'une usine de broyage, il est généralement possible de récupérer trois

fractions di�érentes. La première concerne les matériaux ferromagnétiques, la se-

conde est dé�nie comme la fraction lourde et en�n la troisième est dite fraction

légère.

La première fraction contient principalement du fer et de l'acier qui peuvent être

récupérés à l'aide de séparateurs magnétiques (électro-aimant). Cette fraction peut

être vendue directement aux producteurs d'acier sans la nécessité de traitement ou

de puri�cation.

La seconde fraction (fraction lourde) contient les matériaux non ferreux, les al-

liages, et les matériaux non métalliques. Elle apparaît après le tri des métaux ferro-

magnétiques. La technique de séparation principale des métaux pour cette fraction

utilise les courants de Foucault induits par une roue polaire (constituée d'aimants

disposés alternativement nord-sud) en rotation pour éjecter les métaux.

La troisième fraction (fraction légère) contient majoritairement de petit résidus

(moins de 5% de fraction métallique) qui peuvent être triés par tamisage. Les roues

polaires ne permettent pas forcément le tri de tels déchets, car la fréquence (donc

la vitesse de rotation) doit être augmentée, ce qui n'est pas possible à cause des

vitesses périphériques élevées. L'idée est de recourir à un inducteur �xe alimenté

à une fréquence supérieure à celle des roues polaires, pour pouvoir éjecter ces plus
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petits objets.

1.2 Les séparateurs magnétiques

Les séparateurs magnétiques sont utilisés a�n d'extraire les matériaux ferroma-

gnétiques du reste des déchets depuis le milieu du XIXème siècle. Un exemple de sé-

parateur magnétique contenant des aimants permanents est présenté à la Figure 1.1.

Le séparateur est placé au dessus du �ux de déchets, et il permet grâce au champ

magnétique DC intense (par exemple crée par des aimants ferrite ou NdFeB) d'en

extraire les particules contenant du fer, et de les évacuer.

Figure 1.1 � Tri des métaux ferreux par une technologie type Overband avec ai-
mants permanents (Raoul Lenoir)

Les matériaux ferromagnétiques ont une propriété d'aimantation sous l'e�et d'un

champ extérieur. Les relations liant l'induction ~b, le champ magnétique ~h et l'aiman-

tation ~m sont :

~h =
~b

µ0

− ~m =
~b

µ
~m =

(
1

µ0

− 1

µ

)
~b = χ~h (1.1)

où µ0 désigne la perméabilité magnétique du vide, µ la perméabilité magnétique du

matériau et χ sa susceptibilité magnétique. Les valeurs de µ et de χ sont variables en
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fonction de ~h (ou de ~b). Néanmoins, la susceptibilité magnétique est grande devant

1 dans la plupart des cas : la perméabilité magnétique µ est très supérieure à celle

du vide.

Les matériaux ferromagnétiques sont principalement le fer pur, les aciers ferri-

tiques et martensitiques (taux de carbone < 2%) et les fontes (taux de carbone >

2%), ainsi que le nickel et le cobalt. Certains alliages comme les alliages d'Heus-

ler (61.5% Cu, 23.5% Mn, 15 % Al) sont ferromagnétiques sans contenir de fer. À

contrario, les aciers austénitiques (environ 18% Cr, 10% Ni) ne sont pas ferromagné-

tiques. Au delà de la température de Curie, le matériau se désaimante (Fe : 770oC,

Ni : 354oC, Co : 1115oC), et devient paramagnétique (susceptibilité de l'ordre de

10−3). Les matériaux ferromagnétiques sont quali�és de dur s'ils conservent leur ai-

mantation en l'absence de champ magnétique extérieur (aimants permanents) ou de

doux dans le cas contraire (l'aimantation rémanente est très faible). Le quali�catif

de métaux ferreux employé dans le domaine du tri magnétique correspond en fait

aux matériaux ferromagnétiques.

Les matériaux paramagnétiques possèdent également une aimantation faible et

de même sens que le champ magnétique dans lequel ils sont plongés mais qui perdent

leur aimantation dès qu'ils en sont sortis, comme le manganèse, l'aluminium et

le platine. La perméabilité relative est trop légèrement supérieure à 1 pour qu'un

aimant puisse agir. De la même manière, il existe des matériaux diamagnétiques

qui s'aimantent faiblement et dans le sens opposé au champ magnétisant et qui

cessent de l'être dès qu'il est supprimé, comme le cuivre, le zinc, l'argent et l'or. La

perméabilité relative est trop légèrement inférieure à 1 pour qu'un aimant puisse

agir.

La force exercée sur les matériaux paramagnétiques et diamagnétiques (domaine

D) par un champ extérieur est :

~f =

∫
D

χ

2
~∇(~h ·~h) d~x (1.2)
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Du fait de la faible valeur de χ, cela nécessite un champ extérieur important (généré

par des aimants supraconducteurs). Une alternative est de trier ces métaux non

ferromagnétiques par des séparateurs à courant de Foucault.

1.2.1 Historique des méthodes de séparation magnétique à

l'aide des courants de Foucault

L'idée de séparation des métaux non ferromagnétiques des matériaux non mé-

talliques par l'utilisation des courants de Foucault remonte à la �n du XIXème siècle.

Depuis la �n du XIXème siècle, de nombreux systèmes permettant de réaliser la sépa-

ration magnétique des métaux très bons conducteurs de l'électricité par des courants

de Foucault ont été élaborés [SNR19]. En 1889, l'idée était de pouvoir l'adapter par

exemple a�n de trier des particules d'or d'un mélange de terre et de sable. Aujour-

d'hui, ces dispositifs sont utilisés pour le recyclage des matériaux. Il est possible de

classer les di�érents dispositifs dans quatre catégories distinctes.

I) La première, et la plus ancienne des méthodes proposées, est celle consistant

à la mise en rotation de bobines alimentées par un courant DC a�n de générer un

champ magnétique variable. L'objectif était de modi�er la trajectoire de chute libre

des matériaux métalliques non magnétiques après leur passage à proximité du champ

magnétique variable. L'ensemble était enfermé a�n de ne pas impacter la chute des

matériaux par les mouvements de l'air induits par la rotation de l'ensemble du sys-

tème. Cette méthode, a été proposée séparément par Edison [Edi89] (Figure 1.2) et

Maxim [Max89] en 1889. Maxim met en avant le fait que la force d'éjection subie

par les matériaux métalliques non magnétiques dépend notamment de la conducti-

vité du matériau, de l'intensité du champ magnétique ainsi que de la fréquence de

celui-ci. De plus, il explique qu'en lieu et place de bobines en rotation alimentées par

un courant DC, il est possible de placer des aimants permanents mais aussi de faire

circuler un courant alternatif à travers les bobines ce qui permettrait de réduire la

vitesse de rotation tout en conservant les mêmes performances. Ce premier disposi-

19



tif a permis de déposer le principe de fonctionnement des séparateurs à courants de

Foucault mais l'utilisation de bobines alimentées en courant DC ne sera plus utilisée

par la suite.

Figure 1.2 � Brevet de T.Edison [Edi89]

II) La seconde méthode, est basée sur l'utilisation du champ magnétique tour-

nant produit par un moteur linéaire (mouvement de translation à la place de la

rotation), dont la conception a été modi�ée a�n d'utiliser celui-ci pour la séparation

magnétique. Ces moteurs linéaires étaient alors alimentés par des courants à 60 Hz

et leur rotor et stator installés à la fois en dessous et au dessus du convoyeur. En

1979, Morey et al [MR79], présentent un moteur linéaire avec une plage de fréquence

allant de 400 à 800 Hz (Figure 1.3). La séparation a été possible pour des particules

de taille supérieure à 6mm.

III) La troisième méthode, est celle utilisant une roue polaire i.e. un cylindre en
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Figure 1.3 � Brevet de B.Morey [MR79]

rotation en dessous du convoyeur, contenant des aimants permanents (Figure 1.4).

Cette solution a été utilisée la première fois dans [Jul91] puis dans [ZFAM98]. En

2001, Lungu et Schlett proposent un nouveau design nommé séparateur à courant

de Foucault vertical ("vertical drum eddy current separator") [LS01]. Cette concep-

tion consiste en un cylindre vertical rotatif recouvert d'aimants permanents à pôles

alternés. Les particules sont alors introduites dans le champ d'une manière oblique.

Cette conception aurait un rendement équivalent à celle dans lequel le cylindre est

placé horizontalement et serait moins coûteuse.

Figure 1.4 � Dispositif avec une roue polaire [SNR19]

La roue polaire est actuellement la solution la plus utilisée dans les séparateurs à

l'échelle industrielle du tri sélectif de déchets depuis de nombreuses années (Figure

1.5). Depuis l'arrivée des aimants en Néodyme-Fer-Bore qui ont des niveaux d'in-

duction magnétique supérieurs à ceux des aimants ferrites, l'e�cacité de ce type de

dispositif a été augmenté. Cependant, la vitesse de rotation est limitée à 3000 tr/mn

pour des contraintes mécaniques, et donc la fréquence en est d'autant limitée : il
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est impossible de générer un champ magnétique à fréquence très élevée. Cela est

préjudiciable pour les petites particules.

Figure 1.5 � Séparateur à courants de Foucault (Raoul Lenoir)

IV) La quatrième méthode, est celle utilisant un inducteur parcouru par un

courant alternatif. De ce principe, découlent di�érentes topologies : cet inducteur,

peut être placé dans un cylindre en rotation permettant d'acheminer les particules ;

mais aussi à proximité de la trajectoire de chute libre de celles-ci ; il peut contenir un

noyau ferromagnétique ou un circuit magnétique avec entrefer, qui peuvent prendre

di�érentes formes.

La première version, a été mise en place en 1889 par Mo�att [Mof89] (Fi-

gure 1.6a). Il précise que lorsqu'un électro-aimant est parcouru par un courant al-

ternatif, il génère un champ magnétique variable qui permet d'attirer les matériaux

magnétiques, d'éjecter les matériaux non magnétiques et n'a pas d'in�uence sur les

matériaux non métalliques. Il présente alors un dispositif contenant un inducteur

alimenté en courant alternatif placé à l'horizontale à l'intérieur d'un cylindre qui

sera mis en rotation a�n de pouvoir acheminer les particules à trier. L'avantage du

dispositif proposé est qu'il ne nécessite pas un tri préalable des métaux magnétiques.

Ceux-ci, seront attirés par le cylindre, puis récoltés au niveau de l'axe vertical sur

le point le plus bas de celui-ci par un système de brosse. Il est possible de mettre

plusieurs cylindres à la suite avec des électro-aimants à l'intérieur a�n de faire subir
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aux matériaux di�érents traitements successifs dans le but d'améliorer la séparation

des di�érents matériaux. L'électro-aimant proposé possède un noyau magnétique qui

doit être fait à l'aide de �ne plaques de fer isolées les unes des autres a�n de faciliter

la magnétisation, la démagnétisation et se prémunir de la formation de courants de

Foucault dans le noyau [Mof89].

(a)

(b)

Figure 1.6 � a) Brevet de R.Mo�at [Mof89] b) Brevet de R.Lee [Lee31]

En 1931, R.Lee [Lee31] présente son dispositif comprenant un inducteur, refroidi

par eau, alimenté par un courant alternatif visible Figure 1.6b. Son inducteur ne

comporte pas de noyau magnétique pour canaliser le champ : il est possible d'aug-

menter beaucoup la fréquence sans se soucier d'éventuelles saturations. L'inducteur

est placé à proximité de la trajectoire de chute libre des matériaux à trier. Un ré-

ceptacle avec une paroi de séparation permet de collecter dans deux bacs di�érents

les matériaux après leur passage à proximité du champ magnétique variable. Pour
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ce dispositif, un premier tri permettant d'enlever les matériaux magnétiques est

nécessaire.

W.H.Benson et al [W.H69], en 1969, présentent leur dispositif d'éjection électro-

magnétique. Il est composé d'un cylindre en rotation contenant des électro-aimants

en position �xe. Ces électro-aimants sont alimentés par la décharge d'énergie prove-

nant d'un condensateur à travers un inducteur à air en spirale possédant une faible

impédance. Cela permet la mise en place très rapide d'un champ magnétique en

provenance de cet inducteur. Le cylindre est placé en dessous d'un convoyeur qui

transporte les matériaux à trier. Suivant la conductivité des matériaux, leurs trajec-

toires de chutes vont être impactées di�éremment, ce qui rend possible la séparation

de ces matériaux.

En 1978, Sommer et al [E.J78], proposent des améliorations sur les systèmes

existant utilisant un électro-aimant parcouru par un courant alternatif. La principale

amélioration vient dans la manière d'acheminer les particules vers la zone d'éjection.

En e�et, il précise que chaque électro-aimant produit une région dans lequel le

champ magnétique est intense et que celle-ci est entourée de deux régions dans

lequel le champ est plus faible nommées ("fringe �eld"). Un problème mis en avant,

est que dans le cas où le trajet des particules commence par les zones de faibles

champs, celles-ci seront faiblement déviées une première fois ce qui engendrera une

seconde déviation également faible dans la zone de fort champ car elles seront assez

éloignées de l'électro-aimant. Il est d'ailleurs précisé que la quantité de mouvement

transmise aux particules varient directement avec le nombre d'impulsions de courant

se produisant pendant que chaque particule se trouve dans le champ d'in�uence de

l'électro-aimant. Le système permet d'améliorer l'e�cacité du processus du point

de vue de l'énergie consommée mais aussi de fonctionner avec un �ux de matériau

contenant des métaux ferreux.

En 1980, Zakharova et al [M.S80] exposent leur dispositif permettant la sépara-

tion magnétique des matériaux. Le dispositif est scindé en deux parties majeures. La
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première partie est un champ magnétique uniforme permettant d'orienter les parti-

cules à trier de telles sortes que la plus grande surface possible soit perpendiculaire

aux lignes de champ de la seconde partie du dispositif maximisant ainsi la force

d'éjection. Cette seconde partie est une bobine alimentée par un courant alternatif

entourant un circuit magnétique avec un entrefer que les matériaux à trier traversent

en chute libre. Ce principe de fonctionnement en deux étapes n'a cependant jamais

été véri�é expérimentalement [SNR19].

En 2000, V.Saveliev [V.S00] dépose un brevet dans lequel il utilise un tore en fer-

rite comprenant un entrefer. Un enroulement parcouru par un courant alternatif est

disposé autour du tore. Le lieu de l'éjection se situe donc au niveau de l'entrefer qui

mesure seulement quelques centimètres. Il indique que la fréquence du courant doit

être adaptée à la taille des particules à trier, et conseille donc de réaliser un premier

tri concernant les tailles des particules. Il indique qu'une diminution d'un facteur

10 de la taille des particules nécessite une multiplication par 100 de la fréquence du

champ a�n de maintenir l'e�cacité de la séparation.

(a) Inducteur avec circuit magné-

tique possédant un entrefer
(b) Schéma du principe de fonctionnement

du séparateur

Figure 1.7 � Séparateur à courants de Foucault

Récemment Nagel et al ont étudié un séparateur à courant de Foucault avec un

inducteur bobiné sur un tore en ferrite avec un entrefer (pour concentrer le champ

au droit de l'entrefer), alimenté par un courant alternatif (Figure 1.7) [RNCR18]

[NCSR20] [DNCR17]. Le principe utilisé pour l'alimentation est celui de la résonance

série : de nombreuses capacités sont mises en parallèle pour imposer la fréquence
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de fonctionnement du dispositif. Cette fréquence est donc di�cilement ajustable en

fonctionnement, et ces modi�cations ne peuvent s'e�ectuer que de manière discrète

(ajout ou retrait d'une capacité) et pas de manière continue.
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1.2.2 Théorie de la séparation par courant de Foucault

En créant une induction source variable dans le temps (AC), les objets conduc-

teurs de l'électricité sont parcourus par des courants induits (courants de Foucault)

engendrés par des forces électromotrices.

Les équations de Maxwell-Faraday et Maxwell-Ampère s'écrivent (en négligeant

les courants de déplacement) :

∇× ~e = −∂
~b

∂t
(1.3)

∇× ~h = ~js +~j (1.4)

où~b est l'induction magnétique, ~e le champ électrique, ~js la densité de courant source

de l'inducteur, ~j la densité des courants induits. Pour des matériaux conducteurs de

l'électricité, la relation constitutive reliant densité de courant et champ électrique

est :

~j = σ (~e+ ~v ×~b) (1.5)

où σ est la conductivité électrique, et ~v la vitesse du matériau. La relation entre

induction et champ magnétique est :

~b = µ~h (1.6)

où la perméabilité µ est celle du vide pour les matériaux non ferromagnétiques. En

la multipliant par le champ électrique et en intégrant sur l'espace E3, l'équation

(1.4) devient :

∫
E3

∇× ~h ·~e d~x =

∫
Ds

~js ·~e d~x+

∫
D

~j2

σ
d~x−

∫
D

~j · (~v ×~b) d~x (1.7)

où D et Ds désignent respectivement les domaines conducteur et inducteur source.
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Le membre de gauche de (1.7) se décompose en :

−
∫
E3

∇× ~h ·~e d~x =

∫
E3

~h ·
∂~b

∂t
d~x =

d

dt

∫
E3

µ

2
~h2 d~x+

∫
D

~h2

2
~∇µ ·~v d~x

=
dWm

dt
+ ~fp ·~v (1.8)

Il comporte donc la variation d'énergie magnétique Wm, ainsi que la puissance mé-

canique associée à la force de pression magnétique ~fp résultant du changement de

perméabilité entre le conducteur et le vide.

Le membre de droite de (1.7) contient :

� La puissance mécanique servant à éjecter l'objet, qui se déplace à une vitesse

~v est :

Pm =

∫
D

(~j ×~b) ·~v d~x = ~fL ·~v (1.9)

Elle correspond au travail de la force de Laplace ~fL par unité de temps.

� La puissance Joule dissipée dans l'objet à éjecter est :

PJ =

∫
D

~j2

σ
d~x (1.10)

� La puissance apportée par la source est :

V (t) I(t) = −
∫
Ds

~js ·~e d~x (1.11)

Ainsi le bilan de puissance apparaît comme :

V (t) I(t) = (~fP + ~fL) ·~v + PJ +
dWm

dt
(1.12)

La puissance apportée par la source se transforme donc en puissance Joule et méca-

nique et en variation d'énergie magnétique.

Pour les matériaux ferromagnétiques, la force totale exercée sur l'objet conduc-

28



teur est donc :

~f =

∫
D

~h2

2
~∇µ d~x+

∫
D

~j ×~b d~x (1.13)

La force de pression, qui tend à maintenir l'objet dans le champ, est plus grande que

la force de Laplace, qui tend à l'éjecter : ainsi les matériaux ferromagnétiques restent

dans le champ. Pour les matériaux non ferromagnétiques, la force totale exercée sur

l'objet conducteur se réduit à la force de Laplace :

~f =

∫
D

~j ×~b d~x (1.14)

ainsi ils seront éjectés. Cette séparation magnétique s'accompagne de puissance

Joule : l'objet est à la fois chau�é et expulsé.

Dans l'hypothèse où les courants de l'inducteur sont sinusoïdaux (de pulsation

ω) :

~js(~x, t) =
√

2 <e
(
~J(~x) ejωt

)
(1.15)

les di�érents champs peuvent être mis sous la forme :

~b(~x, t) =
√

2 <e
(
~B(~x) ejωt

)
(1.16)

La force de Laplace comporte donc une partie constante en fonction du temps et

une partie �uctuante à 2ω :

~f = <e
(∫

D

~J × ~B∗ d~x

)
+ <e

(∫
D

~J × ~B ej2ωt d~x

)
(1.17)

A des fréquences su�samment élevées, cette partie �uctuante est négligeable. La

puissance apparente apportée par la source pour des conducteurs non-ferromagnétiques

est :

V I
∗

=

∫
D

| ~J |2
σ

d~x+

∫
D

( ~J × ~B∗) ·~v d~x+ jω

∫
E3

| ~B|2
µ0

d~x (1.18)
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1.2.2.1 Principe de superposition : champ source et champ induit

Dans le cas de matériaux non ferromagnétiques, il est possible de procéder à la

superposition du champ source créé par le dispositif ~hs, et du champ induit ~hi pour

former le champ total ~h. Ainsi le champ source ~hs véri�e :

∇× ~hs = ~js ~bs = µ0
~hs (1.19)

Et le champ induit :

∇× ~hi = σ (~e+ ~v × µ0 (~hs + ~hi)) (1.20)

∇× ~e = −µ0
∂

∂t
(~hs + ~hi) (1.21)

Ainsi :

∇× (∇× ~hi) = −σµ0
∂

∂t
(~hs + ~hi)− σµ0(~v ·∇) (~hs + ~hi) (1.22)

Les vitesses d'éjection étant faibles, il est possible de négliger le terme de droite, et

en prenant un champ source sinusoïdal, le champ induit ~Hi véri�e :

∇× (∇× ~Hi) = −jσµ0 ω ( ~Hs + ~Hi) = −jk2 ( ~Hs + ~Hi) (1.23)

où k =
√
σµ0ω =

√
2/δ (δ désignant la profondeur de peau).

La force de Laplace se calcule ensuite comme :

~f = <e
(∫

D

(∇× ~Hi)× µ0
~H∗s d~x

)
(1.24)

La force de Laplace est calculée de di�érentes manières. La plus simple est de

considérer le dipôle magnétique équivalent à l'objet à éjecter pour estimer la densité

de courant, et de considérer les variations spatiales du champ ~Hs (le gradient du

champ). Elle peut se calculer par éléments �nis en 3D. Dans le cas où la géométrie de

l'objet à éjecter comporte des symétries (cylindre, sphère) des solutions analytiques
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permettent de trouver le champ induit, sous l'hypothèse que le champ source est

uniforme.

1.2.2.2 Calcul de la densité de courant pour une géométrie sphérique

b

~kz

~ky

~kx

ϕ

θ

r

~kr

~kϕ

~kθ

b

b

~Hs

a

b

Figure 1.8 � Coordonnées et repère sphérique

Dans le cas de la sphère, il existe une solution analytique pour trouver les courants

induits ~J (donc le premier terme de la force de Laplace), en faisant l'hypothèse que

le champ source ~Hs est uniforme.

En prenant un repère sphérique (~kr, ~kθ, ~kϕ) centré sur la sphère pleine de rayon

a, et en supposant que le champ source est dirigé suivant ~kz le potentiel vecteur

induit ~Ai véri�e :

~Ai =



3

2
µ0Hs

a3/2√
r

I3/2(
√
jkr)√

jka I1/2(
√
jka)

sin θ ~kϕ pour r < a

1

2
µ0Hs

[
r +

3 a3

r2

(
I−1/2(

√
jka)√

jka I1/2(
√
jka)

− 1

(
√
jka)2

− 1

3

)]
sin θ ~kϕ sinon

(1.25)

Les courants induits dans la sphère pleine véri�ent :

~J = −jσω ~Ai = −
√
jk

3

2
Hs

√
a

r

I3/2(
√
jkr)

I1/2(
√
jka)

sin θ ~kϕ pour r < a (1.26)

Si la sphère est creuse (de rayon intérieur b, de rayon extérieur a le potentiel
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vecteur induit est de la forme :

~Ai =


1

2
µ0Hs rα3 sin θ ~kϕ pour b < r

1

2
µ0Hs (α1h1(r) + α2h2(r)) sin θ ~kϕ pour b < r < a

1

2
µ0Hs (r +

α4

r2
) sin θ ~kϕ pour r < a

(1.27)

où les fonctions h1 et h2 et leurs dérivées premières sont :

h1(r) =
1√
r
I3/2(

√
jkr) h′1(r) =

1√
r

(
I−1/2(

√
jkr)− 1√

jkr
I1/2(

√
jkr)

)
h2(r) =

1√
r
I−3/2(

√
jkr) h′2(r) =

1√
r

(
I1/2(

√
jkr)− 1√

jkr
I−1/2(

√
jkr)

)
(1.28)

α1 =
3 a

a h′1(a) + 2h1(a)− (a h′2(a) + 2h2(a))
b h′1(b)− h1(b)
b h′2(b)− h2(b)

α2 =
3 a

a h′2(a) + 2h2(a)− (a h′1(a) + 2h1(a))
b h′2(b)− h2(b)
b h′1(b)− h1(b)

(1.29)

α3 =
3 a (h1(b)h

′
2(b)− h′1(b)h2(b))

(a h′1(a) + 2h1(a))(b h′2(b)− h2(b))− (a h′2(a) + 2h2(a))(b h′1(b)− h1(b))

α4 = −a3
a h′1(a)− h1(a)

b h′1(b)− h1(b)
− a h′2(a)− h2(a)

b h′2(b)− h2(b)
a h′1(a) + 2h1(a)

b h′1(b)− h1(b)
− a h′2(a) + 2h2(a)

b h′2(b)− h2(b)
La densité de courant induit dans le cas d'une sphère creuse est :

~J = −(

√
jk√
2

)2 Hs (α1h1(r) + α2h2(r)) sin θ ~kϕ pour b < r < a (1.30)

Si b est faible devant a, les courants induits à la surface de la sphère sont proches de

ceux de la sphère pleine. Si b est proche de a, c'est-à-dire si l'épaisseur de la sphère

est faible, le calcul devient plus complexe car il faut utiliser des développements

asymptotiques de α1, α2, h1(r), h1(r) pour trouver les courants induits.
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1.2.2.3 Calcul de la force de Laplace pour une géométrie sphérique

La force de Laplace est :

~f = <e
(∫

D

~J × µ0
~H∗s d~x

)
(1.31)

Le champ source ~Hs de l'inducteur est obtenu par éléments �nis (avec l'approxi-

mation géométrique de l'axisymétrie). La force est ensuite calculée sur un maillage

3d de la sphère, où la solution analytique de ~J soit (1.26) pour la sphère pleine et

(1.30) pour la sphère creuse, et le champ numérique ~Hs sont interpolés.

Pour valider les calculs, une sphère creuse d'aluminium, de rayon 24mm, d'épais-

seur 0.21mm, à noyau en polystyrène, de masse 4.1g, a été fabriquée, et placée au

dessus de l'inducteur fonctionnant à 5kHz. Elle est éjectée expérimentalement pour

un peu moins de 200A.
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fz (µN/A2)

sphère creuse sphère pleine équivalente

0 2.5 5.0 7.5
0

1

2

3
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300

xc (cm)

Ilim (A)

Figure 1.9 � Force en fonction de la distance à l'axe (à gauche). Courant limite
pour compenser la gravité (à droite).

La force d'éjection de la sphère creuse correpondante a été calculée en fonction

de la distance de la sphère à l'axe de l'inducteur. Elle est de l'ordre de 3µN/A2

sur une plage correspondant à un tiers du rayon de l'inducteur environ, ce qui fait

un courant inducteur de l'ordre de 120A. Le calcul sous-estime donc le courant à

injecter dans l'inducteur pour l'éjection.
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Si maintenant, le calcul est fait en approximant la force par :

~f = (b− a) <e
(∫

∂D

~J × µ0
~H∗s d~x

)
(1.32)

où la solution analytique de la sphère pleine sur le bord de sa surface, alors l'ordre

de grandeur de la force est de 1.25µN/A2 et le courant équivalent de 180A, ce qui

correspond à la valeur expérimentale.

La puissance Joule a également été estimée à 5 kHz en fonction de la position

de la sphère par rapport au centre au dessus de l'inducteur (Figure 1.10 à gauche) :

elle est la plus importante proche du centre. La puissance dans la sphère creuse est

relativement constante à partir de 2 kHz.

xc (cm)

P (mW/A2)

sphère creuse sphère pleine

0 2.5 5.0 7.5
0

0.25

0.50

0.75

0 2.5 5.0
0

0.25

0.50

0.75

f (kHz)

P (mW/A2)

Figure 1.10 � Puissance Joule en fonction de la distance à l'axe pour 5 kHz (à
gauche). Puissance en fonction de la fréquence (à droite).
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1.3 Les redresseurs de tension

1.3.1 Les di�érentes catégories

Dans cette partie, nous allons nous intéresser au premier étage de conversion

d'énergie que représente la partie redresseur du système. Elle peut correspondre

à des topologies unidirectionnelles ou bidirectionnelles avec des caractéristiques de

type buck (abaisseur de tension), boost (élévateur de tension) ou buck-boost. Une

classi�cation en trois catégories est possible, comprenant les systèmes passifs, hy-

brides et actifs [KF13].

La première catégorie (systèmes passifs), correspond au redressement à diodes

qui est très utilisé du fait de sa simplicité : il ne nécessite aucune commande. Les

inconvénients sont : un Taux Harmonique de Distorsion (THD) élevé sur le courant

réseau, et l'impossibilité de contrôler le niveau de tension en sortie du pont redres-

seur. Un courant réseau approximativement sinusoïdal peut être seulement obtenu

avec des systèmes multiniveaux à 12, 18 ou 36 pulses. Ce type de redressement est

utilisé dans l'industrie pour sa �abilité, pour des applications de fortes puissances.

La seconde catégorie nommée hybride, correspond aux systèmes comprenant un

redresseur passif avec des circuits actifs comprenant des semi-conducteurs comman-

dés [SGZ20]. Cette catégorie, permet le contrôle dans une plage qui peut être limitée,

de la tension de sortie et permet également dans certains cas un prélèvement sinu-

soïdal du courant. Le type le plus courant de cette catégorie sont les convertisseurs

à base d'injection de l'harmonique 3 comme le "Swiss recti�er".

La troisième catégorie correspond aux redresseurs actifs : des composants com-

mandés sont intégrés dans les bras du redresseur. La fréquence de fonctionnement de

ces convertisseurs est généralement de l'ordre de 10-20kHz ce qui permet de réduire

la taille des éléments passifs car les temps requis de stockage de l'énergie sont faibles.

Ainsi, les harmoniques à haute fréquence engendrés sont plus faciles à �ltrer. Il est

possible d'améliorer la qualité de l'énergie prélevée au réseau grâce à des systèmes
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de correction du facteur de puissance. Ces redresseurs permettent d'obtenir à la fois

des valeurs de THD sur le courant réseau très faibles ainsi qu'une tension de sortie

parfaitement réglable.

Dans la suite de cette étude nous étudierons les redresseurs commandés avec

des caractéristiques de type buck, permettant d'abaisser la tension réseau et plus

particulièrement la structure classique du redresseur nommé "Six switch buck type

current source recti�er" (redresseur de courant de type abaisseur à six interrupteurs).

Ce choix a été e�ectué sur la base de la valeur de l'impédance de charge, a�n

de pouvoir limiter le courant dans l'inducteur. La plage de fonctionnement de ce

redresseur peut être facilement étendue si besoin est, sans ajout de composant passif,

en insérant seulement un transistor et une diode de façon à obtenir en sortie un

convertisseur DC/DC de type boost [Sab17].

1.3.2 Le redresseur abaisseur de tension

1.3.2.1 Structure classique du redresseur de type buck avec variantes

Le redresseur triphasé avec une caractéristique de type buck convient pour des

applications qui nécessitent une tension redressée plus faible que la tension ré-

seau triphasée. Cette topologie a été utilisée pour l'alimentation des réseaux de

télécommunications, [SFMK12][XGT+13], et en tant que chargeur embarqué pour

les véhicules électriques [SLRG16] [GK20]. Cette structure est également dévelop-

pée en mode onduleur pour des applications d'entraînement de moteurs électriques

[TDL21][ACD21].

La structure classique du redresseur triphasé avec une caractéristique de type

buck (Figure 1.11) est basée sur un redresseur actif à source de courant unidirec-

tionnel en courant utilisant 6 transistors en série avec 6 diodes lui conférant une

tenue en tension bidirectionnelle. Un �ltre LsC de mode di�érentiel placé en entrée

est nécessaire a�n de réduire les harmoniques injectés par les commutations des inter-

rupteurs au sein du courant réseau. Une diode de roue libre est ajoutée en sortie pour
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l'application du vecteur nul dans le cadre de la modulation de largeur d'impulsions

(MLI) vectorielle. Même s'il est possible de le réaliser en court-circuitant un bras,

cela augmenterait les pertes en commutation (le motif contiendrait un nombre plus

important de vecteurs), et en conduction (le courant devrait traverser un nombre

plus important de semi-conducteurs)[KF13]. Cela sera d'autant plus problématique

que le temps typique d'application des vecteurs actifs est faible par rapport à la

période de découpage.

Ls rs Ira

Irb

Irc

ILaVa

Idc

C

Df

VPN

Ld  rdc

Cdc

Vdc

Iload

R0

S1H S2H S3H

S1L S2L S3L

VcaLs rs

Ls rs

Vb

Vc

ILb

ILc
Vcb

Vcc

Uab Uab 

Figure 1.11 � Structure classique du redresseur à source de courant de type buck

Parmi les variantes à la structure classique, une première modi�cation consiste

à séparer l'inductance de sortie Ld en deux inductances de valeur identique et égale

(Ld/2), en les plaçant sur la borne positive et négative de la sortie du redresseur a�n

d'avoir la même impédance pour le courant de mode commun (Figure. 1.12, 1.15).

Pour le courant de mode di�érentiel, la séparation en deux inductances n'a pas

d'in�uence sur son comportement car la valeur totale de l'inductance est conservée.

Cette solution est un peu plus coûteuse car elle nécessite l'utilisation d'un tore

magnétique supplémentaire.

Une seconde modi�cation (cumulative avec la première) consiste à diviser la

diode de roue libre en deux diodes en série et de connecter le point milieu au neutre

virtuel des condensateurs de �ltrage AC. En utilisant cette topologie et avec un

schéma particulier de modulation, il est possible d'abaisser les tensions de blocage
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des transistors (qui sont égales à la tension simple et non plus à la tension de ligne).

Cela permet de sélectionner des transistors avec des gammes en tension plus faibles,

et ainsi de réduire le coût lié aux semi-conducteurs [LFZ+20].

Figure 1.12 � Structure améliorant la tension aux bornes des transistors [LFZ+20]

1.3.2.2 "Delta type current source recti�er (DCSR)"

Le DCSR est une alternative à la structure classique du redresseur abaisseur de

tension, qui utilise deux inductances réparties sur les bornes positives et négatives. Il

envisage de réduire les pertes en conduction, en partageant le courant DC de sortie

entre plusieurs bras [GWA16]. Les fonctionnements unidirectionnel et bidirectionnel

sont présentés dans la Figure 1.13. Sur chaque bras, deux phases sont connectées

par le biais d'un pont de diodes dont l'état des diodes ne dépend que des relations

entre les tensions de phases. Cette architecture nécessite une modi�cation de la MLI

vectorielle à implémenter a�n de contrôler les interrupteurs. Chaque vecteur courant

actif est appliqué par le biais de la mise en conduction de 4 interrupteurs sur 6 au

lieu de 2 : cela divise par deux le courant de chaque interrupteur en comparaison

avec la structure classique, mais multiplie par deux le nombre de semi-conducteurs

traversés par le courant de sortie.
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(a)

(b)

Figure 1.13 � Structure correspondant au DCSR : a) unidirectionnel b) bidirec-
tionnel [GWA16]

1.3.2.3 Les autres topologies avec des caractéristiques de type buck

Parmi les autres topologies de redresseur abaisseur, il existe le redresseur triphasé

de type buck à trois interrupteurs (Figure. 1.14) : il est composé d'un transistor et

de 4 diodes par bras. Un design de ce convertisseur est e�ectué dans [RNB+07]. Ce

redresseur permet de réduire le nombre d'interrupteurs actifs, mais il a cependant

des pertes en conduction importantes : le courant doit traverser pas moins de 6

composants en série.

Une autre topologie de redresseur abaisseur est le redresseur Swiss (Figure. 1.15).

Il a été développé a�n de réduire les pertes en commutation et est basé sur l'injection

d'un courant d'harmonique trois. Il comprend 8 transistors et 8 diodes ce qui en fait

une alternative coûteuse et les pertes en conduction sont importantes en raison d'un
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Figure 1.14 � Redresseur triphasé de type buck à trois interrupteurs

nombre élevé de composants sur le trajet du courant. Il ne permet pas d'obtenir de

meilleures performances néanmoins, il ne nécessite pas l'utilisation de la commande

par MLI vectorielle ainsi son contrôle en est simpli�é [FHK14].

L

L

C

C

Idc

Vdc

ILa

ILb

ILc

Figure 1.15 � Redresseur Swiss

Par la suite, nous allons utiliser le redresseur classique de type buck comportant

6 transistors et 6 diodes. Il apparaît être un bon compromis entre de bonnes perfor-

mances et le nombre de semi-conducteurs. La section suivante présente les stratégies

de contrôle de cette structure.

1.3.3 Le contrôle du redresseur de cette étude

Dans cette section nous verrons les méthodes utilisées a�n de pouvoir contrôler ce

redresseur. Ces méthodes doivent permettre à la fois de contrôler la puissance active
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consommée par le redresseur mais également de pouvoir assurer un prélèvement

sinusoïdal du courant réseau en phase avec la tension a�n d'obtenir un facteur de

puissance unitaire et un THD réduit.

Les challenges de cette structure

Le principal dé� de ce redresseur, est la gestion de l'énergie réactive générée par le

�ltre d'entrée de mode di�érentiel, qui sans compensation peut engendrer un facteur

de puissance non unitaire et entraîner une amende de la part du gestionnaire de

réseau [GWXZ18].

Un autre dé� de cette structure est de faire fonctionner le dispositif à faible

charge : elle ne permet pas de garantir à la fois un facteur de puissance unitaire

et une tension de sortie continue contrôlable. En�n, les harmoniques générés par

les commutations des interrupteurs se retrouvent dans le courant réseau et peuvent

facilement exciter les modes de résonance du �ltre LC d'entrée qui est très peu

amorti.

Les solutions dans la littérature

En sortie du redresseur, il y a la présence d'une inductance de forte valeur qui

limite les variations du courant de sortie. Si un condensateur est rajouté, cela permet

un fonctionnement en source de tension.

Dans le premier cas, le contrôle du redresseur s'e�ectue en une seule boucle sur

le courant de sortie Idc via un régulateur, généralement de type PI [MBC+21]. Dans

le second cas, qui est celui de notre étude, le contrôle de la puissance active se

fait en général en utilisant une structure avec deux boucles imbriquées de type PI

(Figure 1.16) [KK19][MK15]. La boucle interne correspond au courant de sortie Idc

tandis que la boucle externe correspond à la tension de sortie Vdc.
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Figure 1.16 � Structure de contrôle classique du redresseur de type buck

L'inconvénient de cette méthode est que la gestion de la puissance active du

redresseur ne se fait que par le contrôle de ses grandeurs de sortie : il n'y a pas

de contrôle direct du courant réseau. Ainsi, a�n d'atténuer les possibles oscillations

causées par la résonance du �ltre d'entrée, des méthodes de damping doivent être

mises en place [Li09] [BV08].

L'amortissement peut consister en l'ajout de composant passif dans le système

a�n d'atténuer les oscillations. Les inconvénients du damping passif sont : des coûts,

une masse/volume supplémentaire et une diminution du rendement du système. À

l'inverse, il existe des méthodes dites de damping actif qui ne nécessitent pas de

composant supplémentaire et dont le fonctionnement réside dans la modi�cation du

contrôle appliqué au redresseur. Une méthode classique est celle à base de résistance

virtuelle [ZYD+15][ZGH+20].

A�n de résoudre le problème du fonctionnement à faible charge, des articles

proposent des méthodes permettant d'atteindre un facteur de puissance unitaire

lorsque cela est possible et sinon de maintenir le convertisseur dans sa zone de

contrôlabilité avec le facteur de puissance maximal atteignable [GWXZ18]. Ainsi,

la tension de sortie de référence est toujours atteinte, au prix d'une consommation

d'énergie réactive la plus faible possibe. Ces méthodes sont basées par exemple sur

le calcul de l'énergie réactive générée par le �ltre d'entrée.

Dans le chapitre suivant, une analyse de ce convertisseur ainsi qu'une comparai-
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son entre plusieurs méthodes de contrôle sera présentée.
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1.4 Les onduleurs monophasés

En aval du redresseur, la conversion continu-alternatif permet d'alimenter l'in-

ducteur utilisé avec des courants importants et des fréquences allant de quelques

kHz à 15 kHz environ.

La génération de ce courant alternatif se fait à l'aide d'un onduleur de tension qui

permet d'appliquer aux bornes de l'inducteur trois valeurs de tension di�érentes :

E, −E et 0, dans le cas d'un pont complet (Figure. 1.17 b)). À partir de ces trois

valeurs de tension et d'une commande adaptée, il est en e�et possible de produire un

courant alternatif dans l'inducteur dont l'amplitude, la fréquence et la forme dépen-

dront de la commande. Une struture en demi-pont (Figure. 1.17 a)) est également

employée : deux niveaux de tensions E/2, −E/2 sont générés.

T2 D2

T1 D1

Vch

Ich

E/2

E/2

Idc

Charge

(a)

T1 D1

D3 T4 D4

T2 D2

T3 Vch

Ich

E

Idc

Charge

Icapa

Cond

(b)

Figure 1.17 � Architectures de l'onduleur monophasé : a) structure en demi-pont
b) structure en pont complet

Il existe deux catégories d'onduleur monophasé distinctes, suivant que le conver-

tisseur soit basé ou non sur l'utilisation du principe de la résonance.

1.4.1 Les topologies avec résonance

Ces topologies utilisent le fait qu'un circuit résonant présente une impédance

faible lorsqu'il est excité à sa fréquence de résonance, ce qui permet d'obtenir des
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courants importants. La plupart des charges étant de type RL, il faut ajouter un

condensateur a�n d'obtenir un circuit résonant. La fréquence de résonance sera �xée

par la valeur du condensateur. Cette méthode est beaucoup utilisée dans l'industrie

pour des applications de chau�age par induction [NS16] [YML+19]. Deux types de

résonance sont généralement utilisées : la résonance série et la résonance parallèle,

qui peuvent parfois être associées.

1.4.1.1 Résonance série

La structure la plus utilisée est celle utilisant un circuit RLC série avec un pont

complet (Figure 1.18) [FDM+13]. Dans ce type de circuit, la puissance active fournie

à la charge varie en fonction de la fréquence et possède un maximum à la fréquence

de résonance. Le courant traversant la charge est alors quasi-sinusoïdal et les com-

mutations peuvent s'e�ectuer à tension nulle ce qui réduit les pertes, les contraintes

et permet d'augmenter la fréquence de fonctionnement.

T1 D1

D3 T4 D4

T2 D2

T3 Vch

Ich

E

Idc

R L C

Figure 1.18 � La con�guration RLC série en pont complet

La résonance série peut également être utilisée avec des structures en demi-pont à

diviseur capacitif symétrique ou asymétrique (Figure 1.19). Dans le cas symétrique,

les valeurs des condensateurs sont supposées être su�santes pour pouvoir considérer
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qu'en régime permanent leurs tensions restent égales à E/2. Les interrupteurs ont

alors une commande complémentaire a�n de ne pas court-circuiter la source. Dans

le cas asymétrique, la tension imposée par l'onduleur ne prend que deux valeurs : E

et 0.
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(a)

T2 D2
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E

Idc

R L

C

(b)

Figure 1.19 � Con�guration RLC série avec diviseur capacitif : a) symétrique b)
asymétrique

1.4.1.2 Résonance parallèle

Le condensateur est placé en parallèle aux bornes d'une charge de type RL.

Si cette charge est de type RL série, (Figure 1.20a), l'onduleur est formé de semi-

conducteurs bidirectionnels en courant. La structure est appelée circuit bouchon. Si

cette charge est de type RL parallèle (Figure 1.20b), l'onduleur est formé de semi-

conducteurs unidirectionnels en courant. Les commutations peuvent s'e�ectuer dans

ce cas à courant nul ce qui permet de réduire les pertes en commutations.
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Figure 1.20 � Con�guration parallèle sur : a) une charge RL série b) une charge
RL parallèle

1.4.1.3 Résonance série-parallèle

Des topologies de type série-parallèle ont elles aussi été étudiées, comme par

exemple la con�guration série-parallèle de type LLC (Figure 1.21b), dont le principe

a aussi été utilisé a�n de faire un convertisseur DC/DC élévateur de tension [RCH18].

Cette topologie est basée sur un circuit oscillant série-parallèle qui est formé d'une

inductance en série avec une charge RL placée en parallèle avec un condensateur.

Cette compensation présente deux points de résonance et regroupe les avantages

des circuits série et parallèle : les commutations se font à tension nulle et il y a une

auto-protection de l'onduleur. Il existe également une con�guration série-parallèle

de type LCC (Figure 1.21a) où le circuit oscillant est formé d'un condensateur en

série avec une charge de type RL en parallèle avec un autre condensateur.
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Les structures résonantes ne sont pas adaptées à notre application pour deux rai-

sons. D'une part, la faible valeur de résistance de l'inducteur pour l'éjection conduit

à des courants trop importants. Comparativement, pour les applications de chauf-

fage par induction, la résistance est plus importante, car elle intègre une pièce à

chau�er en plus de l'inducteur. D'autre part, la résonance impose de travailler à

une fréquence �xe : pour faire varier cette fréquence, il faut modi�er les valeurs

de condensateurs. Pour disposer d'un système pouvant fonctionner continûment sur

une plage de fréquence comprise entre 1 et 15kHz, une topologie sans résonance a

été adoptée.

1.4.2 Les topologies sans résonance

Les deux topologies de l'onduleur monophasé, alimentant une charge de type RL

série, les plus courantes sont le demi-pont à diviseur capacitif symétrique et le pont

complet.

Dans le cas de l'onduleur monophasé en demi-pont à diviseur capacitif symétrique

(Figure 1.17 a)), les valeurs des capacités sont supposées être su�samment élevées

pour considérer la tension à leurs bornes en régime permanent comme égale à E/2.

La tension aux bornes de la charge ne peut prendre que deux valeurs : ±E/2.

Les commandes des interrupteurs T1 et T2 doivent être complémentaires a�n de ne
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pas mettre en court-circuit la source. La tension aux bornes des condensateurs est

�uctuante ce qui rend complexe l'équilibrage du pont. Ce montage est une solution

à faible coût car elle ne comporte que deux interrupteurs.

La con�guration correspondante à l'onduleur monophasé en pont complet est la

plus utilisée (Figure 1.17 b)). Cet onduleur possède 4 interrupteurs ce qui lui permet

de pouvoir appliquer aux bornes de la charge trois niveaux de tension di�érents :

(+E,−E, 0). Les interrupteurs T1 et T4 sont fermés simultanément pour imposer

la tension positive, T2 et T3 sont fermés pour appliquer la tension négative et en�n

pour appliquer la tension nulle, il est possible de fermer soit T1 et T2 soit T3 et T4

(Figure 1.17 b)). Suivant le choix de la commande employée, il est possible d'imposer

des formes de tensions di�érentes : cela o�re un choix plus grand pour contrôler la

tension de sortie. Ainsi cette topologie a été choisie pour l'étude.

1.4.3 Les di�érentes commandes de l'onduleur

Dans cette section, di�érentes commandes de l'onduleur monophasé en pont

complet vont être envisagées pour présenter les formes possibles de la tension aux

bornes de la charge. Ces commandes agissent donc sur le contenu harmonique du

courant dans la charge et permettent également de moduler la puissance qui lui est

transmise.

1.4.3.1 La commande pleine onde

La commande dite en pleine onde correspond à la situation dans laquelle la

tension positive (E) est appliquée durant la première demi-période et la tension

négative (-E) durant l'autre demi-période. Dans ce cas, le courant dans la charge de

type RL série (Ich) est régi par l'équation di�érentielle :

L
d

dt
Ich +RIch = εE (1.33)
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avec ε = 1 pour la demi-période à tension positive, et −1 pour la demi-période à

tension négative. En posant τ = L/R, I∞ = E/R, le courant de charge pour les

alternances positives et négatives de tension est (pour t ∈ [0, T/2]) :

Ich(t) = I∞

(
1− exp

(−t
τ

))
+ Ich(0) exp

(−t
τ

)
(1.34)

Ich(t+
T

2
) = −I∞

(
1− exp

(−t
τ

))
+ Ich(

T

2
) exp

(−t
τ

)
(1.35)

Pour obtenir une solution périodique, il faut (en posant x = T/τ) :

Imax = Ich

(
t =

T

2

)
= −Ich(t = 0) = I∞ tanh

(x
4

)
(1.36)

Imax correspond à la valeur �nale du courant au bout d'une demi-période, qui est

une valeur inférieure ou égale à sa valeur asymptotique I∞.

La valeur du paramètre x impacte directement la forme du courant dans la charge

(Figure 1.22). Lorsque x > 1, le courant de charge atteint son asymptote, et pour

x >> 1 il a une forme quasi-carrée. Lorsque x < 1 (ce qui est le cas de l'application),

le courant de charge peut être approximé par deux segments de droite : le courant

de charge a une forme triangulaire.
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Dans la Figure 1.23, l'allure de la tension ainsi que du courant traversant une

charge de type RL série, sont présentées pour des fréquences de découpage f >

R/L = 1/τ (i.e. pour x < 1).

Au bas de la �gure, la première ligne renseigne sur les transistors commandés à

la fermeture et dans la seconde les semi-conducteurs qui conduisent le courant sur

une période de découpage (T). Pour x < 1, les valeurs e�caces de la tension aux

bornes de la charge, du courant dans la charge ainsi que du courant dans la capacité

en amont peuvent s'écrire (Figure 1.17) :

Vcheff = E Icheff =
Imax√

3
= Icapaeff (1.37)

0 T

E

-E

0

T/2
Imax

-Imax

0

Vch

Ich

T1T4

D2 D3T1T4

T2T3

D1 D4 T2T3

Figure 1.23 � Formes d'ondes en pleine onde
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1.4.3.2 La commande Phase shifted Control (PSC)

De manière générale, pour régler la puissance transmise à la charge, il est possible

d'agir : soit sur la fréquence de fonctionnement de l'onduleur, soit sur la commande

à appliquer si celle-ci le permet. La tension continue d'alimentation de l'onduleur ne

fait pas partie des paramètres de réglages de celui-ci.

La méthode PSC est fréquemment utilisée dans les stratégies de commande de

l'onduleur monophasé en pont complet. Elle permet de contrôler la puissance trans-

mise à la charge par le réglage du temps d'application du palier de tension nulle. Les

formes d'ondes associées à cette commande sont décrites dans la Figure 1.24. Au bas

de celle-ci, la première ligne indique les transistors commandés à la fermeture et la

seconde, les semi-conducteurs qui conduisent le courant sur une période de décou-

page. La tension de sortie est composée de créneaux rectangulaires à trois niveaux

(−E, 0, E) dont la largeur dépend du chevauchement introduit par le paramètre

de réglage tcc avec tcc ∈ [0, T/2]. Comme, le motif appliqué est symétrique (deux

paliers de tension nulle sont appliqués), la tension moyenne aux bornes de la charge

est nulle. A�n de solliciter de la même manière tous les interrupteurs, le courant

est réparti uniformément sur les di�érents semi-conducteurs. La valeur e�cace de la

tension aux bornes de la charge est :

Vcheff = E

√
1− 2 tcc

T
(1.38)

Lors des phases de roue libre (durant lesquelles la tension aux bornes de la charge

est nulle), le courant dans le condensateur Icapa devient simplement égal à Idc : cette

méthode permet alors d'adapter le courant e�cace dans le condensateur amont. En

e�et, dans le cas de la commande en pleine onde le courant dans le condensateur

amont possède la même valeur e�cace que celui dans la charge avec une fréquence qui

est multipliée par deux (1.37). Avec l'hypothèse que le courant maximal traversant

le condensateur est égal au courant minimal en valeur absolue, la valeur e�cace du
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courant dans le condensateur (Icapaeff ) s'exprime en fonction du courant continu Idc,

du paramètre de réglage tcc et du courant maximal dans la charge Imax (Figure 1.17) :

Icapaeff =

√
I2dc

tcc
T

+
I2max

3

(
1− tcc

T

)
(1.39)

En prenant tcc = 0, le courant e�cace dans la charge dans le cas de la commande

pleine onde est retrouvé (1.37).
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Figure 1.24 � Formes d'ondes avec la commande PSC

La Figure 1.25, représente la valeur du courant e�cace dans le condensateur

amont Icapaeff , pour un courant e�cace dans la charge de 100A, en fonction du

palier de tension nulle normalisé α = tcc/(T/2) (α ∈ [0, 1]).
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Figure 1.25 � Courant e�cace dans le condensateur amont en fonction du palier
de tension nulle α appliqué dans le cas de la commande PSC

1.4.3.3 Les commandes à tension moyenne non nulle

Parmi les commandes de l'onduleur en pont complet, il existe également des

commandes à tension moyenne non nulle (Figure 1.26).

La première Asymmetrical Voltage Cancellation (AVC) utilise trois niveaux de

tension : (−E, E, 0). Contrairement à la méthode PSC, le palier est seulement

appliqué sur une demi-période de découpage, durant tcc.

La seconde méthode Asymmetrical Duty Cycle (ADC) utilise seulement deux

niveaux de tension : ±E. La durée d'application de la tension positive aux bornes

de la charge est �xée à tcc, le reste du temps étant consacré à l'application de la

tension négative.

L'asymétrie de ces méthodes fait apparaître des harmoniques de rang pair dans

les décompositions spectrales de la tension et du courant. Les valeurs moyennes de

tension et courant dans la charge sont non nulles. Cela engendre un champ ma-

gnétique lui aussi avec une composante continue. Cela n'est pas utile, car cette

composante continue ne participe pas à l'éjection, tout en augmentant le courant ef-

�cace du dispositif. De plus si l'inducteur a un noyau de ferrite : cela peut contribuer

à saturer celui-ci.
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Figure 1.26 � Tension aux bornes de la charge Vch a) avec la commande AVC b)
avec la commande ADC

1.4.3.4 La commande en mode de conduction discontinu

Un autre type de commande de l'onduleur en pont complet est la commnade

en mode discontinu (DCM) (Figure 1.27). Dans ce cas, les durées d'application des

tensions positive et négative sont identiques mais faibles devant la demi-période de

découpage ce qui permet l'annulation du courant dans la charge. La tension positive

est d'abord appliquée durant le temps tcc puis tous les interrupteurs sont ouverts

et le courant décroît vers zéro naturellement. Le temps de décroissance n'est pas

forcément égal à tcc. Ensuite, la tension négative est appliquée pendant à nouveau

tcc avant d'ouvrir une nouvelle fois l'ensemble des interrupteurs a�n que le courant

converge vers zéro.

Cette méthode présente des inconvénients pour l'application visée : en e�et, les

périodes durant lesquelles le courant dans la charge est nul ne contribuent pas à

la génération d'un champ magnétique. À valeur e�cace donnée de courant dans la

charge, le courant maximum sera plus important que pour les autres commandes.

De plus, les valeurs maximales et e�caces du courant de la charge se retrouvent

dans le condensateur en amont : une attention particulière devra être portée sur ses

spéci�cations.
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1.4.3.5 La commande par MLI calculée

La commande par MLI calculée ou prédéterminée est une commande avec deux

niveaux de tension : ±E, dans laquelle les instants de commutation des interrupteurs

sont choisis pour éliminer les harmoniques de rang faible de la tension aux bornes

de la charge (et donc du courant). La Figure 1.28 présente les di�érentes formes

d'ondes associées à cette commande (le courant et la tension sont représentés sur

deux périodes). Le signal de tension appliquée étant à valeur moyenne nulle, les

harmoniques de rang pair sont tous nuls. La Figure 1.28c montre l'élimination des

harmoniques 3 et 5, le premier harmonique est donc de rang 7.

Une fonction périodique quelconque f(t) peut s'écrire sous forme d'une série de

Fourier :

f(t) =
a0
2

+
∞∑
k=1

ak cos(nω0 t) + bk sin(nω0 t)) (1.40)

où ak et bk sont les coe�cients de la série de Fourier et ω0 la pulsation correspondant

à la fréquence fondamentale. Les coe�cients de Fourier valent :

ak =
2

T

∫ t0+T

t0

f(t) cos(kω0 t)dt bk =
2

T

∫ t0+T

t0

f(t) sin(kω0 t)dt (1.41)

La forme d'onde de la tension de sortie est représentée dans la Figure 1.28d sur deux

périodes de découpage. Celle-ci est à moyenne nulle (a0 = 0), impaire (ak = 0), et
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véri�e f(t) = −f(T − t) b2k = 0 et f(t) = f(T/2 − t) sur [0, T/2]. Ainsi les seuls

coe�cients non nuls de la tension de sortie sont :

b2k+1 =
8

T

∫ T/4

0

f(t) sin((2k + 1)ω0 t)dt (1.42)

Dans le but d'éliminer un nombre n d'harmoniques, il est possible d'identi�er un

nombre n d'angles de commutation en résolvant un système de n équations.
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1.4.3.6 Comparaison des méthodes

La commande pleine onde et la méthode à angles prédéterminés ne permettent

pas de faire varier la puissance transmise à la charge si la tension d'alimentation

du pont reste constante. Les autres méthodes présentées, permettent, quant à elles,

d'adapter le niveau de courant dans la charge via la modi�cation d'un paramètre de

réglage noté tcc.

La variation de la forme de tension appliquée aux bornes de la charge a un impact

sur le contenu harmonique du courant la traversant. Il est possible de comparer les

méthodes via le contenu harmonique du courant de charge. Le Taux Harmonique de

Distorsion (THD) permet de rendre compte de ce contenu harmonique.

Deux dé�nitions du THD existent : le rapport entre les amplitudes des harmo-

niques et l'amplitude du signal total (THD global) et le rapport entre l'amplitude

des harmoniques et la valeur fondamentale du signal (THD par rapport au fonda-

mental). Cette dernière dé�nition est choisie pour la suite :

THD = 100 ×

√∑H
h=2 v

2
h

v1
(1.43)

La Figure 1.29 présente le THD des di�érentes méthodes en fonction de tcc,

exprimé en pourcentage du temps d'application sur une demi-période de découpage.

Dans le cas de la commande pleine onde, la valeur du THD est constante : le courant a

une forme triangulaire (sous l'hypothèse que T < L/R). La commande PSC présente

un minimum pour le THD lorsque le paramètre du temps d'application de la tension

nulle normalisé α = tcc/(T/2) est à 30% : ce réglage particulier permet en e�et

d'annuler l'harmonique de rang 3 ainsi que ses multiples.
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1.5 Conclusion

Dans ce chapitre introductif, nous avons tout d'abord mis en avant le fait que le

recyclage était une solution pour réduire notre impact sur l'utilisation des ressources

naturelles. Nous nous sommes intéressés particulièrement au recyclage des métaux

non ferromagnétiques à forte valeur marchande comme l'aluminium et le cuivre. Ces

métaux présentent encore aujourd'hui des taux de recyclage trop faible. Pourtant,

l'aluminium est 100% recyclable et cela sans altération de ses propriétés physiques.

Depuis la �n du XIXème siècle, des séparateurs magnétiques existent permettant

d'extraire d'un �ux de déchets les métaux ferromagnétiques, laissant derrière eux

un �ux contenant des métaux non ferromagnétiques mélangés avec d'autres déchets

non métalliques. C'est à la même période qu'ont commencé les premières études

concernant des machines à courant de Foucault dont di�érentes catégories ont été

présentées dans la section 1.2.1. Aujourd'hui la solution la plus utilisée pour le

tri par courants de Foucault est celle de la roue polaire (consistant en la mise en

rotation d'un cylindre contenant des aimants permanents placé juste en dessous

d'un convoyeur qui achemine les matériaux à trier). Les matériaux conducteurs de

l'électricité sont alors le siège de forces électromotrices qui génèrent des courants

induits. S'ils ne sont pas magnétiques, il n'y a pas de force de pression et la force de

Laplace permet d'éjecter ces matériaux. Nous avons vu que cette solution présente

cependant des inconvénients, c'est pourquoi nous avons orienté cette étude dans

l'analyse d'un système d'éjection électromagnétique à partir d'un inducteur parcouru

par un courant alternatif de forte intensité. Il ne possède alors aucune pièce en

mouvement et la capacité d'atteindre des fréquences de fonctionnement plus élevées

qui lui permettront de trier des particules de plus petite taille.

Nous avons ensuite e�ectué une revue des structures de conversion qui nous

permettront de concevoir le dispositif d'électronique de puissance qui servira à l'ali-

mentation de l'inducteur. Il est constitué d'abord d'un étage redresseur abaisseur

de tension à large plage de fonctionnement. La seconde partie du dispositif contient
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un onduleur permettant de créer le courant alternatif dans l'inducteur en adaptant

l'application de la tension continue à ses bornes. De nombreuses commandes de cet

onduleur ont été présentées dans la section 1.4.3 et permettent de faire varier no-

tamment la fréquence et l'amplitude du courant dans l'inducteur. Ces méthodes, qui

permettent de faire varier la puissance transmise à la charge, permettent également

une variation du contenu harmonique du courant dans celle-ci et ont un impact sur

les contraintes que subissent les di�érents composants. Dans le chapitre suivant, une

analyse de la structure de puissance proposée sera e�ectuée.
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2.1 Présentation de la structure complète
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Figure 2.1 � Structure de puissance complète

La structure de conversion complète est présentée Figure 2.1. Elle se compose

tout d'abord d'un étage redresseur qui e�ectue l'interface avec le réseau triphasé et

assure un prélèvement sinusoïdal de courant en phase avec la tension. D'autre part,

elle contient un onduleur monophasé responsable de l'application d'une tension dont

le motif et la fréquence sont contrôlés aux bornes de la dernière partie du système

que constitue l'inducteur.

Dans ce chapitre, nous étudierons d'abord la partie redresseur du système : nous

analyserons sa modélisation, son contrôle et sa commande. Nous verrons également

les problèmes inhérents à cette structure et comment il est possible de les résoudre.

Ensuite, nous étudierons la partie onduleur du système. En�n, les paramètres de

l'inducteur seront calculés par des éléments �nis, et comparés aux valeurs expéri-

mentales.

2.2 Le redresseur étudié

2.2.1 Introduction

Le redresseur triphasé avec une caractéristique de type buck est une solution

pour les applications qui nécessitent une tension de sortie DC variable, et inférieure
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à la tension triphasée du réseau, comme c'est le cas de notre application (à valeur

d'impédance de charge faible).

La tension maximale qu'il peut atteindre est :

VPN <

√
3

2
Ueff cos(Φ) (2.1)

où Ueff correspond à la tension e�cace de ligne et cos(Φ) au facteur de puissance

[KF13]. Pour obtenir la tension maximale, le facteur de puissance doit être unitaire :

dans ce cas, l'énergie réactive provenant notamment du �ltre LsC en entrée est tota-

lement compensée. Ce type de redresseur est appelé redresseur à source de courant

du fait de la présence à sa sortie d'une inductance Ld de forte valeur.

Le schéma de la structure du redresseur triphasé étudiée est présenté dans la

Figure 2.2. Cette topologie est basée sur un redresseur actif à source de courant uni-

directionnel en courant utilisant 6 transistors en série avec 6 diodes ce qui lui confère

une tenu en tension bidirectionnelle. Le �ltre LsC de mode di�érentiel, placé en en-

trée, est nécessaire a�n de réduire les harmoniques injectés par les commutations

des interrupteurs sur le courant réseau. Une diode de roue libre est ajoutée en sortie

a�n de réduire les pertes en commutation et en conduction. Cela sera d'autant plus

e�cace que le temps d'application du vecteur nul est important et donc que le temps

d'application des vecteurs actifs est faible par rapport à la période de découpage.

2.2.2 Modèle instantané

Un avantage de cette structure est l'absence d'un fort courant de démarrage

et la protection naturellement induite par la topologie des court-circuits de bras

[GYWL20]. À chaque instant seulement un interrupteur du haut (H) et un interrup-

teur du bas (L) doivent être en conduction. Par exemple, si les interrupteurs S1H et
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Figure 2.2 � Structure classique du redresseur à source de courant de type buck

S2L sont fermés, le courant de sortie Idc traverse la phase a et revient par la phase b.

ILa = Idc ILb = −Idc ILc = 0 (2.2)

Dans ce cas, c'est la tension de ligne (U ′ab) qui est appliquée à la sortie. Si les

transistors H et L d'un même bras sont mis en conduction, la tension de sortie est

nulle. Également, sans aucune commande appliquée aux transistors, la tension de

sortie est nulle.

Si simultanément plus d'un interrupteur du haut (H) ou du bas (L) sont en

conduction, alors l'état de leurs diodes séries sera dé�ni par le signe de la tension

de ligne U ′ab associée aux deux bras concernés. En raison des ondulations de tension

et du fait qu'à chaque transition de secteur la tension de ligne U ′ph−ph est nulle,

il est possible que les diodes séries se mettent en conduction simultanément. Cela

engendrerait une distorsion sur le courant de ligne [Sab17]. Ce cas ne sera donc pas

envisagé.

Le système d'équations di�érentielles de ce convertisseur est étudié ci-dessous.

Des variables booléennes correspondant aux états des interrupteurs SiH et SiL sont

utilisées avec i = {1, 2, 3}. Leurs valeurs sont 1 lorsque l'interrupteur est fermé et 0
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lorsqu'il est ouvert. Elles peuvent être rassemblées dans le vecteur suivant :

d123 =


S1H − S1L

S2H − S2L

S3H − S3L



Les équations régissant le comportement du convertisseur en instantané sont :

Ls
d

dt


ILa

ILb

ILc

 =


Va

Vb

Vc

− rs

ILa

ILb

ILc

−

Vca

Vcb

Vcc



C
d

dt


Vca

Vcb

Vcc

 =


ILa

ILb

ILc

− d123 Idc

Ld
d

dt
Idc = d>123


Vca

Vcb

Vcc

− Vdc − rdc Idc
Cdc

d

dt
Vdc = Idc − Iload

(2.3)

Comme ce modèle utilise des variables booléennes, a�n de simuler le fonctionnement

du convertisseur, une commande doit être développée pour fournir à chaque instant

les valeurs de ces variables. Cette commande a été basée sur une MLI vectorielle. Le

schéma représentant la structure de contrôle à utiliser a�n de simuler le fonctionne-

ment du convertisseur est présentée à la Figure 2.3. La variable θ, nécessaire pour

les changements de repère s'obtient grâce à l'utilisation d'une boucle à verrouillage

de phase (PLL) sur les tensions réseaux. La partie de MLI vectorielle peut s'avérer

complexe et du fait du découpage, le temps de calcul pour chaque simulation est

important. Il est donc préférable pour l'étape de simulation d'utiliser un modèle

moyen dans lequel les variables d'états sont remplacées par leurs valeurs moyennes
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à l'échelle d'une période de découpage.

MLI vectorielle
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Figure 2.3 � Simulation à l'aide du modèle instantané en boucle ouverte

2.2.3 Modèle moyen

Dans cette partie, le modèle dynamique moyen de ce convertisseur est développé,

a�n que les variables booléennes ne soient plus nécessaires pour simuler son fonc-

tionnement mais uniquement les valeurs des deux entrées de commande que nous

allons dé�nir. Le modèle moyen utilisé suppose que l'indice de modulation ne peut

être saturé.

Nous supposons que le réseau de tension forme un système direct triphasé équi-

libré : 
Va

Vb

Vc

 =
√

2V


cos(ωt)

cos(ωt− 2π

3
)

cos(ωt+
2π

3
)


A�n de travailler avec des grandeurs constantes, nous introduirons les transforma-

tions de Park et Concordia a�n de passer d'un système en abc à un système en dq
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via un système en αβ. Les transformations appliquées à une variable X avec θ = ωt :

Xabc = T32 Xαβ et Xαβ = P (θ) Xdq (2.4)

T32 =

√
2

3


1 0

−1
2

√
3
2

−1
2
−
√
3
2

 P (θ) =

cos(θ) − sin(θ)

sin(θ) cos(θ)

 (2.5)

Les tensions de phase deviennent alors : Vd =
√

3 V et Vq = 0. La première équation

du système (2.3) sur les courants de ligne ILabc devient donc :

Ls
d

dt
ILdq = Vdq − Vcdq − rsILdq − Ls ω P

(π
2

)
ILdq (2.6)

L'expression instantanée moyennée sur une période de découpage du courant d'en-

trée du convertisseur dans le repère αβ peut s'écrire :

Iαβ = Idc T
>
32 d123 (2.7)

Cela nous permet de dé�nir la variable de commande suivante :

dαβ = T>32 d123 =
Iαβ
Idc

(2.8)

Idqref = P (θ)> Iαβ = P (θ)> Idc T
>
32 d123

En utilisant les équations (2.7) et (2.8), l'équation concernant les tensions aux bornes

des condensateurs Vcabc devient :

C
d

dt
Vcdq = ILdq − Idqref − C ω P

(π
2

)
Vcdq (2.9)
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L'équation principale sur le courant de sortie Idc est :

Ld
dIdc
dt

= d>123


Vca

Vcb

Vcc

− Vdc − rdc Idc (2.10)

Par ailleurs :

d>123


Vca

Vcb

Vcc

 = (T32 dαβ)> T32Vcαβ =
I>αβ Vcαβ

Idc
=
I>dqref Vcdq

Idc
(2.11)

Il est donc possible de faire apparaître dans l'équation sur le courant de sortie

Idc, le terme I>dqref × Vcdq qui correspond à la référence de puissance consommée par

le convertisseur.

Ld
d

dt
Idc =

I>dqref Vcdq

Idc
− Vdc − rdcIdc (2.12)

En exprimant chaque composante dq, cela conduit au système d'équations di�éren-

tielles suivant :

Ls
d

dt
ILd = Vd − rs ILd − Vcd + LsωILq

Ls
d

dt
ILq = Vq − rs ILq − Vcq − LsωILd

C
d

dt
Vcd = ILd − Idref + CωVcq

C
d

dt
Vcq = ILq − Iqref − CωVcd

Ld
d

dt
Idc =

Idqref
>.Vcdq
Idc

− rdc Idc − Vdc

Cdc
d

dt
Vdc = Idc − Iload

(2.13)

La structure de contrôle utilisée a�n de simuler le fonctionnement du convertisseur

à l'aide du modèle moyen est présentée sur le schéma de la Figure 2.4.

Cette formulation permet de travailler avec un vecteur courant de référence

Idqref = [Idref , Iqref ]
>. Les deux variables de contrôle du dispositif permettent de
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Figure 2.4 � Simulation à l'aide du modèle moyen en boucle ouverte.

contrôler respectivement l'énergie active (Idref ) et l'énergie réactive du système

(Iqref ). Les dynamiques du système peuvent être identi�ées facilement dans l'étape

de simulation car ce modèle moyen requiert seulement des valeurs constantes pour

les deux variables de commande a�n de dé�nir un point de fonctionnement à l'aide

du modèle d'état. En comparant le modèle moyen au modèle instantané (Figure 2.5),

leurs deux représentations se superposent parfaitement, ce qui valide le fait que le

modèle moyen ne néglige aucune dynamique.
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Figure 2.5 � Comparaison entre le modèle instantané et le modèle moyen en boucle
ouverte.

2.3 Commande par MLI vectorielle

Nous venons de voir qu'il est préférable d'utiliser un modèle moyen a�n de simu-

ler le comportement du redresseur plus facilement et rapidement. Cependant, une

fois cette phase de simulation terminée, la commande par MLI vectorielle doit être

réalisée pour générer les signaux de commande des transistors, a�n de réaliser la par-

tie expérimentale. Jusqu'à présent de nombreux articles ont été publiés proposant

des motifs d'applications des vecteurs avec de meilleures performances concernant :

l'ondulation du courant ou de la tension de sortie, la tension aux bornes des tran-

sistors à l'état bloqué ou encore les pertes par commutation. Parmi ces méthodes,

certaines sont basées sur 6 secteurs et d'autres sur 12 secteurs provenant de la sub-

division de chaque secteur en deux sous-secteurs égaux. Les méthodes peuvent aussi

être classées par le nombre de transistors utilisés durant une période de découpage. Il

est possible de mettre en avant six méthodes largement utilisées [CV15]. "The Com-

mon Mode Reduction Modulation" (CMRM) minimise la �uctuation de la tension

au niveau de la borne négative du bus. Trois méthodes utilisant 4 transistors sont
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Figure 2.6 � MLI vectorielle.

présentées dans [HT00] : "The Full wave Symmetrical Modulation" (FSM), "The

Half wave Symmetrical Modulation" (HSM) et le "Modi�ed Half wave Symmetrical

Modulation" (MHSM). Ces trois méthodes sont basées sur 6 secteurs. Une méthode

nommée "The Modi�ed Full wave Symmetrical Modulation" (MFSM) est aussi dé-

crite dans [HT00] : elle minimise la �uctuation de tension aux bornes des transistors

lors de la commutation. Une autre méthode nommée "The Centered Space Vector

Modulation" (CSVM) est quant à elle une méthode utilisant 5 transistors au sein

d'une période de découpage, car elle réalise le vecteur nul en mettant en court circuit

deux bras distincts. Aussi, elle peut être utilisée a�n de réduire l'ondulation sur le

courant de sortie. Néanmoins, elle n'apparaît pas comme un bon choix concernant

les pertes en commutations, ou encore la �uctuation de tension au niveau de la borne

négative du bus [Sab17].

La commande de ce convertisseur basée sur la méthode dite de MLI vectorielle

consiste à contrôler les courants de référence dans le repère αβ, dans lequel le conver-
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tisseur peut générer six vecteurs actifs et quatre vecteurs nuls. Chaque interrupteur

possède deux états : ouvert ou fermé. À priori avec 6 interrupteurs il y a 26 = 64

combinaisons possibles. Comme à chaque instant, seulement un interrupteur du haut

(H) et du bas (L) conduisent, il en résulte 6 vecteurs actifs (Figure 2.6) et 4 vecteurs

nuls. La mise en conduction des interrupteurs (H) et (L) de chaque bras correspond

aux trois premiers vecteurs nuls. Par la suite, c'est le dernier vecteur nul qui sera

considéré : il correspond au cas où tous les transistors sont ouverts et le courant de

sortie Idc traverse la diode de roue libre.

Les références de courants d'axe αβ sont utilisées dans le cadre d'une MLI vec-

torielle à six secteurs a�n de générer les ordres de commande des six interrupteurs.

Une MLI vectorielle se décompose en plusieurs étapes :

1. Identi�er le secteur dans lequel se trouve le vecteur tournant ;

2. Calculer sur une période d'échantillonnage, les temps d'applications des deux

vecteurs adjacents au secteur ainsi que celui d'un vecteur nul ;

3. Choisir le motif d'application des vecteurs sur une période d'échantillonnage.

Les 6 vecteurs représentés dans le repère αβ correspondent à 6 états di�érents ca-

ractérisés par une unique combinaison des six interrupteurs. Par exemple, le vecteur
−→
I2 correspond à la combinaison suivante : S1H=1 S2H=0 S3H=0 S1L=0 S2L=0 S3L=1.

En utilisant directement ces états, nous nous plaçons dans le cas de la commande

pleine onde. Pour contrôler le vecteur
−→
Iref en phase et en amplitude, il faut ajouter

un aspect temporel : c'est la modulation de largeur d'impulsion (MLI). À l'échelle de

la période de découpage, un vecteur moyen est construit : il résulte de l'association

des deux vecteurs adjacents (
−→
Ij ,
−−→
Ij+1) et d'un vecteur nul

−→
I0 . À ce moment là, il est

possible de choisir le motif d'application des vecteurs nécessaires à l'obtention du

vecteur de référence, comme celui de la Figure 2.7.

A�n de comprendre comment calculer les vecteurs de référence ~Iref , l'exemple

de la Figure 2.6 est explicité. Il faut partir des vecteurs
−→
I1 (S1H et S2L conduisent)
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Figure 2.7 � Motif d'application des vecteurs

et
−→
I2 (S1H et S3L conduisent), qui s'écrivent respectivement :


I1a

I1b

I1c

 = Idc


1

−1

0



I2a

I2b

I2c

 = Idc


1

0

−1

 (2.14)

Après l'application de la transformée de Concordia nous passons du repère abc

au repère αβ :

I1α
I1β

 = T32t I1abc = Idc


√

3

2

− 1√
2


I2α
I2β

 = Idc


√

3

2
1√
2

 (2.15)

Les temps d'applications ts1, ts2 des vecteurs
−→
I1 ,
−→
I2 sont calculés par :

ts1
ts2

 =

I1α I2α

I1β I2β


−1Iαref

Iβref

× T (2.16)

T est la période de découpage (période pendant laquelle le motif dé�ni dans la

Figure 2.7 est appliqué), Iαref et Iβref représentent les composantes d'axe α et β du

vecteur de référence ~Iref .

Naturellement, ts1 + ts2 ≤ T et le temps d'application du vecteur nul t0 est tel
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que t0 = T−ts1−ts2. Une fois les temps de conduction des interrupteurs déterminés,

il est possible de générer les ordres de commandes des six interrupteurs à partir du

vecteur de référence que l'on veut appliquer.

Sur la Figure 2.6, la zone d'application du vecteur de référence correspond au

cercle inscrit à l'intérieur de l'hexagone. Chaque vecteur applicable par le convertis-

seur possède un module égal à
√

2 Idc et le module maximal du vecteur de référence

est :

|Iαβref |max =
√

2 Idc cos
(π

6

)
=

√
3

2
Idc

A�n de garder un gain constant pour la MLI vectorielle, nous ne considérerons pas

le cas de la sur-modulation, lorsque le vecteur de référence se trouve dans les zones

grisées de la Figure 2.6.

L'indice de modulationM est dé�ni comme le rapport entre la norme du vecteur

de référence et son module maximal |Iαβref |max :

M =

√
I2dref + I2qref√

3

2
Idc

(2.17)

Cet indice de modulation est donc compris entre 0 et 1. Pour les raisons évoquées

plus haut, le choix s'est porté sur le motif MFSM, mais sur six secteurs a�n de

faciliter sa programmation dans le FPGA. Les changements de secteur sont facilités

du fait de la présence aux deux extrémités du vecteur nul. Le motif d'application

des vecteurs sur une période de découpage (lorsque le vecteur de référence se trouve

dans un secteur j) est présenté Figure 2.7 (en amont).
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2.4 Contrôlabilité du système

Récemment, plusieurs articles ont traité des problèmes de contrôlabilité du conver-

tisseur lors d'un fonctionnement sur une impédance de charge élevée, en appliquant

une référence de puissance réactive minimale [GWXZ18] [KK19]. Leurs méthodes

sont basées sur le calcul de l'énergie réactive produite par le �ltre di�érentiel d'entrée

du convertisseur. Cela requiert donc la valeur du condensateur de �ltrage : comme

celle-ci varie au cours du temps et de son utilisation, cela a conduit [GWXZ18] à

e�ectuer un estimateur de cette valeur.

Dans cette partie, nous verrons un algorithme de contrôlabilité basé sur l'impé-

dance de charge du convertisseur et la manière d'étendre cette plage de contrôla-

bilité. Cet algorithme sera lié à la partie contrôle du convertisseur dans le but de

toujours obtenir en sortie la tension continue de référence en autorisant toutefois

la consommation de manière contrôlée d'énergie réactive lorsqu'un fonctionnement

à facteur de puissance unitaire n'est plus possible. D'après le système d'équations

di�érentielles (2.13), en négligeant la résistance rs du �ltre d'entrée, et en supposant

le réseau triphasé équilibré direct (Vq = 0), la tension aux bornes des condensateurs

et les courants de référence valent en régime permanent :

Idref = ILd + CωVcq

Iqref = ILq − CωVcd

Vcd = Vd + LsωILq

Vcq = Vq − LsωILd = −LsωILd

(2.18)

2.4.1 Plage de contrôlabilité

Dans ce qui suit, l'algorithme qui permet de maintenir le convertisseur dans sa

zone de contrôlabilité va être présenté. En pratique, nous voulons toujours fonction-

ner à facteur de puissance unitaire. Les puissances actives et réactives fournies par
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le réseau sont :

P = Vd ILd Q = Vd ILq (2.19)

ILq est l'image du courant réactif prélevé sur le réseau triphasé, et doit être asservie

à zéro pour le contrôle. L'équation 2.18 devient :

Idref = ILd(1− LsCω2)

Iqref = −CωVd
(2.20)

En introduisant le rendement du redresseur :

η =
Pdc
P

=
Vdc Idc
Vd ILd

(2.21)

les variables de référence peuvent alors s'écrire :

Idref =
VdcIdc
Vd η

(1− ω2LsC) (2.22)

Iqref = −CωVd (2.23)

Comme l'indice de modulation est inférieur à 1 nous obtenons l'inégalité :

√
I2dref + I2qref ≤

√
3

2
Idc

Ce qui donne un minorant du courant Idc :

Idc ≥
CωVd√

3

2
−
(
Vdc
Vd η

(1− ω2LsC)

)2
(2.24)

Cette limite peut être écrite en fonction de l'impédance de charge R0 =
Vdc
Iload

.
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En régime permanent nous avons Idc = Iload, ce qui permet d'écrire :

R0 ≤ Rlim =
Vdc
CωVd

√
3

2
−
(
Vdc
Vd η

(1− ω2LsC)

)2

(2.25)

Ainsi, pour des valeurs d'impédance de charge supérieures à Rlim, le convertisseur

ne peut plus atteindre à la fois sa référence de tension de sortie et maintenir nul le

courant ILq car l'indice de modulation sera maximal.

2.4.2 Augmenter la plage de contrôlabilité

A�n de toujours obtenir la tension de sortie souhaitée, indépendamment de l'im-

pédance de charge, il est possible d'autoriser la consommation d'énergie réactive en

adaptant la référence de courant de ligne d'axe q ce qui fait l'objet de cette section.

En régime permanent, en reprenant le système (2.18), en suivant le même rai-

sonnement que précédemment il est possible d'obtenir une nouvelle inégalité.

|ILq(1− ω2LsC)− CωVd| ≤ Idc

√
3

2
− G2

v

η2
(1− ω2LsC)2 (2.26)

Nous dé�nissons le gain en tension Gv et ωf la pulsation de �ltrage

Gv =
Vdc
Vd

et ωf =
1√
LsC

En enlevant la valeur absolue, nous obtenons 2 cas :

Cas N o1 :

ILq ≤

(
CωVd + Idc

√
3

2
− G2

v

η2
(1− ω2LsC)2

)
1− ω2LsC

(2.27)

Cas N o2 :

ILq ≥

(
CωVd − Idc

√
3

2
− G2

v

η2
(1− ω2LsC)2

)
1− ω2LsC

(2.28)
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En considérant un gain en tension Gv constant, lorsque le courant de sortie Idc

décroît vers des faibles valeurs, ILq devrait augmenter a�n de compenser la limitation

en courant maximale. Cependant dans le cas N o1, la diminution de Idc entraîne la

diminution de ILq ce qui est contraire à l'objectif �xé. En revanche le casN o2 satisfait

notre contrainte. Ainsi en considérant la pulsation de �ltrage ωf et une marge de

sécurité α ≥ 1, l'équation (2.28) peut s'écrire :

ILq ≥ α

(
CωVd

(1− (ω/ωf )2)
− Idc

√
3

2(1− (ω/ωf )2)2
− G2

v

η2

)
(2.29)

Dans cette section, nous avons décrit un algorithme qui permet au convertisseur

de toujours obtenir une tension de sortie contrôlable et atteignable indépendam-

ment de la valeur de l'impédance de charge. Cela est rendu possible, en autorisant

la consommation de manière contrôlée d'énergie réactive, par le changement de la

référence de courant d'axe q, ILqref . Le paramètre de réglage noté α dans (2.29) per-

met d'adapter le niveau d'énergie réactive consommée et donc agit indirectement

sur l'indice de modulation M. Avec α à 1 donc M=1, le système atteindra toujours

sa tension de référence, et la consommation d'énergie réactive sera minimale. Avec

α > 1, alors M < 1, la consommation de réactif sera plus importante tout en main-

tenant la tension de sortie égale à sa référence. En pratique, il sera utile de garder

une marge de sécurité à l'aide de ce paramètre de réglage α.

A�n de réaliser en simulation le passage d'un état contrôlable à un état non

contrôlable, la valeur de la résistance de charge est modi�ée selon la courbe de la

Figure 2.8a. Le passage d'un état à l'autre se fait lorsque la variable exprimant le

rapport entre Rlim et R0 vaut 1 (Rlim = 40 Ω).

La tension de sortie mesurée Vdcmes montre que celle-ci est bien asservie à sa

référence Vdcref que l'on soit dans le cas contrôlable ou non contrôlable (Figure 2.8b).

Le courant de sortie Idc ne présente pas de variations brusques.

Dans le cas où l'algorithme de contrôle n'est pas mis en place (Figure 2.9a),
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la valeur de ILqref est nulle. L'augmentation de la résistance de charge R0 avec

la régulation de tension mise en place entraînent une diminution du courant Idc.

Cela contraint la norme du vecteur de référence à diminuer et il en résulte alors un

courant d'axe q positif et non contrôlé. Également, comme la référence d'axe q n'est

pas modi�ée, les sorties des régulateurs d'axe d et q divergent car les variables ne

peuvent plus atteindre leurs références (Figure 2.10a).
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Figure 2.8 � a) Variation de R0 lors de l'essai de contrôlabilité b) Asservissement
de la tension de sortie et courant de sortie lors de la variation de la résistance de
charge avec l'algorithme de contrôlabilité.
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Figure 2.9 � Indice de modulation, rapport Rlim/R0, et asservissement de ILq a)
sans l'algorithme de contrôlabilité b) avec l'algorithme de contrôlabilité.

En revanche, dans le cas où l'algorithme de contrôlabilité est actif, les sorties
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des régulateurs n'ont pas besoin d'être saturées car les références sont adaptées

(Figure 2.10b). Aussi, il est possible d'adapter le niveau de l'indice de modulation

pour éviter la saturation en changeant la valeur de α, ce qui aura pour conséquence la

consommation d'une énergie réactive supplémentaire. Dans notre exemple, la valeur

de α a été �xée à 1.3 ce qui explique le passage tout d'abord de ILq de 0.3 à 0.4 A et

l'indice de modulation de 1 à 0.95 entre les cas sans et en présence de l'algorithme

(Figure 2.9b).
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Figure 2.10 � Idqref en sortie du régulateur et après saturation de l'indice de mo-
dulation a) sans l'algorithme de contrôlabilité b) avec l'algorithme de contrôlabilité.
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2.5 Contrôle de type PI

Dans le cas où le redresseur est associé en sortie à un �ltre LC a�n d'ob-

tenir une tension continue contrôlable, le contrôle de la puissance active se fait

en général en utilisant une structure avec deux boucles imbriquées de type PI

[FHK14][KK19][MK15]. La boucle interne correspond au courant de sortie Idc tandis

que la boucle externe correspond à la tension de sortie Vdc. Dans la suite de cette

section, l'étude se fera sur le redresseur alimentant une charge purement résistive

R0. Nous verrons comment il est possible de modéliser et de régler ces correcteurs à

l'aide par exemple de Matlab, en utilisant une modélisation basée sur des fonctions

de transfert obtenues à l'aide de la représentation d'état du système.

2.5.1 Boucle interne sur Idc

Le réglage de ces régulateurs se fera à l'aide du modèle d'état linéarisé au voisi-

nage d'un point de fonctionnement. Le modèle d'état au sens des valeurs moyennes

utilisé est présenté dans (2.13). Après linéarisation du système, il est possible de

l'écrire sous la forme suivante, où X représente le vecteur d'état et U le vecteur

contenant les grandeurs d'entrées.

Ẋ = A X + B U

X = [ILd, ILq, Vcd, Vcq, Idc, Vdc]
>

U = [Idref , Iqref , Vd, Vq]
>

(2.30)

Pour la boucle interne, l'idée est de contrôler le courant de sortie Idc à l'aide de la

variable de commande responsable du prélèvement de puissance active notée Idref ,

en utilisant un régulateur de type PI. Le schéma bloc associé à cela est présenté à

la Figure 2.11.

La fonction de transfert correspondante à ce type de régulateur est donnée par
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Idcref

Idcmes

+
-

PI Idc

+
+

Kpi

1
s

Modèle moyen

FTa

Idrefsortie
entrée

Kii

Figure 2.11 � Schéma bloc du système avec un contrôle de type PI sur le courant
de sortie Idc

la relation suivante, où s correspond à la variable de Laplace :

PIIdc = Kpi

(
1 +

Kii

s

)
(2.31)

La fonction de transfert que l'on cherche à obtenir à partir du modèle d'état est

celle liant la variable d'état Idc à la variable de commande Idref notée FTa. A�n

de passer d'une représentation d'état à une fonction de transfert, nous utilisons la

relation suivante :

FTa =
Idc
Idref

= CV E (s Idn − A)−1 B CV C

CV E = [0, 0, 0, 0, 1, 0]

CV C = [1, 0]>

(2.32)

où Idn correspond à la matrice identité de taille (n× n), et où les vecteurs CV E et

CV C sont de tailles respectivement (1, n) et (m, 1) où n est le nombre de variables

d'états, ici 6, et m le nombre de variables de commande, ici 2.

La fonction de transfert en boucle fermée du système avec le contrôle du courant

de sortie est :

FTBFIdc =
PIIdc FTa

1 + PIIdc FTa
(2.33)

Le réglage des paramètres du correcteur s'e�ectue à l'aide de l'étude de la réponse

à un échelon de ce système en boucle fermée via Matlab. Les paramètres utilisés lors
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de la simulation sont détaillés dans les Tables 2.1 et 2.3. La réponse du système en

boucle fermée à un échelon sur la valeur de référence de courant Idcref de 10 à 11A

est analysée pour di�érentes valeurs de la variable Kpi (Figure 2.12). La valeur de

Kii a été �xée (à 900) pour garantir la marge de phase. Les diagrammes de Bode

correspondant à ces di�érentes valeurs de Kpi sont présentés dans la Figure 2.13.

L'augmentation de la valeur de Kpi entraîne une augmentation de la bande passante

du système en boucle fermée et donc une diminution du temps de réponse.
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Figure 2.12 � Réponse à des échelons avec di�érentes valeurs de Kpi

Par ailleurs, il est également possible d'utiliser Simulink a�n d'étudier la réponse

à un échelon du modèle moyen avec ce régulateur. La comparaison entre les deux

méthodes d'analyse est e�ectuée pour une valeur de Kpi = 0.5 (Figure 2.14). Les

deux méthodes donnent des résultats identiques, cependant, travailler avec la re-

présentation en fonction de transfert depuis Matlab possède plusieurs avantages : le

réglage des correcteurs se fait via des temps de simulation plus courts ; il est possible

d'étudier les valeurs propres pour conclure sur la stabilité ; et d'obtenir les di�érents
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Figure 2.13 � Diagramme de Bode avec di�érentes valeurs de Kpi

diagrammes de Bode a�n d'étudier les marges de gain et de phase notamment.
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Figure 2.14 � Comparaison entre les résultats obtenus avec Matlab en utilisant les
fonctions de transfert et Simulink lors d'un échelon sur Idc (de 10 à 12A)
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2.5.2 Boucle externe sur Vdc

Après avoir réglé la boucle interne sur le courant de sortie Idc, il est possible de

mettre en place la boucle externe concernant la régulation de la tension de sortie

Vdc (Figure 2.15).

Vdcref

Vdcmes

+
-

PI Vdc

+
+

1
s

FTBF Idc
Idcref

sortieentrée Idcmes
FT Kpv

Kiv

Figure 2.15 � Schéma bloc du système avec les boucles de régulation sur Idc et Vdc

La fonction de transfert du régulateur PI est :

PIV dc = Kpv

(
1 +

Kiv

s

)
(2.34)

La fonction de transfert entre Idcref et Idcmes est celle de la boucle (de courant)

fermée FTBFIdc établie précédemment. Le lien entre Vdcmes et Idcmes est dé�ni par

la fonction FT :

FT =
R0

1 +R0Cdc s
(2.35)

La fonction de transfert en boucle fermée rassemblant les deux contrôles est :

FTBFV dc =
PIV dc FTBFIdc FT

1 + PIV dc FTBFIdc FT
(2.36)

L'étude de la réponse à un échelon de ce système en boucle fermée permet de

régler les paramètres du correcteur à l'aide de Matlab. La réponse du système en

boucle fermée à un échelon sur la valeur de référence de tension Vdcref de 100 à

120 V est analysée avec di�érentes valeurs pour la variable Kpv (Figure 2.16). La

valeur de la variable Kiv a été choisie pour garantir la marge de phase (à 180).

Les diagrammes de Bode associés aux di�érentes valeurs sont présentés dans la
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Figure 2.17. L'augmentation de la valeur de Kpv entraîne une augmentation de la

bande passante du système en boucle fermée et donc une diminution du temps de

réponse.
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Figure 2.16 � Réponses à des échelons avec di�érentes valeurs de Kpv
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Figure 2.17 � Diagramme de Bode avec di�érentes valeurs de Kpv

Les résultats obtenus avec Matlab et ceux obtenus depuis Simulink, avec une
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valeur de Kpv = 0.04, sont identiques (Figure 2.18). Les paramètres du redresseur

utilisés pour la simulation sont présentés dans la Table 2.3 et les paramètres de

contrôle sont dans la Table 2.1.
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Figure 2.18 � Comparaison entre les résultats de Matlab en utilisant les fonctions
de transfert et Simulink lors d'un échelon sur Vdc (de 100 à 120 V)

Table 2.1 � Paramètres du contrôle PI

Notation Valeur

Kpi 0.5

Kii 900

Kpv 0.04

Kiv 180
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2.6 Ajout d'une méthode de damping actif

Le contrôle de la tension de sortie du convertisseur peut être réalisé à l'aide de

deux boucles imbriquées de type PI comme décrit précédemment. Cette solution

est simple mais sou�re de nombreux inconvénients. Le fait de contrôler uniquement

les variables de sortie du convertisseur peut notamment conduire à des oscillations

non contrôlées sur le courant réseau. Ces oscillations sont causées par la mise en

résonance du �ltre di�érentiel d'entrée LsC excité par les harmoniques générés par

la commutation des transistors.

La plus simple des méthodes permettant d'atténuer ces oscillations consiste à

placer une résistance en parallèle du condensateur : cette méthode de damping passif

génère des pertes supplémentaires ce qui n'est pas souhaitable. Des méthodes de

damping actif ont donc été développées a�n de pouvoir atténuer les oscillations

sans générer des pertes supplémentaires. Une méthode dite de résistance virtuelle

fréquemment utilisée va être brièvement abordée [ZYD+15].

L'idée de cette méthode, est d'ajouter sur la référence de courant d'axe d, un

courant supplémentaire provenant de l'utilisation du damping actif. Ce courant ne

contient qu'une partie alternative. En e�et la présence d'une composante continue

engendrerait une sur-modulation. La présence d'harmoniques sur le courant réseau

induit des harmoniques sur la tension aux bornes des condensateurs AC. Celle-

ci contient donc une composante continue proportionnelle à la tension e�cace du

réseau triphasé et une composante alternative causée par la résonance du �ltre LsC

à une pulsation ωf = 1/
√
LsC. Le courant de damping est obtenu après l'utilisation

d'un �ltre passe haut sur la tension aux bornes des condensateurs de �ltrage et une

division par la valeur de la résistance virtuelle.

La partie de damping actif se détermine à l'aide des équations du modèle moyen

dans lesquels, les dynamiques des variables DC ainsi que les résistances sont négli-

gées, ce qui donne :
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Ls
d

dt
ILd = Vd − Vcd + LsωILq

Ls
d

dt
ILq = Vq − Vcq − LsωILd

C
d

dt
Vcd = ILd − Idref − idamp + CωVcq

C
d

dt
Vcq = ILq − Iqref − CωVcd

(2.37)

La représentation d'un �ltre passe haut du premier ordre (HPF) est présenté

Figure. 2.19.
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Figure 2.19 � Schéma représentant un �ltre passe haut du premier ordre

Le courant de damping est calculé par :

idamp =
out

Rh

=
in

Rh

s

s+ wHPF
(2.38)

Le système est soumis à des échelons sur les entrées Vd et Idref pour plusieurs

valeurs du paramètre Rh (Figure 2.20). Une valeur relativement basse de Rh atténue

davantage les oscillations mais augmente le temps de réponse.

Le courant réseau ILabc est comparé avec et sans damping actif (Figure. 2.21).

L'utilisation du damping permet e�ectivement de réduire l'amplitude des oscillations

de 3 à 1 A dans le cas de l'alimentation d'une charge résistive de 10 Ω sous 150 V

avec un réseau à 110 V et 60Hz.
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Figure 2.20 � In�uence du paramètre de réglage Rh sur la réponse à un échelon de
la fonction de transfert entre : a) Vcd et Idref b) Vcd et Vd
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Figure 2.21 � Courants réseau ILabc avec/sans la présence du damping actif

La réponse dynamique du système, lors d'un échelon de charge (de 10 à 20 Ω),

est comparée avec et sans damping (Figure. 2.22), dans le cas d'un réseau à 110V et
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60Hz et une régulation en tension à 150V (réalisée à l'aide des deux boucles PI pré-

cédemment décrites). La méthode de damping actif permet e�ectivement de réduire

l'amplitude des oscillations sur le courant réseau et n'a�ecte pas la dynamique du

système.
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Figure 2.22 � Réponse à un échelon de charge de 10 à 20 Ω avec le contrôle classique
avec et sans damping actif
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2.7 Contrôle proposé pour le redresseur triphasé de

type buck
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ILd
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Figure 2.23 � Schéma de contrôle général

Le contrôle généralement utilisé pour ce redresseur, présenté dans la section

précédente, n'agit que sur les grandeurs de sortie du convertisseur. L'absence de

contrôle des grandeurs d'entrée du convertisseur nécessite l'ajout d'une méthode de

damping pour atténuer les oscillations non contrôlées sur le courant réseau

Une nouvelle méthode, permettant de contrôler ce convertisseur, est décrite dans

cette partie. Il s'agit de contrôler les grandeurs de sortie mais également celles d'en-

trée que sont les courants d'axe d et q du réseau triphasé. En intégrant dans sa

commande le �ltre d'entrée, cette méthode permet d'atténuer les oscillations pré-

sentes sur le courant réseau. Elle est basée sur le principe de platitude des systèmes

di�érentiels et contrairement au contrôle classique sa dynamique ne dépend pas du

point de fonctionnement.

2.7.1 Le principe de platitude des systèmes di�érentielles

Un système non linéaire de la forme ẋ = f(x, u), composé d'un vecteur d'état

x ∈ Rn et d'un vecteur d'entrée u ∈ Rm, est considéré comme plat si et seulement

si il existe un vecteur contenant les sorties plates composé de m éléments et les

fonctions ϕ : (Rm)r+1 → Rn,Ψ : (Rm)r+2 → Rm et φ : Rn× (Rm)s+1 → Rm, de tel

sorte qu'il soit possible d'écrire [FLMR95] :
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
y = (y1, y2, ..., ym) = φ(x, u, u̇, ..., u(s))

x = ϕ(y, ẏ, ..., y(r))

u = Ψ(y, ẏ, ..., y(r+1))

(2.39)

où r est s sont des entiers. Quand un système est dé�ni comme plat, alors les dy-

namiques des variables d'états sont entièrement décrites par les sorties plates et un

nombre �ni de leurs dérivées. Par conséquent, si les trajectoires des sorties plates

sont bien contrôlées, alors les trajectoires des variables d'états sont également bien

connues même en régime transitoire. La synthèse de la trajectoire des sorties plates

permet de générer les variables de commande dans le cas où les paramètres sont

bien connus. Si le modèle est exact, les commandes déterminées en boucle ouverte

permettent d'atteindre le point de fonctionnement désiré. Cependant, en raison d'er-

reurs de modélisation et d'éléments parasites, un contrôle en boucle ouverte engen-

drera une erreur statique entre le point de fonctionnement désiré et celui obtenu.

A�n d'assurer une erreur statique nulle en régime permanent, un contrôle linéarisant

est utilisé comme présenté dans [TSP+18] et [HLX+19].

2.7.2 Le cas du redresseur triphasé de type buck

Dans le cas du redresseur triphasé étudié, le contrôle proposé contient deux

boucles. En e�et, le modèle moyen (2.13) va être séparé en deux parties distinctes :

les quatre premières équations d'un côté (les composantes dq du courant réseau et

de la tension aux bornes des condensateurs AC) et les deux dernières d'un autre

(concernant le courant et la tension DC de sortie).

Le lien entre les variables AC et DC du système est la puissance consommée

par le redresseur dé�nie par I>dqref × Vcdq : elle est prélevée du réseau triphasé et

injectée sur la partie DC. Les variables DC n'apparaissent pas explicitement dans le

système d'équations AC : les variables AC peuvent être alors traitées séparément.

Deux boucles de contrôle peuvent alors être déterminées.
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La boucle interne contrôlera le courant réseau avec une dynamique élevée a�n

de rejeter les oscillations. Elle est basée sur le principe de platitude appliquée au

modèle réduit dé�ni par les quatre premières équations du modèle (2.13). Une boucle

externe avec une dynamique plus faible contrôlera la tension de sortie en régulant

l'énergie totale contenue dans l'inductance Ld et le condensateur Cdc de sortie.

2.7.3 La boucle interne

Dans la suite, nous allons véri�er les propriétés de platitude du modèle d'état

dans lequel les dynamiques des variables DC (Idc, Vdc) sont négligées. Ce système

est donc composé du vecteur d'état x et du vecteur de contrôle u suivants :

x = [ILd, ILq, Vcd, Vcq]
>

u = [Idref , Iqref ]
>

Comme ce système est composé de deux variables de commande, il peut être consi-

déré comme plat si et seulement si il existe un vecteur contenant les sorties plates

y = [y1, y2] tel que dé�ni dans (2.39). Nous avons choisi les courants réseaux associés

aux deux variables de commande que sont Idref et Iqref :

y1 = ILd y2 = ILq (2.40)

Les variables Vcd et Vcq peuvent être exprimées en fonction des sorties plates et

leurs dérivées premières :

Vcd = Vd − rsILd + LsωILq − Lsẏ1 = ϕ1(y1, ẏ1, y2)

Vcq = Vq − rsILq − LsωILd − Lsẏ2 = ϕ2(y2, ẏ2, y1)

(2.41)

La seconde dérivation des sorties plates mène à :

Idref = CLsÿ1+ILd+Cω(2Vcq−Vq+LsωILd+2rsILq)+
rsC

Ls
[Vd−rsILd−Vcd] (2.42)
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Iqref = CLsÿ2+ILq+Cω(−2Vcd+Vd+LsωILq−2rsILd)+
rsC

Ls
[Vq−rsILq−Vcq] (2.43)

ce qui permet d'exprimer le vecteur de contrôle u en fonction de y1 et y2 et leurs

dérivées :

Idref = Ψ1(y1, ẏ1, ÿ1, y2, ẏ2) Iqref = Ψ2(y2, ẏ2, ÿ2, y1, ẏ1)

Ainsi toutes les variables d'état et de contrôle du système considéré peuvent

s'exprimer en fonctions des sorties plates et de leurs dérivées : ce système peut être

considéré comme plat.

Comme décrit dans [TSP+18],[HLX+19], une linéarisation par retour d'état va

être utilisée a�n d'assurer le contrôle des sorties plates à la trajectoire de référence.

Cette méthode fait apparaître des variables de contrôle intermédiaires ν = [νd νq]

dé�nies comme suit :

ÿ1 = νd ÿ2 = νq (2.44)

Ensuite, le calcul des variables νd et νq est généralement e�ectué en imposant

une loi de contrôle qui permet de �xer la dynamique de l'erreur grâce à une équation

di�érentielle du second ordre (2.45) où les variables y1ref et y2ref correspondent à

ILdref et ILqref . Les coe�cients sont déterminés de manière à ce que le polynôme

de l'équation caractéristique possède des pôles à partie réelle négative. Ainsi, l'er-

reur converge exponentiellement vers zéro [ZGP+11]. Cela nous mène aux relations

suivante :

νd = ÿ1ref +K1,1(ẏ1ref − ẏ1) +K2,1(y1ref − y1) +K3,1

∫
(y1ref − y1)

νq = ÿ2ref +K1,2(ẏ2ref − ẏ2) +K2,2(y2ref − y2) +K3,2

∫
(y2ref − y2)

(2.45)

Finalement, il est possible d'exprimer les variables de contrôle Idqref d'après

(2.42) et (2.43) en remplaçant ÿ1 et ÿ2 par les variables �ctives νd and νq :
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Idref = Ψ1(y1, ẏ1, νd, y2, ẏ2) Iqref = Ψ2(y2, ẏ2, νq, y1, ẏ1) (2.46)

Les coe�cients K1,i, K2,i et K3,i, sont identi�és avec un polynôme d'ordre 3 :

P (s) = s3 +K1,is
2 +K2,is+K3,i = (s+ p1,i)(s

2 + 2ξωis+ ω2
i ) (2.47)

Le pôle du polynôme d'ordre 1 et les pôles du polynômes d'ordre 2 ont la même partie

réelle a�n de béné�cier d'une bonne réponse dynamique. Il aurait été possible de

choisir pour le pôle du polynôme d'ordre 1 une partie réelle plus faible que celle des

pôles du polynôme d'ordre 2, mais cela aurait limité la dynamique du système, car

le système d'ordre 3 se serait comporté principalement comme un système d'ordre

1 plus lent.

p1,i = ξωi; K1,i = 3ξωi; K2,i = ω2
i + 2ξ2ω2

i ; K3,i = ξω3
i

(2.48)

Les valeurs des paramètres ξ et ωi (respectivement ω1 et ω2 pour les courants

d'axe d et q) dé�nissent le comportement dynamique désiré. En e�et, les valeurs

de ω1 et ω2 correspondent à la bande passante désirée pour les régulateurs en re-

jet de perturbations. La bande passante des régulateurs doit être assez élevée a�n

d'atténuer les oscillations mais pas trop pour ne pas augmenter la sensibilité aux

perturbations.

Une validation de la boucle interne a été e�ectuée en utilisant l'outil de simula-

tion Simulink, en utilisant les paramètres du redresseur (Table 2.3) et les paramètres

de contrôle (Table 2.2). La Figure 2.24, présente la réponse du courant dans l'induc-

tance d'axe d (ILd) lors d'un échelon sur sa référence ILdref pour di�érentes valeurs

de bande passante de la trajectoire de référence obtenu à l'aide d'un �ltre passe bas

d'ordre 2. La valeur de la bande passante de ce �ltre déterminera la dynamique du

système en suivi de trajectoire de référence.
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Figure 2.24 � a) Réponse de ILd à un échelon sur la référence ILdref b) Diagramme
de Bode en boucle fermée.

2.7.4 La boucle externe

La boucle externe est basée sur un régulateur d'énergie. Il contrôle l'énergie

totale, notée y, stockée à la fois dans l'inductance de sortie Ld et le condensateur

de sortie Cdc. Il est possible à partir de la variation de l'énergie totale stockée ẏ, de

faire apparaître un bilan de puissance entre l'entrée et la sortie du convertisseur.

y =
1

2
LdI

2
dc +

1

2
CdcV

2
dc

ẏ = VcdIdref + VcqIqref − rdcI2dc − VdcIload
(2.49)

En e�ectuant un bilan de puissance sur la partie AC on obtient :

Ls
2

d

dt
(I2Ld + I2Lq) +

C

2

d

dt
(V 2

cd + V 2
cq) = VdILd + VqILq − (VcdIdref + VcqIqref )− rs (I2Ld + I2Lq)

(2.50)

La partie de gauche de cette équation correspond à la variation d'énergie dans le

�ltre LsC. Le terme VcdIdref + VcqIqref est le terme de couplage entre la partie AC

et DC (puissance transmise du côté AC vers le côté DC), qui se simpli�e lorsque le

modèle complet est pris en compte ((2.49) et (2.50)). Si nous prenons l'hypothèse

que les variations de l'énergie stockée dans le �ltre LsC d'entrée sont lentes et en
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négligeant la résistance rs, alors ẏ peut également s'écrire :

ẏ ' VdILd + VqILq − VdcIload (2.51)

La référence de puissance active s'écrit alors :

Pref = Vd ILdref ' ẏ + VdcIload (2.52)

La bande passante de la boucle externe (qui est imposée par la valeur de ωBF ) doit

être relativement lente en comparaison des boucles internes (ω1, ω2) a�n de respecter

le découplage e�ectué entre les variables AC et DC. Les paramètres de contrôle sont

dé�nis dans la Table 2.2.

La loi de contrôle suivante va être utilisée a�n de calculer ẏ dans laquelle la

partie intégrale permet de rejeter les erreurs de modélisation et où yref correspond à

l'énergie totale de référence obtenue en remplaçant les variables par leurs références.

ẏ = ẏref +K1(yref − y) +K2

∫
(yref − y) (2.53)

Les coe�cients sont identi�és à l'aide d'un polynôme d'ordre 2 :

P (s) = s2 + 2ξωBF s+ ω2
BF K1 = 2ξωBF K2 = ω2

BF

Ainsi, le contrôle proposé, basé sur le principe de platitude des systèmes di�éren-

tiels, utilise deux boucles imbriquées avec une large di�érence de bande passante. La

boucle interne contrôle directement le courant réseau a�n d'atténuer les oscillations

présentes, tandis que la boucle externe, avec une bande passante inférieure, contrôle

l'énergie stockée dans l'inductance Ld et le condensateur de sortie Cdc. La solution

proposée ne dépend pas du point de fonctionnement contrairement à la méthode

classique. De plus, le réglage des paramètres de contrôle est simpli�é car les di�é-
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rentes bandes passantes peuvent être sélectionnées directement à l'aide des variables

ω1, ω2 et ωBF .

Table 2.2 � Paramètres du contrôle par platitude

Notation Valeur Unité

ξ 0.7 -

ωBF 120 rad.s−1

ω1 6000 rad.s−1

ω2 5500 rad.s−1

La réponse à un échelon sur la tension de sortie de référence Vdcref (de 150

à 170V) est présentée sur la Figure 2.25 avec di�érentes bandes passantes sur la

trajectoire de référence (BP_traj). L'augmentation de la bande passante engendre

une diminution du temps de réponse mais celle-ci doit rester relativement faible par

rapport à la boucle interne. Les paramètres du redresseur utilisés sont ceux de la

Table 2.3 et les paramètres de contrôle, de la Table 2.2.
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Réponse à un échelon sur la tension de référence

Figure 2.25 � Réponse à un échelon sur Vdcref de 150 à 170V en faisant varier la
bande passante de la trajectoire de la tension de référence.
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Table 2.3 � Paramètres utilisés lors des simulations

Paramètre Notation Valeur

Tension e�cace réseau Vabc 110V

Fréquence du réseau f 60Hz

Condensateur DC Cdc 0.89mF

Charge résistive R0 10Ω

Inductance �ltrage AC Ls 225µH

Résistance série inductance AC rs 0.05Ω

Condensateur �ltrage AC C 39µF

Inductance de sortie DC Ld 9.7mH

Résistance série inductance DC rdc 0.33Ω

2.8 Comparaison entre le contrôle classique et celui

proposé

Dans cette section, nous allons nous intéresser d'abord à la réponse à un échelon

sur la tension de référence lorsque les deux boucles externes sont réglées de manière

à avoir des bandes passantes identiques. Ensuite, nous regarderons l'amplitude des

oscillations sur le courant réseau dans les cas suivants : contrôle classique sans mé-

thode de damping actif, contrôle classique avec la méthode de damping actif et en�n

la méthode de contrôle proposée.

La Figure 2.26, représente les diagrammes de Bode en boucle fermée des deux

méthodes, le réglage ayant été e�ectué a�n d'obtenir des bandes passantes similaires

sur la boucle externe. Le contrôle proposé présente une atténuation supérieure à la

méthode classique pour les hautes fréquences.

La Figure 2.27, présente la réponse à un échelon sur la tension de référence pour

les deux méthodes : les deux réponses sont similaires, ce qui est parfaitement normal,

étant donné le réglage e�ectué sur les correcteurs pour des réponses à des échelons

autour d'un point de fonctionnement.
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Figure 2.26 � Diagramme de Bode en boucle fermée avec les contrôles classique et
proposé
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Figure 2.27 � Réponse à un échelon sur la tension de référence Vdcref de 150 à 170
V pour les deux contrôles avec les paramètres listés Table 2.3 et 2.4
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Table 2.4 � Paramètres de contrôle utilisés pour e�ectuer la comparaison des mé-
thodes

Notations Valeur Unité

ξ 0.7

ωBF 120 rad.s−1

ω1 6000 rad.s−1

ω2 5500 rad.s−1

ω_filter 1000 rad.s−1

BP_traj 70 rad.s−1

Kpv 0.05

Kiv 150

Kpi 0.5

Kii 900

Le comportement des deux contrôles en réponse à un échelon sur la valeur de

la charge est analysé (Figure 2.28 pour une variation d'une charge résistive de 10 à

15Ω). Le contrôle proposé possède de meilleures performances dynamiques concer-

nant le rejet de perturbations. En e�et la perturbation avec le contrôle classique

engendre une surtension de 39V suivie d'une chute de tension de 3V, alors que celle

avec le contrôle proposé n'engendre qu'une surtension de 16V sans chute de tension.

De plus le courant Idc a une dynamique plus rapide sans chute de courant avec le

contrôle proposé.
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Figure 2.28 � Réponse à un échelon sur la valeur de la charge de 10 à 15Ω pour
les deux contrôles avec les paramètres listés Table 2.3 et 2.4.

L'amplitude des oscillations des courants réseau ILabc obtenus avec la méthode

classique (contenant le damping actif) et la méthode proposée, sont comparées (Fi-

gure 2.29). L'amplitude des oscillations apparaît réduite avec le contrôle proposé ce

qui con�rme que la méthode proposée possède de meilleures performances sur l'éli-

mination des oscillations causées par la résonance du �ltre di�érentiel LsC : le THD

moyen est deux fois moins élevé (Table 2.5).
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Figure 2.29 � Comparaison des courants réseau ILabc dans di�érents cas : contrôle
classique avec damping actif (pour trois valeurs du paramètre de réglage Rh) et le
contrôle proposé.

Table 2.5 � Comparaison des THD des courants réseau ILabc

Damping actif Contrôle proposé

Rh=1 Rh=0.5 Rh=0.1

THD (%)

moyen
4.7 4.1 3.9 1.9
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2.9 Étude de stabilité et sensibilité paramétrique

Dans cette partie, nous allons développer une analyse de stabilité petit signal

de ce convertisseur avec la partie contrôle dé�nie plus tôt. De manière à écrire le

modèle au sens des variations, les variables d'état X sont dé�nies comme la somme

entre leurs valeurs au point d'équilibre X0, et les variations X̃ de ces valeurs autour

de ce point.

X = X0 + X̃ (2.54)

Pour les équations linéaires du système d'équations di�érentielles (2.13), le mo-

dèle au sens des variations donne les mêmes équations (en substituant aux grandeurs

leurs variations) :

Ls
d

dt
ĨLd = Ṽd − rs ĨLd − Ṽcd + LsωĨLq

Ls
d

dt
ĨLq = Ṽq − rs ĨLq − Ṽcq − Ls ω ĨLd

C
d

dt
Ṽcd = ĨLd − Ĩdref + C ω Ṽcq

C
d

dt
Ṽcq = ĨLq − Ĩqref − C ω Ṽcd

Cdc
d

dt
Ṽdc = Ĩdc −

Ṽdc
R0

(2.55)

L'équation régissant le courant de sortie Idc n'étant pas linéaire, il faut cette fois la

linéariser :

Ld
d

dt
Ĩdc =

(
Vcd0 Ĩdref + Ṽcd Idref0 + Vcq0 Ĩqref + Ṽcq Iqref0

) 1

Idc0

− (Vcd0 Idref0 + Vcq0 Iqref0)
Ĩdc
I2dc0
− rdc Ĩdc − Ṽdc

Il est donc maintenant possible d'écrire le système sous la forme suivante :

d

dt
X̃ = AX̃ +BŨ (2.56)
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où A et B sont les matrices suivantes :

A =



−rs
Ls

ω − 1

Ls
0 0 0

−ω −rs
Ls

0 − 1

Ls
0 0

1

C
0 0 ω 0 0

0
1

C
−ω 0 0 0

0 0
Idref0
LdIdc0

Iqref0
LdIdc0

K − 1

Ld

0 0 0 0
1

Cdc
− 1

R0 Cdc


B =



0 0

0 0

− 1

C
0

0 − 1

C
Vcd0
Idc0Ld

Vcq0
Idc0Ld

0 0



avec K =
−Vcd0 Idref0 − Vcq0 Iqref0

Ld I2dc0
− rdc
Ld

Désormais, il est possible d'étudier la stabilité du système seul en boucle ouverte.

Cependant, le but de cette analyse, est de conclure sur la stabilité du convertisseur en

boucle fermée avec le contrôle proposé, lorsque le système est soumis à des variations

paramétriques. Pour cela, nous ajoutons au système d'état dé�ni auparavant, les

variables d'état correspondantes à la partie contrôle du système. En prenant en

compte, les trois boucles de régulation dé�nies, il est possible d'ajouter trois variables

d'état : l'intégrale de la di�érence entre l'énergie totale et sa référence ε_y_int =∫
yref − y (avec y =

1

2
LdI

2
dc +

1

2
CdcV

2
dc), l'intégrale de la di�érence entre le courant

ILd et sa référence ε_y1_int =

∫
ILdref − ILd = −

∫
ĨLd, l'intégrale de la di�érence

entre le courant ILq et sa référence ε_y2_int =

∫
ILqref−ILq = −

∫
ĨLq. Le système

devient alors :

Ẋ = AX +B U U = [Idref , Iqref ]
>

X = [ILd, ILq, Vcd, Vcq, Idc, Vdc, ε_y_int, ε_y1_int, ε_y2_int]
> (2.57)

Nous allons étudier, la stabilité de l'ensemble lorsqu'il est soumis à des erreurs

sur les paramètres du �ltre LsC. A�n de réaliser cette étude, la partie contrôle
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utilisera des valeurs constantes pour C = 40µF et Ls = 225µH, tandis que ces

valeurs seront modi�ées dans le système d'équations de ±30% (soit 28µF à 52µF

pour C et de 160µH à 290µH pour Ls).

Sur ces plages de variations paramétriques, le système reste stable dans toutes

les con�gurations : le signe de la partie réelle des valeurs propres est strictement

négatif.

La Figure 2.30 permet de comparer les valeurs propres du système lorsque les

paramètres du contrôle et du système sont identiques (à gauche) avec celles lorsque

la variation paramétrique pour le système est de ±30% pour Ls et C (à droite) : les

parties réelles restent négatives, diminuent de 50% en valeur absolue, pour le cas le

plus défavorable.

La Figure 2.31, présente l'allure des valeurs propres lorsqu'un seul paramètre est

modi�é de ±30% par rapport à sa valeur nominale, et que le second paramètre reste

�xé à sa valeur nominale (variation de C à gauche, variation de Ls à droite).
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(b) Avec des erreurs de ±30% sur Ls et C.

Figure 2.30 � Valeurs propres du système avec le contrôle proposé

A�n d'observer le comportement du système, lorsqu'il est soumis à une erreur

sur la valeur du condensateur de �ltrage C, une simulation a été e�ectuée avec une

variation au cours du temps de la valeur de ce paramètre (de 40µF à 24µF par des

échelons décroissants), tandis que la valeur utilisée dans les régulateurs reste égale
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C 

(a) Variation de C

Ls 

(b) Variation de Ls

Figure 2.31 � Allure des valeurs propres lorsqu'un seul paramètre est modi�é de
±30%.

à la valeur initiale de 40µF . Le changement de cette valeur impacte la quantité

d'énergie réactive à compenser par le redresseur. Ainsi, une erreur sur cette valeur

se répercutera donc principalement sur la régulation de courant d'axe q, mais cela

n'a pas d'incidence sur la régulation de la tension de sortie Vdc (Figure 2.32b). Cette

erreur n'engendre sur le courant ILq que de pics brefs visibles (Figure 2.32a) du

fait de la variation de C par des échelons, mais la variable ILq reste bien toujours

parfaitement régulée à sa référence. En e�et, le terme intégral de la loi de contrôle

régulant le courant réseau d'axe q compense l'erreur introduite sur ce paramètre

(Figure 2.33).
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Figure 2.32 � Comportement du système à une variation temporelle de C par
échelons
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Figure 2.33 � Variation temporelle de l'intégrateur axe q
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2.10 L'onduleur et sa commande

La fonction de l'onduleur est de générer une tension alternative aux bornes de

l'inducteur, a�n de contrôler en fréquence et en amplitude le courant Ich le traver-

sant pour obtenir le champ magnétique souhaité. Un �ltre LselfCond est placé en

entrée du pont en H. Il permet de limiter les ondulations de tension aux bornes du

condensateur Cdc car le courant traversant Lself sera constant. Dans le pire des cas,

le courant e�cace dans la charge Ich correspond exactement au courant e�cace Icond

dans le condensateur Cond placé en amont. Ainsi, le choix du condensateur Cond est

important. Le courant traversant les interrupteurs de l'onduleur est de même ampli-

tude que celui traversant l'inducteur ainsi le choix des semi-conducteurs s'est porté

sur des Insulated Gate Drive Transistors (IGBT) car ils sont bon marché, capables

de faire passer des courants importants dans une plage de fréquences correspondant

à notre application : inférieure à 25kHz.

Dans cette partie, nous allons développer l'analyse concernant l'onduleur mo-

nophasé en pont complet avec une commande permettant trois niveaux de tension

comme la méthode dite "Phase Shifted Control" (PSC) par exemple. Nous verrons

les di�érentes séquences de fonctionnement puis un modèle analytique sera com-

paré en simulation avec un modèle développé à l'aide de la librairie Simpower de

Matlab/Simulink. Dans le cas de l'alimentation d'un onduleur monophasé, nous pla-

çons un �ltre LC entre la source de tension DC qui sera notée Ealim et le pont en

H.

A�n de proposer un modèle analytique décrivant le fonctionnement des variables

d'état du système dans chaque séquence, nous devons d'abord modéliser les di�érents

éléments du système. Une résistance sera placée en série pour tenir compte des pertes

dans l'inductance et le condensateur de �ltrage Lself et Cond (notée Rbob et rc). Les

semi-conducteurs seront modélisés à l'état passant à l'aide d'une chute de tension

(Vf pour le transistor, Vd0 pour la diode) associée à une résistance en série (Ron).

La charge sera composée d'une résistance Rch en série avec une inductance Lch.
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Pour les séquences dans lesquelles deux transistors conduisent (Figure 2.34), les

équations d'état (2.58) peuvent s'écrire à l'aide d'une variable θ qui vaut 1 (à gauche,

tension appliquée positive) ou -1 (à droite, tension appliquée négative).

Ich

T1 D1
T2 D2

Vch
D3T3 T4 D4

Courant positif et tension 
appliquée positive

Cond

Lself  Rbob

E

I

Icapa

Ealim

rc

Ron

Vf

Ron

Vf

Rch  Lch

(a) Transistors T1 et T4 fermés

Ich

T1 D1 T2 D2

Vch
D3T3 T4 D4

Courant négatif et tension 
appliquée négative

Cond

Lself  Rbob

E

I

Icapa

Ealim

rc

Ron

Vf

Ron

Vf

Rch  Lch

(b) Transistors T2 et T3 fermés

Figure 2.34 � Séquences de fonctionnement avec deux transistors.

Lself
dI

dt
= Ealim − E −RbobI − rc (I − θ Ich)

Lch
dIch
dt

= θ E + rc (I − θ Ich)−RchIch − θ 2 Vf − 2 RonIch

Cond
dE

dt
= I − θ Ich

(2.58)

Pour les séquences présentées dans lesquelles deux diodes conduisent (Figure 2.35),

les équations d'état (2.59) peuvent s'écrire à l'aide d'une variable θ qui vaut 1 (à

gauche, courant positif) ou -1 (à droite, courant négatif).

Lself  Rbob

Ich

T1 D1 T2 D2

VchD3T3 T4 D4

E

Courant positif et tension 
appliquée négative

I

Cond

Icapa

Ealim

Rch  Lch

rc

Ron

Vd0

Ron

Vd0

(a) Courant positif décroît vers zéro

Ich

T1 D1 T2 D2

Vch
D3T3 T4 D4

Courant négatif et tension 
appliquée positive

Cond

Lself  Rbob

E

I

Icapa

Ealim

rc Ron

Vd0

Ron

Vd0

Rch  Lch

(b) Courant négatif croît vers zéro

Figure 2.35 � Séquences de fonctionnement avec deux diodes.
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Lself
dI

dt
= Ealim − E −RbobI − rc (I + θ Ich)

Lch
dIch
dt

= −θ E − rc (I + θ Ich)−RchIch − θ 2 Vd0 − 2 RonIch

Cond
dE

dt
= I + θ Ich

(2.59)

Pour les séquences présentées dans lesquelles une diode et un transistor conduisent

(Figure 2.36), les équations d'état (2.60) peuvent s'écrire à l'aide d'une variable θ

qui vaut 1 (à gauche, courant négatif) et -1 (à droite, courant positif).

Ich

T1 D1 D2

Vch
D3T3 T4 D4

Courant négatif avec une tension nulle 
obtenu avec T1T2 fermée ou T3T4 fermée

Cond

Lself  Rbob

Ealim E

Icapa

rc

Rch  Lch

T2

Vf

Ron
Vd0

Ron

Vd0

RonVf

Ron

I

(a) Courant négatif

Ich

T1 D1 T2 D2

Vch
D3T3 T4 D4

Courant positif avec une tension nulle 
obtenu avec T1T2 fermée ou T3T4 fermée

I

Cond

Lself  Rbob

Ealim E

Icapa

rc
Vd0

RonVf

Ron

Vd0

Ron
Vf

Ron

Rch  Lch

(b) Courant positif

Figure 2.36 � Séquence d'application du palier de tension nul.

Lself
dI

dt
= Ealim − E −RbobI − rc I

Lch
dIch
dt

= −RchIch + θ (Vd0 + Vf )− 2 RonIch

Cond
dE

dt
= I

(2.60)

Il est possible de procéder à une étape de simulation a�n de confronter notre

système d'équations à un modèle schématique développé avec Simpower (issu de la

librairie Simulink) en renseignant les mêmes paramètres dans les deux situations

(Table 2.6). La Figure 2.37 présente les résultats dans le cas d'une commande PSC.

Les simulations montre que ces deux modélisations donnent des comportements

identiques : cela permet de valider le système d'équations.
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Figure 2.37 � Comparaison entre un modèle schématique Simpower et le système
d'équations présenté dans le cas de la commande PSC.
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Table 2.6 � Paramètres utilisés pour la simulation de l'onduleur

Notation Valeur Unités

fond 6 kHz

Ealim 200 V

Lself 6 mH

Rbob 0.1 Ω

rc 1 mΩ

Cond 0.22 mF

Vd0, Vf 1 V

Ron 2 mΩ

Lch 40 µH

Rch 75 mΩ

2.11 L'inducteur

Les inducteurs comportent des associations de spires en série et parallèle pour

assurer l'adaptation tension/courant en fonction des caractéristiques du dispositif

d'électronique de puissance en amont. Il est plus facile d'utiliser des spires en série :

les courants sont naturellement identiques.

L'inducteur utilisé pour le dispositif d'éjection comporte deux couches de 12

spires chacune bobinées en hélice (de rayons respectifs 56mm et 70mm), de hauteur

125mm. Le diamètre extérieur de spire est 8mm, et le diamètre intérieur 6mm. Les

amenées de courant sont de 100mm de longueur.

Le calcul des caractéristiques de l'inducteur a été fait par élément �nis (EF),

suivant di�érentes formulations et approximations géométriques, a�n de valider cha-

cune. La brique élémentaire est de considérer un tore en court-circuit, pour modéliser

une spire, et d'assembler les spires pour former l'inducteur.
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2.11.1 Spires en série - formulation en courant

2.11.1.1 Inducteur (seul) : spires en série

X
Y

Z

Figure 2.38 � Inducteur : géométrie axisymétrique et 3d

Le calcul de l'inductance a été fait dans le cadre de la magnétostatique, pour

di�érentes approximations géométriques (axisymétrique/3d), et di�érents calculs EF

(axisymétrique/3d), a�n de valider les grandeurs trouvées.

Dans le cadre de la géométrie 3d, chaque couche décrit une hélice, avec un rac-

cordement entre les deux couches, ainsi que le raccordement aux amenées de courant

droites (Figure 2.38 à droite). Les amenées de courant sont court-circuitées. Dans le

cadre de l'approximation axisymétrique de la géométrie chaque spire est modélisée

comme un tore en court-circuit (Figure 2.38 à gauche).

Pour le calcul 3d, une formulation en courant ~a − ϕ a été employée, et pour

le calcul axisymétrique une formulation en courant avec un potentiel vecteur ~a =

a(r, z)~kθ. La Figure 2.39 présente l'induction obtenue par le calcul 3d pour la géo-

métrie 3d (droite) et son approximation axisymétrique (gauche).

Les calculs 3d et axisymétrique donnent sensiblement les mêmes résultats pour

la même géométrie (axisymétrique) (Table 2.7). La di�érence entre géométrie 3d et

géométrie axisymétrique est de 6%. Cela est dûe à la forme hélicoïdale de l'inducteur

en premier lieu, et en second lieu aux connexions inter-couches (0.4µH) et amenées

de courant (0.1µH). Le calcul analytique de l'inductance d'une ligne bi�laire donne
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Figure 2.39 � Induction (géométrie axisymétrique et 3d)

0.08µH pour ces dernières.

Table 2.7 � Inductance de l'inducteur (seul)

inductance (µH) totale couche 1 couche 2 connexions

calcul 3d / géométrie 3d 43.6 19.2 23.9 0.5

calcul 3d / géométrie axi 41.1 18.3 22.8 x

calcul axi / géométrie axi 41.3 18.4 22.9 x

2.11.1.2 Inducteur en présence de ferrite : spires en série

Une ferrite cylindrique de hauteur 150mm, de rayon 28.2mm (surface de base

2500mm2) est placée au centre dans l'inducteur (Figure 2.40).

Au droit de la ferrite, l'induction est canalisée sur une zone où aura lieu l'éjection

(Figure 2.41). Le gradient de champ sera donc important.

Sa présence augmente la valeur de l'inductance de 100% environ. Pour la même

géométrie axisymétrique, l'écart entre calcul 3d et axi est faible (Table 2.8). Le cal-

cul 3d avec la géométrie 3d montre que la part de l'inductance dûe aux amenées de

119



X
Y
Z

X
Y

Figure 2.40 � Inducteur avec ferrite : géométrie axisymétrique et 3d

Figure 2.41 � Induction (géométrie axisymétrique et 3d) : inducteur avec ferrite

courant varie peu (toujours de l'ordre de 0.1µH) car les amenées de courant sont

loin de la ferrite. En revanche celle des connexions inter-couches augmente du fait

de la proximité avec la ferrite.

La ferrite réellement utilisée est de surface de base (section carrée) 2500mm2,

et de hauteur 150mm. La valeur de l'inductance obtenue est très légèrement plus

élevée que pour la ferrite cylindrique, la variation étant dûe aux deux couches, la

valeur pour les connexions restant stable. Ceci permet de mesurer la validité de

l'approximation géométrique d'un parallélépipède de ferrite par un cylindre.
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Table 2.8 � Inductance de l'inducteur avec ferrite

ferrite inductance (µH) totale couche 1 couche 2 connexions

cylindrique calcul 3d / géométrie 3d 107.5 52.5 53.8 1.2

cylindrique calcul 3d / géométrie axi 104.4 51.6 52.8 x

cylindrique calcul axi / géométrie axi 104.1 51.7 52.4 x

parallélépipédique calcul 3d / géométrie 3d 109.3 53.4 54.7 1.2

2.11.2 Spires en parallèle - formulation en tension

Lorsque les spires sont mises en parallèle, la formulation en tension permet le cal-

cul de la résistance et de l'inductance en fonction de la fréquence. Pour des questions

de lisibilité, les valeurs données ci-dessous le sont pour un modèle série de circuit

électrique (lorsque la résistance et l'inductance sont en série). Le calcul est d'abord

fait sur un tore, pour valider les di�érentes formulations, puis sur l'inducteur.

2.11.2.1 Spire torique

Une spire est approximée par un tore plein, de rayon 60mm, dont le rayon de

la section est 5mm. Cela permet d'observer un e�et de peau assez prononcé, et

donc des variations paramétriques importantes. La formulation en tension est testée

dans le cas axisymétrique et 3d pour comparaison. La résistance et l'inductance sont

calculées en fonction de la fréquence (Figure 2.42). Les résultats sont du même ordre

de grandeur pour les calculs axisymétriques et 3d. L'écart pour des fréquences plus

élevées, s'explique par le maillage 3d moins dense, et la frontière extérieure 3d plus

proche. Un calcul analytique approché est également présenté pour comparaison.

Les mêmes calculs sont e�ectués cette fois pour un tore creux, de rayon 60mm,

de rayons extérieur et intérieur de la spire de 5 et 4mm (Figure 2.43), ce qui se

rapproche d'une spire de l'inducteur. La variation en fréquence de la résistance est

beaucoup moins grande, de l'ordre de 10% sur une plage 0-5 kHz du fait que l'e�et
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Figure 2.42 � Résistance (gauche) et inductance (droite) du tore plein en fonction
de la fréquence (calcul 3d en noir, calcul axi en bleu, formule analytique approchée
en rouge)

de peau est relativement limité (1mm représente l'e�et de peau du cuivre à 5 kHz).

De même, la variation de l'inductance en fonction de la fréquence est beaucoup plus

faible.
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Figure 2.43 � Résistance (gauche) et inductance (droite) du tore creux en fonction
de la fréquence (calcul 3d en noir, calcul axi en bleu, formule analytique approchée
en rouge)

2.11.2.2 Inducteur (seul) : spires en parallèle

Les calculs avec une formulation en tension sont e�ectués sur l'inducteur seul.

Contrairement à la formulation en courant, seule l'approximation de géométrie axi-

symétrique de l'inducteur est envisagée (pour des questions de limitation de degrés
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de liberté) : les amenées de courant sont donc négligées, et les spires sont en court-

circuit.

Le calcul de l'impédance (résistance en série avec la réactance) est fait à partir

d'une formulation en tension, où toutes les spires sont mises en parallèle (elles ont

la même tension).

La résistance augmente d'un facteur cinq entre 100Hz et 5000Hz du fait de

l'e�et de peau (Figure 2.44). L'écart entre calcul 3d et axisymétrique augmente

avec la fréquence (e�et du maillage limité pour le calcul 3d). L'inductance varie plus

faiblement, de l'ordre de 15%. Les ordres de grandeurs entre calcul axisymétrique

et 3d sont les mêmes. Par rapport au cas où les spires sont en série, la valeur de

l'inductance est bien plus basse : en multipliant l'inductance par un facteur N2 (N

nombre de spires), cela donne environ 25 µH soit l'ordre de grandeur de l'inductance

pour les spires en série (obtenir précisément l'impédance des spires en série à partir

de la formulation en tension nécessiterait le calcul complet de la matrice admittance

reliant les courants des spires aux tensions).

1 2 3 4 5
0

25

50

75

b

b

b
b

b
b

b

R (µΩ)

f (kHz) 1 2 3 4 5

b

b
b
b b

b b
b b b

0.045

0.050

0.055

0.060

L (µH)

f (kHz)

Figure 2.44 � Inductance en fonction de la fréquence (calcul 3d en noir, calcul axi
en bleu)

2.11.2.3 Inducteur en présence de ferrite : spires en parallèle

Le calcul 3d est e�ectué pour une ferrite parallélipipédique (de section de base

carrée de 2500mm2), de hauteur 150mm, ainsi que pour une ferrite cylindrique (de
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section de base ronde de 2500mm2) de hauteur 150mm. Le calcul axisymétrique est

évidemment e�ectué uniquement pour une ferrite cylindrique.
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Figure 2.45 � Inductance en présence de ferrite en fonction de la fréquence (paral-
lélépipède calcul 3d en rouge), (cylindre calcul 3d en noir, calcul axi en bleu)

La �gure 2.45 montre l'évolution de l'inductance en fonction de la fréquence pour

une ferrite de forme parallélépipédique (celle e�ectivement employée) au centre de

l'inducteur et une ferrite de forme cylindrique (de même section de base). La valeur

de l'inductance est lègèrement plus grande pour la forme parallélépipédique mais

la di�érence est assez su�samment faible pour assimiler l'une à l'autre sur cette

gamme de fréquences. Le calcul 3d avec la ferrite cylindrique est également comparé

au calcul axisymétrique : la di�érence atteint 10%, et s'explique principalement par

le maillage 3d qui n'est pas aussi dense (dû à la limitation du nombre des degrés de

liberté). Néanmoins, la tendance est respectée.

2.11.2.4 Inducteur en présence de ferrite : di�érence spires pleines et

creuses

La modélisation d'un inducteur à spires pleines est une approximation de celui

à spire creuses. Dans le cas d'une ferrite cylindrique, le calcul (avec formulation en

tension, les spires sont en parallèle) a été e�ectué dans l'hypothèse de géométrie

axisymétrique.

Il montre que la variation de l'inductance en fonction de la fréquence n'est pro-
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noncée que de 0 à 1kHz, au delà l'inductance est quasi-constante (Figure 2.46).

La di�érence entre spires pleines et creuses est assez faible au delà de 1 kHz. La

résistance varie beaucoup plus en fonction de la fréquence. À fréquence donnée, la

résistance des spires creuses est naturellement plus élevée que celle des spires pleines.

La profondeur de peau dans le cuivre étant de 1mm à 5kHz, pour cette fréquence la

résistance des spires creuses est très proche de celle des spires pleines.
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Figure 2.46 � Résistance et inductance en fonction de la fréquence (bleu spires
pleines, rouge spires creuses)

Le calcul 3d donne les mêmes ordres de grandeur que le calcul axisymétrique

(Figure 2.47) et valide l'hypothèse que la di�érence entre ferrite parallélépipédique

et cylindrique est su�sament faible pour que l'on puisse approximer l'une par l'autre,

spires creuses ou pleines.

2.11.3 Comparaison avec l'expérience

2.11.3.1 Inducteur (seul)

Les calculs EF sont e�ectués avec une formulation en tension (spires en parallèle),

pour trouver la matrice admittance (les courants des spires en fonction des tensions) :

cela nécessite un calcul EF par spire pour obtenir une colonne de la matrice. La

matrice impédance (les tensions des spires en fonction des courants) en est ensuite

déduite, puis la résistance et l'inductance équivalente des spires en série. Ces calculs
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Figure 2.47 � Inductance en présence de ferrite en fonction de la fréquence (paral-
lélépipède calcul 3d en rouge), (cylindre calcul 3d en noir, calcul axi en bleu) ; spires
pleines à gauche, spires creuses à droite

sont lourds en 3d, et comme les valeurs des calculs 3d et axisymétrique sont proches,

seul le calcul axisymétrique a été fait. La résistance et l'inductance sont mesurées à

l'aide d'un RLC-mètre en fonction de la fréquence. Les valeurs de l'inductance pour

le calcul axisymétrique sont très proches de celles de la mesure (Figure 2.48).
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Figure 2.48 � Inductance de l'inducteur (mesurée en rouge, calculée en noir) en
fonction de la fréquence (à gauche). Écart relatif entre le calcul et la mesure (à
droite)

Pour la résistance, le calcul est plus éloigné de la mesure (Figure 2.49). Un point

d'attention est que la mesure DC est de 10.1mΩ alors que le calcul donne 8.6mΩ. En

tenant compte de la vraie longueur 3d, la résistance DC calculée serait de 8.64mΩ.

Cet écart ne peut pas s'expliquer par une mauvaise approximation de la résistivité
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du cuivre, mais peut-être plus par les résistances de contact et (ou) la précision du

RLC-mètre. L'écart à basse fréquence est de 14% ce qui parait important. Sur la

plage d'utilisation du dispositif d'éjection, de 1 à 30 kHz, l'écart entre mesure et

calcul est inférieur à 10%.

Un calcul avec une formulation en tension et une condition de type impédance

de frontière sur les conducteurs (en bleu) a également été réalisé : son domaine de

validité se situe à partir de 10kHz. Il surestime la resistance mesurée et donne ainsi

un encadrement sur la plage 10-30 kHz.
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Figure 2.49 � Résistance de l'inducteur (mesure en rouge,calcul en noir) en fonction
de la fréquence (à gauche). Écart relatif entre le calcul et la mesure (à droite)

2.11.3.2 Inducteur avec ferrite

La ferrite parallélépipédique, de hauteur 150mm, de surface de base 2500mm2,

est centrée sur l'axe de l'inducteur. Le calcul a été fait en supposant la ferrite cylin-

drique, de même surface de base, et avec une perméabilité relative entre 100 et 1000.

La valeur de l'inductance augmente d'un facteur 3 environ par rapport à l'absence

de ferrite. La précision du calcul est relativement bonne pour µr = 1000, un peu

moins bonne pour µr = 100 (Figure 2.50).

À basse fréquence, la valeur de la résistance est la même que sans ferrite (Fi-

gure 2.51). À partir de 5kHz, l'erreur passe de 10% à 20%. L'écart est peut-être

dû à l'hypothèse axisymétrique. Le calcul avec une formulation en tension et une
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Figure 2.50 � Inductance de l'inducteur avec ferrite (mesurée en rouge, calculée en
noir) en fonction de la fréquence (à gauche). Écart relatif entre le calcul et la mesure
(à droite)

condition de type impédance de frontière sur les conducteurs (en bleu) surestime la

valeur de la résistance, et donne un résultat plus précis, que l'on peut considérer sur

une plage comme valable entre 5 et 30 kHz.
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Figure 2.51 � Résistance de l'inducteur (mesure en rouge, calcul en noir) en fonction
de la fréquence (à gauche). Écart relatif entre le calcul et la mesure(à droite)

2.11.3.3 Inducteur avec ferrite : e�et du décentrement

La ferrite est normalement centrée dans l'inducteur. Néanmoins, le décentrement

de la ferrite est possible et son in�uence sur l'inductance a été quanti�é à 1kHz :

la variation de l'inductance avec le décentrement est de l'ordre de 2% au maximum
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(Figure 2.52). Un calcul EF 3d (avec une formulation en tension et en considérant

les spires en parallèle) montre les mêmes variations. Les variations de la résistance

en fonction du décentrement sont sous-estimées par ce type de calcul.
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Figure 2.52 � Variation de la résistance et de l'inductance en fonction du décen-
trement de la ferrite en (%)
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2.12 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié l'architecture de puissance qui est propo-

sée pour l'application souhaitée. Elle se constitue de trois parties principales : le

redresseur, l'onduleur et l'inducteur. D'abord, un modèle instantané sous forme de

système d'équations di�érentielles contenant des variables booléennes est présenté

a�n d'étudier les dynamiques des variables d'états du redresseur à l'aide d'une com-

mande par MLI vectorielle. Pour la phase de simulation, un modèle du redresseur

au sens des valeurs moyennes est établi a�n d'améliorer les temps de simulation tout

en conservant les dynamiques (ce modèle moyen ne nécessite pas la partie de MLI

vectorielle). Ensuite, un algorithme de contrôlabilité du redresseur est présenté, a�n

d'obtenir une tension de sortie toujours égale à sa référence en acceptant de ma-

nière contrôlée la consommation d'énergie réactive lors d'un fonctionnement sur une

charge élevée. Par la suite, une nouvelle méthode de contrôle de ce redresseur est

étudiée et présentée et une comparaison avec une méthode classique est e�ectuée.

D'après les résultats de simulation, il apparaît que le contrôle proposé possède de

meilleurs performances que la méthode classique sur l'élimination d'harmoniques

sur le courant réseau ainsi que sur la dynamique de rejet de perturbations lié à un

échelon de charge. Par ailleurs, la modélisation de la partie onduleur du dispositif est

e�ectuée. L'inducteur utilisé pour les tests de validations expérimentales (présentés

dans le chapitre suivant) est caractérisé en fréquence : des calculs par éléments �nis

ont été validés par les mesures.

130





Chapitre 3

Implémentation et véri�cation

expérimentales

Sommaire

3.1 Outil de prototypage rapide . . . . . . . . . . . . . . . . . 134

3.2 Les protocoles de communications utilisés . . . . . . . . . 135

3.3 Implémentation dans un FPGA De0-Nano . . . . . . . . 137

3.4 Présentation de certains algorithmes implantés dans le

FPGA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 138

3.4.1 MLI de l'onduleur . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 139

3.4.2 Application du motif MLI pour la commande du redresseur 141

3.5 Véri�cations expérimentales . . . . . . . . . . . . . . . . . 144

3.5.1 Descriptif du matériel utilisé . . . . . . . . . . . . . . . . 144

3.5.2 Descriptif des composants utilisés . . . . . . . . . . . . . . 144

3.5.3 Essais expérimentaux concernant le redresseur . . . . . . . 147

3.5.4 Essais expérimentaux concernant le système complet . . . 157

3.6 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 166

3.7 Conclusion générale . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 167

3.8 Annexes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 170

132



3.8.1 La liaison Serial Peripheral Interface (SPI) . . . . . . . . . 170

3.8.2 La liaison série RS-232 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 171

3.8.3 La con�guration du protocole SPI . . . . . . . . . . . . . 172

3.8.4 La con�guration du port série RS-232 . . . . . . . . . . . 173

3.8.5 Les compteurs en dent de scie . . . . . . . . . . . . . . . . 174

3.8.6 Les signaux de synchronisation . . . . . . . . . . . . . . . 175

3.8.7 Modélisation sous forme d'état du convertisseur avec le

contrôle proposé . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 176

133



3.1 Outil de prototypage rapide

Dans le but de réaliser les essais expérimentaux, une MicroLabBox DS1202

(dSPACE) a été utilisée (Figure 3.1). Ce dispositif électronique permet l'acquisi-

tion des signaux de mesure provenant des di�érents capteurs à l'aide de ses ports

ADC (convertisseur analogique vers numérique), le calcul des lois de contrôle, et

la génération en temps réel des signaux de commande. Ce type de dispositif est

parfaitement adapté pour le prototypage rapide : il est possible d'implanter auto-

matiquement des modèles Simulink via une interface graphique temps réel issue du

logiciel Matlab/Simulink.

Cette interface homme machine (IHM) a été réalisée rapidement à l'aide du logi-

ciel Controldesk (dSPACE). La Figure 3.2 présente les éléments de la MicroLabBox

et son lien avec le logiciel Controldesk. Une fois cette phase de développement ter-

minée, il serait nécessaire pour réduire les coûts de remplacer ce dispositif par des

microcontrôleurs et/ou Field Programmable Gate Array (FPGA).

Pour la partie expérimentale, plutôt que d'envoyer les signaux de commande aux

di�érents transistors du système par des câbles coaxiaux directement en sortie de

la MicroLabBox, qui sont sensibles aux perturbations électromagnétique, le choix a

été fait d'utiliser un FPGA De0-Nano a�n d'envoyer via une carte d'interface les

signaux de commande par �bres optiques, moins sensibles aux perturbations.

L'utilisation d'un FPGA externe à la MicroLabBox permet de le programmer en

langage VHDL, ce qui est plus souple que la programmation du FPGA interne à la

MicroLabBox (sous réserve de Licence) via l'interface graphique Xilinx. L'utilisation

du langage VHDL permet notamment de diviser le programme en sous-fonctions élé-

mentaires qui sont ensuite facilement réutilisables pour d'autres applications. Cette

externalisation constitue également la première étape dans l'objectif �nal qui est de

se passer totalement de la MicroLabBox.

L'acquisition des mesures et la synthèse des lois de commande se fait par la

MicroLabBox, qui envoie ensuite les informations nécessaires au FPGA externe a�n
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de réaliser les parties MLI des convertisseurs, et donc de générer les signaux de

commande.

Figure 3.1 � dSPACE 1202 [dSPACE.com]
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converter)
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Transmission via port série 
RS232 

Figure 3.2 � Schéma de la liaison entre Controldesk et la MicroLabBox 1202

3.2 Les protocoles de communications utilisés

La carte FPGA De0-Nano utilisée, reçoit des informations en provenance de la

MicroLabBox par le biais d'une liaison série RS-232 et d'une liaison SPI. Dans le

FPGA se trouvent les fonctions permettant : l'acquisition des données reçues (i.e. la

gestion des protocoles de communication a�n de traiter correctement les données),

et la génération des signaux de commande pour les convertisseurs.
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La synthèse du motif de la MLI vectorielle pour le redresseur est codée dans le

FPGA. Les données pour cette synthèse sont envoyées par la liaison SPI. Ce bus de

donnée synchrone est utilisé en full duplex (transmission simultanée de l'information

dans les deux sens) entre le maître (Controldesk) et l'esclave (FPGA). La liaison

SPI a été choisie pour transmettre beaucoup d'information rapidement (la limitation

de la longueur de transmission avec ce type de liaison n'est pas invalidant pour

l'application).

Pour l'onduleur, le FPGA reçoit les informations nécessaires (e.g. la fréquence

de fonctionnement et la valeur du paramètre de réglage) pour réaliser les di�érentes

commandes de ce convertisseur (pleine onde, PSC, AVC, ADC, etc), via une liaison

asynchrone RS232. En e�et, ces paramètres sont peu nombreux et varient faiblement

au cours du temps.
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3.3 Implémentation dans un FPGA De0-Nano

La carte de développement De0-Nano (Terasic) basée sur un FPGA cyclone IV

(Altera), utilisée lors des expérimentations, est programmée en VHDL depuis le

logiciel Quartus II. Une partie de ses PIN est liée à des sorties optiques permettant

l'envoi par �bres optiques des signaux de commande aux convertisseurs, via une

carte d'interface conçue au LEMTA (Figure 3.3). Une autre partie de ses PIN est

liée à des entrées permettant de faire l'acquisition des données en provenance du

dSPACE. Les di�érentes liaisons entre les constituants du système sont schématisées

sur la Figure 3.4.

Envoie des signaux 
par fibres optiques

Entrées/sorties 
mini BNC du FPGA

Réception des données 
par le port série RS232

Carte de 
développement 
FPGA De0-Nano

Figure 3.3 � Carte d'interface avec le FPGA Deo-Nano
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Figure 3.4 � Architecture représentant la partie expérimentale

3.4 Présentation de certains algorithmes implantés

dans le FPGA

Dans cette section, nous allons développer les algorithmes présents dans la carte

FPGA en lien avec le redresseur et l'onduleur a�n de comprendre le lien entre les

données qui sont reçues par la carte et les signaux de commande qui sont �nalement

envoyés aux di�érents transistors du système. L'implantation des algorithmes en

VHDL dans la carte FPGA permet de décomposer le problème global en plusieurs

sous-fonctions élémentaires qui seront ensuite connectées a�n de réaliser la fonction

désirée.
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3.4.1 MLI de l'onduleur

Dans cette partie, nous allons voir comment sont générés les ordres de commande

des transistors de l'onduleur notés T1, T2, T3 et T4 (Figure 3.4) dans le cas de la

commande PSC (le principe reste le même pour les autres commandes). Par souci

de clarté, les temps morts ne seront pas représentés dans les �gures qui suivent. Ces

légers temps morts entre les commandes des transistors d'un même bras permettent

d'éviter la mise en court-circuit du condensateur Cond placé en amont du pont en H.

En e�et, le temps d'ouverture des transistors étant plus long que celui de fermeture,

l'insertion d'un temps mort permet de simpli�er la gestion des commutations.

Le schéma (Figure 3.5a) présente les entrées/sorties des fonctions utilisées pour

la réalisation de la commande de l'onduleur : à gauche, la fonction de génération du

compteur, et à droite, la fonction principale réalisant la commande.

La fonction principale possède 5 signaux d'entrées qui permettent de :

� représenter l'horloge interne du FPGA (i_CLK) ;

� stopper l'onduleur (i_CLR) ;

� imposer la fréquence de fonctionnement de l'onduleur fond sur une plage 1-

30kHz (i_seuilh) ;

� dé�nir la durée du palier de tension nulle (i_tcc) ;

� renseigner sur la valeur courante du compteur, comprise entre 0 et fFPGA/fond

(la fréquence interne du FPGA est 50MHz).

La fonction principale possède également 5 signaux de sorties qui permettent de :

� commander les transistors T1, T2, T3, T4 ;

� réinitialiser le compteur (o_count_up_down).

Sur la partie gauche de la Figure 3.5b, nous pouvons observer les formes d'ondes

de tension (Vch) et courant (Ich) obtenues avec l'application de la commande PSC.

Pour former la tension, dSPACE envoie au FPGA la fréquence de fonctionnement
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et la durée du palier de tension nulle. Le FPGA calcule ensuite les di�érents seuils

(seuil_1, seuil_2, seuil_3) pour les instants de commutation.

Sur la partie droite de la Figure 3.5b, les di�érents états des sorties T1, T2, T3 et

T4 sont présentés : ils ne dépendent que du résultat de la comparaison entre la valeur

courante du compteur et celles des di�érents seuils. En fonctionnement normal, ces

états se succèdent au fur et à mesure de l'augmentation de la valeur courante du

compteur. En cas de disfonctionnement, il est possible de couper l'onduleur à tout

moment (en mettant la valeur de l'entrée notée i_CLR égale à 1).
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Figure 3.5 � Présentation de l'algorithme réalisant la commande de l'onduleur

3.4.2 Application du motif MLI pour la commande du re-

dresseur

Dans cette section, nous allons étudier l'algorithme qui génère les signaux de

commande des di�érents transistors du redresseur notés S1H, S2H, S3H, S1L, S2L,

et S3L (Figure 3.4).

Le schéma Figure 3.6 présente les entrées/sorties des fonctions utilisées. Nous
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retrouvons à nouveau une fonction générant le compteur (à gauche) et la fonction

principale, qui est chargée d'envoyer les signaux de commande à partir du motif MLI

prédé�ni (à droite). Les 7 signaux d'entrée de la fonction principale permettent de :

� représenter l'horloge interne du FPGA (i_CLK) ;

� stopper le redresseur (i_CLR) ;

� imposer la fréquence de fonctionnement du redresseur fred (environ 18kHz)

(i_seuilh) ;

� dé�nir la durée d'application des vecteurs Tj, Tj+1 (i_Tj, i_Tj+1) ;

� dé�nir le secteur actif (i_secteur) ;

� renseigner sur la valeur courante du compteur.

Les 7 signaux de sortie de la fonction principale permettent de :

� commander les transistors S1H, S2H, S3H, S1L, S2L, S3L ;

� réinitialiser le compteur (o_count_up_down).

MLI vectorielle 
redresseur

i_CLR

i_seuilh

i_Tj+1

compteur

S1H

S2H

S3H

S1L

o_count_up_down

i_CLK

i_count_up_down

Compteur

S2L

S3Li_Tj

i_secteur

Génération du motif MLI du redresseur 

0

Motif MLI
 Secteur actif j

T

Transmis 
en liaison 

SPI

Figure 3.6 � Présentations des entrées/sorties des fonctions utilisées pour la géné-
ration des signaux de commande des transistors du redresseur
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En pratique, le vecteur de référence Idqref tourne dans le plan αβ à la pulsation

réseau : ainsi, il reste 1/6ème de la période réseau dans chaque secteur. Par mesure de

clarté, nous n'avons présenté l'algorithme que dans le cas où le vecteur de référence

se trouve dans le secteur 1. Les temps morts qui permettent la transition douce d'un

vecteur actif à un autre ne sont pas représentés.

A�n d'appliquer le motif désiré, dSPACE envoie au FPGA le secteur actif j, et les

temps d'application des vecteurs actifs (i_Tj et i_Tj+1). Le FPGA calcule ensuite

les instants de commutation et leur fait correspondre des valeurs de seuils (seuil_a,

seuil_b, seuil_c, seuil_d et i_seuilh). La valeur du compteur permet de générer

les signaux de commande par comparaison avec les seuils.

En cas de fonctionnement dégradé, il est possible d'arrêter le redresseur (par

l'intermédiaire de la variable i_CLR mise à 1).

0 T

seuil_a seuil_b seuil_c seuil_d i_seuilh

2 1 2

seuil_a < compteur   seuil_b seuil_b < compteur   seuil_c

seuil_c < compteur    seuil_d

S1H=1   S1L=0
S2H=0   S2L=0
S3H=0   S3L=1

S1H=1   S1L=0
S2H=0   S2L=1
S3H=0   S3L=0

S1H=1   S1L=0
S2H=0   S2L=1
S3H=0   S3L=0

compteur   seuil_a

seuil_d < compteur    i_seuilh
OU

Arrêt
S1H=0   S1L=0
S2H=0   S2L=0
S3H=0   S3L=0

Vecteur I2 Vecteur I1

Vecteur I2

S1H=0   S1L=0
S2H=0   S2L=0
S3H=0   S3L=0

Vecteur nul

Motif MLI
 Cas du secteur 1

Figure 3.7 � Algorithme permettant la génération des signaux de commande des
transistors du redresseur
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3.5 Véri�cations expérimentales

3.5.1 Descriptif du matériel utilisé

A�n de réaliser les essais expérimentaux, nous avons utilisé comme source tri-

phasée équilibrée, une alimentation triphasée Chroma (61702 3kVA) (61704 6kVA),

contrôlable en amplitude et en fréquence depuis une interface graphique développée

par le fabricant. Comme indiqué précédemment, la MicroLabBox DS1202 permet

l'acquisition des mesures et la synthèse des lois de commande depuis le logiciel Mat-

lab/Simulink. Le logiciel Controldesk est utilisé a�n de créer une IHM permettant

d'agir en temps réel sur le système physique. Les données nécessaires à la synthèse

des signaux de commande des transistors des convertisseurs, sont ensuite transmises

à la carte de développement De0-Nano qui les traite puis les envoie par �bres op-

tiques aux semi-conducteurs.

Pour les tests du redresseur seul, nous avons utilisé une résistance de puissance

ainsi qu'une charge active (EA Elektro-Automatik 9750-22 3.5kW) qui permet de

faire varier la demande de puissance directement en agissant sur des entrées analo-

giques pilotées depuis la MicroLabBox. Dans le cas des tests réalisés sur le dispositif

complet, l'ensemble inducteur-onduleur monophasé constitue la charge du redres-

seur.

3.5.2 Descriptif des composants utilisés

3.5.2.1 Composants du redresseur

Les condensateurs utilisés pour le �ltrage AC de mode di�érentiel sont les MKP1847H

(VISHAY). Les condensateurs DC sont des ALA7D (KEMET) de 470µF asso-

ciés pour obtenir 940µF sous 800 Vdc maximum. Les diodes utilisées sont des

IDH20G120C5 (INFINEON) qui possèdent une tenue en tension de l'ordre de 1200

V pour un courant dans le sens direct maximum de 20, 27 ou 56 A pour des tempé-
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ratures au niveau du boîtier de 150oC, 135oC et 25oC. Les MosFet utilisés sont des

NTH4L020N120SC1 (ON Semiconductor) de tenue en tension de 1200 V et de cou-

rant maximal dans le canal 102 A. Le redresseur utilisé lors des essais expérimentaux

(Fig. 3.8) a été réalisé par le service électronique du LEMTA.

Capteurs de 
tensions Vcabc

Capteurs de 
courant ILabc

Capteur de 
tension Vdc

Capteur de 
courant Idc

Condensateur 
Cdc

Inductance de 
sortie Ldc

Condensateur C

Inductance Ls

Points de connexion 
du bus DC

Signaux de 
commande 

optiques d’un 
bras

Dissipateur 
thermique 

pour un bras

Dissipateur 
thermique 

pour la diode 
de roue libre

Inductance de 
mode 

commun pour 
CEM

Figure 3.8 � Redresseur utilisé lors des tests expérimentaux

3.5.2.2 Composants de l'onduleur

Les condensateurs placés en amont du pont complet (Cond) sont des FSM26A0546K

(AVX) de 54µF pour 750 V et 105 A de courant e�cace maximal. Les IGBT sont des

SEMIX603GB12E4p (SEMIKRON) ayant une tenue en tension maximale de 1200 V

et un courant nominal de 600 A pouvant traverser le collecteur et la diode placée en

inverse. L'onduleur utilisé lors des essais expérimentaux (Fig. 3.9) a également été

réalisé par le service électronique du LEMTA.
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Figure 3.9 � Onduleur utilisé lors des tests expérimentaux

3.5.2.3 L'inducteur

L'inducteur utilisé lors des tests expérimentaux (Fig. 3.10) est celui qui a été

caractérisé au chapitre précédant. Il contient 2 couches de 12 spires en cuivre creux

de diamètre extérieur 8mm et intérieur 6mm a�n de pouvoir le refroidir à l'aide

d'un bain thermostaté en faisant circuler de l'eau à l'intérieur des conducteurs.

Figure 3.10 � Inducteur utilisé lors des tests expérimentaux
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3.5.3 Essais expérimentaux concernant le redresseur

3.5.3.1 Réglage de la boucle de courant de type PI (Idc)

Dans cette section, nous allons présenter les résultats expérimentaux sur le re-

dresseur, lors de l'application de créneaux sur la valeur de référence du courant

Idcref dans le cas d'un régulateur de type PI. Il sera possible d'analyser l'impact de

la valeur de certains paramètres sur les performances dynamiques du système. Les

paramètres du convertisseur utilisés lors des tests expérimentaux sont identiques à

ceux de la simulation présentés dans la Table 2.3.

Les Figures 3.11 (échelon positif) et 3.12 (échelon négatif) montrent la réponse

du système pour di�érentes valeurs de gain proportionnel Kpi (comme présenté

dans la section de simulation 2.5), avec des valeurs de Idcref de 10 et 12 A pour

les valeurs basses et haute des créneaux. Sur la partie gauche de ces �gures est

présenté le courant du redresseur Idc directement obtenu par les capteurs installés

sur le convertisseur et après acquisition par dSPACE, et sur la partie droite de ces

�gures, le courant Idc après acquisition et �ltrage (passage dans un �ltre numérique

de bande passante 1000 rad.s−1). À l'image de la partie simulation, il est possible

d'observer qu'une augmentation de la valeur de Kpi permet un temps de réponse du

système plus rapide lors d'un échelon sur la variable de référence.
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Figure 3.11 � Résultats expérimentaux : réponse de Idc à un échelon positif sur
Idcref (10 à 12 A) avec un régulateur PI.
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Figure 3.12 � Résultats expérimentaux : réponse de Idc à un échelon négatif sur
Idcref (12 à 10 A) avec un régulateur PI.

L'analyse de la boucle de courant a permis de dé�nir les paramètres du correcteur

suivants : Kpi = 0.5 et Kii = 900.

3.5.3.2 Réglage de la boucle de tension de type PI (Vdc)

Après le réglage du correcteur de courant, un correcteur de tension est appliqué

a�n de réguler la tension de sortie Vdc du redresseur. Dans cette section, nous al-

lons présenter les résultats expérimentaux sur le redresseur, lors de l'application de
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créneaux sur la valeur de référence du tension Vdcref dans le cas d'un régulateur de

type PI. Comme pour la boucle de courant, les paramètres du convertisseur utilisés

sont identiques à ceux de la simulation (Table 2.3).

Les Figures 3.13 (échelon positif) et 3.14 (échelon négatif) montrent la réponse

du système pour di�érentes valeurs de gain proportionnel Kpv (comme présentée

dans la section de simulation 2.5), pour une référence Vdcref comprise entre 100

et 120 V. La partie gauche de ces �gures, présente les données directement issues

des capteurs installés sur le convertisseur après leurs acquisitions par dSPACE, et

la partie droite, les données issues des capteurs après �ltrage numérique (�ltre de

bande passante de 1000 rad.s−1). Comme pour la partie simulation, il est possible

d'observer l'impact d'une augmentation de la valeur de Kpv sur le temps de réponse

du système lors d'un échelon sur la variable de référence : un gain proportionnel

trop important engendre un dépassement par rapport à la valeur de référence, et un

gain trop faible, un temps de réponse trop long.
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Figure 3.13 � Résultats expérimentaux : réponse de Vdc à un échelon positif sur
Vdcref (100 à 120 V) avec un régulateur PI.
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Figure 3.14 � Résultats expérimentaux : réponse de Vdc à un échelon négatif sur
Vdcref (120 à 100 V) avec un régulateur PI.

L'analyse de la réponse de la boucle de tension a permis de dé�nir les paramètres

suivants : Kpv = 0.04 et Kiv = 180. Ils permettent d'avoir une bonne réponse

dynamique suite à un échelon sur la valeur de référence, en limitant le dépassement.

3.5.3.3 Réglage de la boucle de courant du contrôle proposé (ILdq)

Le contrôle proposé, présenté dans la section 2.7.3, prend en compte le �ltre

d'entrée LsC du système et régule directement les courants réseaux d'axe dq (ILdq).

La dynamique de réponse de cette boucle interne suite à un échelon sur la valeur

de référence est �xée par la bande passante du générateur de trajectoire (paramètre

ω_filter).

La Figure 3.15, présente la réponse du système pour un échelon de 10 à 12 A pour

di�érentes valeurs du paramètre ω_filter (entre 500 et 2000 rad.s−1) : le choix s'est

porté sur la valeur de ω_filter = 1000 rad.s−1. En e�et, une trop grande valeur

entraîne des oscillations importantes du courant réseau après application de l'échelon

(Fig. 3.16 pour une valeur pour ω_filter = 4000 rad.s−1).
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Figure 3.15 � Résultats expérimentaux : réponse du courant réseau ILd à un échelon
sur ILdref (10 à 12 A) pour le contrôle proposé avec di�érentes valeurs de ω_filter.
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Figure 3.16 � Résultats expérimentaux : réponse du courant réseau ILd à un échelon
sur ILdref (10 à 12 A) pour le contrôle proposé avec ω_filter = 4000 rad.s−1.

3.5.3.4 Réglage de la boucle de tension du contrôle proposé (Vdc)

Cette section présente les résultats expérimentaux obtenus après l'application

d'un échelon sur la valeur de Vdcref dans le cadre du contrôle de la tension de sortie

en utilisant le régulateur d'énergie explicité précédemment.

Les Figures 3.17 (échelon positif) et 3.18 (échelon négatif) montrent la réponse

du système pour di�érentes valeurs de BP_traj, pour une référence Vdcref comprise

entre 100 et 120 V. Une augmentation de la valeur de BP_traj entraîne une dimi-
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nution du temps de réponse du système, mais cette valeur doit rester faible devant

la bande passante de la boucle interne par rapport au découplage temporel appliqué

entre les grandeurs dc et ac du système.
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Figure 3.17 � Résultats expérimentaux : réponse de Vdc à un échelon positif sur
Vdcref (100 à 120 V) avec le régulateur proposé.
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Figure 3.18 � Résultats expérimentaux : réponse de Vdc à un échelon négatif sur
Vdcref (120 à 100 V) avec le régulateur proposé.

3.5.3.5 Comparaison des méthodes en réponse à un échelon de charge

Cette section, présente une comparaison entre la méthode classique et la méthode

proposée, concernant la réponse dynamique du système lorsqu'il est soumis à un
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échelon de charge (en pratique, la valeur de la résistance de charge est modi�ée

entre 9.3 et 15.5 Ω). Les résultats des tests sont présentés pour deux points de

fonctionnement correspondant à une tension réseau de 55V avec une tension de sortie

de référence Vdcref de 70V (Fig. 3.19 et 3.20) puis dans le cas d'une tension réseau de

110V avec une tension de référence de 130V (Fig. 3.21 et 3.22). Le contrôle proposé

a de meilleures performances dynamiques que le contrôle classique en réponse à un

échelon, à la fois sur le courant et la tension de sortie.

En e�et, la surtension (causée par un échelon positif de charge) ainsi que la chute

de tension (causée par un échelon négatif de charge) sont toutes deux réduites avec

le contrôle proposé. Les valeurs signi�catives de ces essais sont récapitulées dans la

Table 3.1.
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Figure 3.19 � Résultats expérimentaux : réponse à un échelon de charge de 9.3 à
15.5 Ω avec V = 55V et Vdcref = 70V .
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Figure 3.20 � Résultats expérimentaux : réponse à un échelon de charge de 15.5 à
9.3 Ω avec V = 55V et Vdcref = 70V .
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Figure 3.21 � Résultats expérimentaux : réponse à un échelon de charge de 9.3 à
15.5 Ω avec V = 110V et Vdcref = 130V .
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Figure 3.22 � Résultats expérimentaux : réponse à un échelon de charge de 15.5 à
9.3 Ω avec V = 110V et Vdcref = 130V .

Échelon de charge de 9.3 à 15.5 Ω

Essai 70V Essai 130V

Contrôle classique Contrôle proposé Contrôle classique Contrôle proposé

Surtension (V) 29 11 36 21

Chute de tension (V) 2.5 0 5 0

Échelon de charge de 15.5 à 9.3 Ω

Essai 70V Essai 130V

Contrôle classique Contrôle proposé Contrôle classique Contrôle proposé

Surtension (V) 0 0 0 0

Chute de tension (V) 15 10 28 19

Table 3.1 � Récapitulatif des essais concernant les échelons de charge

155



3.5.3.6 Comparaison des méthodes en réponse à un échelon sur la valeur

e�cace de tension réseau

Il est important pour le convertisseur de pouvoir maintenir sa tension de référence

lors d'une variation de la tension e�cace du réseau triphasé a�n de maintenir le bon

fonctionnement des équipements qui sont connectés.

La réponse du système, lorsqu'il est soumis à un échelon sur la valeur e�cace

de tension réseau (positif ou négatif), a été comparée entre le contrôle classique et

le contrôle proposé (Figure 3.23). Dans les deux cas, la perturbation est rapidement

éliminée sans causer de variation de tension de sortie supérieure à 5V. Néanmoins,

le temps d'élimination de la perturbation est plus court pour le contrôle proposé (le

retour de Vdc à sa valeur de consigne est plus rapide).
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Figure 3.23 � Résultats expérimentaux : réponses à des échelons sur la tension
réseau entre 110 et 90V avec une régulation à 130V.

3.5.4 Essais expérimentaux concernant le système complet

Cette section présente les résultats expérimentaux obtenus avec le système com-

plet (redresseur + onduleur + inducteur). Les Figures 3.24 et 3.25, présentent les

157



formes d'ondes de courant et de tension aux bornes de l'inducteur, dans le cas respec-

tivement d'une commande en pleine onde, puis d'une commande de type PSC, avec

une fréquence de commutation de l'onduleur égale à 5kHz. Dans la partie gauche

de ces �gures, la tension de sortie du redresseur est régulée à 90V avec une tension

réseau de 55V. Dans la partie droite, la tension de référence du redresseur est de

190V avec une tension réseau de 110V. Les formes d'onde du courant sont bien tri-

angulaires pour la commande pleine onde. Pour la commande PSC, le rapport entre

le courant maximum et le courant e�cace est réduit. Les valeurs importantes de ces

essais sont décrites dans la Table 3.2.
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Figure 3.24 � Résultats expérimentaux : commande en pleine onde de l'onduleur
à 5kHz.
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Figure 3.25 � Résultats expérimentaux : commande PSC avec α = 0.3 de l'onduleur
à 5kHz.

Table 3.2 � Résultats des essais sur le système complet

Pleine onde PSC(α = 0.3)

Vdc(V) 90 170 190 90 170 190

Icheff (A) 68 128 143 60 114 126

Ichmax(A) 118 220 248 86 164 180

Vcheff (V) 91 172 192 78 147 163

Idc(A) 4.9 8.1 9 3.9 6.3 7

Les �gures 3.26 et 3.27 montrent les formes d'ondes du redresseur, durant ces

essais : la tension Vdc suit sa référence, et le courant Idc est bien régulé. Du fait que

la valeur e�cace du courant inducteur est plus grande pour la commande pleine

onde (à tension Vdcref donnée), le courant Idc est également plus important.
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Figure 3.26 � Résultats expérimentaux : commande en pleine onde de l'onduleur
à 5kHz.
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Figure 3.27 � Résultats expérimentaux : commande PSC avec α = 0.3 de l'onduleur
à 5kHz.

Parmi les exigences généralement admises dans le contrôle d'un convertisseur, il

est possible de citer d'abord le fonctionnement à facteur de puissance unitaire a�n

d'avoir un comportement du convertisseur assimilable à une résistance pure ainsi

qu'une présence limitée d'harmoniques au sein du courant réseau. On utilisera pour

cela, la valeur du taux harmonique de distorsion a�n d'évaluer le taux d'harmonique

présent dans le courant prélevé. La Figure 3.28, présente l'allure du courant ainsi

que de la tension réseau quand la tension e�cace est de 110V avec une régulation de

la tension de sortie de 190V dans le cas du système complet alimentant l'inducteur
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à une fréquence de 5kHz. Une seule phase a été représentée par mesure de clarté.

La tension et le courant réseau sont bien en phase, ce qui montre que le facteur de

puissance est proche de l'unité et la consommation d'énergie réactive minimale.
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Figure 3.28 � Résultats expérimentaux : analyse du facteur de puissance avec le
système complet.

La Figure 3.29 présente la valeur du taux harmonique de distorsion du courant

réseau ainsi que les allures des courants et tensions réseau dans le cas du système

complet : la part d'harmoniques dans le courant réseau reste relativement faible

puisque sa valeur est au voisinage de 5%.
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Figure 3.29 � Résultats expérimentaux : valeur du THD au sein du courant réseau
dans le cas du système complet.

Les formes d'onde de courant et tension aux bornes de la charge dans le cas d'une

commande en pleine onde à 5kHz sont bien celles espérées : les tests entre 90V et

230V sont concluants (Fig. 3.30). Il est di�cile de mesurer des champs magnétiques

pour des fréquences de quelques kHz : les appareils de mesure classiques fonctionnent

en DC ou en AC pour des fréquences inférieures au kHz. L'induction a été estimée

par l'acquisition de la tension induite aux bornes d'une spirale plongée dans le champ

magnétique produit par l'inducteur (Figure 3.31). La graduation de la �gure en mT

correspond à la conversion de la valeur e�cace de la tension induite aux bornes de

la spirale en mT. Ainsi pour Vdc = 250V , l'ordre de grandeur de l'induction est de

30 mT, alors que pour 50V elle est de l'ordre de 8 mT.
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Figure 3.30 � Résultats expérimentaux : tension et courant dans l'inducteur à 90V
(jaune), 150V (rouge) et 230V (bleu).
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Figure 3.31 � Résultats expérimentaux : champ magnétique pour di�érentes valeurs
de tension en entrée de l'onduleur Vdc à 5kHz en pleine onde.

La Figure 3.32 présente le courant e�cace dans l'inducteur en fonction de la

valeur de tension en entrée de l'onduleur dans le cas d'une commande en pleine onde

à 5kHz. Comme la relation est linéaire, le contrôle de Vdc permet bien d'imposer le

courant e�cace dans l'inducteur. Pour des courants supérieurs à 200A, les valeurs
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de la tension Vdc sont obtenues par extrapolation.
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Figure 3.32 � Résultats expérimentaux : courant e�cace dans l'inducteur en fonc-
tion de la tension d'alimentation de l'onduleur avec une commande en pleine onde
à 5kHz.

La Figure 3.33 présente l'induction produite par l'inducteur en fonction du cou-

rant e�cace dans le cas d'une commande en pleine onde. La relation est bien linéaire

et le coe�cient de proportionnalité est indépendant de la fréquence.
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Figure 3.33 � Résultats expérimentaux : champ magnétique produit par l'inducteur
en fonction du courant e�cace dans le cas d'une commande en pleine onde.
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La Figure 3.34 présente la puissance consommée par le système dans le cas de

l'application d'une commande en pleine onde à 5kHz : elle est une fonction qua-

dratique du courant e�cace traversant l'inducteur en première approximation. Le

système consomme environ 3.5kW sous 200A, principalement dissipé dans l'induc-

teur.
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Figure 3.34 � Résultats expérimentaux : puissance consommée en fonction du cou-
rant e�cace dans l'inducteur à 5kHz en pleine onde.
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3.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons décrit le matériel nécessaire ainsi que les moyens

mis en place a�n de réaliser expérimentalement le dispositif d'éjection électromagné-

tique. Des essais ont été réalisés sur les di�érentes parties du système a�n de valider

expérimentalement les résultats issus des simulations. Les résultats obtenus sur la

partie redresseur permettent e�ectivement de valider l'intérêt du contrôle proposé.

Celui-ci, permet l'amélioration des performances dynamique du système lorsqu'il est

soumis à une perturbation (tension réseau, échelon de charge) et minimise l'ampli-

tude des oscillations sur le courant réseau. Les essais réalisés sur l'association entre

l'onduleur et l'inducteur valident les résultats de simulation concernant les formes

d'ondes associées aux variables d'états dans le cas des di�érentes commandes. Le

dispositif expérimentale permet la génération d'un champ magnétique variable dont

l'intensité et la fréquence sont réglables. De plus, le dispositif permet de contrôler

l'énergie réactive prélevée sur le réseau et assure un THD sur le courant réseau

faible(<5%).
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3.7 Conclusion générale

Le tri de matériaux non-magnétiques mais conducteurs de l'électricité est assuré

par la génération d'un champ magnétique variable de quelques kHz. Les courants de

Foucault induits par ce champ, conjugué à ce champ lui même engendre des forces

de Laplace qui dévient ces objets de leur trajectoire initiale, issue de la gravité.

Le champ magnétique variable idoine pour générer l'éjection provient d'un in-

ducteur alimenté par des courants électriques qui se révèlent être importants. Ces

courants sont fournis par un convertisseur d'électronique de puissance connecté au

réseau électrique. Pour assurer une variation en amplitude et en fréquence de ces

courants, le convertisseur comporte un étage redresseur ainsi qu'un étage onduleur.

La nature inductive de l'inducteur est une particularité qui impacte les choix tech-

nologiques pour le convertisseur.

Le chapitre 1 a décrit les solutions possibles, soit à base de roue polaire (aimants

permanents disposés en alternance pôles nord, pôles sud sur un tambour, entraîné en

rotation par un moteur électrique), soit par un inducteur parcouru par des courants

alternatifs de forte intensité, générés par un convertisseur. Les limitations de la roue

polaire en terme de vitesse de rotation, peuvent conduire à la deuxième solution, si

l'on souhaite générer des champs magnétiques à plus haute fréquence pour éjecter des

objets de plus petite taille. Les di�érentes topologies des redresseurs et des onduleurs

ont été présentées. Le choix d'un redresseur de type Buck a été e�ectué de part la

valeur des tensions d'entrée du réseau et celles en sortie d'onduleur. L'onduleur en

pont complet a été choisi du fait de sa plus grande �exibilité dans le choix de sa

commande. Quelques calculs ont permis de donner l'ordre de grandeur des courants

dans l'inducteur à injecter pour permettre l'éjection.

Le chapitre 2 correspond à la modélisation, l'étude et la simulation du dispositif

de conversion d'énergie. Celui-ci a été divisé pour cela en trois parties, correspondant

aux entités nécessaires pour générer le champ magnétique variable : le redresseur,

l'onduleur et l'inducteur. Deux modélisations pour le redresseur ont été utilisées :
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un modèle instantané nécessitant une partie de MLI vectorielle, et un modèle moyen

plus adapté pour la partie simulation, car plus rapide à exécuter tout en ayant une

précision identique. Un algorithme de contrôlabilité a été ajouté a�n d'assurer le

contrôle de la tension de sortie indépendamment de l'impédance de charge. En-

suite, un nouveau contrôle de ce redresseur a été proposé basé sur les propriétés

de platitude des systèmes di�érentiels. Les simulations montrent que de meilleures

performances que la solution classique sont obtenues : l'amplitude des ondulations

sur le courant réseau est réduite, et la dynamique de rejet d'une perturbation en-

gendrée par un échelon de charge est améliorée. La modélisation de l'onduleur ainsi

que l'étude de di�érents contrôles a�érents (et plus particulièrement le PSC) ont été

présentée. L'inducteur a été modélisé par éléments �nis sous di�érentes approxima-

tions, pour pouvoir estimer son impédance dans plusieurs con�gurations, en fonction

de la fréquence, et les calculs ont été comparés avec des mesures.

Le chapitre 3 correspond aux essais expérimentaux e�ectués au sein du labora-

toire LEMTA sur un banc d'essai entièrement développé durant le doctorat, avec

le support du service électronique. Ce chapitre présente les di�érents constituants

du système physique, les moyens mis en place a�n d'en e�ectuer le contrôle et les

résultats obtenus. Un FPGA externe programmé à l'aide du logiciel Quartus en

langage VHDL a été utilisé a�n de générer les signaux de commande des deux

convertisseurs, à l'aide des données transmises par le dispositif de prototypage ra-

pide dSPACE MicroLabBox, via l'utilisation de protocoles de communication de

type SPI et RS232. Les essais réalisés ont permis de con�rmer les résultats théo-

riques sur l'utilité d'un contrôle par platitude. Le système complet a été mis en

÷uvre et l'éjection de canettes et de boules creuses en aluminium a été observée.

À la suite du travail présenté dans ce manuscrit, de nombreuses perspectives

peuvent être envisagées. Parmi elles, il est possible de citer :

� L'étude du motif d'application des vecteurs dans le cadre de la MLI vectorielle

permettant de minimiser les pertes dans le redresseur.
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� La modi�cation de l'architecture classique consistant d'abord, à diviser et ré-

partir l'inductance de sortie sur les deux bornes du bus DC a�n d'avoir des im-

pédances de mode commun identiques, puis d'insérer deux transistors supplé-

mentaires a�n d'obtenir un convertisseur boost en sortie qui permet d'étendre

la plage de fonctionnement du redresseur et donc de s'adapter à une plus large

gamme d'inducteurs.

� Le développement d'une stratégie de commande globale de l'ensemble du sys-

tème permettant de déterminer les valeurs des di�érents paramètres de réglage

a�n d'optimiser la relation entre la puissance électrique consommée et la force

d'éjection produite, en fonction des objets à éjecter.
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3.8 Annexes

3.8.1 La liaison Serial Peripheral Interface (SPI)

La liaison SPI est un bus de donnée synchrone qui opère en full duplex (trans-

mission simultanée de l'information dans les deux sens). Le caractère synchrone de

la communication vient du fait qu'une horloge est transmise par le port SCLK.

Les circuits communiquent selon un schéma maître-esclave dans lequel le maître

contrôle la communication (Figure 3.35). Il peut y avoir plusieurs esclaves sur le

même bus, dont la sélection du destinataire se fait par une ligne dédiée entre le

maître et l'esclave appelée "Slave Select". Le bus SPI utilise quatre signaux logiques :

� SCLK : Serial Clock, Horloge (généré par le maître) ;

� MOSI : Master output, Slave input (généré par le maître) ;

� MISO : Slave output, Master Input (généré par l'esclave) ;

� SS : Slave select, Actif à l'état bas (généré par le maître).

SCLK
MOSI
MISO
SS

SPI
Esclave

SCLK
MOSI
MISO
SS

SPI
Maître

Figure 3.35 � Liaison SPI avec un seul esclave

La communication sur le bus se déroule de la manière suivante :

� Le maître sélectionne l'esclave en mettant un niveau bas sur la ligne SS cor-

respondante ;

� Le maître génère le signal d'horloge ;

� À chaque coup d'horloge un bit est échangé de part et d'autre entre le maître

et l'esclave ;

� À la �n de la transmission le maître arrête l'horloge et repasse le signal SS à

un niveau haut.
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Il est possible de choisir le type d'horloge grâce à une combinaison de 2 bits

associée aux variables CPOL (clock polarity) qui détermine le niveau logique du

signal SCLK au repos et CPHA (clock phase) qui détermine le front sur lequel les

données seront cadencées.

Les blocs à utiliser dans le cas d'une liaison SPI à l'aide de la MicroLabBox sont

présentés dans la section 3.8.3.

3.8.2 La liaison série RS-232

RS-232 est une norme standardisant un bus de communication de type série.

Les liaisons séries sont des moyens de communication entre di�érents systèmes nu-

mériques. Elles sont opposées aux liaisons parallèles car les bits d'une donnée sont

envoyés les uns après les autres et non en même temps ce qui permet de limiter le

nombre de �ls de transmission. C'est une liaison dite asynchrone car aucune hor-

loge n'est transportée avec le signal. A�n de permettre l'échange de données via

cette liaison, il faut respecter un certain protocole qui est dé�ni par l'envoi : d'un

bit de départ qui est à niveau logique bas, de 5 à 8 bits de données avec le bit de

poids faible en tête, éventuellement un bit de véri�cation de parité pour détecter

des erreurs de transmission et un bit d'arrêt. La connectivité de cette liaison se

présente souvent sous la forme du connecteur DB-9. Sur une liaison bidirectionnel

minimale sans contrôle de �ux, il faudra 3 conducteurs. Un premier nommé "Tx"

pour l'émission des données, un second nommé "Rx" pour la réception des données

et un dernier nommé "Gnd" pour la masse du signal. Il est important de noter que

le conducteur "Tx" de l'un doit être relié au conducteur "Rx" de l'autre.

Les deux protocoles de communication sont con�gurés depuis l'interface Simulink

liée à la MicroLabBox DS1202, par des blocs présents dans la librairie associée.
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3.8.3 La con�guration du protocole SPI

Quatre blocs sont utilisés a�n de réaliser la con�guration de la transmission

utilisant le protocole SPI (Figure 3.36).

Le bloc N o1, intitulé "SPI Setup", permet de spéci�er les ports qui vont être

utilisés pour la communication en attribuant les signaux "MISO, Clock (SCLK),

MOSI et Slave Select (SS)", dé�nis dans la section 3.8.1.

Le bloc N o2, intitulé "SPI Cycle Setup", renseigne sur les caractéristiques de la

trame : le nombre de mots, le nombre de bits par mots, la position du bit de poids

fort, la vitesse de transmission en Baud, la polarité et la phase du signal etc.

Le bloc N o3, intitulé "SPI Transmit", reçoit sur son entrée "Data" la trame

contenant l'ensemble des informations à envoyer depuis le dSPACE vers le FPGA

suivant le paramétrage qui a été e�ectué précédemment.

En�n, le bloc N o4, intitulé "SPI Receive", a�che sur sa sortie "Data" les infor-

mations en provenance du FPGA.

Les blocs "SPI Transmit" et "SPI Receive" contiennent une sortie "Status" qui

permet de connaître l'état des transmissions.
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1

2

3

4

Figure 3.36 � Blocs Simulink permettant la con�guration de la communication SPI

3.8.4 La con�guration du port série RS-232

Trois blocs Simulink sont utilisés pour la con�guration de la communication via

le port RS-232 (Figure 3.37).

Le bloc N o1, intitulé "Serial Setup", permet de spéci�er les paramètres généraux

liés à ce type de communication tels que la vitesse de transmission, le nombre de

bits, la présence d'un bit de stop et/ou d'un bit de parité etc.

Le bloc N o2, intitulé "Serial Transmit", reçoit sur son entrée "TXBytes", les

données à transmettre vers le FPGA sous la forme d'une suite d'octets dont le

nombre se dé�nit sur l'entrée "NumBytes".

En�n, le bloc N o3, intitulé "Serial Receive" indique les données reçues par le

dSPACE en provenance du FPGA dont le nombre d'octets à recevoir se renseigne

sur l'entrée "NumBytes".
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1

2

3

Figure 3.37 � Blocs Simulink permettant la con�guration du port RS-232

3.8.5 Les compteurs en dent de scie

Le premier algorithme, nous permet de générer un compteur qui peut être re-

présenté par un signal en dent de scie (Figure 3.38). Il sera utilisé par plusieurs

algorithmes dont les sorties dépendront notamment de la valeur courante de ce

compteur.

Cette fonction se compose de deux entrées, notées respectivement

i_count_up_down et i_CLK et une sortie notée compteur (la valeur courante

du compteur). Cette sortie est incrémentée de 1 à chaque front montant de l'hor-

loge interne du FPGA représentée par le signal i_CLK du moment que le signal

i_count_up_down se trouve égale à 1. Lors du passage à zéro de cette entrée, la

variable compteur est réinitialisée à zéro.
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i_CLK

i_count_up_down

compteur

Compteur en dent de scie

compteur=0

compteur=compteur+1

i_count_up_down=1 i_count_up_down=0

i_count_up_down=1

Compteur en dent de scie

Algorithme

Figure 3.38 � Algorithme permettant la réalisation du compteur

3.8.6 Les signaux de synchronisation

Pour la partie expérimentale, des signaux de synchronisation provenant du FPGA

ont été utilisés. Les fronts montant et descendant d'un signal de synchronisation

peuvent alors être utilisés comme signaux d'entrées pour d'autres algorithmes. Par

exemple, dans le cadre de la MLI vectorielle mise en place a�n de contrôler le redres-

seur, un signal de synchronisation est utilisé a�n de faire l'acquisition des mesures

à un moment précis (au milieu du motif MLI, en raison de la symétrie de celui-

ci). Ce signal est alors transmis depuis le FPGA vers la MicroLabBox, qui réalise

l'acquisition de l'ensemble des mesures (Figure 3.4).

Ces signaux sont basés sur l'utilisation d'un compteur (dé�ni précédemment)

et d'une comparaison entre la valeur courante de celui-ci avec une constante. Dans

cet exemple, lorsque la valeur courante du compteur, représentée par la variable

compteur est inférieure à la constante alors le signal de Synchronisation sera égal
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à zéro, et à un dans le cas contraire. Dans le cas présenté, la valeur de la constante

étant égale à la moitié de la valeur �nale du compteur, cela permet de générer un

signal de même fréquence que le compteur.

constante

compteur

i_CLK

Synchronisation

Algorithme

Signal de synchronisation

Synchronisation=0

Synchronisation=1

Compteur   constante 

C
o

m
p

teu
r   co

n
stan

te 

Compteur < constante 

Signal de synchronisation

Figure 3.39 � Algorithme permettant la génération d'un signal de synchronisation

3.8.7 Modélisation sous forme d'état du convertisseur avec le

contrôle proposé

Dans la section 2.5, le contrôle classique du convertisseur via deux régulateurs

PI a été présenté avec des fonctions de transfert. Dans cette section, la synthèse

du contrôle proposé est développée par le biais de l'utilisation de la représentation

d'état.

Le but de cette synthèse est de pouvoir étudier le comportement du système,

régler les correcteurs, et choisir la bande passante des �ltres directement depuis

Matlab. Il sera également possible de comparer la méthode proposée avec la méthode
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classique en traçant les diagrammes de Bode, ou les réponses à des échelons (section

2.8).

Le contrôle proposé possède deux boucles rapides sur le courant réseau basé sur

le principe de platitude des systèmes di�érentiels appliqué au système d'équations

(2.13) dans lequel les dynamiques des variables DC sont négligées devant celles des

variables AC. La synthèse de ces boucles rapides se fait à partir de la génération des

trajectoires des références obtenues à l'aide d'un �ltre passe-bas du second ordre.

L'utilisation d'un �ltre passe-bas du second ordre permet la dérivation seconde du

signal de référence dans les lois de contrôle. La boucle externe basée sur un régulateur

d'énergie contient en amont un �ltre passe-bas du premier ordre car seule la dérivée

première de la référence est utilisée.

La génération des trajectoires des références des sorties plates ILd et ILq est

assurée par le biais de l'utilisation d'un �ltre passe-bas d'ordre 2 (Figure 3.40) :

in_filter,out_filter sont les signaux d'entrée et de sortie de ce �ltre. ω_filter et

ksi_filter que sont respectivement la pulsation de coupure et l'amortissement : ils

sont les paramètres de réglages de ce �ltre. Les équations résumant le fonctionnement

de celui-ci peuvent être décrites dans un script Matlab comme suit :

 
dX_filter

X_filter

out_filter
   
 

 

   
 

 

dout_filter

Paramètres: ω_filter, ksi_filter 

in_filter

out_filter

X_filter

Filtre passe bas du second ordre 

Figure 3.40 � Schéma représentant sous forme d'équations un �ltre passe bas du
second ordre.
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Script concernant le �ltre passe bas du second ordre

dX_filter = ω_filter2(in_filter − out_filter)− 2ksi_filter ω_filter X_filter

dout_filter = X_filter

Concernant la synthèse des boucles rapides, nous devons implémenter la loi de

commande (2.45). Les notations utilisées sont dé�nies à l'aide des accolades présen-

tées ci-dessous (l'indice i est égal à 1 pour la commande de ILd et 2 pour celle de

ILq) :

ÿi︸︷︷︸
ddyi

= ÿiref︸︷︷︸
ddyiref

+ K1,i (ẏiref − ẏi)︸ ︷︷ ︸
depsi_yi

+ K2,i (yiref − yi)︸ ︷︷ ︸
epsi_yi

+ K3,i

∫
(yiref − yi)︸ ︷︷ ︸
epsi_yi_int

(3.1)

Il est alors possible d'écrire les scripts Matlab suivant :

Script concernant la boucle interne sur ILd

y1 = ILd y1_ref = out_filter

dy1_ref = X_filter

ddy1_ref = dX_filter

dy1 = (Vd − rs ILd − Vcd + Lsω ILq)/Ls

epsi_y1 = y1_ref − y1

depsi_y1 = dy1_ref − dy1

νd = ddy1_ref + K1,1 × depsi_y1 +K2,1 × epsi_y1 +K3,1 × epsi_y1_int

Idref = CLsνd + ILd + Cω(2Vcq − Vq + LsωILd + 2rsILq) + rsC(Vd − rsILd − Vcd)/Ls
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Script concernant la boucle interne sur ILq

y2 = ILq y2_ref = out_filter

dy2_ref = X_filter

ddy2_ref = dX_filter

dy2 = (Vq − rs ILq − Vcq − Lsω ILd)/Ls

epsi_y2 = y2_ref − y2

depsi_y2 = dy2_ref − dy2

νq = ddy2_ref + K1,2 × depsi_y2 + K2,2 × epsi_y2 + K3,2 × epsi_y2_int

Iqref = CLsνq + ILq + Cω(−2Vcd + Vd + LsωILq − 2rsILd) + rsC(Vq − rsILq − Vcq)/Ls

La synthèse des trajectoires des sorties plates à l'aide d'un �ltre passe bas du

second ordre est maintenant réalisée de même que la génération des variables de

commande Idqref . La boucle externe sera dans l'exemple ci-dessous réalisée par un

régulateur d'énergie sur le condensateur de sortie Cdc. Comme le contrôle contient

une dérivation première de la valeur de la référence, nous allons utiliser cette fois

un �ltre passe bas du premier ordre. Son entrée est notée in_f_Vdc, sa sortie �ltrée

est out_f_Vdc et sa bande passante peut être ajustée avec le paramètre BP_traj.

 

out_f_Vdc
   
 

 
dout_f_Vdc

Paramètre: BP_traj  

in_f_Vdc

out_f_Vdc

Filtre passe bas du premier ordre 

Figure 3.41 � Schéma représentant sous forme d'équations un �ltre passe bas du
premier ordre.
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Script concernant le �ltre passe bas du premier ordre

dout_f_Vdc = BP_traj (in_f_Vdc − out_f_Vdc)

Script concernant la régulation d'énergie aux bornes de Cdc

y_ref =
1

2
Cdc out_f_V

2
dc

dy_ref = Cdc × out_f_Vdc × dout_f_Vdc

y =
1

2
CdcV

2
dc

epsi_y_Vdc = y_ref − y

ν_Vdc = dy_ref + 2ksiVdc × ωVdc × epsi_y_Vdc + ω2
V dc × epsi_y_Vdc_int

ILdrefregulateur =

(
ν_Vdc +

V 2
dc

R0

)
/Vd
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