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Abstract

Harmonic distortion in power systems is a critical issue that has been investigated extensively due to its harmful
effect on equipment and electrical networks. One of the most used solutions to this problem is the shunt active power filter
(SAPF). The operation of this last is mostly related to the harmonic estimation approach employed in it. In this context, this
work introduces an efficient control approach to enhance the performance of harmonics identification and mitigation using
the SAPF. This approach is based on adaptive filters favored by their built-in automatic parameters adaptation capability.
The proposed filter, which uses a VLLMS adaptation, is applied with a modified instantaneous power PQ theory. This
enhances its dynamic performance over the use of conventional time-invariant filters and overcomes its limitations in the
presence of non-sinusoidal voltage conditions.

The studied SAPF model is simulated in SIMULINK using different conditions of source voltage and various
combinations of non-linear and unbalanced loads. We have also compared the behavior of the system to the previously
proposed methods. Simulation results indicate a significant improvement in the transient response to less than a quarter
of a cycle in its worst case, on top of additional improvements in the steady-state THD value.

In order to validate these results, we have implemented the control system using "FPGA in the loop" prototyping
approach. The obtained results indicate a total match with simulation results in addition to a significant reduction of
hardware resources use compared to previous methods. Moreover, the proposed filter was implemented as a part of a
programmable system SOPC, which allows to confirm the superioriy of the algorithm in terms of computation efficiency
and execution time.

Key words: Shunt active power filter, instantaneous power theory, harmonics, adaptive filters, SOPC.

Résumé

La distorsion harmonique dans les systémes de puissance est un probléme critique qui a été étudié de maniere
approfondie en raison de son effet nocif sur les équipements et les réseaux électriques. L'une des solutions les plus utilisées
pour ce probleme est le filtre actif parallele (FAP). Le fonctionnement de ce dernier est principalement lié a I'approche
d'estimation d’harmoniques quiy est utilisée. Dans ce contexte, ce travail introduit une approche de contrdle efficace pour
améliorer les performances d'identification et d'atténuation des harmoniques en utilisant le FAP. Cette approche est basée
sur les filtres adaptatifs favorisés par leur capacité d'adaptation automatique des parameétres. Le filtre proposé, qui utilise
une adaptation VLLMS, est appliqué avec une version modifiée de la méthode de puissances instantanées PQ. Cela permet
d’améliorer ses performances dynamiques par rapport a l'utilisation de filtres conventionnels invariants dans le temps, et
d'éviter ses problemes dans le cas des tensions non sinusoidales.

Le modele du FAP étudié est simulé dans SIMULINK en utilisant des différentes conditions de la tension
d'alimentation et des diverses combinaisons de charges non linéaires et déséquilibrées. Nous avons également comparé le
comportement du systeme aux méthodes proposées précédemment. Les résultats de simulation indiquent une
amélioration significative de la réponse transitoire a moins d'un quart de cycle dans les pires des cas, en plus d'une
amélioration supplémentaire de la valeur THD en régime permanent.

Afin de valider ces résultats, nous avons implémenté le systéme de contrdle en utilisant le prototypage «FPGA in the
loop». Les résultats obtenus indiquent une correspondance totale avec les résultats de la simulation en plus d'une réduction
de la quantité d’utilisation des ressources matérielles par rapport aux méthodes précédentes. De plus, le filtre proposé a
été implémenté comme une partie d'un systeme programmable SOPC. Ceci a permis de confirmer sa supériorité en termes
d'efficacité de calcul et du temps d'exécution.

Mots clés : Filtre actif paralléle, théorie des puissances instantanées, harmoniques, filtres adaptatifs, SOPC.
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Introduction générale

Ces dernieres années, 1'utilisation intensive des dispositifs de ’électronique de puissance
dans les systemes électriques a conduit a une pollution harmonique élevée dans les réseaux
électriques. Ces dispositifs, malgré leurs effets indésirables, sont indispensables pour le bon
fonctionnement des systémes de conversion d’énergie et des sources d’énergies renouvelables
(éoliennes, panneaux photovoltaiques ... etc). Cette importance technique et économique
s’est traduite par une croissance considérable de I'utilisation de ces dispositifs. En consé-
quence, la problématique des harmoniques est devenue tres répandue et a entrainé une
dégradation significative de la qualité de 1’énergie.

Afin de pallier aux problemes de la pollution harmonique, plusieurs solutions ont été
proposées pour annuler ou minimiser les harmoniques générées dans le réseau électrique. La
solution classique est I'utilisation des filtres passifs. Ces filtres, malgré leur simplicité et leur
faible cofit, posent de nombreux problemes tels que : la possibilité de résonance avec les élé-
ments du réseau et le manque d’adaptabilité aux variations du réseau et de la charge. Dans
le but de surmonter les limites des filtres passifs, une solution relativement moderne basée
sur la technologie des dispositifs a semi-conducteurs a été largement utilisée. Il s’agit des
filtres actifs proposés en différentes topologies (série, paralléle et série-parallele). Le principe
de fonctionnement du filtre actif parallele, qui est la topologie la plus couramment utilisée,
est de détecter les composantes harmoniques du courant de la charge polluante et d’injecter
des courants de compensation de méme amplitude et de phase opposée en se basant sur un
algorithme de controle. Les performances d’élimination des harmoniques par filtrage actif
parallele sont reliées principalement & la méthode d’estimation des harmoniques (ou identi-
fication des courant de référence), ainsi que la stratégie de controle appliquée.

La méthode d’identification des courants de référence est une partie cruciale dans I'opé-
ration des filtres actifs paralleles. De ce fait, cette partie de la stratégie de controle a suscité
I'intérét des chercheurs afin de répondre aux exigences imposées par les normes de la qualité
de I'énergie électrique, notamment en présence des contraintes telles que la perturbation du
réseau d’alimentation et les variations des charges polluantes. Dans ce contexte, I'objectif
de cette these est de contribuer a 'amélioration des performances d’identification des har-
moniques en introduisant une nouvelle approche de controle basée sur les filtres adaptatifs.

L’objectif est ainsi de développer un algorithme de filtrage qui sera appliqué pour iden-
tifier efficacement les harmoniques en présence d’une tension d’alimentation perturbée et
avec des différentes situations de variation des charges polluantes. L’algorithme développé
est ensuite comparé aux autres algorithmes proposés dans la littérature.

De fagon a atteindre ces objectifs de recherche, ce mémoire est divisé en quatre chapitres :

Le premier chapitre est consacré a la description de la problématique des harmoniques

et les solutions de dépollution. En premier temps, nous présenterons les caractéristiques, les
origines, les conséquences et les normes inhérentes aux perturbations harmoniques. Ensuite,
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nous décrirons les solutions classiques et modernes de dépollution avant de choisir le filtre
actif parallele (FAP) comme solution. Nous illustrons par la suite les composants du FAP
et son systeme de controle avec une revue sur les méthodes d’identification des courants
de référence existantes dans la littérature. Ceci nous permet en fin de ce chapitre de bien
positionner notre étude en soulignant les motivations et les contributions apportées par les
travaux de these réalisés.

Dans le second chapitre, 'approche d’identification des courants de référence adoptée
dans notre travail sera présentée en détail. Cette approche est basée sur 1'utilisation de la
méthode bien-connue des puissances instantanées P(Q. Dans ce chapitre, la forme originale
de la méthode PQ est d’abord illustrée en soulignant ses inconvénients. Par la suite, les
modifications apportées sur cette méthode sont introduites. Dans ce contexte, nous expose-
rons un état de 'art détaillé sur les méthodes d’extraction de la composante continue de la
puissance active, avant que notre approche basée sur le filtrage adaptatif sera introduite et
discutée en fin de ce chapitre.

Le troisieme chapitre porte sur la modélisation et la simulation fonctionnelle du FAP.
Dans ce chapitre, tous les composants du systéme étudié (réseau, charge polluante et filtre
actif) sont simulés en MATLAB/SIMULINK. Le comportement du FAP est étudié en appli-
quant 'approche de contréle proposée dans des différentes conditions de tension d’alimenta-
tion et avec plusieurs scénarios de charges polluantes. Les résultats de simulation sont ainsi
illustrés et analysés. Par la suite, une étude comparative est effectuée avec les principales
méthodes proposées précédemment.

Le dernier chapitre est consacré a la validation expérimentale de 1'algorithme proposé.
Pour cela, deux approches de validation seront entamées. La premiere consiste a une ap-
proche de Co-simulation « FPGA in the loop», dans laquelle la partie controle est implémen-
tée dans une cible FPGA, le comportement du systeme est étudié et les résultats obtenus sont
ainsi illustrés et comparés avec ceux obtenus par la simulation fonctionnelle. D’une autre
part, les ressources matérielles utilisées par ’algorithme proposé sont analysées et compa-
rées. La deuxieme approche consiste a I'implémentation matérielle de la partie concernée de
I'algorithme de contréle comme une partie d'un systéme programmable sur puce (SOPC).
Dans ce cas, I'algorithme proposé est testé en temps réel en analysant ses performances en
termes de complexité de calcul et de temps d’exécution. Les résultats obtenus sont présentés
et discutés.

Une conclusion générale de ce travail ainsi que des perspectives cloturent le document.
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1.1. PROBLEMATIQUE DES HARMONIQUES

Introduction

La problématique des harmoniques ou appelé «pollution harmonique» a dernierement
attiré 'attention des chercheurs et des professionnels en raison de son grave impact sur
la qualité de I’énergie et le fonctionnement des équipements industriels. Ce probleme est
devenu tres courant en raison de 1'utilisation croissante des charges non linéaires connectées
au réseau. Ces charges ont donné lieu a des distorsions de tension et de courant dans le
reste du circuit, ce qui provoque des défauts de fonctionnement dans les équipements. Pour
cela, I’élimination de ces harmoniques demeure indispensable. Différentes techniques ont été
mises en ceuvre pour réduire ces harmoniques et afin de limiter leur impact sur la qualité de
I’énergie. Les filtres passifs ont été utilisés plus tot et ils ont été remplacés par les filtres actifs
en raison de leur fiabilité et de leur bonne réponse dynamique. Dans ce premier chapitre,
la description des harmoniques, leur origine, leurs effets et les normes en vigueur seront
présentées avant d’étudier les solutions de dépollution existantes. Par la suite, le filtre actif
parallele, adopté dans cette these, est alors présenté en détail. Finalement, le positionnement
de notre étude est discuté en soulignant les motivations et les contributions des travaux de
theses réalisés.

1.1 Problématique des harmoniques

La problématique des harmoniques n’est pas un phénomene nouveau. Cependant, a cause
de I'utilisation croissante des charges non-linéaires connectées au réseau, cette problématique
est devenue tres répandue. Dans la suite de cette section, les notions élémentaires sur les
harmoniques seront exposées.

1.1.1 Description des harmoniques

Les harmoniques sont des composantes sinusoidales de tension ou de courant dont les
fréquences sont des multiples entiers de la fréquence de base (fondamentale) du réseau
électrique [1]. Pour mieux comprendre la notion des harmoniques, nous invoquons le principe
de l'analyse en série de Fourier qui stipule que toute forme d’onde périodique peut étre
représentée mathématiquement comme une somme d’éléments sinusoidaux sous forme d’une
série de Fourier, qui est donnée par [2] :

[o¢]
z(t) = ap + Y _ [ancos(nwt) + b,sin(nwt)] (1.1)
n=1
Ou ag est la composante continue, a,, et b, sont les coefficients de la série de Fourier, n est
I'ordre d’harmonique et w = 27 f, ou f est la fréquence fondamentale.
ag, an et b, sont calculés comme suit :

ag = 217r /_7; f(wt)dwt (1.2)
ay, = 71r/_7; f(wt)cos(nwt)dwt (1.3)
b, = i/j f(wt)sin(nwt)dwt (1.4)

On considere le courant I(t) déformé par des harmoniques (figure 1.1). Le courant I(t) peut
étre décomposé en série de Fourier (équation 1.1), et il peut étre écrit autrement sous la
forme suivante :

I(t) = Iy + i I,sin(nwt + ¢,,) (1.5)

n=1
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Ou :

n est un nombre entier qui définit I'ordre d’harmonique.

Iy représente la composante 0Hz (composante continue).

I,, est définie par : I, = /a2 + b2.

¢n, est le déphasage de la composante harmonique n a U'instant initial (t = 0), il est définie
par : ¢, = Arctan(bn/a,).

En supposant un signal sans composante continue, nous pouvons écrire :

I(t) = L(t) + i I,(t) (1.6)

Avec I1(t) c’est 'onde fondamentale de fréquence f; qui correspond a (n = 1), et I,(¢)
représente les différents harmoniques d’ordre n, pour n allant de 2 jusqu’a N (peut étre o).

Figure 1.1: Exemple d'un courant déformé par les harmoniques.

Les harmoniques se distinguent par leur rang de type pair ou impair. Les harmoniques
de rang pair (2, 4, 6, 8...), tres souvent négligeables en milieu industriel, s’annulent en
raison de la symétrie du signal. Ils n’existent qu’en présence d’une composante continue.
Par contre, les harmoniques de rang impair (3, 5, 7, 9 ...) sont fréquemment rencontrés
sur le réseau électrique. On note qu’il est possible d’avoir parfois d’autres perturbations
avec des ordres qui ne sont pas des multiples entiers du fondamentale. Dans ce contexte, on
trouve les composantes appelées inter ou infra harmoniques. Les inter-harmoniques sont des
composantes sinusoidales qui ne sont pas a des fréquences multiples de celle du fondamental
(Tel que : 130 Hz, 170 Hz, 220 Hz). Les infra-harmoniques sont des composantes qui sont &
des fréquences inférieures a celle du fondamental (Tel que : 10 Hz, 20 Hz). Ces deux catégories
de perturbations sont dues a des variations périodiques et aléatoires de la puissance absorbée
par certains appareils (fours a arc, cyclo-convertisseurs et les variateurs de vitesse...) [2].

1.1.2 Origine des harmoniques

Les équipements de 1'électronique de puissance connus par «les charges non linéaires»
sont principalement a 1’origine des distorsions harmoniques dans les réseaux électriques. Les
harmoniques sont générées quand les dispositifs non linéaires injectent des impulsions ré-
cursives de courant qui se propagent & travers le réseau. A cause de ces harmoniques de
courant, des chutes de tension non linéaires se sont produites au point de couplage commun
(PCC) dans le systeme de puissance [3].
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Une charge est dite linéaire si la forme d’onde du courant dans le circuit a la méme forme
que la tension appliquée sur cette charge (figure 1.2.a). D’autre part, la forme d’onde du
courant dans le cas ou la charge utilisée est non-linéaire sera déformée (figure 1.2.b) [4].

Tension (V) 4 Courant(I)
Tension (V)

/

0= wi P Temps

+Vm

+im Courant(I)

(a) Formes d'onde pour une charge linéaire (b) Formes d'onde pour une charge non-linéaire

Figure 1.2: Forme d’ondes de tension et de courant pour une charge linéaire ou
non-linéaire.

Une breve revue des charges produisant des harmoniques est présentée ci-dessous [5] :

Convertisseurs statiques de puissance : Les convertisseurs statiques représentent
la grande famille des charges non linéaires. Ces convertisseurs sont largement utilisés
dans I'industrie pour convertir les tensions de I’alternative vers le continue, du continu
en alternatif, de continu en continu et de I’alternatif en alternatif. La génération des
harmoniques par ces dispositifs est due au phénomeéne de commutation du courant
ce qui entraine des entailles de tension.

Les Alimentations a découpage(SMPS) : La plupart des équipements électro-
niques utilise une alimentation a découpage pour fournir de la tension stabilisée a
I’équipement. Cette alimentation se fait a travers un condensateur qui fournit la
tension a ’équipement. Par conséquent, le courant circulant vers ’alimentation est
discontinu, ce qui génere des harmoniques.

Les fours a arc : Les harmoniques produites par ce type de charge sont imprévisibles
en raison des variations cycliques du couple mécanique. Ces variations produisent un
courant de ligne non-périodique et les harmoniques générées peuvent avoir des ordres
entiers comme elles peuvent également avoir des ordres non-entiers.

Les interfaces utilitaires avec les sources d’énergie distribuées
Dernierement, les sources d’énergie distribuées sont de plus en plus utilisées dans les
réseaux intelligents. Par exemple : les piles a combustible, les éoliennes, les micro-
turbines et les cellules solaires. Ces sources sont connectées au réseau électrique avec
des différentes topologies a travers des convertisseurs de puissance d’interfacage. En
fonction de la topologie utilisée, les sorties de ces convertisseurs peuvent contenir des
harmoniques de divers ordres et facteurs de puissance ce qui peut dégrader la qualité
de I'énergie du réseau électrique.

Les charges électrodomestiques : Dans cette catégorie, on peut citer : les télé-
viseurs et les éléments périphériques, les micro-ordinateurs, les fours a micro-ondes,
les aspirateurs et les robots ménagers.

Comme il a été mentionné précédemment, les charges non-linéaires sont les principales
causes des harmoniques. Cependant, les gains économiques liés a I'utilisation de ces dispo-
sitifs sont bien plus importants que les pertes causées par les harmoniques générées. Par
conséquent, le taux de génération d’harmoniques a considérablement augmenté [6].
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1.1.3 Effets des harmoniques

Dans la présente section, les effets des harmoniques sont étudiés. En premier temps, les
conséquences générales des harmoniques sont citées. Par la suite, leurs effets sur les différents
équipements industriels sont exposés séparément.

1.1.3.1 Conséquences générales des harmoniques

Les harmoniques générées par les charges non linéaires se propagent a travers le réseau
électrique. En plus de l'augmentation des pertes de puissance, cette propagation affecte
également le fonctionnement normal des équipements industriels et des appareils connectés
au réseau, avec les conséquences négatives typiques résumées ci-dessous [4][7] :

1.

Pertes excessives, échauffement, et oscillations dans les machines tournantes et les
machines synchrones, ce qui peut donner lieu a des contraintes de torsion.

. Surtensions et courants excessifs dans les systémes de puissance a cause de la réso-

nance.

Génération des flux harmoniques et augmentation de la densité du flux dans les
transformateurs ce qui entraine des échauffements par courants de Foucault.

. Dégradation des céables en raison de 1’échauffement supplémentaire engendré par les

courants de Foucault.

5. Interférence inductive avec les circuits de télécommunication.

6. Interférence et perturbation du signal dans les systemes a semi-conducteurs et les

systemes contrélés par microprocesseur.

7. Dysfonctionnement des relais.

8. Interférence des harmoniques avec les systemes de commande par commutation, pro-

10.

voquant un mauvais fonctionnement des systemes de controle de charge et de mesure.

. Interférence avec les grands controleurs de moteurs et les systemes d’excitation des

centrales électriques.

Fonctionnement instable des circuits de déclenchement basé sur la détection du pas-
sage par zéro de tension.

1.1.3.2 Effets des harmoniques sur les équipements

La pollution harmonique a des effets nuisibles sur le fonctionnement, la rentabilité et la
durée de vie des équipements électriques. Dans le texte qui suit, nous citons brievement les
effets des harmoniques sur les équipements utilisées souvent dans les réseaux électriques :

Condensateurs

Les condensateurs sont tres affectés par les courants harmoniques. La superposition
de ces courants avec la composante fondamentale engendre des pertes supplémentaires
qui peuvent excéder la capacité thermique des condensateurs et réduire considérable-
ment leur durée de vie [8]. Les harmoniques provoquent également le dysfonctionne-
ment des banques de condensateurs en raison de la puissance réactive augmenté [7].
De plus, si un condensateur au sein du systeme est pres d’une fréquence harmonique,
un courant ou une tension élevée a la fréquence de résonance serait produite [9].
Disjoncteurs et fusibles

Selon les études effectuées en [10] et [11], les harmoniques du courant peuvent affecter
le pouvoir de coupure des disjoncteurs magnéto-thermiques.
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Equipements électroniques

Nous citons ici plusieurs scénarios présentant les influences graves des harmoniques
sur les équipements industriels. Le premier exemple concerne le probleme de la dé-
tection multiple du passage par zéro de tension, qui est généralement utilisé a des
fins de synchronisation [9]. En fait, le fonctionnement de certains commutateurs de
I’électronique de puissance est basé sur la détection du point de passage de tension
par zéro afin de diminuer les interférences électromagnétiques. Cependant, la distor-
sion harmonique provoque des multiples passages par zéro qui peuvent perturber le
fonctionnement de I’équipement électronique (par exemple I’horloge) [9]. D’une autre
part, certaines alimentations électroniques utilisent la tension de créte de la forme
d’onde pour maintenir les condensateurs du filtre a pleine charge. Cependant, la dis-
torsion de la tension peut augmenter ou atténuer le pic de la forme d’onde et avec
une distorsion sévere, le fonctionnement de 1'équipement peut étre perturbé [9]. Un
autre probléeme concerne les écrans vidéo, ou les harmoniques fractionnaires et les
sous-harmoniques peuvent affecter I'image du tube cathodique [12].

Lampe d’éclairage

Les lampes a incandescence sont sensibles a la variation des niveaux de tension d’ali-
mentation. Par conséquent, la possibilité de perdre ces lampes augmentera considé-
rablement lorsqu’ils sont utilisées avec des tensions déformées [4].

Appareils de mesure

Les voltmetres et les ampéeremetres a réponse RMS modernes sont relativement in-
sensibles aux influences des distorsions de la forme d’onde, car il utilise des multipli-
cateurs électroniques. Cependant, les compteurs a réponse moyenne et les compteurs
a réponse de pointe ne conviennent pas en présence des distorsions harmoniques, car
ils étaient calibrés en valeur RMS [9].

Relais de protection

La distorsion de la forme d’onde peut réduire les performances des relais de protection
en cas de présence des défauts de faible magnitude. La distorsion peut empécher
le déclenchement du relais dans des conditions de défaut, ou elle peut causer des
déclenchements en ’absence de défaut [13].

Machines tournantes

Les variateurs de vitesse sont alimentés par des onduleurs qui sont généralement
une source de tension déformée par les harmoniques. Ces tensions non-sinusoidales
appliquées aux machines et moteurs électriques peuvent provoquer une surchauffe, des
couples pulsés, ou du bruit [9]. L’augmentation de la température de fonctionnement
du moteur entrainera une réduction de la durée de vie du moteur [14].
Interférence téléphonique

Le rapprochement entre les fils téléphoniques et les lignes électriques sur les poteaux
électriques crée des possibilités d’'interférence des fréquences de communication télé-
phonique. Les fréquences harmoniques du systeme de puissance peuvent engendrer
plus de problémes que la fréquence fondamentale, car le pic de la réponse téléphonique
est proche de 1 kHz [9].

Transformateurs

Les harmoniques produisent des pertes supplémentaires dans les enroulements des
transformateurs ce qui conduit a un échauffement supplémentaire. Les pertes pro-
duites ne sont pas seulement dues a l'effet Joule pelliculaire, mais aussi a des courants
induits dans les bobinages, le noyau et les pieces métalliques [15]. D'une autre part,
la probabilité de résonance entre I'inductance du transformateur et les composants
du systéme peut causer un autre probléme [1].
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1.1. PROBLEMATIQUE DES HARMONIQUES

1.1.4 Mesure et caractérisation des harmoniques

La mesure ou la quantification des distorsions harmoniques est tres intéressante lors de
la conception et I’étude des systemes de 1'électronique de puissance. Cela permet de bien
caractériser les installations et de garantir une bonne qualité d’énergie. A cette fin, différents
indices ont été définis. Nous citons dans ce qui suit, ceux qui sont plus utilisés :

1.1.4.1 Taux de distorsion harmonique (THD)

Le Taux de distorsion harmonique (THD pour total harmonic distortion) est 'indice le
plus couramment utilisé pour mesurer la qualité de ’énergie électrique

al6. Le THD est défini pour les formes d’ondes de tension et de courant et il permet de
caractériser la déformation apportée par les harmoniques par rapport a une onde sinusoidale.
Le THD d’une forme d’onde de tension peut étre exprimée comme suit :

/o0, V2

THD, = Vone Vi (1.7)
Vi

Ou h est l'ordre d’harmonique (h = 1 pour le fondamental), V}, est la tension harmonique

d’ordre h en valeur efficace et V; est la valeur efficace du fondamental de la tension.

De méme, le taux de distorsion du courant peut étre exprimé par la formule suivante :
3p, I?
THD; = Y="=2"" (1.8)
L
Ou I, est le courant harmonique en valeur efficace a 'ordre d’harmonique N° h, et I;
représente la valeur efficace du courant a la fréquence fondamentale.
1.1.4.2 Facteur de puissance

Le facteur de puissance est un indicateur efficace pour estimer la quantité de la puissance
réactive dans le systeme de puissance. Le facteur de puissance (PF) est défini comme le
rapport de la puissance active moyenne sur la puissance apparente de la source [15] :

P
PF =— 1.9
S (19)
La puissance active moyenne est calculée comme suit :
1 (T
P=_ / vs(1)is(t)dt (1.10)
T Jo
1 /h
p= T/ VaVasin(wt) V2 asin(wit — oo )dt (1.11)
1 /0
Donc :
P =Vglcos04 (1.12)

La puissance apparente est exprimée par la relation suivante :
S = Vil (1.13)

En remplacant dans 1.9, le facteur de puissance s’écrit :

I
FP = I—lcosqﬁsl (1.14)
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1.1. PROBLEMATIQUE DES HARMONIQUES

Avec cosgs qui est le facteur de déplacement du coutant de source qui est égal au facteur
de puissance dans le cas d’un circuit linéaire avec des courants et des tensions sinusoidaux.
Le facteur de puissance peut étre écrit sous une autre forme comme suit [2] :

COSPs1
JTHD? + 1

Le facteur de puissance varie de zéro a un. Il est nul lorsque toutes les alimentations sont
réactives et qu’aucun travail réel n’est effectué. Une valeur unitaire du facteur de puissance
indique que toute l'alimentation électrique est consommeée par les charges. Le facteur de
puissance peut étre utilisé pour évaluer 'efficacité énergétique d'un appareil [3].

FP = (1.15)

1.1.5 Normes en vigueur

Les problemes engendrées par les distorsions harmoniques ont conduit les organismes,
tels que 'IEEE (Institute of Electrical and Electronics Engineers) et 'IEC (International
Electrotechnical Commission), a élaborer des normes et des régulations pour imposer les
limites recommandées des harmoniques qui peuvent étre injectés dans les réseaux de dis-
tribution. Dans cette section, les normes essentielles liées aux harmoniques sont exposées
brievement.

La norme d’harmoniques la plus couramment utilisée dans la communauté des chercheurs
dans le domaine de la qualité d’énergie est la norme harmonique IEEE 519 [17]. Cette norme
correspond aux pratiques et exigences recommandées par I'IEEE pour le controle des harmo-
niques dans les systemes d’alimentation électrique [1]. Pour les clients finaux, les limites des
harmoniques de courant sont définies en fonction de la capacité de court-circuit du réseau
de distribution (rapport Is./Icharge) qui est en fait une mesure indirecte de I'impédance de
distribution au PCC. Les limites sont données pour les harmoniques individuelles et pour
le taux de distorsion de la demande totale (TDD). Le TDD est un taux similaire au TH D;,
mais au lieu de diviser sur la valeur actuelle du fondamental I, la relation est établie avec la
valeur fondamentale a pleine charge. Ainsi, le TDD ne sera égal a T'H D; qu’a pleine charge.
Dans les autres cas, le TDD sera toujours d’une valeur inférieure a T'H D;.

Les limites de TDD pour les réseaux de distribution inférieur a 69 kV sont présentés
dans le tableau 1.1 (la version révisée du 2014) [1]. Par ailleurs, les limites des harmoniques

de tension sont illustrées dans le tableau 1.2 en fonction des harmoniques individuels et le
THD,.

. Limites des harmoniques individuelles
Tpsc/teharge h<11 | 11<h<17 17<h<qQ3 23<h<35 | 35<h TDD(%)
<20 4.0 2.0 1.5 0.6 0.3 5.0
20<50 7.0 3.5 2.5 1.0 0.5 8.0
50<100 10.0 4.5 4.0 1.5 0.7 12.0
100<1000 | 12.0 5.5 5.0 2.0 1.0 15.0
>1000 15.0 7.0 6.0 2.5 1.4 20.0

Tableau 1.1: Limites des harmoniques de courant selon la norme IEEE519 [1]
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Tension de bus V en PCC | Harmoniques individuelles | THD(%)
V < 1.0V 2.0 8.0
1RV <V < 69kV 3.0 2.0
69KV <V < 161kV 1.5 2.5
161kV <V 1.0 1.5

Tableau 1.2: Limites des harmoniques de tension selon la norme IEEE519 [1]

D’autres normes sont résumées ci-dessous [18] :
« CEI 61000-3-2 :
Spécifie les limites d’émission du courant harmonique. Elle est applicable aux équipe-
ments électriques et électroniques ayant un courant d’entrée jusqu’a 16 A par phase
et destinés a étre connectés a des réseaux publics de distribution basse tension.
« CEI 61000-3-4 :
Elle est applicable aux équipements électriques et électroniques ayant un courant
d’entrée supérieur a 16 A par phase et destinés a étre connectés a des réseaux publics
de distribution basse tension.
« CEI 61000-3-12 :
Les recommandations de cette norme sont applicables aux équipements électriques
et électroniques avec un courant d’entrée nominal supérieur a 16 A, jusqu'a 75 A
par phase et destinés a raccordement aux réseaux publics de distribution AC basse
tension.
o La CEI 61000-3-6 :
Etablit les niveaux de planification pour les réseaux MT et HT ainsi que les conditions
de connexion des charges perturbatrices produisant des harmoniques.

1.2 Solutions de dépollution du réseau électrique

Plusieurs techniques de réduction d’harmoniques ont été développées afin de répondre
aux exigences imposées par les normes de la qualité d’énergie. Le but de ces techniques est
d’avoir une forme d’onde sinusoidale pure de maniere a réduire le THD. Dans ce qui suit,
nous présentons d’abord quelques solutions classiques des problemes liés aux harmoniques,
par la suite la solution moderne est exposée.

1.2.1 Connexion des transformateurs

La connexion des transformateurs est une solution classique qui a été utilisée pour ré-
duire les harmoniques dans les systémes triphasés. Selon le type du couplage utilisé, les
transformateurs permettent la suppression de certains rangs d’harmoniques. Cependant,
cela provoque 'augmentation de 'impédance de ligne, augmentant ainsi la distorsion de la
tension [19].

1.2.2 Utilisation des banques de condensateurs

Dans les systémes a moyenne et a basse tension ot la distorsion harmonique est excessive,
les banques de condensateurs peuvent étre appliquées pour réduire la distorsion harmonique.
Le facteur de puissance doit étre pris en considération lors du dimensionnement du filtre
optimale. L’inconvénient de cette méthode est que la puissance réactive fournie par les
condensateurs est constante et elle ne s’adapte pas a I’évolution du besoin [15].
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1.2.3 Filtrage passif

Les filtres passifs sont utilisés comme un circuit a faible impédance par rapport aux
courants harmoniques [20]. Un filtre passif est composé par des éléments passifs comme
des inductances, des condensateurs et des résistances et ils sont en générale connectés en
parallele avec les charges génératrices d’harmoniques comme le présente la figure 1.3. Le
filtre peut étre con¢u pour un seul harmonique ou pour une bande d’harmoniques. Dans ce
dernier cas, la conception sera plus complexe [3].

charge non-linéaire

Li§ L9 Ls Ly

Filtres passifs

Figure 1.3: Schéma bloc monophasé de plusieurs filtres passifs connectés en
paralléle sur un réseau pollué.

L’avantage des filtres passifs est qu’ils peuvent corriger le facteur de puissance a condition
du dimensionnement correcte des condensateurs afin d’échanger une quantité déterminée de
puissance réactive avec le réseau. De plus, ils sont relativement moins cotiteux par rapport
aux autres types de filtre d’harmonique, Cependant, ils présentent plusieurs inconvénients
3] :

e La conception de ses composantes L et C est difficile et peut avoir une taille volumi-
neuse.

e La connaissance approfondie des spécifications du réseau est nécessaire pour un di-
mensionnement correct.

o L’impédance de la source, qui n’est pas connue précisément, influe fortement sur les
caractéristiques du filtre.

o Il génére un bruit élevé.

e Dans certains cas, la résonance peut se produire entre le filtre et les composants du
réseau et ainsi les fréquences proches de la fréquence de résonance risquent d’étre
amplifiées.

o Le filtrage passif souffre du probleme d’inflexibilité. En effet, si le réseau change, il
peut étre difficile de s’adapter aux nouvelles exigences de filtrage.

o Le filtre passif peut absorber les courants harmoniques d’autres charges non linéaires
et dans ce cas, le filtre passif peut étre surchargé.

1.2.4 Filtrage actif

Bien que le progres dans la technologie des dispositifs a semi-conducteurs ait conduit
a une augmentation des distorsions harmoniques dans les réseaux de distribution, il a éga-
lement apporté des solutions potentielles au probleme. La méthode de filtrage actif est
relativement une nouvelle technique d’élimination des harmoniques du courant de la ligne.
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Le premier filtre actif a été con¢u dans les années 70 grace au développement des composants
de I'électronique de puissance comme les thyristors et les transistors (IGBT). Le principe
du filtrage actif sera exposé dans la prochaine section.

1.2.4.1 Description générale

Les filtres actifs de puissance sont composés d'un onduleur connecté au réseau et un
systeme de controle et de commande. Le principe du filtre actif est d’injecter des cou-
rants/tensions de méme amplitude que les harmoniques générées par la charge non linéaire
avec un déphasage de 180 degrés afin d’annuler les harmoniques générées. La figure 1.4 pré-
sente le schéma bloc du filtre actif.

, , hatge non-linéair
ig ir charge no éaire

—> — ] B
S Dt
PN —AWY

réseau électrique

: systéme ;
; —| de ;
' contrdle/ '

commande

Onduleur

_____________________________________

Filtre actif

Figure 1.4: Schéma bloc d'un filtre actif.

Le filtrage actif offre plusieurs avantages par rapport aux filtres passifs présentés précé-

demment. Ces avantages peuvent étre résumés comme suit :

o Le volume physique du filtre est réduit.

o La capacité de filtrage est supérieure.

o Le filtre actif peut ajuster dynamiquement 'impédance qu’il présente au systeme ce

qui offre une amélioration significative en termes de flexibilité et d’adaptabilité.

Cependant, le filtrage actif présente quelques inconvénients par rapport au filtrage passif,
principalement le cofit élevé de son implantation.

Les filtres actifs peuvent étre classés en fonction du type du convertisseur, de la topologie
et du nombre de phases. Le type du convertisseur peut étre un onduleur de courant (CSI)
ou un onduleur de tension (VSI). L’utilisation du VSI est généralement favorisée grace a sa
haute efficacité et son cofit initial réduit.

La topologie peut étre parallele (shunt), série ou une combinaison des deux (compensa-
teur parallele-série) [21].
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a. Le filtre actif série

Ce filtre est utilisé pour compenser les distorsions de tension dans le réseau électrique.
Il se comporte comme une source de tension qui s’oppose aux perturbations de la tension
(harmoniques, déséquilibres, creux), ce qui permet de protéger la charge des imperfections
de la tension du réseau (voir figure 1.5).

charge non-linéaire

Vs tg Vs .
e -~ e
R, L,
4 == P EF
o ir |
réseau électrique I
1,

File tif
L

Figure 1.5: Schéma bloc d'un filtre actif série.

b. Le filtre actif paralléle

Le filtre actif parallele (FAP), tel que présenté sur la figure 1.6, se connecte en paralléle
avec le réseau de distribution. Il injecte en temps réel des composantes de courants opposées
aux composantes harmoniques. Il se comporte donc comme une source de courant qui sert
a compenser les courants harmoniques générées par les charges non linéaires connectées au
réseaul.

charge non-linéaire

R, Ly LS < >
. : ,
-II||| ’/; | ‘N_ R
réseau électrique F T I
B,

Filtre actif

paralléle - % Clec

Figure 1.6: Schéma bloc d'un filtre actif paralléle.

c. Le compensateur actif parallele-série

Cette topologie consiste a 'association des filtres actifs parallele et série (figure 1.7), ce
qui permet de bénéficier des avantages des deux types de filtres. Il s’agit donc d’une solution
universelle permettant la compensation des perturbations du courant et de la tension.
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charge non-linéaire

i"—»
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EE paralléle

Figure 1.7: Schéma bloc du filtre paralléle-série.

La troisieme classification des filtres actifs est basée sur le nombre de phases, on trouve
les filtres a deux fils (monophasé) [22] et triphasé trois fils ou triphasé a quatre fils [23]. Ce-
pendant, les filtres actifs monophasés sont généralement limités aux applications de faible
puissance [22]. Tandis que, les filtres actifs triphasés sont utilisés pour les charges non li-
néaires a haute puissance telles que les variateurs de vitesse et les convertisseurs AC/DC.

1.2.4.2 Comparatif des topologies

Le Tableau 1.3 ci-dessous résume les avantages et les inconvénients des trois topologies
des filtres actifs : le filtre actif série, le filtre actif parallele et le filtre parallele-série. Comme le
montre le tableau, le compensateur actif parallele-série élimine toutes les distorsions que ce
soit de tension ou de courant. Cependant, cette solution dite universelle est encore difficile
a réaliser dans la pratique. Le FAP produira des composantes harmoniques a la méme
fréquence et en opposition de phase aux distorsions mesurées. Il peut compenser les courants
harmoniques générées par la charge non linéaire, tout en s’adaptant aux variations des
harmoniques. Cependant, la compensation des harmoniques de tension avec cette méthode
n’est pas toujours évidente [19].

Topologie Avantages Inconvénients
o Amélioration de la forme de la
Filtre actif série tension Pas d’amélioration de
o Adaptabilité aux variations la forme du courant

de la charge et du réseau

o Amélioration de la forme du | Amélioration de la forme

Filtre actif parallele courant de la tension

o Adaptabilité aux variations | n’est pas toujours évidente.
de la charge et du réseau

o Amélioration de la forme du
courant.

Filtre actif paralléle-série o Amélioration de la forme de la Réalisation difficile.
tension.

o Adaptabilité aux variations
de la charge et du réseau.

Tableau 1.3: Comparaison des topologies des filtres actifs
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Vu que les normes de la qualité d’énergie présentées précédemment sont plutot portées
sur la compensation des harmoniques de courant, et grace aux bonnes performances obtenues
par le FAP [19], nous avons choisi cette topologie pour notre étude de compensation des
harmoniques. Le filtrage actif parallele, malgré quelques contraintes de cofit, reste I'une des
méthodes les plus étudiées et les plus développées pour la compensation des distorsions dans
les réseaux électriques basse tension [24]. Dans la prochaine section, le filtre actif parallele
(FAP) sera étudié en détail.

1.3 Filtre actif parallele (FAP)

Le FAP est la forme la plus utilisée des filtres actifs pour ’élimination des harmoniques
dans les installations électriques grace a ces bonnes performances [24]. Dans la présente
section, nous présentons la structure générale et le principe de fonctionnement d’un FAP
appliquée a un réseau électrique triphasé a trois fils. Tout d’abord, nous présenterons les
trois blocs principaux de la partie puissance, a savoir 'onduleur triphasé a structure tension,
I’élément de stockage d’énergie et le filtre de sortie. Par la suite, la partie controle du modele
sera étudiée en détail.

1.3.1 Structure générale du FAP

Le FAP, appelé aussi compensateur shunt, est connecté en parallele sur le réseau élec-
trique. Le FAP est constitué d’un convertisseur statique a base de semi-conducteurs de
puissance (structure de type onduleur), associé a un dispositif de contrdle et de commande
adapté. Il peut étre assimilé a une source de courant qui sert a compenser en temps réel les
courants harmoniques en injectant au niveau du réseau des courants en opposition de phase
avec les perturbations harmoniques identifiées.

Le FAP peut étre a structure courant ou a structure tension selon le type de stockage
de I'énergie, qui peut étre réalisé soit par une inductance (structure courant), soit par un
condensateur (structure tension). Cependant, les FAPs a structure tension sont plus fréquem-
ment utilisé dans les applications industrielles grace a la simplicité de leurs commandes, leur
colit limité et leur taille physique réduite [25][26]. Pour ces raisons, nous avons choisi cette
structure pour notre travail dans la suite de cette these.

La partie puissance d'un FAP a structure tension, comme on peut le voir sur la figure 1.8,
est constituée par :

e Un onduleur de tension :
C’est un convertisseur de puissance qui utilise des interrupteurs bidirectionnels a
semi-conducteur commandés a la fermeture et a Uouverture (IGBT, MOSFET, ...)
et comportant chacun une diode en antiparallele.

o L’élément de stockage d’énergie :
Le FAP étudié est a structure tension dans laquelle le stockage de I’énergie est réalisé
au coté continu a l'aide d’'un systeme de stockage capacitif. L’élément de stockage
est un condensateur Cy. jouant le role d’une source de tension continue.

o Filtre de sortie :
Le filtre de sortie est un filtre passif utilisé pour connecter 'onduleur de tension au
réseau ¢électrique. I a pour but d’empécher la propagation des harmoniques générées
par le découpage et les commutations des interrupteurs [25][27]. Généralement, un
filtre de premier ordre composé d'une inductance L avec sa résistance interne Ry est
souvent utilisé [27].
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Figure 1.8: Structure et composants d'un FAP a structure tension.

1.3.2 Controle du FAP

La partie de contrdle du FAP est composée de trois blocs fonctionnels (figure 1.8) :
« Le bloc d’identification des courants de référence.
o La boucle de controle du courant.
e Le bloc de régulation de la tension continue.
Dans ce qui suit, les trois parties seront présentées en détail.

1.3.3 Identification des courants de référence

Le bloc d’identification des courants de référence consiste a identifier les perturbations qui
agissent sur le courant, ce qui permet de déterminer les courants de référence que 'onduleur
devra générer afin de réaliser 'opération de filtrage actif. La sortie de ce bloc d’identification
représente ’entrée de la boucle interne de controle du courant.

L’approche d’identification choisie représente un facteur crucial qui influe fortement sur
la qualité et l'efficacité de la compensation des harmoniques [28]. En fait, si les distorsions
harmoniques sont mal identifiées, méme si le systeme de commande est tres efficace, il ne
peut pas effectuer un filtrage satisfaisant [29]. Pour cela, plusieurs approches d’identification
ont été développées et étudiées dans la littérature. Ces approches peuvent étre généralement
classées en deux grands groupes : les approches d’identification dans le domaine fréquentiel,
et les approches d’identification dans le domaine temporel [27][28]. La prochaine section
présente un état de 'art sur les méthodes d’identification.
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1.3.3.1 Etat de I'art sur les méthodes d’identification

Comme nous avons mentionné, l'identification des courants de référence peut se faire
dans le domaine fréquentiel ou dans le domaine temporel. Plusieurs méthodes du domaine
fréquentiel ont été appliquées pour estimer les harmoniques du courant. Parmi les méthodes
les plus utilisées, on trouve la transformée de Fourier discrete, la transformée rapide et la
transformée discrete récursive [30]. Ces méthodes offrent la possibilité de lidentification
individuelle des harmoniques afin de réaliser une compensation sélective. Néanmoins, elles
présentent une mauvaise résolution en temps et en fréquence en raison de 1'utilisation d’une
fenétre constante pour toutes les fréquences [31]. De plus, elles se comportent mal en ré-
gime transitoire et nécessitent des ressources importantes de calcul [19]. En [32], la séquence
positive des harmoniques a été extraite au moyen d’une transformée de Fourier discrete
glissante afin de générer les courants de référence et d’éviter les problemes de la fenétre fixe.
Cependant, cette approche souffre de problémes de convergence [33].

Dans le domaine temporel, de nombreuses méthodes ont été appliqués pour identifier
des courants de référence. Parmi les méthodes les plus utilisées, on cite : la méthode des
puissances instantanées (PQ), et la méthode de la référentiel synchrone (SRF). La méthode
PQ, introduite d’abord par Akagi [34], est largement utilisée dans les applications de la
qualité de I'énergie et les systémes connectés au réseau grace a sa facilité de mise en ceuvre
[30]. De plus, la composante fondamentale dans ce cas devient une composante continue
(DC), ce qui évite les erreurs de déphasage lors de I'estimation des courants harmoniques et
de la puissance réactive [30]. De méme, la méthode SRF a regu également d’attention des
chercheurs grice a sa simplicité et sa grande efficacité [33]. Dans cette méthode, les com-
posantes triphasés du courant de la charge sont transformées en référentiel synchrone d-q.
Dans ces coordonnées, la partie fondamentale des courants devient une composante continue
(DC). L’extraction de cette composante permet d’estimer et de compenser les distorsions.
Ces deux méthodes seront présentées en détail dans la section prochaine.

D’autres méthodes temporelles ont été présentées dans la littérature. Une commande
basée sur la régulation de la tension du bus continue (DC) a été utilisée en [35], non seulement
pour la compensation des pertes, mais aussi pour améliorer les performances en régime
permanent du FAP. De méme, une optimisation multi-objective a été proposée en [36] pour
améliorer ce type de contrdle en ajustant au mieux les parametres du systéme (condensateur
DC, les boucles de régulation). Ces méthodes offrent une réduction des ondulations haute-
fréquences du courant. Néanmoins, ils présentent des performances non satisfaisantes lors
des variations de la charge [33]. Dans [37], un algorithme de controle direct de puissance
(DPC Direct Power Control) a été appliqué comme alternative au controle orienté de la
tension du bus DC utilisé en [35]. Ce modele est attirant grace a sa facilité de mise en ceuvre
du fait qu’il utilise directement les puissances actives et réactives comme référence, sans
nécessité d'une boucle de controle de courant. Cependant, la comparaison effectuée en [38]
montre que le systeme basé sur le controle du courant est plus stable et a une réponse plus
rapide.

1.3.3.2 Principaux méthodes d’identification

a. Méthode des Puissances Instantanées :

La méthode des puissances instantanées (couramment notée méthode PQ) a été initia-
lement développée par Akagi [34]. Elle est basée sur une transformation algébrique (trans-
formation de Concordia) des tensions et des courants triphasés dans les coordonnées a-b-c
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en coordonnées 30, suivi par le calcul des puissances active et réactive instantanées. Suite
a cette conversion, la composante fondamentale correspond a la partie continue de la puis-
sance active, et les composantes harmoniques correspondent aux composantes alternatives
de la puissance. L’élimination de la partie continue permet d’identifier les composantes har-
moniques. Ceci peut se faire a 'aide d’un filtre passe-bas comme le présente la figure 1.9.
Dans la suite de cette section, les équations de cette méthode sont présentées.

: Pdc E
: v :
Y O gbe p 5B .o
' Up O—> L5 Calcul , filtre _P) - P | Calcul 3 | e, !
v o—t Saf de passe-bas % de | | a e :
I . . A b,
: iq O—> b b,q lref, s lre_fﬁ abc —)Z,,.ef :
v e O—> aﬁ :

Figure 1.9: Principe de la méthode des puissances instantanées.

Soit (vg, Uy, Ve) €t (iq, ip, i) respectivement les tensions simples d’un réseau triphasé
(connecté a une charge non-linéaire) et les trois courants de la charge. La transformation de
Concordia permet de transformer ce systeme triphasé équilibré a un systéme diphasé dont
les axes sont en quadrature :

Vo | 1 1 —1p Vg
[Uﬂ |- 2/3X<0 V3/2 _ﬁ/2> s (1.16)

Ve

KR =t o

28

La puissance active instantanée p et la puissance réactive instantanée q sont définies par :

Pl _| Ya g Lo (1.18)
q —V8 Vg ig
La puissance active instantanée peut étre décomposée en une partie continue et une partie
alternative de la fagon suivante :

p(t)=p+p (1.19)
p est la composante continue de p, et p est la composante alternative de p. la séparation des
deux composante DC et AC est faite généralement par un simple filtre passe-bas.

Maintenant, selon I'objectif de compensation, les courants de référence seront calculés. Si
on souhaite compenser que les courants harmoniques du systéme, la partie alternative p sera
utilisée pour calculer les courants a injecter. Si on souhaite également éliminer la puissance
réactive, qui est généralement le cas, les expressions des composantes du courant a injecter
par rapport au repere a0 peuvent s’écrire comme suit :

befa | _ L f e —vs D (1.20)
lreff v§+v§ Vg U q
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Il est a noter que la puissance pg. nécessaire a la régulation de la tension continue vy
(sera discutée prochainement) doit étre ajoutée a la puissance p afin de compenser les pertes
de la partie DC. Dans ce cas, les courants de référence, notés t,.fq et i,crg, s'expriment selon

les axes a3 par :

. 1 B _

[ Z.Tefoz ‘| = — 5 > [ Vo Vg ] [ p+pdc 1 (121)
lrefp Vg + V3 Vg Vo q

Enfin, on peut déduire les courants de référence dans le repere abc par la transformation
inverse de Concordia :

irefa 1 0 .
iy | =23 | =12 V3f l z”f‘* 1 (1.22)
Urefe —lfa —V3) refp

b. Méthode de la référentiel synchrone

La méthode SRF, initialement introduite par Bhattacharya [39], est basée sur I'utilisa-
tion de la transformation de Park dans laquelle les courants de la charge selon le repere
triphasé abc sont transformés vers le repére diphasé correspondant. Cette transformation
vise & isoler les composantes harmoniques de sa composante fondamentale. Le processus de
transformation est présenté dans la figure 1.10. Les équations sont présentées ci-dessous :

E Ddc :
: la U Filre |%d - !
: i abc > a,B dq > Ol,B Iabc—Ref:
+ babe N j passe-bas !
E af —> q | /ap — /abe !
: p A iq X A :
: Sinwgt E
‘Vabc o—> PLL E
] Coswyt :

Figure 1.10: Principe de la méthode SRF.

La transformation appliquée dans cette méthode utilise les courants de la charge notés
la, B, 1. La transformation de Concordia est d’abord appliquée, par la suite les courant 7,4
et 7, serons calculées :

[Z:a ] =\ ( : ;;//22 —_\;52 ) ; (1.23)

(25}
g | cos(wot)  —sin(wot) i
[ iq ] B ( —sin(wot)  cos(wot) > l ig ] (1.24)

cos(wot), sin(wpt) sont les signaux de référence synchronisés dont les valeurs sont ex-
traites a 'aide d’une boucle & verrouillage de phase (Phase Locked Loop PLL). Le repeére
d-q tourne avec la vitesse angulaire wy de la fréquence fondamentale. Par conséquent, les
composantes fondamentales des courants 7,4 et 7, devient des composantes continues et ainsi,
la détection des harmoniques se fait avec un filtre passe-bas comme le présente la figure 1.10.
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Les courants obtenus peuvent alors étre décomposés a la somme d’une composante conti-
nue et d’'une composante alternative :

ia | _ [ da+ia (1.25)
iq g + g ’
Ot iy et z; sont les composantes continues de ¢4 et i4, et iy et iy sont les composantes alter-
natives de 74 et i, respectivement.

Comme on a discuté précédemment pour la méthode PQ, cette méthode est utilisée
pour la compensation des harmoniques du courant et également pour la compensation de
la puissance réactive. Pour cela les composantes du courant de référence dans le repere a0
peuvent s’écrire comme suit :

[ ires. ] _ ( sin(wot)  cos(wot) ) [ i ] (1.26)

irefs —cos(wpt)  sin(wyt) iq

Il est de méme a noter que le courant 74, nécessaire a la régulation de la tension continue
vg4. doit étre ajouté a la composante alternative du courant iy afin de compenser les pertes
du coté DC du filtre. L’équation 1.26 devient :

lirefa ] _ < sin(wot)  cos(wot) ) l ta + iae ] (1.27)

Irefs —cos(wot)  sin(wot) iq

Finalement, la transformation inverse de Concordia ( 1.22) permet d’obtenir les courants
de référence, selon les axes abc.

1.3.3.3 Discussion sur les méthodes étudiées

Les deux méthodes présentées dans la section précédente sont largement utilisées dans
le domaine de la qualité d’énergie. Ils sont favorisés par leur simple réalisation et implé-
mentation matérielle et vue la nature continue (DC) de la composante fondamentale (de la
puissance ou du courant, selon la méthode). Par conséquent, l'erreur de déphasage du filtre
passe-bas (LPF) n’affecte pas la sortie [30].

Malheureusement, les formes originales des deux méthodes, telles qu’elles ont été pré-

sentées dans la section précédente, n’offrent de bonnes performances en régime permanent
qu’avec une tension d’alimentation idéale. Si les tensions d’alimentation ne sont pas sinusoi-
dales pures, les performances de compensation peuvent étre dégradées [29]. Une autre limite
majeure de ces méthodes consiste en leur réponse dynamique lente. En fait, la réponse dy-
namique dans les deux cas repose fortement sur la vitesse d’extraction de la composante DC
[40]. La solution classique pour ce faire est I'utilisation d’un filtre conventionnelle & réponse
impulsionnelle infinie (IIR). Cependant, les performances dynamiques de ces filtres classiques
sont limitées a cause du délai inévitable introduit par le filtre qui est di a ses parametres
invariants (ordre et fréquence de coupure) [41]. D’une autre part, Les performances de la
méthode SRF dépendent fortement des performances de la PLL mise en ceuvre. Celle-ci est
nécessaire pour générer des signaux sinus et cosinus synchrones avec le réseau. Pour cela une
attention sera prise lors de la conception de cette partie [42].
Les limites susmentionnées ont été suivies en rapportant des versions améliorées des ap-
proches présentées par plusieurs auteurs [42][43][44][45], ce qui a permis de fournir une base
de recherche pour améliorer ces approches. Dans notre travail, nous concentrons sur la mé-
thode PQ. Les deux limites majeures ce cette méthode (PQ) seront étudiées, a savoir, le
probleme de la réponse dynamique lente et 'inefficacité de compensation en cas des tensions
non-idéale.

35



1.3. FILTRE ACTIF PARALLELE (FAP)

1.3.4 Boucle interne de controle du courant

Apres avoir identifié les courants de référence, ces courants sont utilisés comme entrée
a une boucle de controle afin de générer en sortie les courants a injecter dans le PCC. La
boucle utilisée vise a contrdler les courants de sortie du FAP afin qu’ils suivent au plus pres
leurs références, ce qui permet de réaliser la compensation d’harmoniques. La figure 1.11
présente le principe de la boucle de contrdle, ou on trouve le block de commande, appelé
généralement la technique de commutation, qui génere les signaux d’impulsion carrée et on
trouve 'onduleur qui génere les formes d’ondes des courants de compensation. Plusieurs
techniques de contrdle du courant ont été appliquées avec les FAP. Les techniques les plus
couramment utilisées sont la modulation de la largeur d’impulsion (MLI) et la commande a
hystérésis [19].

iRéf Bloc de commande s _I ?ZF

(technique de commutation)

Onduleur

Figure 1.11: Principe de base de la boucle de contrdle du courant.

1.3.4.1 Commande par modulation MLI

Le principe de la commande MLI, tel que présenté en figure 1.12, est de comparer une
onde de modulation (porteuse), qui est en général un signal triangulaire de fréquence élevée
(fm), avec une onde modulatrice de référence, qui représente la tension de sortie souhaitée
(elle peut étre sinusoidale ou non, selon l'application) [15]. L’intersection de ces deux si-
gnaux permet de déterminer les ordres de commutation des interrupteurs. La fréquence de
la porteuse triangulaire fixe donc la fréquence de découpage des interrupteurs de puissance.

Reéféerence
(sinusoidale)

Comparaison

Porteuse

Figure 1.12: Principe de la modulation MLI.
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Cette fréquence doit étre suffisamment élevée par rapport a la fréquence maximale du
signal de sortie souhaité afin d’avoir un bon suivi de la référence. Si la référence est sinu-
soidale, ce rapport doit étre un entier pour que la porteuse soit synchrone avec la référence.
De plus, cet entier doit étre de préférence impair pour garder la symétrie de la référence.

Cette technique de commande présente 'avantage de sa complexité réduite, et son fonc-
tionnement a fréquence fixe. Cependant, elle a des propriétés dynamiques limitées en cas
d’un changement brutal des courants de référence [46], en plus de 'augmentation des pertes
par commutation dues a sa haute fréquence de commutation.

1.3.4.2 Commande a hystérésis

La technique de commande a hystérésis est une technique non-linéaire de génération des
impulsions de commutation des interrupteurs de puissance. Elle consiste & comparer le signal
d’erreur & un gabarit appelé bande d’hystérésis (HB) pour le but de maintenir le courant
dans une bande bien définit autour de la référence. Comme on peut le voir en figure 1.13,
I'erreur entre le courant de référence i,.¢ et le courant produit par I'onduleur est d’abord
calculée. Cette erreur est par la suite comparée avec la bande HB. A chaque fois que Perreur
atteint la bande de fréquence inférieure ou supérieure, une nouvelle commande est envoyée
au semi-conducteur de fagon que le courant réel soit maintenu dans cette bande de fréquence.
Le processus de contrdle n’est dépendant qu’a un seul parametre qui est la largeur de la
bande d’hystérésis. Sa valeur détermine a la fois la fréquence de commutation moyenne et
I’erreur du courant généré.

!

: i?"ef > :
: —> 15 :

Figure 1.13: Principe de la commande a hystérésis.

Il existe différents types de controleurs de courant a hystérésis tels que le contrdleur a
hystérésis a deux niveaux et le controleur a hystérésis a trois niveaux. D’une autre part, la
bande d’hystérésis employée peut étre fixe ou variable [47]. La figure 1.14 montre les deux
niveaux du controleur a hystérésis a bande fixe, ot on peut voir la bande d’hystérésis supé-
rieure, la bande d’hystérésis inférieure, le courant réel et le courant de référence.

A partir de la figure 1.14 on peut déduire la fréquence maximale de commutation. Pour
ce faire, le taux de changement du courant de phase peut étre écrit a tout moment ¢ comme
suit :

a Al oV, AIL
d - AL L At Ly

(1.28)
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Bande supérieur

_ZVdC

Figure 1.14: Bande d'hystérésis et signal de commande d’un interrupteur de
puissance.

Dans 1.28, le terme +2V},. dépend de ’état de commutation de 'onduleur, le taux de varia-
tion du courant de 'onduleur est représenté par Al, le taux de variation du courant dans
la période de temps est A1/A¢.

Dans la bande d’hystérésis, le cycle de commutation complet est de (0 — ¢; — T') , donc
I'équation peut étre écrite pour (t =0 — t1) (c’est-a-dire At = ¢) comme suit :

+AIL
t = 1.29
T (1.29)
De méme pour la période (t — 1 — T) (c’est-a-dire At =T — t;)
—AIL
T—1 = 1.30
1= o (1.30)

En combinant les équations des deux périodes, le temps de commutation total peut étre
déterminé, il est donné comme suit :

. 1 . ‘/dQC - Vdc
AN PN

Is (1.31)

Ou fiee est la fréquence de commutation maximale de 'onduleur.
Cette technique de controle offre 'avantage de sa simple mise en ceuvre, sa bonne réponse

dynamique aux variations des parametres et ses meilleurs résultats de régulation. Cependant,
la fréquence de commutation n’est pas maitrisée (aléatoire) [48].
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1.3.5 Boucle de régulation de la tension continue

La boucle de régulation de la tension continue est une partie intéressante dans le processus
de controle du FAP. L’objectif de cette boucle est de réduire les variations et 'instabilité
de la tension du bus continu afin de compenser les pertes de puissance. En effet, les pertes
par commutation des semi-conducteurs de 'onduleur et au niveau du filtre de sortie sont les
principales causes de variation de la tension du bus continu Vg, [19]. Plusieurs méthodes de
controle de la tension continue ont été utilisées telles que le controleur PI et le controleur
a mode glissant. Un exemple de contrdle de la tension du bus continue appliqué avec la
méthode PQ est illustré a la Figure 1.15. Dans cet exemple, la sortie P;. de la boucle de
régulation s’ajoute, a un signe pris, a la puissance active perturbatrice et donne lieu a un
courant fondamental actif corrigeant la tension du bus V..

: V;“ef E
1 + :
E Vie o () Régulation :
: Ddc E
1 Vg O—> ) 1
: Ua i abc || Calcul p} filtre P - P Calcul 7 1
1 b —> alB Tefa \
| v, 0 af de passe-bas de | : >iref,
E Z..a o— agbe b, q >";T‘efa’i?”€fs abe _’zrefc:
1 Z.b O—>| —>| q :
o] aff :

Figure 1.15: Exemple de régulation de la tension continue avec la méthode PQ.

La régulation de la tension continue peut se faire directement en utilisant V., mais pour
des raisons de linéarité, il est souvent préféré de controler le carré de la tension [29].
Par ailleurs, la puissance nécessaire pour compenser les pertes est généralement faible. Pour
cela, on utilise un simple régulateur P avec un filtre passe-bas du premier ordre, qui est
ajouté en sortie du régulateur afin de filtrer les fluctuations de V.. La fonction de transfert
du régulateur est alors la suivante [29] :

1478

R(s) (1.32)
Ou k. et 7., représentent respectivement le gain statique du régulateur et la constante de
temps du filtre du premier ordre.

Si on néglige les pertes au niveau de l'onduleur et dans le filtre de sortie. La relation
entre la puissance active absorbée par le condensateur Cy. et la tension a ses bornes peut
s’écrire sous la forme suivante :

d1.
c — %(gchUdJ (133)

En appliquant la transformation de Laplace sur cette relation, nous obtenons :

Py

1
Py = iscdcvdi(s) (134)
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La tension aux bornes du condensateur peut étre écrite :

2P;.(s
Vi(s) = 20

(1.35)

A partir de la relation, la boucle de régulation de la tension continue peut étre représentée
par le schéma de la figure 1.16.

Figure 1.16: Boucle de régulation de la tension continue.

La fonction de transfert en boucle fermée est du second ordre et peut s’écrire sous la forme :

(,4)2

H(s) = c (1.36)

§2 4 28w,s + w?

Par identification, les parametres caractéristiques :
2k, 1 Cye

We = et { = ——=
C’dcT‘c 2\/§ chc

Le parametre £ doit étre compris entre 0,5 et 0,707 afin de réaliser un bon compromis
entre les performances dynamique et statique. D’une autre part K. est choisi de facon a
avoir un temps de réponse minimale afin de ne pas affecter la dynamique du FAP [19].

Par ailleurs, le choix de ’élément de stockage (condensateur Cy.) affecte directement la
qualité de compensation des distorsions. Une tension élevée V., (valeur élevée de Cy.) amé-
liore la réponse dynamique du filtre et minimise ’'ondulation de tension dans le condensateur.
La relation suivante peut étre utilisée pour obtenir la valeur minimale du Cy. [49].

Py

Clae = ———
¢ CUVch‘/dC

(1.37)

Ou P, est la puissance maximale des harmoniques dans chaque demi-période, et AVj,. re-
présente les fluctuations de la tension (créte a créte).

1.4 Positionnement de notre étude

Apres cette revue, nous pouvons maintenant positionner notre travail de recherche qui
concerne spécifiquement le bloc d’identification des courants de référence. Dans la suite
de cette section, nous présenterons brievement le but des travaux de these réalisés, les
motivations et les contributions apportées par ces travaux.
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1.4.1 Limites des méthodes d’identification

A partir de la revue présentée dans les sections précédentes, nous constatons que la
plupart des méthodes d’identification des courants de référence précitées souffrent de leur
mauvaise performance dynamique, notamment en présence des variations des charges pol-
luantes. Notre travail de these est concentré sur la méthode des puissances instantanées
PQ, largement utilisée dans la littérature grace a la simplicité de sa mise en ceuvre. Comme
nous avons mentionné, la version originale de la méthode PQ présente deux probléemes : sa
mauvaise performance dynamique, ainsi que son incapacité de compenser les perturbations
dans le cas d'une tension d’alimentation non-sinusoidale. Dans ce contexte, notre travail vise
a améliorer les performances d’estimation des harmoniques par la méthode PQ quelque soit
les conditions de la tension d’alimentation, aussi bien a I'état dynamique (régime transitoire)
qu’a 'état statique (régime permanent).

Dans le présent travail, une méthode PQ modifiée est appliquée afin de permettre a cette
technique de générer correctement les courants de référence nécessaires pour compenser les
distorsions méme en présence des tensions d’alimentation perturbées. D’une autre part et
afin d’améliorer les performances dynamiques de la méthode d’identification adoptée, nous
avons proposé l'utilisation d’un nouveau filtre adaptatif qui sert a extraire la composante
continue de la puissance active du systeme. Ce nouveau filtre remplace la méthode classique
utilisée pour ce but, qui est le filtre Passe-bas IIR. Cette tache d’estimation de la composante
continue c’est la partie cruciale pour l'identification des courants de référence. En effet,
plusieurs recherches ont ciblé 'amélioration de la méthode d’identification PQ en concentrant
sur 'amélioration de ce filtre. Dans le prochain chapitre, le filtre adaptatif proposé sera
présenté en détail. En outre, les algorithmes proposés précédemment par d’autres auteurs
ont été étudiés et comparés avec notre algorithme en appliquant des différentes configurations
du systeme.

1.4.2 Motivations et intérét des filtres adaptatifs

L’extraction des informations contenues dans un signal bruité constitue un probleme
majeur en traitement du signal. Généralement, le bruit traité ou le signal d’interférence
est fusionné avec le signal souhaité. L’élimination de ce bruit avec les filtres numériques
ordinaires invariants dans le temps tels que le FIR et le IIR nécessitent que le bruit traité
soit stationnaire. C’est-a-dire qu’il doit avoir les mémes caractéristiques dans le temps. De
plus, le signal de bruit interférant ne doit pas avoir des chevauchements dans le domaine
fréquentiel avec le signal souhaité [50]. Néanmoins, dans la plupart des cas, ces signaux ne
restent pas stationnaires, qui est le cas pour les distorsions harmoniques générées par les
charges non linéaires. Il est donc nécessaire de considérer des filtres numériques variables
dans le temps [51].

Les premieres recherches dans ce sens ont été menées d’abord par Wiener [52], elles ont
été suivies et élargies notamment par Kalman, Bucy et Kailath [53] [54]. D’une maniére géné-
rale, la tache d’élimination du bruit se fait par filtrage adaptatif. En fait, les filtres adaptatifs
offrent I'avantage de leur capacité d’ajustement automatique de leurs propres parametres
en fonction des variations et des caractéristiques du signal d’entrée en se basant sur un
algorithme d’adaptation. L’élimination du bruit est basée sur 1'utilisation d'un ou plusieurs
signaux de référence représentatifs du bruit a traiter [50].Ces caractéristiques avantageuses
des filtres adaptatifs ont leur permet d’étre applicables dans divers domaines tels que la sup-
pression du bruit, I'identification des systémes et la prédiction des signaux. Dans le domaine
de la qualité de I'énergie, divers algorithmes adaptatifs ont été appliqués pour l'estimation et
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la compensation des distorsions harmoniques. Parmi ces algorithmes, on trouve la méthode
des moindres carrés (LMS)[55], des moindres carrés Récursive(RLS)[56][57] et des filtres de
KALMAN (KF)[58]. Dans le cas des filtres RLS et KF, le choix initial de la matrice de co-
variance est difficile pour avoir une convergence plus rapide et une stabilité de ’algorithme.
De plus, ces algorithmes nécessitent plus de temps d’exécution et de ressources de calcul.
D’une autre part, la méthode LMS a une structure simple avec moins de complexité de cal-
cul. Cependant, sa version originale présente des performances dynamiques médiocres. Afin
d’améliorer sa vitesse d’adaptation, différentes versions du LMS ont été proposées dans la
littérature tels que la méthode LMS normalisé, I’algorithme LMS de corrélation (correlation
LMS)[59], Ialgorithme LMS de fuite (leaky LMS) [60] et la méthode LMS a pas variable
[61]. A partir de ce principe, nous avons eu I'idée d’appliquer le principe du filtrage adaptatif
basé sur une version améliorée du LMS, et ce, afin d’améliorer les performances dynamique
de la méthode des puissances instantanées.

Dans notre travail, nous proposons l'utilisation d’une nouvelle approche basée sur le
principe de 'annulation adaptative du bruit. L’approche proposée utilise une adaptation
VLLMS (Variable Leaky Least Mean Square) afin d’améliorer les performances dynamiques
de la méthode des puissances instantanées PQ utilisée pour le controle du FAP.

1.4.3 Veérification et validation des résultats

Afin de tester et de valider les performances de 'approche de contrdle proposée dans
cette these, plusieurs étapes de validation ont été abordées. La premiere étape pour la vé-
rification et la validation est la simulation logicielle. Pour cela, un modele de simulation
basé sur MATLAB/SIMULINK a été développé. Ce modele contient tous les composants
du systeme étudié a savoir : le modele du réseau électrique, le modele du filtre actif pa-
rallele avec sa partie de controle, et des différents modeles de charges polluantes contenant
plusieurs combinaisons de charges non-linéaires en utilisant des charges R et RL équilibrées
ou déséquilibrés. De plus, les autres techniques de filtrage proposées précédemment dans la
littérature ont été reproduites et comparées en simulation avec ’approche proposée.

En seconde étape, une approche de Co-simulation « FPGA IN THE LOOP» a été abordée
en utilisant une cible FPGA. En effet, ’approche (FIL) est une combinaison de plates-formes
logicielles et matérielles qui offre une bonne plateforme pour la vérification des systemes de
contrdle sans aucun risque de détruire ou d’endommager le systeme. Les spécifications et
les résultats de ces étapes de validation seront présentés en détail dans le chapitre 4 de ce
mémoire.

1.4.4 Implémentation matérielle de I'algorithme proposé

L’un des objectives principales de 1’algorithme développé est d’améliorer les performances
dynamiques de compensation des harmoniques. Outre 'efficacité dynamique de I'algorithme,
le temps d’exécution et les performances de calcul représentent un facteur tres influant dans
ce type d’application exécutée en temps réel. Pour cela, il est nécessaire de bien étudier les
performances matérielles de I’algorithme et de comparer son apport fonctionnel par rapport
a sa charge de calcul.

Dans ce contexte, nous proposons dans ce travail une solution innovante de moindre cofit
basée sur un prototypage rapide sur cible qui permet de tester et de comparer plus rapide-
ment et plus précisément les performances des nouveaux algorithmes. Le prototype utilisé
exploite le principe des SOPC (system on programmable chip) qui utilise sur une méme
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puce un processeur de haute vitesse et une plateforme FPGA avec toutes les périphériques
nécessaires pour une large gamme d’application. Cette solution est treés recommandée pour
les applications en temps réel, elle présente les avantages suivants [62] :

1.

6.

Une grande souplesse de programmation permettant a cette plateforme d’étre utilisé
a nouveau a tout moment pour implanter les fonctionnalités voulues en un temps
tres court, et a 'aide d’'une méme plateforme de développement. Cette flexibilité
permet au controleur de s’adapter a I’évolution du systeme a commander grace a la
reconfiguration.

. Elle permet a cette configuration numérique d’étre plus proche des circuits analo-

giques, et ce en augmentant fortement la fréquence d’échantillonnage et par consé-
quence le temps d’exécution de I’algorithme. Ceci va permettre au controleur appliqué
d’atteindre le niveau de performance des contrdleurs analogiques, sans présenter les
inconvénients de ces derniers (dérive, manque de souplesse, probléme de compatibilité
électromagnétique, etc.)

. L’architecture flexible des SOPC permet de partitionner les algorithmes en temps

réel entre diverses solutions matérielles et logicielles qui correspondent mieux aux
exigences de I'application en question en termes de performances, de puissance, et de
cotit.

. Une augmentation croissante du niveau de performance en temps réel. On peut,

en effet, maitriser le temps d’exécution des algorithmes implémentés en évaluant la
latence de chaque bloc sur le chemin de données.

. Le processeur logiciel NIOSII hautement polyvalent peut étre dédié aux fonctions

critiques puisque il fournit une réponse d’interruption déterministe avec une gigue
minimale.

Rapport cofit/performances intéressant.

En se basant sur ces avantages, nous proposons dans cette these un prototype pour
I'implémentation de 'algorithme proposé comme une partie d'un SOPC en utilisant la carte
de développement DE1SOC d’Altera. Le prototype proposé permet d’estimer la vitesse
d’extraction de la composante continue de la puissance active. Les performances dynamiques
de I'algorithme sont ainsi comparées avec les méthodes précédentes. De plus, une étude
comparative détaillée des performances de calcul et d’'utilisation des ressources matérielles
sera présentée.

1.4.5 Les contributions de la thése

En résumé, nous présentons ci-dessous les contributions principales de la these :
o Un nouvel algorithme basé sur le principe du filtrage adaptatif est appliqué pour

améliorer la performance dynamique d’extraction de la composante continue. Une
comparaison est effectuée avec les algorithmes proposée précédemment.
L’algorithme proposé est appliqué avec un modele PQ modifié pour atténuer effica-
cement les distorsions en présence des tensions d’alimentation non sinusoidales. Ce
qui n’a pas été étudié dans les travaux connexes précédents.

L’implémentation de l’algorithme proposée a été réalisée comme une partie d'un
systéme sur puce programmable (SOPC) tout en analysant sa performance de calcul.
Ceci a donné de bonnes améliorations, et a permis d’avoir un temps d’exécution de
1,4ps.

43



1.5. CONCLUSION

1.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons exposé la problématique des harmoniques et les solutions
de dépollution du réseau électrique. Nous avons montré que la pollution harmonique est due
principalement a 'utilisation des charges non-linéaires dans les installations électriques. En
effet, les gains économiques liés a I'utilisation de ces dispositifs ont conduit a 'augmentation
significative de ces perturbations harmoniques. Ensuite, nous avons exposé plusieurs solu-
tions classiques, notamment les filtres passifs, ainsi que leurs inconvénients. Les filtres actifs
ont été introduits par la suite en mettant en évidence ces apports et avantages par rapport
aux méthodes classiques de filtrage.

Apres cela, le filtre actif parallele, adopté dans cette these, a été étudié. Les composants
de la partie puissance et de la partie controle du FAP ont été exposés en détails. Nous avons
montré que les performances du filtrage actif sont fortement liées a la méthode d’identifica-
tion des harmoniques ce qui fait le coeur de notre these. Finalement, les motivations et les
contributions apportées par les travaux de theses ont été présentées.

Dans le chapitre prochain, la méthode d’identification des courants de référence basée sur
notre approche proposée sera exposée en détail.
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2.1. LA METHODE DES PUISSANCES INSTANTANEES

Introduction

Dans le processus du controle du FAP, la phase d’identification des courants de référence
représente une partie cruciale qui influe directement sur 'efficacité de I'approche de controle
adoptée [28]. Elle permet de déterminer les spécifications des distorsions harmoniques qu’on
désire les compenser. L’'importance élevée de cette partie de controle a suscité I'intérét et les
contributions des chercheurs afin d’améliorer les performances d’estimation des distorsions
et par conséquent les performances du FAP.

Dans notre travail, la méthode bien-connue basée sur les puissances instantanées PQ a
été étudiée en soulignant ces avantages et ces limites. Une version modifiée de la méthode a
été ainsi introduite pour permettre son application dans le cas des signaux d’alimentation
perturbés. En outre, une nouvelle approche de filtrage adaptatif a été proposée afin d’amé-
liorer les performances dynamiques de cette méthode PQ. Dans la suite de ce chapitre, le
principe de la méthode PQ est tout d’abord étudié. Par la suite, la méthode d’identification
proposée est exposée en détail.

2.1 La méthode des puissances instantanées

La théorie des puissances instantanées, introduite par Akagi en 1984 [34], est basée sur
le calcul des valeurs instantanées des puissances dans le domaine temporel. Cette théorie
a été d’abord proposée pour les systemes triphasés a trois fils et elle a été ensuite étendue
aux systemes triphasés a quatre fils. Les tensions et les courants du systeme triphasé sont
exprimés sous forme de vecteurs dépendants du temps en utilisant la transformation af
(transformation de Concordia) afin de calculer les puissances réelles et imaginaires instan-
tanés. Puisque la théorie PQ) est basée sur le domaine temporel, elle est valable a la fois
pour le fonctionnement en régime permanent et transitoire permettant le controle en temps
réel des filtres actifs [63]. Un autre avantage de cette théorie est la simplicité de ses calculs,
puisque seules des opérations algébriques sont nécessaires [30]. Dans la suite de cette section,
le principe et I'application de la méthode P(Q seront présentés.

2.1.1 Théorie des puissances instantanées : application sur un réseau
équilibré a 3 fils
Un systeme triphasé équilibré de tensions, v,(t),v5(t),v.(t) et de courants i,(t),i(t),ic(t)
est caractérisé par les équations suivantes :

(2.1)

Va(t) + vp(t) + v.(t) =0
ia(t) +ip(t) +ic(t) =0

Les courants et les tensions du systéme triphasé équilibré (abc) sont d’abord transformés
dans le repére stationnaire a0, ce qui donne :

= (g Ak )| o

Ve

o | 1 =1 =1/ ta
[@'ﬂ | = 2/”(0 Vafa —ﬁ/z) Z.b (2:3)
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Les puissances instantanées active et réactive par rapport aux coordonnées « et [ sont
définies par p,p et gap respectivement. Ces valeurs sont calculées a partir des tensions et des
courants instantanés selon les axes af comme suit :

P(t) = Pap = Va-la + Vg.ig = Va-la + Vbl + Ve-le (24)

q(t) = Gop = Va.ig — Vg.iq (2.5)

Ces relations peuvent étre présentées sous forme matricielle par :

[ﬂ:[—vgﬁ ZiHH (2.6)

Chaqu’une des puissances est composée d’une partie continue qui correspond a la puissance
du fondamental et une partie alternative correspondant a la puissance liée aux ondulations :

p(t) =p
q(t) = q
p est la puissance active moyenne qui correspond a l’énergie transférée de la source vers la
charge comme le présente la figure 2.1. Les ondulations de la puissance active p s’échangent

entre la source et la charge. D'une autre part, ¢(t) est la puissance réactive qui circule entre
les phases du systeme [64].

+
. (2.7)

....................................................................... ) o
a / ﬂ
@ m» Pap )dop + Tof N
Source Bk J Charge
....................................................................... } o

Figure 2.1: Présentation de |'échange énergétique dans le repére a5 pour un
réseau a 3 fils

La séparation des parties continues et alternatives des puissances se fait généralement
par un filtre passe-bas (LPF). La figure 2.2 montre le bloc d’extraction de la composante
continue et alternative pour une grandeur x(t) qui peut étre la puissance active p(t) ou
réactive q(t).

i T
Filtre _

:I:(t) Passe-bas T >
O >

Figure 2.2: Séparation des parties continues et alternatives d'un signal

Apres cela, les courants de référence, selon les axes a3, sont exprimés en fonction des
puissances a compenser p. et g.. Cela se fait en appliquant la transformation inverse de
I’équation matricielle 2.6, ce qui donne :
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2.1. LA METHODE DES PUISSANCES INSTANTANEES

l:refoz _ 1 5 % Vo —Up DPe (28)
Lrefp Ugé + Vg Vg Uq qc
Selon l'objectif de compensation, on distingue deux cas pour le choix des puissances p. et
dc-

a. Compensation de la puissance réactive seulement

Dans ce cas-la, 'objectif est de compenser toute la puissance réactive sans éliminer les
ondulations de la puissance active. Cela est équivalent a :

{pc =0 (2.9)

Qe =Gqap =q+q
Dans ce cas, les ondulations de la puissance active p persistent dans les courants de ligne
qui seront donc déséquilibrés vue que le filtre ne fournit aucune composante active pour la
compensation [64]. L’échange d’énergie lors de la compensation est présenté dans le schéma
de la figure 2.3, ou le filtre ne fournit que la puissance réactive instantanée, et les ondulations
P ne sont pas compensées.

[0

................................ ?......................................)
O [
Source g IPR— »| Charge

re e

k3]7)

Filtre actif

Figure 2.3: Flux d'énergies pour la compensation de la puissance réactive
instantanée (sans tenir compte des pertes dans le filtre)

Dans ces conditions, les courants de référence dans le repére af peuvent étre écrits
comme suit :
' 1 — 0
efa | | Ve TUR T (2.10)
LrefB vg + U3 Vg Va q+q

Maintenant, afin d’avoir les composantes des courants de référence dans le repere abc, la
transformation inverse de Concordia est appliquée, ce qui donne :

ireta 1 0 .
iy | = /2B x | =12 V3R l z’”efa 1 (2.11)
e e —1k —V3/2 reff
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2.1. LA METHODE DES PUISSANCES INSTANTANEES

Un autre point qu’il faut prendre en considération concerne les pertes produites lors du
fonctionnement des interrupteurs de puissance. Afin de compenser ces pertes, la régulation
de la tension du condensateur du bus DC est réalisée, ce qui permet de fournir une puissance
active pg. relative aux pertes du convertisseur. Dans ces conditions, Les courants de référence

deviennent :
. 1 B _
efo | | Ve TU8 | TP (2.12)
irefs vy + V3 Vg Uq q+q

Le signe moins (-) indique que la puissance est absorbée au moment ou le filtre injecte la

puissance réactive. La figure 2.4 présente le diagramme d’extraction des courants de référence
pour la compensation de la puissance réactive instantanée.

__________________________________________________________

Lootbel  Calculde  |Ya8 | Calcul Calcul de I
! g Calcul de Z‘ Zrefa b cl
L Va,B ta,B de N ref—abc 31
: abc |Transformation _ q q | reforirefs Condordia :
| Condordia la,8 inverse :
:‘ Pdc T E

__________________________________________________________

Figure 2.4: Diagramme d’extraction des courants de référence pour la méthode
PQ dans le cas de la compensation de la puissance réactive instantanée.

b. Compensation des harmoniques et de la puissance réactive

Dans ce cas, en plus de compenser la puissance réactive, les ondulations p de la puissance
active sont également compensées. Cela se traduit par :

{pe =7 (2.13)

QCZQaﬂ:q+q

Dong, la puissance fournie par la source dans ce cas est la valeur moyenne p de la puissance
active. Tandis que, les ondulations p de la puissance active et la totalité de la puissance
réactive sont compensées par le filtre. La compensation dans ce cas nécessite un élément
de stockage d’énergie vue que la compensation des ondulations p impose au condensateur
de fournir cette partie active des ondulations [20][64]. La figure 2.5 ci-dessous présente la
schématisation de I’échange d’énergie effectué lors de la compensation.

Les courants de référence sont calculés selon 2.8 :

. 1 B _
o | - 5 | Ve TURL P (2.14)
Lrefp vg + U3 U Va q+q

Les composantes du courant actif circulant entre la source et la charge peuvent étre exprimées

de la facon suivante :

. p
lap = 2 2 Ua(t)

Yo g vs (2.15)
igp = 2 2 Up (t)

vy + v

Cette expression 2.15 est intéressante pour la discussion en fin de cette section.
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Source

Filtre actif

Figure 2.5: Flux d'énergie pour la compensation de la puissance réactive et les
harmoniques (sans tenir compte des pertes dans le filtre).

La formule présentée en 2.14 est établie en négligeant les pertes dans les interrupteurs
de puissance. Si on tient compte de ces pertes comme nous avons expliqué dans le premier
cas, les courants de référence peuvent étre écrits comme suit :

lz:refa] _ b [er _Uﬁ] [ﬁ—pdc] (2.16)

Lrefp Ug + U% Vg Vg q+4q

Par la suite, 'équation 2.11 est utilisée pour obtenir les courants de référence dans le repére
abc. La figure 2.6 illustre le diagramme d’extraction des courants de référence pour la com-
pensation des ondulations p et de la puissance réactive q(t).

1
1
| Va,b,c Calcul de Va,8 | Calcul 11 Filtre |P - P | Calcul Caleul de .
() ) . i ) z
: . Va,B5 ta,p de pass—bas ‘ it de > Zrefiabc i
1 l b . . .
1 Jabe Transformation P, q Irefay brefB| | Concordia

Concordia 20,8 q

inverse

Figure 2.6: Diagramme d'extraction des courants de référence pour la méthode
PQ dans le cas de la compensation de la puissance réactive et des harmoniques.

Généralement, dans les applications du filtrage actif parallele avec la méthode des puis-
sances instantanées, c’est le deuxieme concept qui est plutot utilisé. De plus, I'utilisation du
systeme de stockage a base du condensateur du bus DC est nécessaire, et son dimensionne-
ment se fait par rapport aux ondulations qu’on veut compenser comme on a déja mentionné
en section 1.3.5.

La forme originale de la méthode de compensation telle qu’elle est présentée dans cette
section est incapable de compenser les distorsions si les tensions de source ne sont pas
purement sinusoidales. En fait, lorsque les tensions de la source sont distordues, les tensions
v, €t vg ne sont pas des sinusoides pures ce qui affecte la constance de la somme v + U%'
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2.1. LA METHODE DES PUISSANCES INSTANTANEES

L’apparition des ondulations dans la somme v? + vé influe directement sur le courant actif
circulant entre la source et la charge (équation 2.15). Et par la suite, les fréquences liées aux
ondulations de la somme v2 + v% apparaissent dans les courants de lignes rajoutées a celles
produites par p [64]. Ce probléeme sera discuté en détail dans la section prochaine.

2.1.2 Discussion sur la méthode PQ originale

Comme il a été mentionné précédemment, la méthode PQ originale ne peut pas étre
appliquée avec des tensions d’alimentations non-sinusoidales. En effet, le courant actif obtenu
dans ces conditions sera déformé par rapport a la forme de la tension. Ce qui veut dire que
ni la compensation des ondulations p , ni la compensation de la puissance réactive ne seront
réalisées [64].

Afin d’avoir une interprétation correcte des composantes du courant, on applique une
décomposition du vecteur spatial du courant [65]. Tout d’abord, la puissance apparente
complexe est notée S et elle est définie comme suit :

S=3kxu-i*=p+jq (2.17)

Ou u est le vecteur de la tension, et ¢* est le conjugué du vecteur du courant.
Pour des besoins de compensation, les composantes actives et réactives sont décomposées
en partie continue DC et alternative AC. C’est-a-dire :

S=p+p+i@+9q (2.18)
L’expression du vecteur de courant peut étre déduite, ce qui donne :

b

i=2/3x WE

u-[(p+p) — 3@+ q) (2.19)

A partir de cette expression, le vecteur du courant actif ¢,, le vecteur du courant réactif 7,
et le vecteur du courant inutile supplémentaire i,, peuvent étre définis comme suit :

Qo = 2/3 % W(Ud + jug) (2.20)
. q )
i, =2/3 % W(“q — juaq) (2.21)
) 1
fsup = 2/3 X Tal? [(uap + juqq) + j(ugh — uaq)] (2.22)

Le calcul de la somme des modules des vecteurs de courant i,, i, et ¢; donne :

1 _ _ - -
Lal® + L + | al* = § - s (7 + 0 +p2 + )
e S Pt .
9 Juf?
En intégrant 2.23, on obtient :
8 1 2T p . n a0
Py yr, =12 PPEa 9 (2.24)

sup 9 2rJo |uf?

Ou 1,11, et I sont les valeurs moyennes quadratiques (Root Mean Square RMS) de
Lol | L] €t [Zsup|-
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On peut voir que le deuxiéme terme a droite de 2.24 ne sera nul que si |u|? est constant,
c’est-a-dire :

{ o wd(wt) =0 si|u| est contstant (2.25)

0 |u/?

Cela signifie que les valeurs RMS des modules des composantes du courant sont orthogonales

entre eux uniquement sous une tension sinusoidale, dans ce cas :

2 12, 72 2

L+ 1L+ I, =1 (2.26)

Si la forme d’onde de la tension n’est pas sinusoidale, alors |u| n’est pas constant et, par

conséquent : S
L mpp+q-q
21 Jo |u|?

d(wt) £ 0 (2.27)

En effet, selon 'approche basée sur la théorie PQ originale, le filtre actif parallele doit
compenser la puissance réactive instantanée ¢ et la composante alternative p de la puissance
active instantanée p. Ainsi, le vecteur complexe du courant du filtre actif est donné par :

' Fd T J1 - ! u|(p — jq) (2.28)
ip =1 ipg=—"——"|ul(p— .
F Fd T Jlrq 3 Ui Ug up\p —J4q
Et le courant absorbé par le réseau sera :
2 |l
. 2.29
L= u 4 u2 (2.29)

Cette expression du courant actif obtenu est seulement applicable conformément a la
théorie d’Akagi (PQ originale) dans le cas d’une tension idéale. Mais, selon la définition de
Fryze et d’autres auteurs [65][66], le courant actif doit avoir la méme forme que la tension.
Cela signifie que le carré du module du vecteur de la tension (u2 + ug) doit étre constant
[65]. Afin d’obtenir un courant actif dont la forme d’onde a la méme forme que la tension
d’alimentation, selon la définition de Fryze, le dénominateur en 2.29 doit étre constant,
c’est-a-dire :

. p .

iy = 2/3 X ﬁ(ud + jug) (2.30)
Ou K est une constante.
Dans [65], il a été démontré avec des études de cas que la constante K peut s’écrire :

1 t
K=U-= ,/—/ lu2dt (2.31)
T Ji-1

Par conséquent, la définition correcte de ¢, dans le cas d'une tension d’alimentation non
sinusoidale est :

, p
la =8 % 75U (2.32)
Ou :
]_ t
W:—/|Wﬁ (2.33)
T Je-1

Cette expression peut étre la définition générale du vecteur du courant actif dans la théorie
PQ quel que soit la tension d’alimentation. En fait, si la tension est sinusoidale, le module
du vecteur d’espace tension est constant et, par conséquent :

1 t
W:TAJWﬁ:MQ (2.34)
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2.2 Présentation de la méthode d’identification appliquée

2.2.1 Méthode PQ modifiée

Dans la présente section la méthode PQ modifiée sera présentée en détail en utilisant
les représentations complexe des puissances et des courants. Pour cela, la décomposition des
puissances est adoptée dans les cordonnées af3.

Tout d’abord, les composantes triphasés de la tension et du courant sont transformés selon
la transformation de Concordia :

Vo | _ 1 =1 —1/ Va
N 1 —1p -1/ [ o
[iﬁ |- /3 % ( . \/g/j _ﬁ2> y (2.36)

Les vecteurs de tension et de courant dans les coordonnées a5 sont notés respectivement u
et 2 et s’écrivent :
U= Vo + JjUs (2.37)

i = in + jig (2.38)

Ensuite, la puissance apparente S est définie comme suit :
S=3pxu-i"=p+je=p+p+j(q@+q) (2.39)

Ou ¢* est le conjugué du vecteur du courant.

L’objectif de la méthode appliquée est de compenser toute les puissances sauf la puissance
active p délivrée a la charge, qui correspond a la partie continue de la puissance active. Soit
Se la quantité de puissance a compenser, elle est donnée par :

Se = —p —j(q) (2.40)

Il reste de déduire le courant actif de compensation (ou référence) noté i,y a partir de la
puissance S.. Selon 2.39, on peut écrire :

2
bres = = - MSC* (2.41)

Ou : S." est le conjugué de S..
Comme il a été présenté dans la section précédente, la relation générale 2.33 est appliquée
dans ce cas, ce qui donne :

- 2 |Q| *
Iref = 5 * 755

L1 tU ) (2.42)
U* = T e—rlul*dt

Dans [44], U? a été estimé au moyen d’un filtre passe-bas IIR de 2°™¢ ordre, ce qui a

conduit a des calculs inutiles. Dans notre travail, cette valeur est estimée a ’aide d’un in-
tégrateur simple. Cela évite d’éventuelles divergences du filtre [43], et offre I'avantage de
faibles calculs avec de bonnes performances.
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Apres cela, les composantes du courant de référence i,.; dans la repére o8 peuvent étre
déduites a partir de 2.40 et 2.42

e (v + vs0)
. Vo P T Vg
i | _ | G0 ’ 243
irefﬁ 2 X (vaq — U,Bﬁ) .
(3U2)

La transformation de Concordia inverse (2.11) est ensuite appliquée pour obtenir la compo-
sante triphasée du courant de référence. Le schéma de principe pour le calcul des références
dans le cas des tensions d’alimentation non-sinusoidales est illustré sur la figure 2.7.

P T T e e e e T T T e e

2
> |ul® s Mean | .Y
g = ~
O Real (S ) v Filtre f’»( )—»p | Caleut Caleul
Calcul de > =/ pass_bas + de N IIITef—ﬂ:bC‘ Z"'ﬂ/,b,c
iL S irefa : 'irefﬁ Concordia
L = N Imag(_S) q inverse

_______________________________________________________________

Figure 2.7: Principe de calcul des courants de référence par la méthode PQ
modifiée

2.2.2 Régulation de la tension continue en cas de source non-sinusoidale

Comme nous 'avons discuté dans la section 2.1.1, les pertes liées aux commutations des
interrupteurs de puissance doivent étre compensés en utilisant une boucle de régulation de
la tension du condensateur du bus DC.

Pour cela, la boucle de régulation de la tension continue présentée dans la section 1.3.5
est utilisée pour générer 'amplitude du courant de référence supplémentaire liée aux pertes
a compenser. De plus, un circuit spécifique est ajouté dans ces conditions non-sinusoidales
afin de fournir la forme de ce courant en fonction de la tension d’alimentation. La figure 2.8
présente le principe général de la régulation.

Le circuit spécifique a comme bute de générer un signal d’amplitude unitaire en phase

avec la tension d’alimentation pour indiquer la forme du courant actif qui est nécessaire
pour couvrir les pertes du systeme d’alimentation.
Il existe plusieurs manieres pour obtenir ce signal. La méthode la plus simple pourrait étre
d’utiliser le signal de tension mesuré divisé par son amplitude. Cependant, lorsque la ten-
sion d’alimentation est déformée, le rapport du dénominateur n’est pas clairement défini et
il peut devenir une source d’erreurs. La solution appropriée est d’utiliser un bloc de syn-
chronisation qui utilise une boucle a verrouillage de phase (PLL) [67].
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/UCE O > + zfr‘a[
Ub(é > Calcul des courants de références R - \,P i
v > .
- . sans tenir compte des pertes >(P_ rb
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} méthode présenté en figure 2.7 N N
iy O o ( P g ) > e
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> Detection des signal >

. . .« 7 A
> unitaire synchronisé >
A
> (PLL) >
V3. © s U Régulateur
Vtref

Figure 2.8: Principe de la régulation de la tension continue avec la méthode PQ
modifiée

Dans notre travail, le principe de la PLL utilisée est basé sur I'emploi d'un simple ré-
gulateur PI apres la transformation des tensions dans le repere d-q. Le principe du modele
appliqué est affiché sur la figure 2.9. A partir de la figure, les tensions Vsope (@), mesurées
au point de raccordement du FAP, subissent dans un premier temps la transformation de
Concordia (o — f3). Les tensions ainsi obtenues sont exprimées dans le repére de Park par
une rotation P(— gEd) L’angle de rotation éd est calculé en intégrant l'estimation wy de la
pulsation qui est déterminé par le régulateur PI appliqué. La PLL sera verrouillée lorsque
I’angle estimé qbd sera égal a ¢. Une fois 'angle gbd est estimé, les tensions unitaires de
synchronisation sont ainsi obtenues et fournie pour la régulation de la tension continue.

Vo(¢) o—— abc Va af _)osin($d)
Vo(¢) o— Vs >0 sin($a — 27/3)
Vi(¢) o—s| QB 1 > /abc |———>0sin(p + 27/3)
) A
P(—qu) < sin
af —dq |« cos |
e AT
¢ < \[«
Filtre pass-bas .
Vo S| pr ol >
S bd

Figure 2.9: Modele de la PLL appliquée.
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2.2.3 Boucle interne de controle du courant

Apres avoir identifié les courants de référence calculés a 'aide de la méthode PQ modifiée

présentée précédemment et en ajoutant le courant supplémentaire liée a la régulation de la
tension V., I'algorithme de commande utilise ces références pour générer les signaux de
commande des interrupteurs de puissance.
Dans notre travail, une commande a hystérésis a été utilisée pour générer les ordres de
commandes des interrupteurs de puissance. Ce type de commande est caractérisé par sa
simple implémentation et de ces bons performances [44]. Le principe de cette commande
a été présenté dans la section 1.3.4.2. La figure 2.10 montre le schéma synoptique de la
technique de commande a hystérésis adoptée

! I
! I
I
‘ >» 5 |
: lrefa ' :
| ' " ‘ 4)Do—> Se )
! '
I
! I
! I
1 " ‘ > 5 1
: ?‘”I'EZ fb ' :
| _ _ R —’D"—’ S5 !
: (23} 1
I
! 1
I
‘ > 53 !
E trefc ’ :
S _ = ————Do——> 5 \
) :
! I
I

Figure 2.10: Schéma de la technique de commande a hystérésis adoptée

2.2.4 L’algorithme d’extraction de la composante DC de la puissance

A partir des équations présentées dans les sections précédentes, on voit bien que le
principe de la méthode des puissances instantanées P(Q) repose principalement sur la décom-
position des puissances en partie DC et AC. Cette décomposition concerne a la fois la forme
originale de la méthode P(Q et 'approche modifiée présentée dans ce chapitre. L’algorithme
d’estimation de la composante DC de la puissance active p est une partie cruciale qui in-
flue directement sur la performance de la méthode [40]. En effet, la précision et la vitesse
d’identification des courants de référence sont reliées directement a la rapidité et la précision
d’algorithme utilisé pour la séparation de la partie DC de la puissance. Pour cela, le choix
de lalgorithme dédié a cette tache doit se faire convenablement. Généralement, un filtre
passe-bas classique de type IIR est utilisée, mais ce filtre présente plusieurs problemes sur-
tout dynamiques. Dans notre travail, un algorithme d’estimation basé le principe de filtrage
adaptatif est utilisé. Le principe est les équations définissant le comportement de ce filtre
seront présentées en détail dans les sections prochaines.

En résumé la figure 2.11 présente un schéma de 'approche de controle du FAP appliquée
dans notre travail.
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Figure 2.11: Schéma globale de la méthode d’identification appliquée
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2.3 L’algorithme de filtrage proposé

La contribution principale de la these est 'application d’une nouvelle approche basée
sur le filtrage adaptatif pour améliorer les performances d’identification des harmoniques
en utilisant la théorie des puissances instantanées. Comme on a bien présenté, 1’algorithme
d’extraction de la composante DC de la puissance active est un élément clé dans I'opération
de la méthode PQ. Dans la présente section, un état de I'art sur les algorithmes d’estimation
de la composante DC et d’abord présenté. Par la suite, la méthode proposée est introduite
en présentant le principe du filtre adaptatif appliqué.

2.3.1 Etat de I’art sur les algorithmes d’extraction de la composante DC

Dans le contexte de la méthode des puissances instantanées, la réponse dynamique du
modele repose fortement sur la vitesse d’extraction de la composante DC de la puissance
active [40]. La solution classique pour 'extraire est 1'utilisation d’un filtre a réponse impul-
sionnelle infinie (ITR), dont la vitesse et la précision sont liées a son ordre et a sa fréquence
de coupure. Un filtre de 6°™¢ ordre avec une fréquence de coupure entre 20 Hz-100 Hz est
couramment appliqué, mais le retard inévitable introduit par ce filtre peut dégrader les
performances du systéme [41]. Diverses méthodes de filtrage classiques ont été proposées
comme alternatives. Les auteurs de [68] ont proposé l'utilisation d'un filtre MAF (Moving
Average Filter). Dans [69], un filtre passe-bas amélioré est implémenté en combinant en cas-
cade un filtre Butterworth et un filtre MAF. Cependant, I'utilisation d’un filtre a réponse
impulsionnelle finie (FIR Finite Impluse Response) nécessite un ordre élevé pour obtenir les
mémes performances que les filtres IIR, ce qui se traduit par un temps de calcul plus long et
une grande quantité de ressources [70]. En outre, la limite majeure de toutes ces méthodes
classiques est 1'utilisation des filtres invariants dans le temps. Ces filtres présentent des per-
formances dynamiques médiocres surtout en présence des distorsions harmoniques variables
dans le temps. En effet, la comparaison des filtres stationnaires traditionnels avec les filtres
paramétriques pour 'estimation de la composante continue indique une efficacité beaucoup
plus élevée des filtres variables dans le temps [51].

En [71], les performances dynamiques de la technique PQ ont été améliorées grice a
l'utilisation d’un filtre passe-bas basé sur la transformée en ondelette discrete (WLPF). En
[45], le méme filtre WLPF a été utilisé avec la méthode SRF afin d’améliorer sa perfor-
mance dynamique. Les auteurs ont démontré la supériorité de 1'utilisation du WLPF par
rapport aux filtres classiques invariants dans le temps en offrant la capacité de localisation
simultanée dans le domaine temporel et fréquentiel. Ces auteurs ont utilisé différents filtres
a base d’ondelettes tels que HAAR, SYMLET, Daubechies et Biorthogonal, et ils ont conclu
que le filtre en ondelette a base de HAAR est le mieux adapté pour cela. Cependant, cette
technique peut conduire a une estimation incorrecte des parametres dans le cas des signaux
présentant des perturbations [72]. Ainsi, il ne doit étre utilisé que dans les systémes avec des
variations de puissance limités [70]. De plus, cette technique peut conduire a plus de calcul
dans le cas des fréquences d’échantillonnage élevées [73] [74].

Par ailleurs, les auteurs de [43] ont visé a réduire la complexité de 'algorithme et a
éviter toute possibilité de divergence du filtre, ils ont donc proposé I'utilisation un simple
calculateur de moyenne a base d’intégrateur, mais cette méthode bien qu’elle soit stable,
elle présente des performances médiocre en régime transitoire et méme en régime perma-
nent. Une autre solution est décrite dans [70] en appliquant plusieurs filtres basés sur des
réseaux de neurones, ces filtres ont apporté de bonnes améliorations, mais selon les auteurs,
les limites des variations de la charge doivent étre connues lors du processus d’apprentis-
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sage, ce qui peut étre un probleme dans certaines applications. En [40], le filtre passe-bas
conventionnel a été remplacé par un filtre VFFRLS (Varable forgetting factor recursive least
square) dans une approche de contrdle basée sur la méthode SRF. Ce filtre a permis d’avoir
de bonnes améliorations, mais le temps de calcul et les ressources utilisées par 1'algorithme
n’ont pas été étudiés.

La revue présentée dans cette section représente un état de 'art global sur les algo-
rithmes qui ont été appliqués précédemment pour 'extraction de la composante continue.
Ces méthodes ont été utilisées soit avec la méthode des puissances instantanées, soit avec
la méthode SRF. Dans la suite de cette section, les principales méthodes parmi celles citées
dans I’état de l'art seront discutées en détail avant d’exposer le principe de la technique
proposée dans notre travail. L’étude et la discussion de ces méthodes a pour but de nous
permettre de reproduire ces algorithmes et de les comparer avec notre méthode proposée.

2.3.1.1 Les méthodes classiques de filtrage
a. Filtrage FIR

Le filtre a réponse impulsionnelle finie (FIR) est un filtre non-récursif dont la sortie
du filtre est calculée en fonction des entrées actuelles et précédentes. Les filtres FIR sont
congus pour avoir une réponse de phase linéaire. L’équation 2.44 et ’équation 2.45 définissent
respectivement 1’équation aux différences et la fonction de transfert discrete pour le filtre
FIR [75].

y(n) = kz__: by - x[n — k] (2.44)

H(z) = Nz_l by - 27" (2.45)

Un filtre non-récursif est toujours stable et les caractéristiques d’amplitude et de phase
peuvent étre spécifiées arbitrairement. Cependant, un filtre non-récursif nécessite générale-
ment plus de mémoire et d’opérations arithmétiques que son filtre récursif équivalent. La
figure 2.12 montre 'architecture d’un filtre FIR typique [76].

___________________________________________________
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Figure 2.12: Schéma bloc du filtre a réponse impulsionnelle finie FIR
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b. Filtrage IIR

Le filtre a réponse impulsionnelle infinie (IIR) est un filtre récursif dont la sortie est cal-
culée en fonction des entrées actuelles et précédentes et les sorties précédentes. Il est nommé
ainsi parce que dans la majorité des cas, la réponse impulsionnelle de ce type de filtre est
de durée théoriquement infinie. L’équation 2.46 et I’équation 2.47 définissent respectivement
I’équation aux différences et la fonction de transfert discrete pour le filtre IIR récursif.

() = Y- bi-aln— k) = > - yln — K (2.46)

SN by 27
H(Z) = M —k
1 + Zk:l Qp * =

(2.47)

Ou :
x[n] : Les valeurs successives du signal d’entrée.
ay, by, : Les coefficients de la fonction de transfert du filtre.
y[n] : Les valeurs successives du signal de sortie
N, M : ordres du numérateur et du dénominateur de H(Z) (M est souvent appelé 'ordre du
filtre).

La présence des poles dans H(z) réduit considérablement le nombre de coefficients par
rapport a un filtre FIR équivalent. d’une autre part, la réponse de phase d’un filtre IIR est
généralement non-linéaire et sa stabilité doit étre vérifiée lors de la conception [76].

La conception du filtre ITR est basée sur I'identification des coefficients de la fonction de
transfert H(z) qui satisfait aux exigences en termes de spécifications du filtre. Cela peut étre
fait soit en développant un prototype analogique (filtre de Butterworth, filtre de Chebyshev,
filtre de Cauer ou elliptique, filtres de Bessel.. etc.) puis en le transformant en une fonction
de transfert, soit en le concevant directement en numérique [75].

La réalisation du filtre se fait a I'aide de trois éléments ou opérations de base, a savoir :
I’élément gain, ’élément de sommation et le retard unitaire. La réalisation peut étre sous la
forme directe I ou la forme direct II (canonique) qui utilise moins d’éléments de retard. La
figure 2.13 illustre ces deux types de réalisation les plus connues [77].

l B y(")é

z! !

< ai< b1 i
71 |
<gf——fp> E

(a) Forme directe 11

Figure 2.13: Schéma bloc du filtre a réponse impulsionnelle infinie IR
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En outre, une stratégie courante pour la réalisation des filtres d’ordre supérieur a 2
consiste a assembler en cascade plusieurs sections «biquadratiques» ou «biquad» du second
ordre. L’avantage de cette stratégie est que la plage des coefficients est limitée, ce qui offre
plus de stabilité [77]. La figure 2.14 montre un exemple de réalisation d’un filtre d’ordre 4 a
base de biquad. En fait, pour réaliser ce filtre, il suffit de cascader deux sections de biquad.

Biquad Biquad
sectionl section?2

Figure 2.14: Exemple de réalisation d'un filtre d'ordre 4 en deux sections de biquad

c. Remarques sur les filtres classiques invariants dans le temps

Les caractéristiques en régime transitoire et en régime permanent des filtres classiques
FIR et IIR sont fonction de 'ordre du filtre et de sa fréquence de coupure. En effet, si on
augmente la fréquence de coupure, on aura une réponse rapide avec moins de précision et si
on diminue la fréquence de coupure, on aura une bonne précision avec une réponse lente. De
méme pour le choix de I'ordre du filtre, un ordre élevé permet d’améliorer ’atténuation des
harmoniques en régime permanent, mais au prix d’une réponse lente en cas de changement
de charge [78]. Pour cela, le choix de ces parameétres doit étre un compromis entre la rapidité
de la réponse et la précision en régime permanent. En résumé, il n’est pas possible d’amé-
liorer les performances du filtre en termes de précision et de vitesse de réponse au-dessus
d’une certaine limite tant que les parametres du filtre sont invariants [51].

Généralement dans ce type d’application, le filtre appliqué est le filtre Butterworth [79]
en raison de son gain plat a sa fréquence DC [78]. La mise en ceuvre de ce filtre numérique
ITR ce fait apres son conversion en domaine temporel discret en utilisant une transformation
bilinéaire. La fréquence de coupure du filtre est généralement choisit entre 20HZ-100HZ avec
un ordre de 5 ou 6. Les filtres d’ordre supérieur ne conviennent pas en raison de leur réponse
dynamique lente et leur difficulté de mise en ceuvre lorsque les poles se rapprochent de ’axe
imaginaire [78].

2.3.1.2 Le filtre en réseau de neurones

Selon I’étude présentée en [70], 'extraction de la composante DC peut étre effectuée au
moyen des réseaux de neurones linéaires les plus simples. Dans cette étude, une approche
neuronale a été appliquée pour extraire la composante continue de la puissance active.
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cachée (hidden) Sortie

Entrée sortie

Figure 2.15: Schéma de principe du filtre a réseau de neurones

L’approche proposée applique un réseau de neurones a propagation avant a deux couches
avec des neurones cachés sigmoides et un neurone de sortie linéaire comme le présente la
figure 2.15.Le probleme étudié a été traité comme un probleme d’adaptation de fonction,
mais uniquement pour un ensemble donné de niveaux de la charge polluante. Dans un tel cas,
en fonction du nombre de niveaux de la charge, le nombre de neurones de la couche cachée
N doit étre ajusté, par exemple : dans le cas de trois niveaux de la charge, quatre neurones
suffisent et pour 10 niveaux de la charge, le nombre de neurones N doit étre augmenté a
35 pour obtenir des résultats satisfaisants. Ce filtre a donné de bons résultats dynamiques.
Cependant, ces bons résultats sont conditionnés par la connaissance préalable des niveaux
de variations de la charge [70].

2.3.1.3 Le filtre passe-bas en ondelette

La transformée en ondelette (wavelet transform WT) est un outil mathématique lar-
gement utilisé en traitement du signal. Contrairement a la transformée de Fourier, la WT
permet a un signal du domaine temporel d’étre décomposé dans le domaine temps-fréquence.
Dans ce domaine, les événements du signal sont localisés a la fois en temps et en fréquence
[80], ce qui offre & cette outil la possibilité d’analyser les signaux non-stationnaires, ce qui
n’est pas possible avec la transformée de Fourier [81].

En traitement du signal numérique, la forme continue du W'T ne peut pas étre appli-
quée. Pour cela, la forme discrete a été proposée. La réalisation de cette forme discrete peut
se faire en trois méthodes : 'analyse multi-résolutions (MRA), la transformation en onde-
lettes en "lifting" (lifting wavelet transform LWT) et la transformation en ondelettes fenétrée
(windowed wavelet transform WWT) [45]. En MRA, pour obtenir une meilleure résolution
en fréquence, une ou plusieurs séries de filtre passe-bas h(z) et/ou filtre passe-haut g(z)
ainsi que des éléments de sous-échantillonnage, comme celui de la figure 2.16.a, peuvent étre
utilisés. Le détail et 'approximation contiennent respectivement des composantes basses et
haute fréquence. La WW'T est la méme que la MRA, mais dans ce cas, un signal d’entrée
doit étre fenétré comme un multiple de 2%V, ott N est le nombre de niveaux d’ondelettes. Dans
la LW, le signal d’entrée est initialement sous-échantillonné par deux, puis il est analysé
par des prévisions et des mises a jour afin de diminuer le colit de calcul. La structure de la
LWT & un niveau est illustrée a la figure 2.16.b. Sur cette figure, t1(2) a t,,(2) et s1(z) a
Sm(z) sont des polynémes de Laurent.
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La transformée en ondelette discrete peut étre utilisée dans les applications de filtrage
passe-bas. Dans ce contexte, les travaux [45] [71] [82] [83] ont proposé I'utilisation d’un filtre
passe-bas basé sur la WT discrete pour extraire la partie DC des signaux perturbés par les
harmoniques. En fait, le signal d’entrée (puissance active p) est décomposé en différentes
bandes de fréquences, et la plage la plus basse qui contient uniquement la composante
DC est choisie. Apres cela, cette valeur est soustraite du signal d’origine pour produire la
composante alternative AC. Dans ces travaux, la méthode de réalisation du filtre appliqué
est la transformation en ondelettes LW'T, grace a sa faible complexité par rapport aux autres
méthodes. La figure 2.17 ci-dessous présente la forme du filtre appliqué.
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Sous-échantillonage

d'entré

Y

Y

—)@—) Détail

Y
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Approximation

<«——Niveau1 ——>»
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E ( ) Approximation

<— Niveau 2 —m>

(a) structure de base d'un filtre en ondelette
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d'entré

O—>
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(b) structure d'un niveau de la transformé en ondelettes en Lifting (LWT)
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Figure 2.17: Schéma de principe d'un filtre en ondelette appliqué pour I'extraction
de la composante DC
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L’extraction des bandes de fréquences d'un signal a ’aide de la transformée en ondelette
dépend principalement de la fonction meére de 'ondelette et de la fréquence d’échantillon-
nage. Ces deux facteurs importants peuvent conduire a un temps de réponse plus long du
WT ou a une précision réduite de ces bandes extraites.

Dans les travaux précités, plusieurs types de meres d’ondelette ont été étudiés. Les au-
teurs de ces travaux ont déduit que le meilleur choix est 'ondelette de Haar vue qu’il est le
type le plus simple et qui donne de bonnes performances. La figure 2.18 présente le niveau
N°1 du filtre appliqué dans les travaux précités ou la méthode LWT est utilisée pour estimer
les coefficients de la fonction meére de Haar (les coefficients du filtre passe-bas et du filtre
passe-haut).

Filtrage passe-bas

' o 1 - :
. Signal »Z *_ ,[%—) |
. d'entrée v |
" o— \ 0.5 :
: A E
E > V2 >+ :

Figure 2.18: Structure d'un niveau du filtre en ondelette en utilisant la fonction
mere de Haar

Cette méthode a permis d’avoir des résultats améliorés par rapport a 1'utilisation des
filtres classiques invariants dans le temps. Cependant, selon [72], cette technique peut conduire
a une estimation incorrecte des parametres dans le cas de signaux présentant des pertur-
bations. Par conséquent, il ne doit étre utilis¢é que dans les systemes avec des variations de
puissance limités [70]. De plus, si la fréquence d’échantillonnage est élevée, le nombre de
niveaux d’ondelette nécessaire doit étre suffisamment élevé et par conséquent, I'implémen-
tation nécessite plus de ressources de calcul [73] [74]. En outre, la méthode présentée dans
cette section sera reproduite et comparée avec l'algorithme proposé dans cette these, les
résultats de comparaison seront présentés dans le chapitre prochain.

2.3.1.4 Le filtre numérique VFFRLS

Le filtre VFFRLS (variable forgetting factor recursive mean square) a été proposé par
les travaux en [40][84]. Selon les auteurs, ce filtre passe-bas est un outil mathématique
puissant pour 'estimation en temps réel des parametres du signal. Dans cette méthode de
filtrage, 'estimation des parametres du signal se fait jusqu’au n®¢ instant échantillonné en
exploitant les données mesurées du signal au (n + 1)°"¢ instant échantillonné. L’estimation
précédente est mise a jour sur la base des nouvelles données. En d’autres termes, il existe
une corrélation entre le signal mesuré et le signal estimé et a chaque nouvel échantillon du
signal mesuré, les parametres estimés sont mis a jour.

L’équation 2.48 représente le signal mesuré, son estimation est présentée en 2.49, tandis
que, I’équation 2.50 représente 1’équation de mise a jour qui finalise le processus d’estimation.
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y(n) = ®70(n) (2.48)
O(n+1)=0(n)+ Pn+1)d(n+ 1)[y(n+1) — &7 (n + 1)4(n) (2.49)
1 p(n)®(n+1)®"(n +1)P(n)

P(n+1) = <[p(n)

T L BT (n+ P()d(n 1) (2:50)

Ou 6 est le vecteur des parameétres estimés (6 est un vecteur de parametres réels), ®7

est le vecteur de connexion ou vecteur «régresseur», P est la matrice de covariance et A est
le facteur d’oubli.

Le parametre A permet d’augmenter la vitesse de convergence de la méthode VFFRLS en
régime transitoire, sa valeur varie entre 0 et 1 selon la relation 2.51 ci-dessous en fonction des
variations des parametres du signal. En fait, lorsque les parameétres du signal sont invariants,
la valeur de \ est égale a 1 ce qui offre une estimation en grande précision. Mais lorsque
le signal subit des variations (régime transitoire), A\ diminue et la matrice de covariance
est réinitialisée. La réinitialisation de la matrice de covariance donne plus d’influence des
données échantillonnées en (n+1) sur la procédure d’estimation et par conséquent, la vitesse
de convergence augmente. D’autre part, la diminution de A entraine la diminution de la
précision d’estimation lors de cette partie transitoire. Pour cela le temps de diminution de
A doit étre réduit au maximum pour ne pas affecter la précision d’estimation [40][84].

A) = Amin + (1 = Ain )27 [p0%(1)] (2.51)

Amin €st la valeur minimale du facteur d’oubli, p est le controleur de largeur de la zone
d’unité et a(t) est I'erreur d’estimation, exprimée par :

alt) =yt +1)—dT(t+1)4 (2.52)

Sur la base des explications mentionnées ci-dessus, en considérant les ondulations p de la
puissance active comme parametre d’estimation @, I'extraction de la composante continue p
peut étre alors effectuée en utilisant les équations présentées.

L’application de cette méthode a permis d’avoir de bonnes performances en régime tran-
sitoire et méme en régime permanent. Cependant, la complexité de calcul et les ressources
matérielles utilisées par cette méthode n’ont pas été étudiées, d’autant plus qu’elle utilise
des opérations de division et une opération exponentielle. Dans ce contexte, nous avons
reproduit cette méthode et nous 'avons comparé en simulation avec la méthode que nous
avons proposée dans des différentes situations, les résultats obtenus seront présentés dans le
chapitre 3 de ce mémoire. D’une autre part, nous avons également étudié la complexité de
calcul et les ressources utilisées par la méthode VFFRLS et nous ’avons comparée avec la
méthode proposée, les résultats seront présentés dans le chapitre 4.

2.3.2 Principe du filtrage adaptatif

L’approche de filtrage proposée dans notre travail est basée sur le principe de ’annulation
adaptative du bruit qui est une technique bien-connue en traitement de signal. Dans la suite
de cette section, le principe cette technique est d’abord présenté, par la suite, notre approche
de filtrage est introduite.
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2.3.2.1 Principe de I'annulation adaptative du bruit

La technique d’annulation adaptative du bruit (ANC) a été développée en 1975 [85].
Elle est basée sur le filtrage optimal de Wiener qui peut étre appliqué lorsqu’un signal de
référence approprié est disponible. Cette technique est une méthode de débruitage largement
utilisée dans différentes applications du traitement du signal, tels que : le débruitage de la
parole, la suppression des interférences électriques dans les signaux de communication, et la
suppression des interférences périodiques en électrocardiographie [86][87].

La figure 2.19 montre le schéma de principe d'un systeme d’annulation adaptative de
bruit. Celui-ci est constitué de deux entrées, une entrée primaire permettant de recevoir le
signal contaminé par le bruit et une entrée secondaire, considérée comme référence, permet
de recevoir le bruit qui est supposé décorrélé avec le signal utile et corrélé dans un certain
sens inconnu avec le bruit dans l’entrée primaire [88].

Entrée primaire
di, = sk +mn; O —>

Entrée secondaire . Filtre adaptatif

w

T o,

Figure 2.19: Schéma de principe d'un annulateur adaptatif de bruit [85]

Le bruit dans 'entrée secondaire xy, est filtré par le biais d’un filtre adaptatif afin de générer
une estimation 7 du bruit additif ny dans le signal bruité dj. Le filtre adaptatif utilisé est un
filtre FIR basé sur un algorithme d’adaptation tel que ’algorithme du gradient stochastique
LMS. Le bruit estimé ny est donné par :

N-1
=0

Cette estimation est par la suite supprimée du signal bruité, ce qui donne a la sortie de
ce systéeme d’annulation adaptative de bruit une estimation s, du signal propre s;. Cette
estimation est souvent notée e, qui est ’erreur entre le signal d’entrée primaire et I’estimation
du bruit 7 comme l'indique 1’équation 2.54.

SA].C = € = dk — ﬁk (254)
Le filtre adaptatif est controlé par le signal de sortie s (ou lerreur e;) et I'ajustement du
filtre est fait de fagon a ce que I'énergie de s, sera la plus faible possible et par conséquent,
Sk sera la meilleur estimation du signal propre sg. Cela est démontré dans [89] en calculant
I’énergie de s de la facon suivante :

A~

sk:dk—ﬁk:sk+nk—ﬁkzsk+(nk—ﬁk) (2.55)
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E($:%) = E[s; + (ng, — 1i%)? + 2sx(ng — 13%))] (2.56)
Les échantillons du bruit et les échantillons du signal propre sont supposés décorréllés, d’ou :
Et par conséquent, 1’équation 2.56 devient

E($)) = E[si + (n — 1iy)’] (2.58)

Vue que I'énergie du signal propre F(s?) est de quantité fixe pour une observation donnée,
la minimisation de I'énergie de sortie revient a la relation suivante :

Min[E(5})] = E(s2) + Min(E|[(ny — 7x)?]) (2.59)

Cela signifie que lorsque le filtre adaptatif est ajusté de fagon a ce que E(5%) soit minimisé,
E((ng — fx)?) est par conséquent minimisé et dans ce cas, la sortie du filtre 7, sera la
meilleure estimation du bruit primaire n; au sens des moindres carrés.

Cependant, lorsque E((ny, —f)?) est minimisé F((sy — §;)?) est toujours minimisé puisque :

Sk — §k = Ny — ﬁk (260)
Aussi, 8 est la meilleur estimation de s, au sens des moindres carrées.

Comme le présente la figure 2.20, 'adaptation des coefficients wy, du filtre se fait par un
algorithme adaptatif qui est congu pour minimiser une fonction de cofit établie. L'un des
algorithmes les plus utilisées est I’algorithme du gradient stochastique LMS qui est considéré
comme un algorithme simple robuste est numériquement efficace [38].

Filtre Yk €k
Tk O »| numeérique —>

3 Algorithme €
adaptatif

Figure 2.20: Structure typique d'un filtre adaptatif

2.3.2.2 Algorithme d’adaptation LMS

L’algorithme LMS a été développé par Widrow et al [90] pour étudier la machine de
reconnaissance des formes. C’est l'algorithme de filtrage adaptatif le plus utilisé grace a
sa simplicité et sa robustesse [88]. Il est basé sur l'utilisation de la méthode du gradient

67



2.3. L’'ALGORITHME DE FILTRAGE PROPOSE

optimale (steepest descent) qui permet d’ajuster les coefficients du filtre afin de minimiser
la fonction du colit qui est dans cette méthode 'erreur quadratique définie par :

Ou ey est lerreur de I’échantillon actuel définit par :
Cp = dk — Yk (262)

Yr = W T (2.63)

dj est le signal désiré, y; est le signal a la sortie du filtre, wy est le vecteur des coefficients
du filtre et x; est le signal d’entrée de référence.

En appliquant la méthode du gradient optimale, I’équation d’adaptation des coefficients
wy du filtre peut s’écrire :

Wg+1 = W — gVJk (264)
Vi = —2erzi (2.65)

En remplacant 2.65 dans 2.64 :
Wiyl = Wg + UERTE (2.66)

Ou p est un parametre constant appelé pas d’adaptation, qui détermine la stabilité et la
convergence de l'algorithme.
La stabilité de ’algorithme est assurée par le choix du parametre pu dans 'intervalle :

0<p< (2.67)

)\mar

Ot A\jae est la plus grande valeur propre de la matrice de 'autocorrélation R du signal
d’entrée zy,.

Amaz = trace(R) (2.68)
trace(R) = NP, (2.69)

Avec R est la matrice de 'autocorrélation du signal d’entrée, la fonction «trace» est la trace
d’une matrice, N est la longueur du filtre et P, est la puissance moyenne du signal d’entrée.
Le pas d’adaptation p dépend de I'énergie du signal d’entrée, il est inversement proportionnel
a cette derniere. Pour assurer la stabilité de ’algorithme LMS,; il faut faire un choix minutieux
de la limite maximale du pas d’adaptation u. Si p est choisie pour étre tres faible, alors
I’algorithme converge tres lentement. Tandis que, une grande valeur de p peut entrainer des
oscillations avec une grande variance autour des valeurs optimales des coefficients.

2.3.3 Application pour I'extraction de la composante DC

Le but de 'approche proposée est d’extraire la composante continue de la puissance
active p afin d’avoir en sortie la composante alternative nécessaire a I'identification des cou-
rants de référence. Le filtre appliqué est basé sur le principe de I'annulation adaptative de
bruit présenté précédemment. Le schéma de principe de 'annulateur adaptatif de bruit est
présenté sur la figure 2.21.a, ou I'algorithme adaptatif appliqué met a jour les poids du filtre
w, afin de produire I'estimation y(n) qui est corrélée avec l'entrée de référence x(n) d’'une
manieére qui minimise 'erreur e(n)[85].

Pour la présente application, et afin d’obtenir la composante DC de la puissance en sortie
du filtre adaptatif y(n), l'entrée de référence doit étre une valeur constante (xz(n) = 1).
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Dans ce cas, l'entrée primaire p et l'entrée de référence z(n) sont décorrélées sauf pour
la composante continue p. Par conséquent, le minimum de la fonction d’erreur est atteint
lorsque la composante continue de I'entrée primaire est égale a la sortie de la filtre y(n) [91],
comme il est présenté dans la figure 2.21.b.

Entrée primaire

d,, O
I : _ +
. .| Poids du filtre vy(n) Sortie
z(n)o g w(n) ' -
El’ltf‘ee ] | 1 Erreur
de référence | ! .
| Algorithme | |
{ adaptatif . e(n)
" Filtre adaptatif
(a)
Entrée primaire ) .
puissance active P
z(n) =1 Poids du filtre y(n) = w(n) =P +
e O 1 w(n) AN
Référence Composante DC p
A
Composante
| Algorithme | e(n) AC
adaptatif

(b)

Figure 2.21: Application de I'annulateur de bruit pour I'extraction de la
composante DC

D’une autre facon, si on fait une correspondance avec ’algorithme d’annulation adap-
tative du bruit présenté dans la section 2.3.2.1, ’entrée primaire représente la somme du
signal propre et du signal de bruit qu’on souhaite supprimer et elle peut étre écrite comme
suit :

dn =p(t)=p+D (2.70)

Le signal qu’on veut 'annuler est la composante p. Afin de réaliser 'annulation, 1’entrée
de référence doit étre corrélée avec cette composante DC, ce qui conduit au choix d’une
référence x(n) constant (1 pour simplicité). On note ainsi que le filtre dans ce cas n’a qu'un
seul coefficient comme on peut le voir sur la figure 2.21.b.

En revenant sur le principe d’annulateur adaptatif du bruit, Le filtre adaptatif est
controlé par le signal de sortie de I'annulateur qui est l'erreur e,. L’ajustement du filtre
est fait de facon a ce que la fonction du cofit sera la plus faible possible. Par conséquent, la
sortie e, sera la meilleure estimation du signal propre qui est dans ce cas la puissance p. Ce
résultat a été bien démontré dans la section 2.3.2.1.
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Le choix de I'algorithme adaptatif qui met a jour les coefficients du filtre peut conduire
a des différents types de filtres adaptatifs. Dans la section prochaine, nous présenterons
I’algorithme VLLMS proposé qui est dérivé a partir de la technique bien-connue des moindres
carrés (LMS).

2.3.3.1 Principe de I’adaptation VLLMS

L’algorithme des moindres carrés moyens LMS présenté dans la section 2.3.2.2 est adopté
la ou la structure étudiée semble tres simple et ne nécessitant pas une haute réponse dy-
namique. La méthode LMS, telle que présentée, offre les avantages de la simplicité de sa
structure, son efficacité de calcul et sa robustesse. Cependant, un tel algorithme souffre du
probleme de son faible taux de convergence a cause de l'utilisation d’un pas d’adaptation
fixe [93]. Puisque la taille du pas dépend inversement de la puissance d’entrée, une petite
valeur du pas nécessite un temps plus long pour estimer le signal désiré avec une erreur qua-
dratique minimale et vice-versa. Il souffre donc du probleme du faible taux de convergence,
car la taille du pas d’adaptation est fixe et I’erreur d’estimation est plus importante. Pour
éviter ce probléme, un pas variable dans le temps est généralement employé [92].

D’une autre part, la fonction de cotit utilisée dans la méthode LMS conventionnel est
définie par erreur quadratique e? (équation 2.61). Cependant, I'utilisation d’une telle fonc-
tion de cotit ne prend pas en compte la dérive (drifting) des poids du filtre w,, en présence
des perturbations externes, ce qui se traduit par des gains importants dans le filtre [93]. Ce
probleme peut étre surmonté en considérant ’algorithme LMS a fuite dans lequel la fonction
de colit est définie par [93][94] :

Jn = €2+ ywlw, (2.71)

Ou 0 < v < 1 est le facteur de fuite qui controle 'adaptation de w,, afin d’éviter la dérive
des parametres. Par ailleurs, la sélection d'une valeur de v constante peut conduire a un
sur/sous paramétrage de cette composante de régularisation. Une fagon d’éviter cela consiste
a utiliser une valeur variable de 7, dont ’ajustement peut étre régi par une fonction de cofit
appropriée [93]. Dans 'approche d’adaptation appliquée, le facteur de fuite et la taille du
pas d’adaptation sont automatiquement ajustées afin d’avoir plus de précision d’estimation
avec un taux de convergence plus élevé. L’algorithme est ainsi appelé : LMS a fuite et a pas
d’adaptation variables (VLLMS) ou Variable Leaky Least Mean Square.

Dans la section prochaine, I'application de ’approche d’adaptation VLLMS pour 'ex-
traction de la composante continue sera présentée.

2.3.3.2 L’algorithme VLLMS

Afin d’introduire I'algorithme VLLMS proposé, on considere la représentation schéma-
tique de base d'un filtre linéaire adaptatif qui est illustrée a la figure 2.22. Le filtre linéaire
est donné par :

Y = Wl T, (2.72)

Ou l'indice n représente 'instant du temps discret, x,, est I'entrée du filtre et w,, est le gain
du filtre reliant I’entrée a la sortie y,,. Cette sortie doit étre mise en correspondance avec
une valeur souhaitée d,. L’objectif est d’ajuster w, de maniere a ce que l'erreur e, ou une
fonction de cotlit dépendant de celle-ci converge vers une certaine valeur optimale. L’erreur
e, s’écrit :

en = dyp — Yn (2.73)
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Entrée primaire

/ &
Référence .
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Figure 2.22: Principe de |'adaptation VLLMS

Comme nous avons mentionné, la fonction de colit utilisée dans I'adaptation VLLMS est
caractérisée par un terme supplémentaire qui contréle la dérive des poids du filtre w,,. Cette
fonction de cotit peut s’écrire comme suit :

g, = 6721 + 'ynw,fwn (2.74)

Ou 0 < 7, < 1 est le facteur de fuite qui controle 'adaptation de w,, afin d’éviter la dérive
des parametres. Le facteur de fuite v, est choisi d’étre variable afin d’éviter le sous/sur pa-
ramétrage, dont la mise a jour peut étre effectuée selon une fonction de cofit appropriée. Le
nom du facteur de fuite vient du fait que lorsque l'entrée du filtre est désactivée, le vecteur
des coefficients w,, dans le cas du filtre LMS standard se bloque. Par contre, en ce moment
le vecteur des coefficients dans le cas du VLLMS se fuite (s’étale) [95].

Le terme supplémentaire dans 2.74. wlw,, est connu comme le composant de régularisation
des coefficients [93]. La fonction de coiit ci-dessus est utilisée pour mettre & jour les coeffi-
cients w, dans l'algorithme VLLMS.

Maintenant, on peut essayer de définir les lois adaptatives de mise a jour de w, et ~,.
Tout d’abord, pour mettre a jour w,,, on applique la méthode classique du gradient optimale,
on peut écrire :

aJ,
“awn
Ou p est un parametre définissant le pas d’adaptation. Comme on a déja apprécié, le choix
d’une valeur constante y limite la convergence de I’algorithme d’estimation. Pour obtenir une
convergence plus rapide, on peut utiliser initialement une valeur plus grande de p lorsque
Ierreur est grande et une valeur plus petite lorsque l'estimateur est proche de sa valeur
optimale. Cette fonctionnalité peut étre réalisée en utilisant une équation de mise a jour de
la valeur du pas variable noté p,,, ce qui offre une convergence plus rapide [91]. Dans ce cas,
I’équation 2.75 peut étre modifiée comme suit :

(2.75)

Wnp41 = Wy

oJ,

owy,

(2.76)

Wp41 = Wy — Un
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Et I’équation de mise & jour du pas variable u, peut s’écrire selon [95][92] comme suit :

Pnt1 = An + ’Vnei (2.77)

Pour obtenir I'équation d’adaptation finale des coefficients, on procede au calcul et a la
simplification de la dérivée de la fonction du coit J,. A partir de 2.73, on peut écrire :

e2 =d* + (wlz,)? — 2d,wlz, (2.78)
Et ainsi :
Oc, 2(w!'z, — dy) 2 (2.79)
= 2\W, Ty — Qp )Ty = —2ExTp :
owy, "

La dérivée de J, peut étre écrite ainsi :

oJ,
owy,

= —2e,T, + 2V, w, (2.80)
Finalement, ’équation d’adaptation de w,, s’écrit :

Wpa1 = (1 = 200 Yn)Wn, + 2ipnenTy (2.81)

Ensuite, pour mettre a jour +,, on peut utiliser la méme regle du gradient optimale mais
avec la fonction de cotit du LMS standard (2.61), puisque la dérive du parametre w, n’a
plus besoin d’étre controlée. Par conséquent, on peut utiliser la loi de mise a jour suivante :

p Oe

,yn‘f‘l = ,yn - 58’}/”71

Ou p est un parametre qui doit également étre choisi par le concepteur. Le terme de dérivé
dans 2.82 peut étre réécrit de la facon suivante :

(2.82)

2 2
Oe;, _ Oe; , Owy, (2.83)
a’}/nfl awn 8"}%,1
A partir de 2.81 on peut écrire :
ow,,
= 204, Wy 2.84
1 HnWn—1 ( )

En remplacant dans 2.82 on obtient la loi d’adaptation du facteur de fuite de I'algorithme

VLLMS :

Tn+1 = Yn — 2pﬂnenwnfl (285)
Dans le cas de notre application d’extraction de la composante continue, I'entrée de
référence a été choisie d’étre une valeur constante (z, = 1), et le vecteur des coefficients

est un vecteur a un seul élément. En se basant sur ceci, les lois d’adaptation du w,, et v,
peuvent étre écrites comme suit :

{w 11 = (1= 2p0m)wn + 2ptne (2.86)

Yn+1 = In — 2pﬂnenwn—l
De plus, afin améliorer la précision d’estimation, le carré de l'erreur dans l’équation

de mise a jour de p, est remplacé par l'autocorrélation de l'erreur. Et ainsi, 1’équation
d’adaptation 2.77 devient :

Pyl = My + f)/npi (2'87)
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P, représente 'autocorrélation de I'erreur e,. Selon [93], il peut étre calculé en utilisant une
moyenne temporelle de I'erreur. Il est alors définit par :

Pn = ﬁpn,1 + (1 - ﬁ)enen,l (288)
Ou 0 < B < 1 est choisi par le concepteur.

Par ailleurs, afin éviter toute divergence possible de ’algorithme en cas de forte variation
de la composante DC, il est préférable de limiter le pas p,, entre deux valeurs piin €t thmas
choisies également par le concepteur :

Hmin < HUn < Hmazx (289)

Ceci termine l'algorithme VLLMS proposé. La figure 2.23 ci-dessous présente un di-
gramme qui résume les étapes de 'algorithme VLLMS appliqué pour l'extraction de la
composante DC de la puissance active.

Début

v

Définition de:\, B, p, thmin s maz

Initialisation de: P, , v, ,w,

Entrée i
Calcul de I'Erreur
—> e, =d, —w,

—Mise a jour du coefficient du filtre a partir
» du pas d'adaptation et du facteur de fuite Composante>
; DC

Wnt+1 = (1 - 2.u'n'Yn)wn + 2pnen Sorite

'

Mise a jour du pas d'adaptation, facteur
de fuite, et de Pn

Pn = ﬂPn—l + (1 - ,B)enen—l

Yntl = Yn — 2PUn€rWn_1

Hni1l = A + 'anvg

Hmin < Hn+1 < Hmaz

Figure 2.23: Organigramme de I'algorithme d'extraction de la composante DC
avec VLLMS
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2.4 Conclusion

Dans ce chapitre, une nouvelle approche d’identification des courants de référence été
introduite. Tout d’abord, la méthode basée sur les puissances instantanées PQ a été étudiée
dans sa forme originale en soulignant ses limites, a savoir son incapacité de compenser les
distorsions en cas des tensions d’alimentation non-sinusoidales et sa mauvaise performance
dynamique. La premiere limite de la méthode PQ a été d’abord étudiée. Dans ce contexte,
nous avons montré I'interprétation correcte du courant actif nécessaire pour la compensation
des distorsions. Par la suite, nous avons exposé le principe de la technique modifiée avec
une description détaillé des différents composants du systeme de controle nécessaire pour la
compensation.

En deuxieme partie, nous avons examiné la cause de la mauvaise réponse dynamique de
la méthode en cas de variation des harmoniques. Ceci est principalement da a I'utilisation
du filtre passe-bas classique pour 'extraction de la composante DC de la puissance active.
Dans ce contexte, nous avons exposé un état de I'art détaillé sur les algorithmes appliqués
précédemment pour ce but, et nous avons conclu par la présentation de I’algorithme VLLMS
proposé qui est basé sur le principe d’annulation adaptative du bruit. Dans le prochain
chapitre, La simulation de l'algorithme proposé est réalisée avec un modele du FAP en
MATLAB/SIMULINK afin de valider les résultats et comparer les performances avec les
méthodes précédentes.
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3.1. PRESENTATION DU MODELE DE SIMULATION

Introduction

La modélisation et la simulation d’un systéme physique représentent une étape essentielle
qui précede toute implémentation matérielle. Le logiciel MATLAB/SIMULINK, développé
par MATHWORKS offre une bonne plateforme pour la modélisation et la simulation des
systemes qu’ils soient continus, discrets ou mixtes (continus et discrets). Cette plateforme
logicielle présente l'avantage de la simplicité d’implantation des modeles (linéaires et non
linéaires) grace a son interface graphique, ainsi que la possibilité de 1’échange de données
entre Simulink et I'espace de travail MATLAB, ou le systeme modélisé sous Simulink peut
recevoir des données de 'espace de travail ou y envoyer des données de sortie. Les études
en simulation présentées dans ce travail ont été menées par SIMULINK qui possede une
bibliotheque de modeles prédéfinis. Ces modeles peuvent étre facilement modifiés et intro-
duits dans de nouveaux modeles & analyser. Ainsi, la simulation du systéme global (source,
charge polluante, FAP) a été effectuée en SIMULINK en exploitant la bibliotheque Sim-
PowerSystems. L’objectif de la simulation est d’évaluer et de comparer les performances
de I’approche proposée pour 'identification des courants de référence. Les spécifications dé-
taillées du modele de simulation appliqué et ’approche d’évaluation seront présentés dans
la section prochaine.

3.1 Présentation du modeéele de simulation

Le systeme de puissance étudié est composé du réseau électrique d’alimentation, la charge
polluante et le filtre FAP appliqué. Afin de tester les performances de 'algorithme proposé,
le FAP étudié est évalué en appliquant six(06) cas de test avec des combinaisons de diffé-
rents types de charges polluantes qui sont alimentés soit avec des tensions d’alimentation
sinusoidales pures soit par des tensions perturbées comme il est détaillé dans le tableau 3.1.
Le réseau électrique est modélisé par phase par une F.E.M sinusoidale ou perturbé (selon
le cas) en série avec une inductance Ly et une résistance R, caractérisant l'impédance de
court-circuit du réseau. La figure 3.1 ci-dessous présente un schéma du modele du réseau
¢électrique et de la charge employée. La charge polluante est constituée d'un pont redresseur
triphasé a diodes alimentant une charge RL. Ce composant non-linéaire peut étre appliqué
seul ou combiné avec des charges R ou RL qui sont soit équilibré soit déséquilibré, selon le
cas comme on peut le voir dans le tableau 3.1.

Cas de simulation Cas1 | Cas2 | Cas 3| Cas4 | Cas 5 | Casb
Source de tension sinusoidale v v v

Source de tension non-sinusoidale v v v
Pont redresseur a diode v v v v v v
Charge R déséquilibré v v

Charge RL déséquilibré v v

Tableau 3.1: Les différents cas de simulation étudiés

Le filtre actif utilisé est un filtre actif parallele FAP triphasé a trois fils et a structure
tension et la commande de l'onduleur de tension est faite par un contrdleur a hystérésis.
Le modele de simulation appliqué permet de décrire le comportement du FAP controlé avec
I'approche proposée aussi bien a 1’état dynamique (régime transitoire) qu’a I’état statique
(régime permanent). Le comportement du modéle dans les cas étudiés est alors comparé avec
I’algorithme de controle qui utilise le filtre passe-bas classique CLPF et les autres méthodes
proposées précédemment. Les parametres de simulation sont rassemblés dans le tableau 3.2.
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Figure 3.1: Modélisation du réseau électrique connecté a une charge polluante.

Systeme Désignation valeurs
La tension efficace V, =100V
1 . La fréquence fs=50Hz
Source d'alimentation La résistance interne R, =0.1Q)
L’inductance interne L,=0.1mH
Capacité de stockage Cge = 1100uF
Le filtre actif parallele | Inductance de couplage Ls;=0.1mH

Tension de référence

Vier., = 320V — 460V

Pont redresseur+charge RL

Ry =300QL, = 1mH

Charge non linéaire

Charge déséquilibré

Rph1 = 59, RphZ - ].OQ, Rphg, - 15Q

Conditions de simulation

Temps d’échantillonnage T, =5us
Type de pas Pas fixe
Méthode de résolution Euler(ODEL)
Bande d’hystérésis HB =10.2A

Tableau 3.2: Les paramétres du modele de simulation adopté

Le modele détaillé du systeme est illustré dans la figure 3.2, a partir de la figure les

composants du bloc de contréle sont détaillés comme suit :

Discrete
5e-06 s.

charge polluante

Réseau électrique ]
A ap——da Vabe PCC
Yl A N A e S
Ol lim! N 1
Cce L i bp
c cp—dc .
3-ph Source
2 V-I meas.
Non Linear Load
< o
z 3 /;L\
Régulation de la o
tension continue
* lcomp*
———»Vdc Ploss © e o
Régulateur P+Filtre passe-bas compensation current 55 Coupling Inductor
Hysteresis controller calculation < ‘1;;3 o
Onduleur
g
} ds
Voltage L A
: DC Cap +
/T B
i c
Cﬂ—l V-I meas.1

Universal Bridge

arms

Figure 3.2: Le modéle Simulink du systéme étudié.
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Le bloc d’identification des courants de référence

Le bloc d’identification des courants de référence employé dans la simulation est basé sur
la méthode PQ modifiée présentée en détail dans le chapitre 2 précédent. Le modele générale
appliqué est celle présenté dans la figure 3.3. Cette modele utilise I'algorithme VLLMS pour
Iextraction de la composante DC de la puissance active. Les équations décrivant le principe
de la méthode VLLMS ont été bien détaillées dans le chapitre 2. Ces équations sont utilisées
pour établir le modele Simulink du filtre qui est présentée dans la figure 3.4.

P L T e e T T T T T T

) 2

! > \Q_L|2 o Mean | U

U p PP

= D > Calcul Calcul

e ) .

| Calcul de [>7e%(5) VLLMS — de Gref—abe |
1 + . _>C f d
1 S irefozf’*refb’ ?ncor @

: O = ) > Imag(ﬁ) q 1mnversce

_______________________________________________________________

Figure 3.3: Le bloc d’identification des courants de référence.

K.

@ | Primary

1 :E input
| wn
| ) "? adaptation
& 'E:' +i . Wn E
am = ? —
u‘\-“--ﬁ [ Wn DC
= = | component
} e
En-1
Wb’ Pn calculation
<l

=

Figure 3.4: Modele Simulink de I'algorithme VLLMS proposé.

Le choix des parametres de conception se fait apres la fixation de la fréquence d’échan-
tillonnage, dans notre travail, les parametres utilisés sont montrés dans le tableau 3.3

Initialisation des variables

Yo = 0.003, wy = 0.1, P,y = 07p =3.1071

Définitions des parametres

A=0.97,8=0.99, tymin = 0.0002, ftqe = 0.4

Tableau 3.3: Valeurs de conception de I'algorithme VLLMS proposé
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Boucle de controle du courant

Dans notre travail, la boucle de contrdle du courant utilise une technique de commande
a hystérésis. Comme nous avons mentionné en section 1.3.4.2, cette technique utilise ’erreur
existant entre le signal de référence et la mesure du signal de sortie. L’erreur est comparée
avec la bande d’hystérésis et selon le résultat de la comparaison, la configuration des inter-
rupteurs de puissance se détermine.

Le choix de la bande d’hystérésis se fait sur la base de plusieurs conditions liées au fonc-
tionnement de l'onduleur tel que la fréquence de commutation admissible des composants
semi-conducteurs [96]. Une regle pratique consiste a la prendre a 5% du courant nominal
[97]. La commande a hystérésis est caractérisée par ces bonnes performances en dynamique
et en statique [98], et par sa simple mise en ceuvre [99].

La figure 3.5 illustre un modele simplifié de la commande a hystérésis en utilisant les
bascules RS. Les sorties des comparateurs sont connectées au bascule RS de fagon que le
résultat de comparaison avec la bande supérieur est relié a l'entrée de réglage (S) tandis
que, le résultat de comparaison avec la bande inférieur est relié a I’entrée de réinitialisation
(R) du bascule. Les sorties de la bascule RS commandent les interrupteurs de puissance de
'onduleur (Q pour l'interrupteur supérieur et @ pour Uinterrupteur inférieur) [99].

Comparateur Bascules Interrupteurs
€q e, = B > Sl Q] —> Sa
Bsup
e; =B > R 51 —> Ea
Binf 3
b ey, 2B N S Qu— S5
Bsup
. ey < 7 R Q §
Biof b <B 1 QL E—
C e.> B —| S QA——> s
Bsup
e.< B —>| Ry 61 — EC
Binf

Figure 3.5: Modéle simplifié d'un contrdleur a hystérésis [99].
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Bloc de régulation de la tension DC

Dans notre travail, la régulation de la tension continue a été effectuée a l'aide d'un
régulateur proportionnel suivi par un filtre passe-bas du premier ordre comme nous 1’avons
présenté en section 1.3.5. La réalisation de ce régulateur en Simulink se fait simplement
a l'aide des blocs disponibles dans la bibliothéque interne de Simulink en se basant sur le
modele de la figure 3.6. La régulation se fait avec le carré de la tension V. pour des raisons
de linéarité [29]. Par ailleurs, la boucle a verrouillage de phase PLL exposée précédemment
en figure 2.9 est réalisée en Simulink a 1’aide des blocs de la bibliotheque interne.

2
-‘/;lc'ref + kc Pdc
> >
- 14+ 7.

Vdc: 2
O_EIW 1/:12 Cu.S

Figure 3.6: Schéma du modéle appliqué pour la régulation de la tension continue.

3.2 Résultats de simulation

3.2.1 Analyse du systéme avant la mise en service du FAP

Tout d’abord, dans le but de confirmer les effets dus a la connexion d’une charge non
linéaire a un réseau électrique, le réseau électrique et la charge non linéaire ont été simulés
avant la mise en connexion du FAP. Les simulations ont été faites dans le cas d’une tension
d’alimentation sinusoidale et dans le cas ou la tension est initialement perturbée.

Les figures 3.7 et 3.8 illustrent les résultats obtenus dans le cas des tensions d’alimenta-
tion sinusoidales et perturbées respectivement, ou (a) représente la forme d’onde du courant
de la source avec son spectre fréquentiel et (b) illustre la forme d’onde de la tension du réseau.

D’aprés les résultats de la figure 3.7 (source sinusoidale), nous constatons que le courant
de source i, est loin d’étre sinusoidal du fait qu’il est riche en harmoniques d’ordre impair et
non multiples de trois avec un taux de distorsion de 28.18% . Il en est identique au courant
de la charge (puisque le filtre active n’est pas encore connecté), bien que la tension V; dans
ce cas soit sinusoidale. Par conséquent, la puissance réactive consommée par cette charge
non linéaire est importante et le facteur de puissance est inférieur a 1.

En figure 3.8 (source non-sinusoidale), la tension d’alimentation est initialement pertur-
bée, ce qui fait que le courant de source i, contient les harmoniques existantes dans le réseau
et les harmoniques générées par la charge non-linéaire. De ce fait, le THD dans ce cas est
considérablement élevé (43.28%).
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Signal . Signal
Courant de source d'une phase Tension d'alimentation sinusoidal
avant la mise en service du FAP 100F , ' - - '
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Figure 3.7: Formes d’onde du courant du réseau et son spectre (a), et de la
tension du réseau et son spectre (b) dans le cas d'une alimentation sinusoidale
Signal Signal i i i L. ;
Courant de source d'une phase Tension d'alimentation initialement perturbé
avant la mise en service du FAP 100 ' ! '
2 of
] -100 ‘ , .
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0 0.05 0.1 0.15 0.2
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Figure 3.8: Formes d'onde du courant du réseau et son spectre (a), et de la
tension du réseau et son spectre (b) dans le cas d'une alimentation non-sinusoidale
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3.2. RESULTATS DE SIMULATION

3.2.2 Simulation en régime permanent

La réponse en régime permanent du FAP est étudiée lors de ’application du filtre passe-

bas classique IIR, (CLPF) et de I'algorithme VLLMS proposé. Le CLPF utilisé est un filtre
ITR de Butterworth de 6°*¢ ordre avec une fréquence de coupure de 60 Hz. Le comportement
du systeme est étudié tout d’abord en détail pour les conditions du cas N°1 et du cas N°4
(voir tableau 3.1) avec des conditions d’alimentation différentes.
Les résultats lors de l'utilisation des conditions du cas N°1 sont illustrés sur la figure 3.9,
Ou (a) représente la tension de la source triphasée, (b) représente la phase A du courant
de la charge, (c) et (d) illustrent la phase A du courant de source I aprés compensation en
utilisant I'algorithme VLLMS proposé (bleu) et en utilisant I’algorithme CLPF (rouge), les
graphes (e) et (f) présentent la phase A du courant de compensation I généré par le FAP
dans les deux cas, et finalement la partie (g) affiche la comparaison des résultats d’extraction
de la composante DC de la puissance active. A partir de la figure, on constate que le courant
I, obtenu est purement sinusoidal. Le calcul du THD dans ce cas donne une valeur de 1.5%
en utilisant le filtre CLPF ou VLLMS.

o
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w20 T | | |
ey ANNMAANMAANMAIANMIAMAIANMAANMAANMAANM AWM o
3 I | | |
‘ngw‘*
o T | | T ]
o e
g M
g o] —(9)
e | ) - - -~ CLPF
g ! VLLMS
L, ,
o 0‘ . \ | | | Active p
0 0.05 0.1 0.15 02 025

Temps(s)
Figure 3.9: Résultats de simulation en régime permanent dans le cas N°1.

Par ailleurs, la tension du bus continu Vj. (prise aux bornes du condensateur de stockage
Cqe) arrive a atteindre sa valeur de référence V. ; fixée a 460 V dans notre cas et ce, apres
une période transitoire de 'ordre de 50 ms a partir du moment de mise en service du FAP
a t=0.05 s comme on peut le voir en figure 3.10.

D’une autre part, la figure 3.11 illustre les résultats de simulation illustrant les varia-
tions de la puissance instantanée active P(W) et réactive Q(Var). A partir de la figure,
nous constatons qu’a l'instant ¢ = 0.05s correspondant a la mise en service du FAP, ce
dernier arrive a compenser I’énergie réactive qui a été consommé par la charge non linéaire,
représentée dans ce cas par un pont redresseur débitant sur une charge RL, ce qui n’est pas
le cas avant la connexion du FAP au réseau électrique (0 <t < 0.05s).
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Figure 3.10: Courbe de régulation de la tension du bus continue V. dans le cas
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Figure 3.11: Formes d'onde de la puissance active P et réactive Q dans le cas N°1.

Dans les conditions du cas N°4 ou la tension d’alimentation été initialement perturbé, les
résultats de simulation obtenus en régime permanent sont affichés sur la figure 3.12, Ou (a)
représente la tension de source des trois phases, (b) représente la phase A du courant de
la charge, (c) et (d) illustrent la phase A du courant de source I lors de l'utilisation de
I'algorithme VLLMS proposé (bleu) et du CLPF (rouge). (e) et (f) représentent la phase
A du courant de compensation Ir généré par le FAP dans les deux cas respectivement.
Le graphe (g) affiche la comparaison des résultats d’estimation de la composante DC de la
puissance par les deux méthodes.
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Figure 3.12: Résultats de simulation en régime permanent dans le cas N°4.

A partir de la figure nous constatons que la forme d’onde du courant I, obtenue avec
gorithme VLLMS ou le filtre CLPF est proche de la forme sinusoidale pure. Le THD a
réduit de 43% a 4.5% dans les deux cas, ce qui est bien inférieur a la limite imposée par

la norme IEEE 519 [1].

Par ailleurs, la tension du bus continu V. arrive a atteindre sa valeur de référence Vg, ;

fixée a 320 V comme le présente la figure 3.13, et ce, aprés une période transitoire de 'ordre

de

70 ms. Dans ce cas, la plage de variation de la tension DC est légerement élevée a cause

des perturbations dans la tension d’alimentation.
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Figure 3.13: Courbe de la régulation de la tension continue dans le cas N°4.

En outre, la compensation de la puissance réactive dans ce cas est bien réalisée, comme
st indiqué dans la figure 3.14.
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Figure 3.14: Formes d'onde de la puissance active P et réactive Q dans le cas N°4.

Les performances en régime permanent sont analysées dans les quatre autres cas en
mesurant les valeurs THD correspondantes, les résultats obtenus sont illustrés dans le ta-
bleau 3.4.

Valeurs de THD Cas 1 | Cas2 | Cas3 | Cas4 | Cash | Casb6
I, (sans compensation) 28% | 22% | 25% | 43% | 37% | 39%
I, compensé avec CLPF 1.5% | 1% | 1.2% | 4.5% | 4.37% | 4.48%
I, compensé avec VLLMS | 1.5% | 0.9% | 1.15% | 4.5% | 4.1% | 4.26%

Tableau 3.4: Les résultats de mesure des valeurs du THD dans les différents cas
de simulation

Les résultats de la mesure du THD affichés indiquent une amélioration supplémentaire
des valeurs de THD lors de 'utilisation du VLLMS par rapport au CLPF, en particulier
dans les cas ou des charges déséquilibrées sont utilisées. Dans ce cas, le CLPF présente de
faibles performances d’estimation en régime permanent.

Dans le cas des tensions de source non sinusoidales, le modele de contrdle adopté permet de
réduire le THD & 4,5% dans le pire des cas. La valeur de THD obtenue est inférieure a 5%,
la limite imposée par la norme IEEE 519 [1].

Les figures 3.15,3.16,3.17 et 3.18 représentent les résultats de simulation en régime per-
manent dans les quatre autres cas de test.
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Figure 3.15: Résultats de simulation en régime permanent dans le cas N°2.
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Figure 3.16: Résultats de simulation en régime permanent dans le cas N°3.
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Figure 3.17: Résultats de simulation en régime permanent dans le cas N°5.
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Figure 3.18: Résultats de simulation en régime permanent dans le cas N°6.
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3.2.3 Simulation en régime dynamique

Afin de tester la réponse dynamique du FAP lors de 'utilisation du CLPF et du VLLMS,

des variations soudaines de la charge polluante sont appliqués. La résistance de la charge
varie plusieurs fois en alternance entre 5 2, 15 € et 30 €2. Les graphes résultants dans les
conditions du cas N°1 peuvent étre vus sur la figure 3.19.
A partir des tracés présentés sur la figure, nous pouvons voir que le retard introduit par
le filtre CLPF lors de lestimation de la composante DC de la puissance (figure 3.19.g) a
conduit a plusieurs distorsions dans le courant de compensation Ir,, . (figure 3.19.f), et
par conséquent, ceci se traduit par 'apparition des parties déformées (fleches vertes) dans
le courant de source I, . (figure 3.19.d).

D’une autre part, la composante DC de puissance extraite avec VLLMS présente une ré-
ponse dynamique élevée aux changements de la charge, avec un temps de transition presque
nul. Ce qui se traduit par de tres faibles distorsions dans le courant I, ,,, s (figure 3.19.c).
La robustesse de la méthode VLLMS proposée est prouvée par le fait que le courant de
source I, reste quasi-sinusoidal et inaffecté par les changements brusques de la charge non
linéaire aux instants indiqués sur la figure.

T T s
2§ et NNMAN et
T el

Figure 3.19: Résultats de simulation en régime transitoire dans le cas N°1.

Par ailleurs, nous constatons également que la tension V. du bus continue demeure ré-
gulée a sa valeur de consigneVy, . avec des petites déviations au moment des changements
brusques de la charge polluante comme c’est illustré en figure 3.20.

L’algorithme VLLMS offre une vitesse de convergence élevée en état de transition, ce qui
correspond a un pic du pas d’adaptation pu,,. Sa valeur est diminuée par la suite permettant
ainsi une grande précision d’estimation. La figure 3.21.a illustre les variations de la taille du
pas i, alors que la variation correspondante de la composante DC extraite est illustrée sur
la figure 3.21.b.
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Figure 3.20: Courbe de régulation de V. en régime transitoire dans le cas N°1.

Ces performances dynamiques enregistrées démontrent I'importance offerte par 1'utili-
sation des filtres variables dans le temps par rapport aux filtres classiques invariants dans
le temps, et démontrent également 'intérét des parametres variables du filtre adaptatif et
particulierement le pas d’adaptation p,.

(a)

x10* ' ‘ (b) ‘

| | | | 1 |
0.1 0.15 0.2 0.3 0.35 0.4

0.25
Temps(s)

Figure 3.21: La variation du pas u, en correspondance avec les variations de la
composante DC de la puissance active.

D’une autre part, les variations des puissances instantanées active P(W) et réactive
Q(Var) sont étudiées et comparées lors de l'utilisation de 1'algorithme VLLMS (figure 3.22)
et le CLPF (figure 3.23).

A partir des résultats illustrés, nous pouvons voir qu'en utilisant I’algorithme VLLMS,
la compensation de la puissance réactive est réalisée avec haute efficacité juste apres la mise
en service du FAP. Nous constatons également la robustesse de la compensation lors des
variations brusques de la charge non linéaire. Par ailleurs, lors de 1'utilisation du CLPF, la
compensation de la puissance réactive est moins performante a cause du délai d’estimation
introduit par ce filtre, ce qui est bien clair dans le graphe illustrant les variations de la
puissance active.
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Figure 3.22: Formes d'onde de la puissance active P et réactive Q dans les
conditions du cas N°1 en utilisant VLLMS.
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Figure 3.23: Formes d’'onde de la puissance active P et réactive Q dans les
conditions du cas N°1 en utilisant CLPF.

De méme, les résultats de simulation lors de 'application des autres cas de test sont
affichés sur les figures 3.24 a 3.28. Ou (a) illustre la tension de source, (b) représente le
courant de la charge, (c) et (d) illustrent le courant de source obtenu aprés compensation en
utilisant respectivement I’algorithme VLLMS et CLPF, tandis que le graphe (e) représente
la comparaison des performances d’estimation de la composante DC de la puissance active.
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Figure 3.24: Résultats de simulation en régime transitoire dans cas N°2.
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Figure 3.25: Résultats de simulation en régime transitoire dans le cas N°3.

91



VLLMS

S
CLPF

3.2. RESULTATS DE SIMULATION

>

200
0

-200

Composante DC

>

50

-50

50

-50

50

-50

o

200

-200

L

S
CLPF

VLLMS

Composante DC

50

-50

50

-50

50

-50

(a)

(b)
= ! ! ! ! | ! a

(c)
= ; | | | | =
= | | | ! 4
= ( I ) T | - =
= | | | ! 4

(e)

<« «> T <« T le > T <« |
VIV NIUNINE : AN
i P/\?\M ; ‘ : : ‘\ (J\TIO\- 1
1 A v 1
CIN/ NI NI UNNI S ,’ ‘\ ,’
1 \ 1
- 4 \_/ A — ’
| I | il |
0.1 0.15 02 0.25 0.3 035 - - - - CLPF
Temps(s) VLLMS
Active p
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Figure 3.27: Résultats de simulation en régime transitoire dans le cas N°5.
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Figure 3.28: Résultats de simulation en régime transitoire dans le cas N°6.

D’apres les figures, nous pouvons voir que le courant de source I dans le cas du filtre
VLLMS reste purement sinusoidal, il n’est pas affecté par les changements brusques de la
charge. On peut également voir le temps de retard introduit par le CLPF (fleche verte en

(e)) et son influence sur la qualité du courant de source I, ., -

3.3 Comparaison avec les méthodes précédentes

Comme nous avons mentionné, plusieurs méthodes ont été proposées dans la littérature
pour remplacer le filtre classique CLPF. Afin de comparer les performances de la méthode
VLLMS proposée avec les autres alternatives, nous avons reproduit les principaux approches
de filtrage appliquée précédemment pour l'éxtraction de la composante DC a savoir : le
filtre passe-bas basé sur les ondelettes (WLPF), proposée en [45][71][82] [83], et 'algorithme
VFFRLS, proposé en [40][84]. Les résultats sont ensuite comparés avec ceux obtenus avec
notre algorithme dans des conditions d’alimentation sinusoidales et non sinusoidales.

3.3.1 Le filtre passe-bas en ondelette

Le principe du filtre WLPF a été présenté dans la section 2.3.1.3. Dans ce travail de
simulation, le filtre WLPF étudié utilise la transformée en ondelettes LW'T avec six niveau
d’ondelettes (selon le travail de [83]) et la fonction mere d’ondelette appliquée est le HAAR.
La figure 3.29 ci-dessous présente la forme d’'un niveau du filtre appliqué.

La comparaison des performances de 1'algorithme VLLMS proposé avec le filtre WLPF
a été faite en appliquant les conditions des cas N°1 et N°4, c’est-a-dire avec une tension
d’alimentation sinusoidale et perturbée. Tout d’abord, la comparaison des résultats de 1’esti-
mation de la composante DC de la puissance dans le cas N°1 est illustré dans la figure 3.30,
ou (a) représente la forme de la puissance active dans ce cas-la, et (b) représente 1'estimation
de sa composante DC par VLLMS (vert) et par WLPF (rouge). La figure 3.31 illustre ainsi
les formes des courants de source obtenues en correspondance avec les graphes d’estimation
de la composante continue.

93



3.3. COMPARAISON AVEC LES METHODES PRECEDENTES
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Figure 3.29: Forme d'un niveau du filtre passe-bas en ondelette WLPF.
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Figure 3.30: Comparaison de la composante DC estimée par VLLMS et WLPF
dans les conditions du cas N°1.
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D’apres les figures, on peut constater I'influence de la mauvaise estimation de la compo-
sante DC par la méthode WLPF non seulement en termes de performance dynamique, mais
aussi en régime permanent ce qui est dii a la marge élevée de I'erreur d’estimation.

De méme, la comparaison a été faite dans le cas d’une tension d’alimentation perturbée
(cas N°4). Les résultats sont présentés dans figure 3.32, et les formes d’ondes des courants
de source obtenues avec les deux filtres sont présentés dans la figure 3.33.

Les résultats affichés indiquent la supériorité de la méthode proposée en termes de réponse
dynamique par rapport au filtre WLPF surtout dans le cas des signaux perturbés, ou l'es-
timation effectué par WLPF est donnée avec une erreur relativement élevée.

a "
1910 10210 . : - . . .

Puissance P —  WBLPF
1or ——VLLMS or ——VLLMS ||

8r i

Composante continue

1 ! 1 1 L

. o . . . . . . . .
0 002 004 006 008 01 012 014 016 018 02 0 002 004 006 008 01 012 014 016 018 02
Temps(s) Temps(s)

0 1 1 1 1

Figure 3.32: Comparaison de la composante DC estimée avec VLLMS et WLPF
dans les conditions du cas N°4

50 T \ | T T T

50 L ! | | ! 1
50 \ T | T T T

-50
50 T T T T T T

T T T T T
(8]
D -
] \rﬁ/‘\l.mz\l_,/i;-.‘,/;:va--a1 , Ay
8 r . . . _
» 1 ! !
g ' ' '

AL K. WA AP KA - 1 !
£ ‘: i 1 : ! :
S et ' ] Po v pofapodh o

0 I \ \ \ l
0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 -=--- WLPF 0.4
Temps(s) VLL_MS
Active p

Figure 3.33: Formes d'onde des courants de source obtenues en correspondance
avec les variations de la composante DC (cas N°4)
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3.3.2 Le filtre numérique VFFRLS

Le principe du filtrage VFFRLS a été présenté dans la section 2.3.1.4. Dans ce travail
de simulation, le modele du VFFRLS est établi a partir des équations présentées dans la
section 2.3.1.4. Le modele de simulation du filtre VFFRLS en Simulink est illustré dans la
figure 3.34.

Les performances d’estimation de la composante continue ont été comparées dans les
conditions des cas N°1 et N°4 et les résultats de simulation sont illustrés dans la figure 3.35.
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Figure 3.34: Modeéle de |'algorithme VFFRLS étudié
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Figure 3.35: Comparaison de la composante DC estimée par VLLMS et VFFRLS
dans les conditions du cas N°1 (a) et du cas N°4 (b)

On constate que les résultats obtenus par les deux méthodes VLLMS et VFFRL sont
presque les mémes que ce soit avec des tensions d’alimentation sinusoidales ou perturbées.
Afin de mieux comparer notre algorithme avec ’algorithme VFFRLS, la complexité de calcul
et le temps d’exécution doivent étre pris en considération. A cet effet, le chapitre prochain
proposera des approches pour la comparaison des performances de calcul de ces algorithmes.

96



3.4. CONCLUSION

3.4 Conclusion

Les résultats de simulation présentés dans ce chapitre montrent I'efficacité de I'approche
adoptée pour I'identification et la compensation des harmoniques et de la puissance réactive.
Le modele proposé de la méthode PQ modifiée a permis d’avoir de bons résultats avec des
tensions d’alimentation perturbées. En effet, la valeur du THD mesurée est bien inférieur a
la limité imposée par la norme des harmonique IEEE519 [1].

D’une autre part, les performances dynamiques de la méthode ont été améliorées par le
biais de ’algorithme VLLMS proposé. Cet algorithme a permis d’avoir une période transi-
toire de moins d’un quart de cycle dans les pires des cas. De plus, la comparaison de cette
méthode avec les méthodes précédentes indique une amélioration significative par rapport
a la méthode de filtrage classique CLPF et la méthode de filtrage par ondelette (WLPF)
non seulement en régime transitoire, mais aussi en régime permanent, surtout en cas d’une
tension d’alimentation perturbée. Par ailleurs, la comparaison avec la méthode VFFRLS
donne des résultats proches, d’ou I'importance de la comparaison en termes de complexité
de calcul et d’utilisation de ressources. Celles-ci seront étudiées en détail dans le chapitre 4.
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4.1. INTRODUCTION SUR LES FPGAS

Introduction

Apres avoir effectué la vérification fonctionnelle de 'approche proposée par le biais de
la modélisation et la simulation en MATLAB/SIMULINK, on passe maintenant a 1'implé-
mentation de la technique proposé et a I’étude de sa complexité de calcul. Pour cela, deux
approches de validation sont entamées dans ce chapitre, la premiere est basée sur le proto-
typage «FPGA IN THE LOOP», et la deuxiéme consiste & une implémentation matérielle
de la partie concernée du systéme de controle.

La cible d’implémentation est basée sur un composant numérique a logique cablée de type
FPGA (Field Programmable Gate Array). Ce choix est justifié par le fait que les FPGAs
apportent de nombreuse avantages supplémentaires tels que : la reprogrammation rapide,
la possibilité de réduire fortement la période d’échantillonnage, la sensibilité réduite aux
perturbations et la possibilité d’intégration complete du systéme de controle dans une puce
unique.

Dans la suite de ce chapitre, les spécifications des circuits FPGA et des systemes sur
puce seront tout d’abord présentés. Par la suite, les deux approches de validation seront
exposées en détail et les résultats obtenus seront ainsi présentés et discutés.

4.1 Introduction sur les FPGAs

4.1.1 Présentation

Un FPGA (Field Programmable Gate Array) est un dispositif logique programmable
(PLD Programmable Logic Device) inventé par Xilinx en 1985 [100]. Depuis son invention,
le FPGA est devenu I'un des PLD les plus utilisés et a considérablement réduit le marché des
circuits intégrés a application spécifique (ASIC) et des processeurs a usage général (GPP).
Comme les ASIC, les FPGAs peuvent implémenter des circuits numériques spécifiques pour
répondre aux exigences de synchronisation des applications a tres large bande passante que
les processeurs typiques ne peuvent pas les gérer. D’une autre part, un FPGA peut étre
reprogrammé ou reconfiguré pour mettre a jour la fonctionnalité souhaitée, ce qui n’est pas
possible avec un ASIC.

Bien que les FPGA étaient auparavant moins susceptibles d’étre utilisés dans 1'indus-
trie, dernierement, les capacités des FPGAs ont permis d’offrir aux concepteurs une solution
supplémentaire de réalisation pour une majorité d’applications. En termes de consommation
d’énergie, les performances par watt d’'un FPGA sont meilleures que celles d'un CPU [101].
De plus, les outils de mise en ceuvre des FPGAs ont considérablement évolué permettant une
réalisation rapide des applications complexes. En revanche, le facteur principal déterminant
la popularité des circuits FPGA est leur flexibilité et leur capacité de changer sa description
matérielle en fonction de 'application. En outre, les FPGAs peuvent étre couplés avec un
processeur a usage général, ainsi la section la plus exigeante du logiciel peut étre réalisée
sur la partie matérielle qui permet d’accélérer I'exécution du programme, ce qui offre des
accélérations considérables dans I'exécution. Par conséquent, les FPGAs permettent d’ob-
tenir des performances de calcul importantes. De plus, le nombre des portes logiques sur les
circuits FPGA les plus récentes permet 'intégration complete de tout le systéme sur une
puce (SoC - System On Chip)[102].
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4.1.2 Architecture interne d’un FPGA

Les circuits FPGA utilisent deux types de cellules de base, les cellules logiques configu-
rables appelées CLB (configurable logic bloc) et les cellules d’entrées/sorties appelées IOB
(I/O blocs). Les CLB sont organisés sous forme d’une matrice entourée par les I0B, I'en-
semble des cellules est relié par un réseau d’interconnexions reconfigurables (figure 4.1). Un
circuit FPGA peut étre programmé par l'intermédiaire des cellules mémoires de type SRAM
(Static Random Access Memory). La technologie SRAM permet de reconfigurer le FPGA
autant de fois que nécessaire afin d’implanter les fonctionnalités désirées contrairement aux
FPGASs qui utilisent la technologie anti-fusible. L’importance de cette souplesse de program-
mation intervient dans le cas de diagnostique d’une erreur de conception. Dans ce cas, il
suffit de reprogrammer le circuit FPGA avec une version corrigée du controleur [102].

Ressources d'interconnexion
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Figure 4.1: Architecture interne d'un FPGA [102].

4.1.3 Apports des FPGAs pour la commande des systemes de puissance

Les applications de 1’énergie électrique et de 1’électronique de puissance sont aujourd’hui
tres sophistiquées. Dans ce contexte, les systémes de controle numérique présentent un grand
intérét puisqu’ils permettent de mettre en ceuvre assez facilement des stratégies de contrdle
complexes. D’une autre part, les controleurs analogiques malgré leurs inconvénients tels que
la dérive des parametres (parameters drifting) ou le manque d’intégration, restent toujours
la référence en termes de rapidité d’exécution et de bande passante [103]. Pour cette raison,
les temps d’exécution des contréleurs numériques doivent étre réduits tout en conservant
le caractere de flexibilité de la solution numérique choisie. En outre, les exigences récentes
en électronique de puissance telles que l'intégration, la segmentation de la puissance et la
fiabilité ont un impact direct sur le choix des controleurs numériques. Pour répondre a ces
spécifications, les plates-formes de contrdle numérique basées sur FPGA présentent une so-
lution intéressante pour la mise en ceuvre des systemes de controle numérique dédiés aux
convertisseurs de puissance [104].
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Les plateformes numériques basées sur FPGA ont connu continuellement un progres tech-
nologique considérable. Ceci se traduit par des excellentes performances en termes de flexibi-
lité, rapidité d’exécution, temps de conception, et un bon compromis cotit-performance. De
plus, les FPGAs modernes bénéficient d'un taux d’intégration élevé permettant d’intégrer
la totalité du systeme de contrdle dans une seule plateforme [105]. Ces avantages et autres,
présentent un ajout intéressant pour les systemes de controle de ’électronique de puissance.
Dans le texte qui suit, on résume les principaux apports des FPGAs pour la commande des
systemes de 1’électronique de puissance :

1. L’augmentation croissante du niveau de performance en temps réel tout en réduisant
le cotit et I’encombrement.

2. La grande souplesse de programmation ce qui permet de réutiliser la méme plateforme
pour cibler des différents algorithmes.

3. La rapidité et la facilité de reconfiguration d’'un FPGA autant de fois que nécessaire
pour implémenter les fonctionnalités désirées.

4. La possibilité d’exploiter le parallélisme ou le pipeline lors de la conception de nom-
breux systemes et algorithmes. Dans ce cas, plusieurs séquences avec des temps de
cycle indépendants peuvent étre traitées simultanément.

5. Les systemes de controle basés sur FPGA représentent une solution efficace pour les
applications tres exigeantes et les applications nécessitant une fréquence de commu-
tation élevée.

6. Les FPGAs modernes possedent une large bibliotheque des ressources intégrées et
offrent la possibilité d’implémentation de plusieurs coeurs de propriété intellectuelle
(IP) en paralléle, ce qui permet de partager les taches du systéme et de réduire ainsi
le temps de cycle et de réponse et d’offrir une faible gigue lors de calculs extrémement
complexes [105].

7. En utilisant un controleur basé sur FPGA, le concepteur est en mesure de construire
un systeme numérique entierement dédié et parfaitement adapté a l'algorithme a
mettre en ceuvre.

4.1.4 Présentation de la cible utilisée

Dans les deux approches de validation appliquées dans ce travail de these, la plateforme
cible de développement qui sera utilisé est la carte DE1SOC d’Altéra. Ce kit de dévelop-
pement représente une bonne plateforme pour I'implémentation des systemes numérique
FPGA, il permet également la réalisation des systémes embarqués sur puce (system on
chip). Dans le reste de cette section, une présentation des systémes sur puce est d’abord
introduite, par la suite les spécifications de la cible utilisée sont présentées.

4.1.4.1 Systéme sur puce (SoC)

Un systeme sur puce ou SOC (System On Chip) désigne l'intégration d’un ou plusieurs
coeurs de processeur avec de nombreux composants nécessaires pour mettre en ceuvre un
systéme électronique complet sur une puce unique [106]. Les principaux avantages de 1'utili-
sation d’un SoC sont : la réduction des cofits, I’économie d’énergie et le gain de I'espace sili-
cium. Les FPGAs ont été utilisés comme des SoC depuis de nombreuses années, Cependant,
les baisses récentes des cotits et I'utilisation croissante des FPGAs dans les systémes embar-
qués ont créé les conditions appropriées pour que les SoC soient plus largement utilisés[100].
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Un SoC typique contient un ou plusieurs systemes de traitement, une logique program-
mable, des mémoires embarqués, des périphériques et quelques interfaces de communication
tels que : UART, 12C, SPI, USB, Gigabit Ethernet. La totalité des composants est connec-
tée a travers des bus d’interface internes ou un réseau d’interconnexion. On cite ci-dessous
quelques exemples des SoCs disponible dans le marché :

o Famille Xilinx Zynqg-7000 : Dans cette famille il y a 6 produits contenant cha-
cun deux processeurs ARM Cortex-A9 MPCore avec des fréquences d’horloge allant
jusqu’a 1 GHz, 3 produits Kintex-7 et 3 produits Artix-7.

o Famille Altera Cyclone V SoC : Elle contient des SoC de basse gamme avec une
fréquence de 700 MHz ou 925 MHz, processeurs ARM Cortex-A9 MPCore simples
ou doubles et 10 configurations en 3 variantes (SE, SX, ST).

o Famille Altera Arria V SoC : Elle contient des SoC de moyenne gamme avec
processeur ARM Cortex-A9 MPCore bi-ceeur a 1,05 GHz et 4 configurations en 2
variantes (ST, SX).

o Famille de SoC Altera Arria 10 : Contient des SoC de moyenne gamme avec
processeur ARM Cortex-A9 MPCore bi-coeur de 1,5 GHz et 7 configurations.

o Famille SoC Altera Stratix 10 : Ce sont des SoC de haute gamme avec processeur
ARM Cortex-Ab3 quadri-coeur 64 bits.

4.1.4.2 Carte de développement DE1SOC

Dans notre travail, la cible utilisée est la carte de développement «Terasic DE1-SoC
Development Kit» qui appartient a la famille «Altera Cyclone V SoCy». Il s’agit d’une carte
d’entrée de gamme largement utilisée a des fins éducatives. Il comprend le SoC Altera
Cyclone V qui contient un processeur ARM Cortex-A9 double coeur (Hard Processor System
(HPS)) avec un FPGA reconfigurable qui possede environ 85K éléments logiques, 4450 Kbits
de Mémoire a puce (on chip memory), 1 Go de mémoire vive dynamique synchrone (SDRAM)
et des ponts de communication qui relient les deux cotés (FPGA et HPS) [107].

4.2 Approche N°1 : Prototypage «FPGA IN THE LOOP»

Dans cette section, la premiere approche de validation adoptée dans cette these est
exposée. Il s’agit d’une approche de prototypage «FPGA in the loop» (FIL). Dans la suite
de cette section, nous présenterons le principe, le flot de conception, les étapes de réalisation
et la discussion des résultats obtenus par cette approche de validation.

4.2.1 Principe

L’approche de prototypage FIL est une combinaison de plates-formes logicielles et maté-
rielles qui donne un bon prototype pour la vérification des systemes de controle sans aucun
risque de détruire ou d’endommager le systeme [108]. Dans approche FIL, les algorithmes
de contrdle sont implémentés dans une plateforme FPGA permettant un contrdle en temps
réel, alors que les composants du systeme tels que : les générateurs, les dispositifs d’ali-
mentation, les capteurs et les actionneurs mécaniques sont simulés dans un environnement
logiciel tel que MATLAB/ SIMULINK. L’approche FIL combine la flexibilité logicielle avec
la précision en temps réel et la vitesse d’exécution matérielle, de sorte que le réglage et la
validation du systéme peuvent étre effectuées facilement et en toute sécurité [109].

La co-simulation FIL se compose de deux parties, la premiere est I’h6te, ou sont simulés

et analysés les composants du systeme a 'aide d’un outil d’analyse (MATLAB/SIMULINK).
La seconde partie c’est la cible FPGA sur laquelle est implémenté ’algorithme de controle.
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Figure 4.2: Principe du prototypage FIL [108].

La liaison entre les deux parties est établie a ’aide d’un cable USB-JTAG comme le présente
la figure 4.2. La mise en ceuvre de la méthode FIL a quasiment les mémes capacités que la
simulation mais avec une exécution en temps réel de 'algorithme de contrdle sur la cible
FPGA dans différents scénarios sans risque de détruire ou d’endommager le systeme [108].

4.2.2 Intérét de I'approche FIL

En générale, I'avantage principal de cette approche est qu’elle permet de valider 1'im-
plémentation numérique de ’algorithme de contrdle sur la cible FPGA tout en émulant par
ordinateur la partie puissance du systeme. Par conséquent, la partie commande peut étre
évaluée dans un environnement virtuel ou les modifications des algorithmes de commande
sont aisément réalisables par reprogrammation du FPGA, sans itération matérielle cotiteuse.
Cela entrainera forcement une réduction du temps de développement ainsi que la réduction
du cofit global d’un projet [29].

Ainsi, ce prototypage FIL permet d’évaluer expérimentalement les performances des al-
gorithmes de commande en détectant leurs points faibles dans cet environnement virtuel
tout en éliminant le risque d’endommager tout ou une partie du systeme de puissance. Il
permet également d’étudier la complexité de calcul et la quantité des ressources matérielles
nécessaires a 'implémentation de I'algorithme de contréle. D’une autre part, parmi les rai-
sons qui nous ont motivés a recourir au prototypage FIL est la non-disponibilité de tous les
composants de la partie puissance nécessaires pour la présente étude et du fait que les cotits
engendrés par la construction de la partie puissance sont élevés.

Dans notre travail, tous les composants du systeme de contrdle du FAP sont implémentés
dans la cible FPGA, a savoir, la méthode d’identification des courants de référence (PQ) y
compris la méthode de filtrage VLLMS et ces alternatives précédentes, la boucle de contrdle
du courant et la boucle de régulation de la tension du bus continue.

4.2.3 Flot de conception

L’approche FIL adoptée dans notre travail utilise d'une part la plateforme logicielle
MATLAB/SIMULINK en exploitant la bibliotheque SimPowerSystems et 1'outil «HDL co-
dery» qui permet de générer le code en langage de description matérielle (VHDL) compatible
au modele appliqué. D’une autre part et afin de manipuler la cible FPGA, elle utilise les
logiciels fournis par la société ALTERA notamment le logiciel QUARTUS prime et ses outils
intégré.
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Le flot de conception de 'approche FIL se compose de trois étapes principales : la
simulation fonctionnelle, la génération du code HDL et I'implémentation FIL. Ces étapes
sont développées dans le texte qui suit.

4.2.3.1 Premiere étape : Simulation fonctionnelle

Cette étape est basée sur la simulation logicielle classique similaire au modele présenté
dans le chapitre 3 en utilisant le logiciel MATLAB/SIMULINK de Mathworks. Elle permet
de valider la fonctionnalité globale du systeme étudié. Dans notre application, Le systeme
de puissance et les capteurs sont modélisés a 'aide de la bibliotheque SimPowerSystems
alors que les interfaces, les convertisseurs analogiques-numériques (CANs) et les composants
du systeme de contrdle sont modélisés a ’aide de la bibliotheque SIMULINK, comme il est
illustré dans la figure 4.3. Dans un premier temps, ces simulations sont réalisées sur la base
d’une modélisation continue du systeme. Ensuite, une fois les résultats en mode continu sont
validés, les simulations sont réalisées en mode discret. Dans ce cas, le pas de simulation est
fixe, il doit donc étre choisi suffisamment petit afin de garantir une précision acceptable. La
validation des résultats de simulation en mode discret conclut cette premiere étape.

® K]2) o

Source convertisseur Non-linéaire

Partie puissance modélisé interface ;
a1 interface
avec la bibliothéque .
. (convertisseur
SimPowerSystems System de A/N)
controle
numérique

Partie controle modélisé en simulink
en mode continue puis discréte

Figure 4.3: Principe de la simulation fonctionnelle.

4.2.3.2 Deuxiéme étape : Génération du code HDL

Cette étape est effectuée en utilisant 'outil «kHDL coder» fournit par MathWorks. Ce
codeur HDL est un outil de synthese a haut niveau HLS (high level synthesis) qui permet
de synthétiser un modele d’algorithme MATLAB ou SIMULINK en code VHDL ou VERI-
LOG. Le codeur HDL utilise comme entrée le modele congu avec les parametres définis par
I'utilisateur et les spécifications de la cible, et ce, afin de générer le code HDL pour FPGA et
ASIC. Cet outil possede un convertisseur intégré de virgule flottante en virgule fixe afin que
les algorithmes en virgule flottante et en virgule fixe soient pris en charge, ce qui le rend plus
flexible. Dans le cas d’un modele Simulink, une fois ’algorithme concerné est achevé et son
comportement est vérifié, le modele peut étre synthétisé en RTL (Register Transfer Level).
Tous les blocs du modele sont synthétisés dans des fichiers VHDL séparés et sont importés
en tant que composants dans le fichier VHDL du niveau supérieur «Top level design file»
tel que présenté en figure 4.4.
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Mode¢le du systéme

Composant 2

Composant 1 Composant 3

Composant 4 Composant 5

J
— | |,

Ports d'E/S signaux internes

Top_level design.vhd Fichier HDL du niveau supérieur

Figure 4.4: Principe de la génération du code HDL.

Ce fichier de niveau supérieur comprend également les ports d’entrée/sortie, la décla-
ration des signaux internes, le mappage des ports et I'affectation des signaux internes aux
ports d’'E/S. Les parametres spécifiques a la carte cible peuvent étre configurés par 'uti-
lisateur dans le codeur HDL. Apres avoir défini les parametres, le codeur HDL vérifie les
parametres globaux, les boucles algébriques, la compatibilité et le temps d’échantillonnage
afin de vérifier que la conception est synthétisable. Selon la taille de la conception, la synthese
RTL prend de quelques secondes a quelques minutes. La sortie est un code HDL lisible par
I’homme. Le codeur HDL génere automatiquement des rapports de tracgabilité, d’'utilisation
des ressources, de chemin critique et d’optimisation pour le modele RTL.

4.2.3.3 Troisieme étape : Implémentation FIL

Apres avoir généré le code VHDL, ce dernier doit étre synthétisé par un outil de syn-
these logique. Dans le cas de notre travail, la cible est une carte Altera. Pour cela, on utilise
I'outil Quartus qui est nécessaire pour les opérations de placement-routage et pour la géné-
ration du fichier de configuration du FPGA ciblé. Dans le processus de la synthese logique,
la description RTL sera convertie en une description d’éléments logiques. Cette synthese
s’accompagne d'une série d’optimisations basée sur I’exploitation d’une bibliotheque tech-
nologique comprenant des portes logiques et des modeles de bascule. L’outil de synthese
logique sert a optimiser le schéma des portes équivalentes dans le but de minimiser 'un des
criteres majeurs de la conception a savoir I'espace utilisé dans la carte FPGA ou le temps
de propagation entre ’entrée et la sortie.

Une fois cette étape est réalisée, le logiciel «Quartus» passe automatiquement a ’étape
d’ajustement ou «Fitting». Dans cette étape, les portes logiques et les registres produits par
I’étape précédente de synthese logique sont placés en fonction des ressources matérielles de
la cible FPGA. Les fichiers permettant la programmation du circuit, dans notre cas appelés
fichiers «<SRAM Object File» (extension .sof), sont générés lors de cette phase de compilation.
Finalement, la cible FPGA est programmée par le biais du fichier SOF obtenu, et ainsi
I'opération de Co-simulation FIL peut étre entamée ou la cible FPGA assure I'exécution de
I’algorithme de contrdle tel que présenté dans la figure 4.5

105



4.2, APPROCHE N°1 : PROTOTYPAGE «FPGA IN THE LOOP»

Source convertisseur Non-linéaire

interface interface
(convertisseur A/N)

Partie puissance modélisée
avec la bibliothéque T
SimPowerSystems

Modélisé en mode
discréte en simulink

W

gorlthme de controle
implémenté en FPGA

Figure 4.5: Prototypage FIL.

4.2.4 Application pour I'algorithme de controle

Nous présentons dans cette section 'application de ’approche FIL pour 'implémenta-
tion numérique de la méthode proposée pour le controle du FAP. L’objectif principal de
cette application est de comparer la complexité de calcul et la quantité de ressources ma-
térielles utilisées par la méthode VLLMS proposée par rapport aux méthodes appliquées
précédemment pour l'extraction de la composante DC de la puissance. Pour ce but, Le flot
de conception FIL présenté dans les sections précédentes est appliqué.

4.2.4.1 Simulation fonctionnelle (en mode discret)

Le modele de simulation présenté précédemment dans la figure 3.2 du chapitre 3 est un
modele mixte (discret et continu). Dans cette étape du flot de conception FIL, toutes les
parties de l'algorithme de contrdle doivent étre en mode discret. La méthode d’identifica-
tion des courants de référence, qui utilise I'algorithme VLLMS ou les autres algorithmes
précédents, est déja en mode discret. De méme, la conception du régulateur de courant a
hystérésis a été faite en mode discret comme il est montré dans la figure 3.5 du chapitre 3. 11
ne reste maintenant qu’a discrétiser le bloc de régulation de la tension continue. L’approche
de discrétisation est présentée dans le texte qui suit [29] :

Comme nous I'avons mentionné dans la section 1.3.5, la fonction de transfert du régula-
teur de la tension continue est la suivante :

k
K(s) = z 4.1
(6= 11 (4.)
En appliquant la transformation ZOH, le modele discret du régulateur devient :
aZ 1
K(s)= — 4.2
&) =1z (42)
chs Ts e
Avec : a = et b= T

T, T,
La figure 4.6 Ic)résente le modele discret du régulateur de la tension continue.
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ch

J

depey

Figure 4.6: Modéle discret du régulateur de la tension continue.

Par ailleurs, la boucle de verrouillage de phase utilisée avec le régulateur de la tension
continue dans le cas des tensions d’alimentation perturbées (figure 2.9) doit étre également
discrétisée. La discrétisation de cette composante consiste principalement a 'utilisation d’un
régulateur PI discret a la place du régulateur continu (la discrétisation se fait par I'une des
méthodes connues tel que : zoh ou transformation bilinéaire), et 'utilisation d’un filtre
passe-bas numérique.

4.2.4.2 Génération du code HDL

Dans cette étape, le codeur HDL de MATLAB est utilisé pour générer le code VHDL du
systeme de controle a partir du modele Simulink discret résultant de la premiére étape. Les
entrées/sorties du system sont définies. Ensuite, tous les blocs du modele sont synthétisés
dans des fichiers VHDL séparés et sont importés en tant que composants dans le fichier
VHDL du niveau supérieur. La figure 4.7 montre d’'une part, les E/S du systeme ( 4.7.a) et
d’autre part, les principaux composants du systéeme de controle ( 4.7.b).

vers
I'onduleur

- s " fal Vabc_2 gates_1
. labc_0
Entrées " -

i_meas

labc_1 ,593‘“] PWM pu|Ses
singlo
V_D c — ToFILSink FromFILSrc =

gates labc_2
meas,
ToFILSrc my_fpga_in_loop my_fpga_in_loop_fil Compare

(a) Entrées/sorties du systeme de contrdle implémenté en FIL

Imeas_2

Hysteresis controller

:

Filgates 3
0

gates_5

Régulation de la
tension continue

| |_ref

Vde Vdc Pdc

P controller+LPF compensation current
calculation

(b) Composants du systeme de contréle implémenté en FIL

Figure 4.7: Composants et ports d'entrée/sortie du systéme de controle.

L’entrée du systeme de controle implémenté contient les tensions V. mesurées dans le
point de couplage, les courants de la charge polluante Icy,. , les courants de compensation
mesurées a la sortie du FAP (i fu.), et la tension continue V. aux bornes du condensateur du
bus continue. D’une autre part, la sortie du systéme représente les signaux de commutation
qui servent a la commande de 'onduleur de tension.
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4.2.4.3 Implémentation sur cible FPGA

Apres avoir généré les codes VHDL de 'algorithme de contréle, on utilise le logiciel
«Quarus Prime», dédié spécifiquement aux FPGAs de la famille ALTERA, pour réaliser
successivement les étapes de synthese logique et d’ajustement (Fitting). La réalisation de
ces deux étapes permet de générer le bitstream permettant la programmation du FPGA. Une
fois le fichier de programmation du FPGA (.sof) est généré, tous les blocs de l'algorithme
de controle sont remplacés dans I'environnement MATLAB/SIMULINK par un bloc unique
FIL correspondant a l'algorithme implémenté sur FPGA comme on peut le voir sur la
figure 4.8. La connexion entre la carte cible et I'ordinateur est réalisée a l’aide d’un cable
JTAG-USB, également utilisé lors de la programmation du FPGA. La figure 4.8 présente
le schéma globale du modele de co-simulation SIMULINK, tandis que la figure 4.9 illustre
I’environnement de co-simulation qui indique la connexion entre ’hote et la cible FPGA.

Non Linear Load

* becapz

== bpccaps
i

signaux
de commande

s single
i_load e
sssss -
: s
i_meas sl
3 — meas 2
8 Vdc gates_5
V_DC con2 ToFILSrc my_fpga_in_loop TOFILSIROMFILSTC " my fpga in_loop_fil Compare

Figure 4.8: Vue globale du modele de Co-simulation FIL.

Figure 4.9: Environnement de Co-simulation en utilisant le prototypage FIL.
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4.2.5 Résultats obtenus par le prototypage FIL

Le modele de Co-simulation FIL présenté dans la figure 4.8 est utilisé pour vérifier le
comportement du systeme de controle adopté. La Co-simulation FIL offre la possibilité de
comparer la sortie du modele SIMULINK, utilisé pour la génération du code HDL, avec
la sortie du modele HDL implémenté dans la cible FPGA. Cette comparaison permet de
calculer l'erreur entre la sortie des deux parties (logicielle et matérielle).

Dans notre modele, la sortie du systeme représente les impulsions de commande des
interrupteurs de puissance de l'onduleur. La figure 4.10 ci-dessous présente les résultats de
comparaison relatif au signal de commande d’un interrupteur, les résultats des autres si-
gnaux sont similaires a celui-ci. A partir de la figure, on peut voir que la sortie des deux
modeles est similaire et par conséquent l'erreur est nulle. Ce résultat montre 'efficacité de
I’approche d’implémentation appliquée.

Co-simulaion FIL

e N
v |
0.08 0.0805 0.081 0.0815 0.082 0.0825 0.083
Simulation
e ———————————— T T T i
0.8+
0.6+
oa-tHHHHHHAAH A A A A A A = A A
0.2HHHH AT e — - HH
U \ | | |
0.08 0.0805 0.081 0.0815 0.082 0.0825 0.083
1 Erreur
0
0.5\ : —
1 |
0.08 0.0805 0.081 0.0815 0.082 0.0825 0.083
Temps

Figure 4.10: Résultats de la comparaison d'un signal de commande obtenue par
les deux modele (logiciel, matériel).

D’autre part, les formes d’ondes des courants de source I, de la charge I. et du filtre I;
obtenues a partir des capteurs modélisés en SIMULINK ont été étudiées en régime permanent
et en régime dynamique. Les mémes conditions de simulation présentées en chapitre 3 ont
été appliquées en Co-simulation avec I'utilisation des deux algorithmes VLLMS et CLPF. La
figure 4.11 illustre les résultats obtenus en régime permanent, ou (a) représente le courant
de la charge, (b) affiche le courant de compensation de l'onduleur, (c) et (d) illustrent le
courant de source obtenu avec VLLMS et CLPF respectivement. Les résultats obtenus sont
similaires a ceux obtenus avec le modele de simulation classique présenté dans chapitre 3.

En régime transitoire, Les variations de la charge présentées dans le chapitre 3 sont
également appliquées avec le prototype FIL. Les résultats sont illustrés sur la figure 4.12, ou
(a) représente le courant de la charge, (c) et (d) représentent respectivement le courant de
source obtenu lors de Putilisation du VLLMS et CLPF. A partir de la figure, les résultats
obtenus sont similaires a ceux obtenus par la simulation fonctionnelle.
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Figure 4.11: Forme d'ondes des courants en régime permanent.

Temps(s)

Figure 4.12: Forme d'ondes des courants en régime transitoire.

Complexité de calcul et utilisation des ressources

Le logiciel «QUARTUS Prime» utilisé pour 'implémentation du systeme de controle
offre la possibilité de I'estimation des ressources matérielles exploitées par chaque partie de
I’algorithme de contrdle. Dans ce contexte, nous avons utilisé cet outil pour comparer la
quantité des ressources matérielles utilisées par les algorithmes de filtrage étudiées a savoir
les algorithmes VLLMS, CLPF, et VFFRLS. La figure 4.13 présente un exemple de la fenétre
d’estimation par entité des ressources matérielles dans le cas de 'algorithme VFFRLS.

Afin de comparer les algorithmes étudiés, on commence d’abord par 'estimation de la
complexité de calcul des algorithmes. La complexité de chaque algorithme est estimée a
partir de ses équations. La complexité du filtre VFFRLS est estimée a partir des équations
présentées dans la section 2.3.1.4. En ce qui concerne le filtre IIR, la topologie étudiée est
une combinaison de trois biquads en cascade, ce qui forme un filtre du 6°"¢ ordre. Le ta-
bleau 4.1 présente 1’étude de la complexité de calcul de chaque algorithme.

Les ressources FPGA utilisées par chaque méthode ont été estimées a ’aide de 1'outil
QUARTUS Prime, les valeurs obtenues sont illustrées dans le tableau 4.2. Nous notons que
les calculs ont été effectués a ’aide de la bibliotheque «virgule flottante native» ou «native
floating point».
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Analysis & Synthesis Resource Utilization by Entity

|
Compilation Hierarchy Node Combinational ALUTs Dedicated Logic Registers  Block Memory Bits ~ DSP Blocks
4 |VEFRLS:u_VFFRLS] 9693 (57) 32 (32) o 10
|nfp_add_single:u_nfp_add_comp_1| 539 (539) o) 0 0
|nfp_add_singlecu_nfp_add comp 2| 642 (542) [ (v)] o] 0
|nfp_add_single:u_nfp_add_comp| 443 (443) [+ (0)] v} 0
|nfp_div_singlecu_nfp_div_comp_7| 1404 (1404) 0o} 0 0
|nfp_div_singlecu_nfp_div_comp| 1413 (1413) o(o) o] o
Infp_mul_singlecu_nfp_mul_comp_1| 312(312) [ (0)] 0 1
Infp_mul_singlecu_nfp_mul_comp_2| 270(270) [ (v)] o] 1
Infp_rmul_singlecu_nfp_mul_comp_3| 470 (470) [ (0)] o] 1
Infp_rmul_singlezu_nfp_mul_comp_4| 4409 (449) 0o} 0 1
Infp_mul_singlecu_nfp_mul_comp| 420 (420) o) 0 1
|nfp_pow_singleu_nfp_pow_comp| 2454 (2454) [ (0)] 0 5
|nfp_round_single:u_nfp_round_comp| 2238 (228) [+ (0)] v} 0
Infp_sub_single:u_nfp_sub_comp| 592 (592) [ (0)] o] 0

Figure 4.13: Fenétre d'estimation par entité des ressources en utilisant le logiciel
Quartus dans le cas du filtre VFFRLS.

Type d’opération | VLLMS | CLPF | VFFRLS
Multiplication 9 12 )
Addition 12 15 6
Division 0 0 2
exponentielle 0 0 1

Tableau 4.1: La complexité de calcul des algorithmes.

Ressources matérielles | VLLMS | CLPF | VFFRLS
Nombre de LUTs 7422 8520 9693
Nombre de registres 159 289 32
Nombre de blocs DSP | 09 12 10

Tableau 4.2: Estimation des ressources matérielles utilisées par les algorithmes de
filtrage.

A partir des résultats présentés, nous pouvons voir que lalgorithme VLLMS proposé
offre la plus faible utilisation des ressources car il est basé sur les opérations de base (addi-
tion, multiplication) contrairement a ’algorithme VFFRLS qui utilise plusieurs opérations
de division et une opération exponentielle, ce qui nécessitent un nombre élevées de blocs
logiques et de bloc DSP. En effet, la figure 4.13, illustrée précédemment, montre qu’une seul
opération «powery nécessite cing (05) blocs DSP, et 2454 LUT.

Concernant les algorithmes VLLMS et CLPF, on constate que le nombre des blocs DSP
employés est égal au nombre d’opérations de multiplication comme on peut le voir sur le
tableau 4.1. D’une autre part, Le nombre de registres utilisés par CLPF est le plus élevé
en raison du nombre élevé d’additionneurs et de délais (éléments de retard) nécessaires au
fonctionnement d’un filtre récursif.
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4.3 Approche N°2 : implémentation matérielle en temps réel

Afin de confirmer les résultats obtenus par la simulation fonctionnelle en chapitre 3 et
par 'approche FIL dans la section 4.2 de ce chapitre, nous proposons dans cette section un
prototype matériel pour I’évaluation en temps réel de la méthode proposée. Le prototype
appliqué permet d’étudier les performances de 'algorithme VLLMS dans une application
en temps réel, et de comparer cet algorithme avec les algorithmes précédents en termes de
complexité de calcul et temps d’exécution. Le prototype utilisé sera expliqué en détail dans
les sections prochaines.

4.3.1 Spécifications générales du prototype :
4.3.1.1 Principe

Le but du prototype matériel proposé est de tester et de comparer les performances de

plusieurs types d’algorithmes de filtrage numérique appliqués pour 'extraction de la com-
posante DC du signal de puissance active en temps réel. Le principe du prototype consiste
a synthétiser un signal hypothétique qui va étre considéré comme la forme d’onde de la
puissance active qu’on veut filtrer. Par la suite, les algorithmes de filtrage étudiés (VLLMS
et les algorithmes précédents) sont appliqués a ce signal synthétisé tout en analysant la com-
plexité de calcul et le temps d’exécution de ces algorithmes. Enfin, les échantillons filtrés
sont transmis via un convertisseur numérique-analogique pour 'affichage.
Le signal a synthétiser doit contenir une partie DC variable dans le temps qui représente les
niveaux de variation de la charge non linéaire connectée au réseau électrique, et une par-
tie AC assimilable a un signal périodique (composantes harmoniques sinusoidales) variables
également en fréquence et en amplitude.

Sur la base de cette hypothese, nous proposons d’implémenter un synthétiseur numérique
(DDS Direct Digital Synthesizer) en FPGA pour générer la partie AC du signal d’entrée avec
des fréquences et des amplitudes qui peuvent étre modifiées a tout moment au moyen des
commutateurs situés sur la carte de développement. En méme temps, la partie DC est ajoutée
comme un offset et ses variations sont également commandées par d’autres commutateurs
de la carte de développement. Une fois ce signal est généré, 'opération de filtrage se fait en
temps réel avec un composant de calcul (a choisir prochainement). Enfin, les échantillons
filtrés sont transmis au convertisseur DAC pour étre affichés en oscilloscope.

4.3.1.2 Choix d’une solution technologique

Les applications en temps réel imposent des exigences sérieuses en termes de taille ma-
térielle, de délais, de dissipation de puissance et de cofit de la solution [110]. Un systéme
typique peut également nécessiter une modification des parametres pendant le fonctionne-
ment. Les processeurs de signaux numériques (DSP) représentent une classe spéciale des
microprocesseurs congus pour résoudre les problemes de traitement de signal en temps réel.
A mesure que la complexité des systémes en temps réel augmente, le besoin d’introduire des
plates-formes matérielles plus efficaces augmente. Ces dernieres années, les circuits FPGA
sont devenus les plus utilisés dans les applications en temps réels grace a leur reconfigu-
rabilité, et vue 'avancement technologique réalisé dernierement qui a donné la possibilité
d’intégration de plusieurs types de composants IP et d’accélérateur matérielle dans une pla-
teforme mixte [110]. Dans ce contexte, les SOPC (system on programmable chip) basés sur
FPGA représentent une bonne plateforme pour une réalisation performante des applications
en temps réel. Ils peuvent contenir un ou plusieurs processeurs, des DSP, des accélérateurs
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matériels ... etc, dont le but est de partager les taches sur plusieurs composants [P avec une
configuration mixte logicielle-matérielle.

Dans notre travail, la réalisation du prototype proposé se fait en appliquant I’approche
de conception des SOPC. La cible utilisée est la carte de développement DE1SOC d’Altera
présentée dans la section 4.1.4.2 du présent chapitre.

4.3.2 L’approche de conception

Dans cette section, une description des SOPC et leur architecture est d’abord présentée.
Par la suite, la méthodologie de conception de ces systemes est étudiée.

4.3.2.1 Les systemes SOPC

Un systéme sur puce, autrement appelé systéme monopuce ou SoC (pour system on
chip), désigne un systéme complet embarqué intégrant plusieurs composants complexes et
hétérogenes sur un seul circuit ou puce de silicium [106]. Le terme (SOC) et généralement
attribué dans le cas ou les fonctionnalités du systeme embarqué sont implantés dans des
composants spécifiques de type ASIC. En revanche, si ces mémes fonctionnalités sont im-
plantées dans des composants logiques programmables de type FPGA, on parle alors des
systemes SoPC (pour system on programmable chip) [111].

Dans le cas des SOPC, le systeme embarqué possede une architecture dont les ressources
(calcul, interconnexions, etc.) peuvent étre modifiées par programmation pour s’adapter a
I’application envisagée. Ces systemes sont dédiés spécialement pour résoudre les problemes
de développement et les prototypages rapides [111]. Le systeme SOPC doit contenir au
minimum une unité de traitement (ou CPU) qui peut étre un processeur logiciel embarqué
tel que le NIOS, ou un processeur matériel tel que le processeur ARM, comme il peut avoir
une combinaison des deux ou plus. Par conséquent, la configuration doit avoir a la fois une
partie matérielle (hardware) et une partie logicielle (software) [112].

4.3.2.2 Architecture des SOPC

L’architecture d'un systeme SOPC typique se compose généralement d’un ou plusieurs
coeurs de processeur, de plusieurs sortes de périphériques, des mémoires embarquées, le tout
est relié par un réseau de communication comme on peut le voir sur la figure 4.14. Dans la
suite de cette section, les composants d’un systeme SOPC typique sont présentés.

a. Composant de calcul (processeur)

Les composants de calculs ou processeurs sont des composants matériels qui permettent
une implémentation plus ou moins flexible des algorithmes de controle et/ou de traitement
de données. Un systeme SOPC doit contenir au moins un composant de calcul voir plus,
selon la complexité de la tache a exécuter. On trouve généralement deux familles des proces-
seurs : les processeurs matériels (hard-core) et les processeurs logiciels (soft-core). Le choix
d’un type de composant de calcul se fait en fonction des criteres de vitesse de traitement,
du cotit et de la consommation d’énergie et selon les exigences de la tache a accomplir. Le
processeur logiciel est appelé ainsi (soft-core) car il est entierement implémenté par le biais
d’une synthese logique sur un FPGA, contrairement aux processeurs matériels (hard-core)
qui sont composés d’unités logiques dédiées (logique cablée). Les deux implémentations pré-
sentent des avantages et des inconvénients [112].
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Figure 4.14: Architecture d'un systéme SOPC typique [106].

Le processeur matériel est composé par des éléments matériels dédiés qui sont congus
spécifiquement pour ce processeur, ce qui lui permet d’étre plus rapide et hautement opti-
misé. Ce niveau d’optimisation a permis a ce processeur de prendre en charge des fréquences
d’horloge plus élevées et par conséquent d’atteindre une vitesse plus élevée. Cependant, les
composants de ce processeur sont tres peu flexibles, ils ne peuvent pas étre modifiés pour
répondre aux besoins d’une application spécifique.

D’une autre part, un composant de traitement logiciel est entierement implémenté en
utilisant la synthese logique sur un FPGA. Par conséquent, ce processeur offre une grande
flexibilité lui permettant d’étre reconfiguré facilement, avec la possibilité d’ajouter ou de
supprimer des périphériques vers et depuis le systéme en fonction de I'application. Il en
résulte un systeme de traitement hautement optimisé pour 'application envisagée, malgré
sa vitesse relativement réduit par rapport au processeur matériel. Ce processeur embarqué
peut combiner la flexibilité du logiciel avec la rapidité d’exécution matérielle. En fait, une
fonctionnalité particuliere peut étre composée d’une partie logicielle couplée a une fonction-
nalité matérielle, ce qui peut étre réalisé par une conception conjointe matérielle/logicielle
ou «Co-designy [106] [112].

b. Les composants de mémorisation

Les SOPC doivent avoir des blocs de mémoire a semi-conducteurs afin de stocker les don-
nées a traiter, les résultats temporaires, ainsi que des informations de configuration telles
que les programmes destinées aux processeurs. Différents types de mémoire peuvent étre ex-
ploités dans les SOPC, on trouve les mémoires «vives» ou «random access memory» pour les
informations variables, les mémoires «mortes» ou «read only memory» (ROM) pour les in-
formations inchangées, les mémoires programmable et effacable électriquement (EEPROM),
comme on peut trouver parfois des mémoires flash.

Ces composants mémoires peuvent étre placés au sein du circuit FPGA ou situés physi-
quement dans des circuits mémoires externes au FPGA. Le choix d'une telle configuration
revient au concepteur et se fait en fonction des exigences de 'application et les tailles des
mémoires existants a l'intérieur du circuit FPGA [106].
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c. Les interfaces périphériques

Les SOPC peuvent contenir des interfaces externes généralement pour les protocoles de
communication. Celles-ci sont souvent basées sur des normes industrielles telles que : SPI,
HDMI, 12C, USB, Ethernet, UART, etc. Ces interfaces sont adaptées selon 'application
envisagée. En cas de besoin, les SOPC peuvent inclure des interfaces analogiques, notam-
ment des convertisseurs analogique-numérique et numérique-analogique pour les besoins de
traitement de signal.

d. Les composants de communication

Les composants des SOPC présentés précédemment doivent souvent envoyer ou recevoir
des données et des instructions entre eux. Pour cela, les SOPC nécessitent des liens reliant les
composants de calculs avec les interfaces et les blocs de mémorisation. Il existe de nombreux
composants de communication. Nous citons alors que les modes qui sont les plus utilisés.
Le mode basique de communication est la connexion point a point (de largeur variable).
Ensuite, on trouve la connexion en bus partagé (extension de la connexion point & point)
et enfin les réseaux de communication. Le choix d'un mode de communication se fait par le
concepteur en fonction de la complexité et les besoin de Iapplication [106]. La figure 4.15
illustre les schémas de ces trois modes de communication.

Horloge | | K | Bus | H ’-J
— Réseau
| | | J S

(a) Connexion point a point (b) Connexion par bus partagé (c) Connexion par réseau de communication

Figure 4.15: Modéles de communication dans un SOPC.

4.3.2.3 Méthodologie de conception

L’architecture des SOPC est caractérisée par I'intégration d’un ou plusieurs cceurs de pro-
cesseurs et de ses périphériques sur une méme puce programmable. Pour cela, la conception
d’un tel systeme est réalisée par une approche de conception conjointe matérielle/logicielle
appelée «co-designy», dans laquelle les réalisations matérielles sont dédiées aux fonctionnalités
nécessitant des circuits spécialisés ou des performances élevées et les réalisations logicielles
sont favorisées par leur flexibilité et leur cotit réduit [111].

a. Partie matérielle

Il existe plusieurs outils innovants pour la conception matérielle des systemes SOPC.
Parmi eux, il y a un outil qui s’appelle «SoPC Builder» ou sa version améliorée appelé
«plateform designer» dédié a la conception sur les cibles de la société Altera. Le «Plateform
designer» est un outil puissant pour la création et la conception des systémes numériques.
Il offre aux utilisateurs la possibilité de générer un SoPC complet en un temps considéra-
blement réduit par rapport aux méthodes traditionnelles d’intégration manuelle.
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Le «Plateform designer» est un outil inclus dans le cadre du logiciel QUARTUS Prime.
Il se présente sous la forme d’une interface graphique (figure 4.16) qui permet a 'utilisateur
de définir les différents éléments qui composent le systeme que 'on souhaite réaliser. Il
permet de choisir parmi une large bibliotheque de cceurs TP (fournis par Altera ou ajoutés
par l'utilisateur), pour adapter le systéme aux besoins de I'application spécifique envisagée

[113] [114].

Platform Designer - nios_system.qsys* (C:\Users\abderrezzag\Desktop\sine\nios_system.qsys)
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Figure 4.16: Interface utilisateur de I'outil «platform designery.

En effet, 'utilisation des méthodes de conception traditionnelles nécessite d’écrire ma-
nuellement les modules HDL afin de rassembler et de connecter les composants du systeme.
Par contre, avec cet outil, I'intégration des composants matériels est totalement automatisée.
La communication entre plusieurs composants est gérée par le bus Avalon qui est une archi-
tecture maitre/esclave permettant une communication simultanée entre différents ensembles
de maitres et d’esclaves [115]. Lorsque la définition du systéme est finie, le «plateform de-
signer» génere les éléments nécessaires au développement de la partie logicielle et matérielle.

Une fois le code HDL est généré, les composants du systéme doivent étre instanciés dans
le fichier du niveau supérieur (top-level design file) en définissant les entrées/sorties du sys-
teme. Par la suite, les autres étapes de synthese logique, placement et routage, affectation
des broches sont réalisées par le biais du logiciel QUARTUS prime selon le diagramme pré-
senté dans la figure 4.17.

Apres la synthese, on a un kit de développement logiciel qui comprend tous les fichiers
en langage C (.h et .c) nécessaires pour piloter les périphériques d’E/S d’Altera. Cest de
sorte d'une passerelle entre le matériel et le logiciel embarqué. Le principe du «Co-design»
apparait ici avec la possibilité de développer une partie de I'application par le matériel ou
de le faire en logiciel en utilisant le langage C embarqué.
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Figure 4.17: Les étapes d'implémentation matérielle selon Altera.
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b. Partie logicielle

Pour développer la partie logicielle du SOPC, la société Altera fournit un package de
développement complet pour la conception des logiciels a exécuter sur le processeur NIOSII
qui s’appelle «Nios II Embedded Design Suite (EDS)» dont son interface graphique est illus-
trée dans la figure 4.18. Cet outil contient non seulement des outils de développement, mais
également des logiciels, des pilotes de périphérique, et une bibliotheque HAL (Hardware
Abstraction Layer) qui a été générée automatiquement par 'outil d’intégration matérielle
«Plateform designer». En effet, les pilotes du matériel implanté sur le FPGA sont générés
automatiquement par 'interaction entre I'outil d’intégration «Plateform designer» et le lo-
giciel Nios-EDS. D’une autre part, 'outil Nios-EDS géneére les pilotes BSP (Board Support
Package) qui sont adaptés a 'architecture matérielle du SOPC en question [116].

= Nios Il - counter_vlims/vlims_optimized.c - Eclipse = =
File Edit Source Refactor Mavigate Search Project Run  Niosll Window Help
mil MR CRAVESCRACERSE S AP Rl Ral. NisNr g I R R
CQuick Access o= | @Niosll
[ Project Explorer 52 = B8 [€] viims_optimized.c 52 = B 5= Outline 32 = B8
= <:==D| ~ 2@ * wllms optimized.c[] ~ P E AR e %
&5 2nd order iir 7 #include <stdio.h>
H?tlth_ d . g2 #include <math.h> =
g : _ order_tr 2 #include <float.h> o stdioh ~
> P b'quad‘*th. 10 #include <stdlib.h> =1 math.h
> counter_biquad 11 #include <inttypes.h> 5 floath
a 5 counter_vifrls 12 #include "system.h" 2] stdlib.h
> i Includes 13 #include <sys/alt_irg.h> 5 inttypesh
. = obj 14 #include <sys/alt_cache.h> - pes
, [ vifrls_optimized.c 15 #include "ic.n" al systemh
3@9 coun;er wifrls.elf - [altera 16 #include "altera avalon performance counter.h" = sys/altirg.h
= t _\ff'fl ' 17 static alt_irg context context; ul  sys/alt_cacheh
] counter.vitris.map 12 float En,Wn = 1.0f,Pn=10000.0f:: 2 ic.h
= count?r_\rffrls.objdump 1%=int main(} { 2l altera_avalon_pe
L@ Makefile 20 volatile float gamma n=0.01f; @9 context: slt_irg_«
» % counter_vllms 21 register float En_1=1,un=0.2; o ® En:float o "
e e A7 erm1m8i1e Flaos NE—annCe nocE.
» 5 test_100mhz_bsp [nios_systel P > < s
|#} Problems | J£] Tasks 52 | E) Console P Nios |l Console [T Properties e - — O
0 items
: ] Description Resource Path Location
< > < >

Figure 4.18: Interface utilisateur de I'outil Nios Il EDS pour eclipse.

4.3.3 Réalisation du prototype proposé

Dans cette section, la conception du prototype proposé est réalisée en appliquant la
méthodologie de conception des SOPC. Dans la suite de cette section, nous présentons
d’abord la description du prototype proposé, par la suite la méthodologie de conception des
SOPC est appliquée afin de réaliser 'application envisagée.

4.3.3.1 Description du prototype

Afin de réaliser le prototype proposé, dont le principe a été présenté dans la section 4.3.1.1,
on commence d’abord par la génération du signal hypothétique. Celui-ci est synthétisé a
I’aide d’un synthétiseur numérique DDS implémenté en langage VERILOG dans le circuit
FPGA, le signal résultant est une sinusoide a fréquence variable commandée par cinq (05)
commutateurs de la carte développement, ce qui permet de varier la fréquence de 50 Hz a
1000 HZ. Deux autres commutateurs commandent également 'amplitude du signal. D’une
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autre part, un offset est ajouté a ce signal définissant la partie DC. Cet offset est commandé
par (03) autres commutateurs de la carte de développement. La fréquence d’échantillon-
nage du signal est définie dans le code VERILOG. Dans notre cas, nous sommes limités
par la basse fréquence de l'interface I12C qui assure la communication avec le convertisseur
numérique-analogique. La fréquence maximale que nous pouvons utiliser est de 13 KHZ, ce
qui équivaut a un échantillon tous les 75 us.

Une fois que le signal d’entrée souhaité est prét, un processeur logiciel embarqué de type
«NIOSII» lit des échantillons a travers une interface parallele avec le module qui génere le
signal (en FPGA). Le choix d’un tel processeur logiciel est fait grace a sa flexibilité est ses
avantages pour la présente application, ceux-ci seront citées en détail dans la section pro-
chaine. Les algorithmes de filtrages étudiés sont développés en formes logicielles en utilisant
le langage C embarqué, tandis que les opérations de calcul sont réalisées en virgule flottante
en utilisant un module matériel d’Altera appelé «floating point hardware II» ce qui offre
au systeme une vitesse d’exécution similaire a celle des éléments matériels. D’autre part, un
module de profilage appelé «performance counter » est employé afin d’estimer précisément
le temps d’exécution des différents algorithmes.

Apres avoir exécuté I'opération de filtrage, les échantillons filtrés seront transmis a tra-
vers le convertisseur numérique-analogique DAC. Pour ce faire, le kit de développement
DE1SOC utilisé dans 'implémentation contient une carte de conversion (LTC2607) avec
deux convertisseurs DAC. Cette carte peut étre connectée a la carte de développement par
le biais du connecteur LTC de la carte. Dans I'architecture de la carte DE1SOC, ce péri-
phérique est mappé avec la partie HPS de la carte, et sa communication avec elle se fait
par le protocole [12C. Cette communication est gérée par le composant « 12C controller » du
HPS. D’une autre part, la communication entre la partie FPGA et la partie HPS est assurée
par un bus AXI comme on peut le voir dans la figure 4.19 illustrant une vue générale du
prototype appliqué. Dans la section prochaine, la conception de ce prototype est entamée
avec une présentation détaillée des composants utilisés.

Bus évalon
<—— DDS h
E
® ALTERA
NIOSII Hardware floating point
HFP2
<:___‘J> ALTERA
Performance counter
FPGA
AXI Interface
12C :} D Dual DAC
HPS Controller Daughter card
12C
interface

Del1SoC board

Figure 4.19: Schéma de principe du prototype proposé.
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4.3.3.2 Conception du prototype avec le «Platform designer»

La méthodologie de conception des systemes SOPC telle que présentée dans la sec-
tion 4.3.2.3 est basée sur I'utilisation de l'outil d’intégration d’Altéra «Platform designer».
Pour réaliser la conception du prototype proposé, on commence d’abord par la définition
des composants nécessaires pour la présente application. Les modules ajoutés dans 1'outil
d’intégration sont illustrés dans la figure 4.20 et ils sont détaillés comme suit :

x| & Q System: nios_system  Path: system_ID

Connections Mame Description Export Clock Base End
B dk_0 Clock Source
C— dk_in Clock Input clk exported
C— dk_in_reset Reset Input reset
dk Clock Output ck_0
dk_reset Reset Qutput
I = system_ID System ID Peripheral Intel FP...
dk Clock Input clk_0
reset Reset Input [clk]
control_slave Avalon Memory Mapped Slave [clk] 0x0001_10e0 |0x0001_10e7
Bl J NIOSII_Soft_processor Mios II Processor
dk Clock Input clk_0
reset Reset Input [clk]
- data_master Avalon Memory Mapped Master [clk]
— instruction_master Avalon Memory Mapped Master [clk]
irg Interrupt Receiver [clk] IRQ O IRQ 31
— debug_reset_request Reset Qutput [clk]
debug_mem_slave Avalon Memory Mapped Slave [clk] 0x0001_0800 |0x0001_0££E
———— custom_instruction_master Custom Instruction Master
B tightly_coupled_memeory On-Chip Memory (RAM or RO...
dk1 Clock Input clk_0
51 Avalon Memory Mapped Slave [clk1] @ 0x0000_0000 |0x0000_S££f
resetl Reset Input [clk1]
B jtag_uart TTAG UART Intel FPGA IP
dk Clock Input clk_0
reset Reset Input [clk]
avalon_jtag_slave Avalon Memory Mapped Slave [clk] 0x0001_10e8 |0x0001_l0ef
irg Interrupt Sender [clk]
= sine P10 {Parallel 1/C) Intel FPGA IP
dk Clock Input clk_0
reset Reset Input [clk]
51 Avalon Memory Mapped Slave [clk] 0x0001_10c0 |0x0001_10cf
- external_connection Conduit sine
irg Interrupt Sender [clk]
= DQ nios_custom_instr_floating_poin... [Floating Point Hardware 2
sl Custom Instruction Slave Opcode 224 Opcode 233
52 Custom Instruction Slave Opcode 248 Opcode 255
B performance_counter_0 Performance Counter Unit In...
dk Clock Input clk_0
reset Reset Input [clk]
control_slave Avalon Memory Mapped Slave [clk] 0x0001_1000 |0x0001_107£
E F2H_window_0xff000000_to_0xffiffif|Address Span Extender
dock Clock Input clk_0
reset Reset Input [clock]
windowed_slave Avalon Memory Mapped Slave [clock] @ Oxff00_0000 |Oxffff fEEff
—t expanded_master Avalon Memory Mapped Master [dlock]
= DQ hps_0 Arria V/Cyclone V Hard Proce...
< memaory Conduit memory
- hps_io Conduit hps_io
— h2f_reset Reset Output
f2h_axi_cock Clock Input clk_0
f2h_axi_slave AXI Slave [f2h_axi... 0x0000_0000 |0x£££Ef £££5
h2f_lw_axi_dock Clock Input clk_0
h2f_lw_axi_master AXI Master [h2f w_...

Figure 4.20: Plan d'intégration des composants du system dans I'outil «Platform
designery.

Horloge d’entrée

Une horloge d’entrée est utilisée pour fournir une fréquence d’horloge unique a I’ensemble
du systeme. La fréquence d’horloge d’entrée peut étre modifiée au moment de la génération
du systeme.
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Module systeme ID

Ce module est nécessaire pour identifier correctement un périphérique systeme et pour
vérifier si le programme exécutable a été ciblé pour I'image matérielle actuelle sur le FPGA.

En cas de non-concordance, le périphérique FPGA doit étre reconfiguré afin d’exécuter le
programie.

Processeur NIOS

Le processeur NIOSII est un processeur soft-core proposé par Altera. La figure 4.21
ci-dessous présente I’architecture interne du NIOSII qui est un processeur RISC (reduced
instruction set computing) basé sur 'architecture Harvard, ¢’est-a-dire qu’il posséde un bus
d’instruction et un bus de donnée séparées. Il possede au maximum six(06) niveaux de
pipeline cadencés a 50 MHZ avec un bus de 32 bits. Les performances de ce processeur sont
de 30 a 80 MIPS (million instruction per second). Ce processeur existe en trois versions :
rapide «NIOSII/f» (fast), économique «NIOSII/e» et standard «NIOSII/s» [117].

NIOS II processor core
Reset Program General Tightly coupled
T) controller purpose instruction memory|
ge registers

cpu_resetrequest and 1 .

cpu_resettaken address Control "St”‘;“"“
JTAG < generation L cache _ Tightly coupled

interfice JTAG : Shadow instruction memory
to software debug module| Exception register -
debugger controller sets &—— Instruction bus
Internal
irq[31..0] interrupt
— controller Instruction Memory
eic_port_data[44..0] External LEgLOns management
eic_port_valid interrupt Memory unit
controller protection
interface unit Translation
Data lookaside
al
regions b «—> Data bus
Custom Custom Tightly coupled
. N data memor
si[fn (;ls ¢—>| instruction Arithmetic Data Y
8 logic logic unit cache
| Tightly coupled
data memory
Key Required Optional
module module

Figure 4.21: Schéma bloc du processeur NIOS [117].

Le choix du processeur NIOSII est justifié par les avantages qu’il offert généralement et
les avantages liées a la présente application. Dans ce contexte, on peut citer :

1. Son implémentation efficace dans les composants FPGA d’Altera ce qui est caractérisé
par un nombre minimal d’éléments logiques, I'utilisation du minimum de mémoire et
une fréquence d’horloge maximale.

2. L’intégration du systeme sans effort grace a l'outil «Platform designer» qui crée la lo-
gique d’interface du bus Avalon entre I'unité centrale de traitement, les périphériques
et la mémoire.
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3. Il peut facilement étre interfacé avec les périphériques de la carte de développement
ce qui permet une lecture plus facile du signal hypothétique généré.

4. La possibilité d’étre facilement reconfiguré pour prendre en charge une grande variété
de périphériques, que ce soit sur la puce (on-chip) ou externe.

5. Une faible latence mémoire grace a la mémoire étroitement couplée (tightly coupled
memory) qu’il possede [62].

6. Les calculs peuvent étre exécutés avec un module matériel fourni par Altera et qui
réalise les opérations en virgule flottante. Ce module appelé (floating point hardware
HFP2) est implémenté en FPGA et il offre une vitesse d’exécution élevée assimilée a
celle des blocs DSP du FPGA.

7. 1l permet d’avoir une estimation précise des ressources utilisées et du temps d’exécu-
tion précis de chaque partie des algorithmes étudiés en utilisant le module «perfor-
mance counter» d’Altera

Le processeur NIOSII peut communiquer avec les composants qui 'entourent a travers un
bus Avalon. Le bus Avalon est une architecture maitre/esclave qui permet a plusieurs paires
maitre/esclave de se communiquer simultanément sur le bus. Les fonctions d’arbitrage de
bus et la correspondance de la largeur sont gérés par l'outil «Platform designer» [115].

Module mémoire

Le module mémoire utilisé est une mémoire vive (RAM) sur puce (on-chip memory) qui
est choisi d’étre «tightly coupled memory» vu que 'application envisagé n’est pas de large
taille. En utilisant ce type de mémoire, le processeur NIOSII obtient un acces garanti et a
faible latence a la mémoire sur puce [62] [118].

Module JTAG UART

Un module JTAG UART est utile pour le débogage du programme exécutable et I'inter-
fagage avec le processeur. L’outil IDE d’Eclipse qui sera utilisé pour le développement des
logiciels NIOSII dispose d’une connexion JTAG a la console IDE pour récupérer les résultats
du programme sur la console systeme.

Controleur d’entrée-sortie paralléle(P10)

Ce controleur gere jusqu’a 32 ports d’entrée/sortie programmables. Chaque port d’'E/S
est associé a un numéro de bit dans le registre de I'interface utilisateur. Chaque port d’E/S
peut étre configuré comme une E/S a usage général ou affecté a une fonction d'un péri-
phérique intégré tels que : les commutateurs qui sont considérés comme entrée, et les LED
qui sont considérées comme sortie. Dans notre travail, on utilise un contréleur PIO pour
la lecture du signal d’entrée. Comme on a déja mentionné, le signal d’entrée est synthétisé
en FPGA par le biais d’'un synthétiseur numérique (DDS) qui permet d’avoir un signal de
forme sinusoidale. Le signal obtenu peut étre varié en amplitude, en fréquence et en offset
(composante DC) a l'aide des commutateurs (switch) de la carte de développement.

Module de calcul en virgule flottante

Ce module est appelé «Floating-point custom instructions hardware» est un module dé-
dié aux opérations de calcul en virgule flottante. Ce module est utilisé pour accélérer les
opérations en virgule flottante dans le programme d’application NiosIT C/C++ [119].
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Nous avons choisi d’effectuer les opérations en virgule flottante grace a sa simplicité de
codage, et du fait que le but du prototype est de comparer la vitesse d’exécution des al-
gorithmes entre eux. L’utilisation de ce module FPH2 permet d’avoir une vitesse de calcul
assimilé a celle des blocs DSP du circuit FPGA. Cette vitesse d’exécution est considéra-
blement meilleure que celle obtenue par le calcul logiciel en virgule flottante en utilisant le
processeur NIOS. Ce module de calcul est relié directement au processeur NIOS par le bus
Avalon.

Module de Profilage

Ce module appelé «performance counter» est connecté comme un esclave avec le pro-
cesseur NIOSII a travers le bus avalon. Ce module est un bloc de compteurs matériels qui
mesure le temps d’exécution de plusieurs sections du code choisis par 'utilisateur. Un seul
module «performance counter» peut suivre jusqu’a sept sections du code a la fois [120].

Convertisseur numérique-analogique(DAC)

Afin de pouvoir illustrer les résultats de filtrage en oscilloscope, un module de conversion
DAC doit étre ajouté au systeme. Comme nous I'avons déja mentionné, la carte de conver-
sion LTC2607 est connectée a la carte de développement DE1SOC, cependant, I'intégration
de ce module dans la conception nécessite quelques configurations qui seront présentées dans
le texte qui suit. La carte de conversion DAC est connectée a la carte de développement via
le connecteur LTC, qui est mappé en tant que périphérique HPS. La carte utilisée possede
deux convertisseurs DAC de 16 bits chacune et qui utilisent le protocole de communication
[2C. La communication avec ces convertisseurs est assurée par le controleur 12C intégré dans
le systeme HPS. Afin de transmettre des données vers le DAC, un dispositif maitre dans le
FPGA (NIOS dans ce cas) doit écrire dans les registres internes du controleur 12C du HPS
en ciblant leurs adresses [121].

Le dispositif maitre en FPGA peut étre connecté a 'interconnexion HPS via le pont
FPGA-HPS. Cette connexion est établie dans I'outil d’intégration «Plateform designer» en
connectant le port maitre de donnée «data master» de ce dispositif au port « AXI-Slavey
du composant «Hard Processor System» nommé «f2h axi slave». Un exemple de cette
connexion entre un processeur NIOS et le composant HPS est présenté dans la figure 4.22.

= DQ ARM_AS_HPS Arria VCydone V Hard Processor System

<A
<A

—_—

=

Figure 4.22:

memory
hps_io
h2f_reset
h2f_axi_dodk
h2f_axi_master
f2h_axi_dock
f2h_axi_slave
h2f_Iw_axi_dock
h2f_lw_axi_master
f2h_irqd
f2h_irq1

B X Nios2
dk
reset
data_master
instruction_master
irg
debug_reset_request
debug_mem_slave
custom_instruction_master

Conduit

Conduit

Reset Output

Clock Input

AXI Master

Clock Input

AXI Slave

Clock Input

AXI Master

Interrupt Receiver

Interrupt Receiver

MNios II Processor

Clock Input

Reset Input

Avalon Memory Mapped Master
Avalon Memory Mapped Master
Interrupt Receiver

Reset Qutput

Avalon Memory Mapped Slave
Custom Instruction Master
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Exemple de connexion du processeur NIOS avec le HPS [121].
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L’interconnexion HPS possede un espace d’adressage de 4 Go, qui occupe la totalité de
la plage d’adresses de 32 bits du processeur NIOS II, ce qui 'empécherait d’adresser tout
autre composant connecté avec-il. Pour éviter ce probléeme, on utilise un module appelé
«Address Span Extender» qui permet de fournir une fenétre dans la partie supérieure de
la plage de mémoire de l'interconnexion HPS. Cette fenétre permet au processeur NioslI
d’accéder a tous les périphériques intégrés du HPS, et laisse le reste de la plage d’adresses
libre pour adresser d’autres périphériques internes ou externes comme on peut le voir sur la
figure 4.20. La taille de la fenétre ainsi que le décalage de la fenétre par rapport a 'adresse
de base peuvent étre configurés lors de I'instanciation de ce module.

D’autre part, avant qu'un maitre du c6té FPGA puisse accéder a l'interconnexion in-
terne du HPS, le pont FPGA-HPS doit étre activé d’abord. L’activation de ce pont se fait en
désactivant son bit de réinitialisation dans un registre nommé ‘brgmodrst’ situé a l'adresse
0xFFDO0501C dans l'interconnexion du HPS. Cette tache doit étre réalisée par un maitre
interne du HPS vue que le pont n’est pas encore activé.

Un autre point qui doit étre pris en considération, c¢’est que l'interconnexion du HPS
contient une fonction de sécurité qui limite 'acces a ces périphériques de fagon que seuls
les maitres «sécurisés» internes, tels que le processeur ARM CortexA9, puissent y accéder.
Les maitres du coté FPGA sont considérés non sécurisés, pour cela, un maitre sécurisé doit
d’abord configurer I'interconnexion pour autoriser I’acces non sécurisé. Cela se fait en écri-
vant un «1» dans le bit de sécurité correspondant au périphérique qu’on doit 'utiliser qui
est dans notre cas le controleur I2C connecté au convertisseur DAC.

Afin d’effectuer les deux taches qui concerne I'activation du pont HPS-FPGA et I'auto-
risation des acceés non-sécurisées, nous avons développé une simple application en «Métal
nu» ou «Bare metal» qui s’exécute dans le processeur ARM cortex A9 de la carte de dé-
veloppement et qui permet d’écrire dans le registre de sécurité du HPS et dans celle de
lactivation du pont HPS-FPGA. L’application développée est écrite par la suite dans une
carte SD combinée avec un autre programme appelée «pré-chargeur» ou «Preloader» pour
lui permettre de se booter dans le démarrage du processeur.

Ceci termine la configuration nécessaire pour qu’un maitre sur FPGA puisse accéder aux
périphériques du HPS.
En résumé, les deux composants qui sont ajoutés dans 'outil d’intégration pour assurer la
fonction de conversion numérique-analogique sont les suivants :

o Adress span extander

« HPS

Une fois les composants du systeme sont tous définis et la connexion entre eux est établie
tel que présenté dans la figure 4.20, on procede a la génération du code HDL du systeme qui
peut se faire en VHDL ou Verilog. Par la suite, les autres étapes de compilation présentées
dans la méthodologie de conception sont réalisées a 1’aide du logiciel Quartus Prime ce qui
permet d’avoir en résultat le fichier de programmation (.SOF). Le fichier généré est utilisé
pour programmer la partie FPGA de la carte. La carte SD préparée est injectée dans le
lecteur SD-card de la carte de développement ce qui permet de démarrer le processeur ARM
afin d’autoriser les acces non-sécurisés et d’activer le pont HPS-FPGA. Ceci termine la
configuration matérielle du prototype.
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4.3.3.3 Développement logiciel

Apres avoir créé la description matérielle du systeéme, on utilise 1'outil Nios-EDS pour
programmer le processeur NIOSII contenu dans notre systeme. On commence d’abord par
la génération des pilotes BSP qui sont adaptées a 'architecture matérielle utilisé. Par la
suite, on passe au développement des algorithmes de filtrages étudiés.

Nous avons développé les codes des trois algorithmes de filtrage étudiés a savoir 1’algo-
rithme VLLMS, VFFRLS et 'algorithme de filtrage [IR. Le filtre IIR utilisé est d’ordre 6 et
il est développé avec la forme de biquads cascadés. Les codes des algorithmes développées
ont été compilés avec une optimisation —O2 et I’étude de profilage a été concentré sur ces
algorithmes. La figure 4.23 illustre une capture de 'environnement NIOS-EDS apres 1'exé-
cution de I'algorithme de filtrage VFFRLS. A partir de la figure, on peut voir la fenétre de
la console NIOSII sur laquelle sont affichés les résultats de profilage. Les résultats détaillés
des algorithmes étudiés seront présentés dans la section prochaine.

= Nios Il - Eclipse = =
File Edit Source Refactor Mavigate Search Project Run  Mios!l Window Help
I B G A0 G i S A I o e
Quick Access i1 |
[T Project Explorer 53 = 8 [ vlims_optimized.c &3 = B  g= Outline & = 8
=| <}==b| ~ I 2® * vllms_optimized.c[] ~ = lﬂz " \&S o # |
s (25 2nd_order_jir ' #iuclude CSEd.iO.' h> -
. 2 #include <math.h>
» £ dth_orderir 2 #include «<float.hr = stdich ~
> 4 biguacdth 10 #inclunde <stdlib.h> 5] math.h
=g counter_biquad 11 #include <inttypes.h> 1 floath
' L"? counter_vffrls 12 #include "system.h" 5 stdlibh
5 5 counter_vlims 13 #include <sys/alt irg.h> o inttypesh
5 (25 test_100mhz_bsp [nios_systel 14 #include <sys/alt cache.h> - '
15 #include "ic.n" il system.h
16 #include "altera avalon performance counter.h” Hl sys/alt_irg.h
17 =tatic alt irg context context; &l sys/alt_cacheh
12 float En,Wn = 1.0f, Pn=10000.0F;; 2 ich
189=1int main() { o altera_avalon_pe
20 wolatile float gamma n=0.01f; @ 5 context: alt_irq_
21 register float En 1=1,un=0.2; @® En:float
EE vo]_.atlle float Pf=10256.235f; ® Wn:float
23 while (1)
24 v & Pn:float v
€ > £ >
|#] Problems J=| Tasks [E] Console P Nios Il Console 33 |[] Properties mE&EER = 0
counter_vlims Nios IT Hardware configuration - cable: DE-5o0C on localhost [USB-1] device ID: 2 instance ID: 0 name: jtaguart_0
Fommmmmmmmmm s Fommm= Fommmmmm e Fommmmmm e Fommmmmm s + =
fr*x*profiling of vllms filtering algorithmex**#
——Performance Counter Report—-
Total Time : 1 usec ({151 clock-cycles)
fom e fommee dmmm oo oo tommmm oo +
| Section | % | Time (usec)| Time (clocks)|Occurrences |
e e e omm e +
| vllms| 82 | 11 139 | 11
< s ||[+— oo B oo F + v

Figure 4.23: Fenétre de I'outil NIOSII EDS apres I'exécution de |'algorithme
VLLMS.

Ceci termine la réalisation du prototype de test y compris les deux parties matérielle et
logicielle. La figure 4.24 illustre I’environnement expérimental utilisé pour la validation des
résultats.
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—

Figure 4.24: Environnement expérimentale.

4.3.4 Résultats d’'implémentation

Le prototype exposé précédemment est utilisé pour tester et comparer les différents
algorithmes de filtrage, les résultats sont illustrés sur les figures 4.25 et 4.26. Dans les plots
de la figure 4.25 (a,b,c), algorithme VLLMS proposé est appliqué dans plusieurs scénarios
de variation des parties DC et AC du signal de puissance hypothétique. A partir des plots
on constate que l'algorithme VLLMS a permis d’estimer la composante continue du signal
d’entrée avec de bonnes performances dynamiques.

Stop H Pos: =134.000ms

Stop M Pos: —200000md T =]

1 I c+>

MATH OFF K CHl .F S0, 0mb

egioov |
MATH DFf KA CHI . Gon

(a) Test de I'algorithme VLLMS (b) VLLMS avec variation de la charge.

Stop M Pos: —22.000ms [~ ]

1 oo

MATH OfF ECH' ~ 0.00mi

(c) VLLMS avec deux niveaux de variation.

Figure 4.25: Résultats d'implémentation de I'algorithme VLLMS.
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Sur la figure 4.26.a, on utilise un filtre IIR biquad de 6°"¢ ordre avec une fréquence de
coupure de 60 Hz, ce filtre est alors comparé au filtre VLLMS en présence des variations de
la composante DC. Le résultat illustré sur la figure 4.26.b indique la quantité du temps de
retard introduit par le filtre IIR par rapport a notre algorithme. Enfin, I’algorithme VFFRLS
est testé, le signal résultant est affiché sur la figure 4.26.c.

Stop

Bt e
T

A C T

HATH Off HATH Off

(a) Test du filtre IIR. (b) VLLMS vs IR

I cro [T e

(c) Test du filtre VFFRLS.

Figure 4.26: Résultats d'implémentation des algorithmes précédents.

4.3.5 Comparaison des performances de calcul

Dans cette section, les performances de calculs des méthodes étudiées sont comparées
en termes de complexité de calcul et du temps d’exécution. La complexité de calculs des
différents algorithmes a été présentée dans le tableau 4.1 de la section 4.2.5.

D’autre part l'estimation du temps d’exécution des algorithmes étudiés a été réalisée
avec grande précision par biais du module «performance counter» implémenté dans 1’outil
«Plateform designer». La figure 4.27 illustre les captures des résultats de profilage affichés
dans la console de l'outil «NIOS EDS». Ces résultats sont assemblés dans le tableau 4.3.
Nous notons que I’horloge utilisé a une fréquence de 100 MHz.

Algorithm VLLMS | CLPF | VFFRLS
Nombres de front CLK 139 162 426
Temps (us) 1.39 1.62 4.26

Tableau 4.3: Estimation du temps d'exécution des algorithmes.
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SEe***pprofiling of IIE 6th order Biguad*#*®
——Performance Counter Report—-
Total Time : 1 usec ({174 clock-cycles)
- +————- o - - +
| Section | % | Time {usec)| Time {clocks) |Occurrences |
- +————- o - - +
| &th order IIR| 93 | 11 1a2 | 1
- +————- o - - +

SEe***pprofiling of IIE 6th order Biguad*#*®

(a) Profilage du filtre [IR de 6™¢ ordre.

counter_vlims Mios II Hardware configuration - cable: DE-SoC on locathost [USB-1] device ID: 2 i

Jr¥x*profiling of vllma filtering algorithm****#y
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Figure 4.27: Résultats du profilage en utilisant le module «performance countery.

A partir des résultats affichés, on peut voir que le temps d’exécution de l'algorithme
VLLMS proposé est bien meilleur que celui de l'algorithme VFFRLS, et ce grace a sa
simplicité, puisqu’il n’utilise que les opérations arithmétiques simples (multiplication et ad-
dition), contrairement a l’algorithme VFFRLS qui utilise deux opérations de division. De
plus, il utilise une fonction «exponentielle» qui utilise plus de ressources et nécessite un
temps d’exécution plus long. D’une autre part, 'algorithme VLLMS a une faible complexité
de calcul par rapport au filtre IIR de 6°"¢ ordre, ce qui se traduit par un temps d’exécution
plus court.

Dans ce chapitre, deux approches de validation expérimentale ont été exposées dans le
but de valider les résultats obtenus par simulation, et afin de comparer les performances de
calcul de I'algorithme proposé.



4.4. CONCLUSION

Dans un premier temps, une approche de Co-simulation (logicielle-matérielle) appelée
FPGA in the loop a été appliquée. Dans laquelle, le systeme de controle a été implémenté
dans une cible FPGA, les résultats obtenus montre que le comportement du systéme est
identique a celle de la simulation fonctionnelle en MATLAB/SIMULINK. D une autre part,
la quantité des ressources matérielles utilisées par I'algorithme de filtrage VLLMS proposé
a été estimée et comparée avec les algorithmes précédents. Les résultats obtenus indiquent
la supériorité de la méthode proposée [122].

La deuxieme approche exposée dans ce chapitre concerne l'implémentation de 1’algo-
rithme de filtrage comme une partie d’'un systéme sur une puce programmable SOPC. L’in-
térét d’un tel systeéme consiste en sa grande flexibilité, économie du colit de conception et
de I'énergie consommé, et la possibilité de I'extension pour un systeme de controle complet.
Dans notre travail présenté, la méthodologie de conception des SOPC a été appliquée afin de
réaliser le prototype proposé. Ce prototype a permis de tester et de comparer 1'algorithme
de filtrage VLLMS avec les algorithmes précédents dans des conditions d’exécution en temps
réel. Les résultats obtenus ont montré que l'algorithme VLLMS est bien meilleur en termes
de temps d’exécution par rapport aux algorithmes précédents [123].
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Ce travail de recherche traite la problématique des harmoniques dans les réseaux de
distribution électriques. L’objectif de la these été de contribuer a 'amélioration des perfor-
mances d’élimination des harmoniques dans le cadre du filtrage actif de puissance. Pour ce
but, nous avons d’abord présenté une introduction sur les harmoniques, leur origine et leurs
effets sur les équipements industriels. Ces effets nuisibles, dus principalement a 1'utilisation
croissante des charges non-linéaires, ont donné lieu a des exigences réglementaires chaque
fois plus sévere dans le domaine de la qualité de I’énergie. Afin de répondre a ces exigences,
le filtre actif parallele représente une excellente solution favorisée par son efficacité élevée
et sa complexité relativement réduite. En revanche, l'efficacité de compensation des harmo-
niques par le FAP est principalement liée a la facon dont les distorsions harmoniques sont
identifiées. Dans ce contexte, notre travail s’est porté principalement sur le développement
d’une approche basée sur le filtrage adaptatif afin d’améliorer la précision et la vitesse d’es-
timation des harmoniques.

Dans le travail exposé dans ce mémoire, 'identification des harmoniques a été réalisée en
appliquant une version modifiée de la méthode des puissances instantanées PQ. Nous avons
d’abord montré que la version originale de cette méthode est seulement applicable dans le cas
ou les tensions d’alimentation sont purement sinusoidales. Ensuite, le principe de la méthode
PQ modifiée a été introduit en chapitre 2 en soulignant les modifications apportées. Nous
avons également exposé les autres composants du systeme de controle a savoir : la boucle
interne de contrdle du courant et le régulateur de la tension du bus continue. Le controle du
courant a été fait en utilisant la technique de commande a hystérésis, et la régulation de la
tension continue a été réalisée a I'aide d’'un correcteur proportionnel combiné avec un filtre
passe-bas avec 1'utilisation d’une boucle de verrouillage de phase pour la synchronisation.
Les résultats de simulation illustrés dans le chapitre 3 indiquent 1'efficacité de I'approche
adoptée pour la compensation des harmoniques que ce soit avec une tension sinusoidale ou
perturbé. La mesure des valeurs de THD indique une valeur de 4.5% dans les pires des cas,
ce qui est bien inférieur a la limite imposée par la norme IEEE 519.

La contribution principale de cette these est le remplacement du filtre passe-bas clas-
sique utilisé pour extraire la partie DC de la puissance active afin d’isoler les composantes
harmoniques qu’on veut les compenser. Dans ce contexte, nous avons montré que la préci-
sion et la vitesse d’estimation des harmoniques par la méthode PQ (originale ou modifiée)
dépendent principalement de la technique utilisée pour extraire la partie DC de la puis-
sance. Nous avons également exposé les limites des méthodes de filtrage classiques telles que
les filtres FIR et IIR. En effet, les parametres de conception de ces filtres sont invariants
dans le temps, ce qui se traduit par de mauvaises performances dynamiques spécialement
dans le cas de variation de la charge. Ensuite, nous avons exposé un état de 'art sur les
algorithmes d’extraction de la composante DC existants dans la littérature en indiquant ses
inconvénients, avant de présenter le filtre VLLMS proposé.
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L’algorithme VLLMS exploite le principe d’annulation adaptative du bruit avec 1'utili-

sation d’un pas d’adaptation et un facteur de fuite variables pour permettre a ce filtre de
s’adapter aux variations du signal d’entrée. L’approche de filtrage VLLMS proposée a été
comparée par simulation avec I’algorithme de filtrage classique CLPF en régime permanent
et transitoire et en appliquant différents scénarios des charges polluantes (équilibrés et non-
équilibrés). Les résultats de la simulation effectuée en de MATLB/SIMULINK indiquent une
amélioration importante de la réponse dynamique du FAP en utilisant 1’algorithme VLLMS
par rapport au filtre CLPF. En fait, les formes d’ondes illustrées en chapitre 3 montrent
que I'algorithme VLLMS a permis d’avoir une réponse transitoire de moins d’un quart de
cycle dans les pires des cas, quelles que soient les conditions de la tension d’alimentation
(sinusoidale ou perturbée) ou les conditions de la charge (équilibré ou déséquilibré). De plus,
on a constaté une amélioration des performances en régime permanent en utilisant le filtre
VLLMS, ce qui se traduit par une légere réduction du THD surtout dans le cas ou des
charges déséquilibrées sont utilisées.
D’autre part, une comparaison a été faite avec les principales méthodes d’extraction de la
composante DC proposées précédemment a savoir : le filtre passe-bas en ondelette et le filtre
VFFRLS. Outre des limites du filtre a base d’ondelette mentionnées dans 1'état de l'art,
les résultats de comparaison illustrés en chapitre 3 indiquent bien la supériorité de notre
algorithme surtout dans le cas ou la tension d’alimentation est perturbée. Par ailleurs, les
résultats obtenus en utilisant le filtre VFFRLS sont tres proches de celles obtenues avec 'al-
gorithme VLLMS proposé. Cependant, la complexité de calcul et les ressources matérielles
utilisées par le filtre VFFRLS n’ont pas été étudiées dans les travaux dans lesquels a été
proposeé.

Dans ce sens et afin de valider les résultats obtenus par simulation, nous avons exposé en
chapitre 4 deux approches de validation. Dans la premiere approche, nous avons réalisé une
Co-simulation « FPGA in the loop » ou le systeme de controle du FAP a été implémenté
dans une cible FPGA en appliquant le flot de conception présenté dans la premiere partie
du chapitre 4. D’une autre part, les composants de puissance (réseau, onduleur, charge) ont
été émulés en SIMULINK. Les résultats obtenus par cette approche sont similaires a ceux
obtenus par simulation fonctionnelle en chapitre 3. Par ailleurs, une analyse des ressources
matérielles utilisées par chaque algorithme a été effectuée a I'aide du logiciel Quartus. L’es-
timation des ressources indique que 'algorithme VLLMS utilise la plus faible quantité de
ressources matérielles par rapport au CLPF et VFFRLS du fait qu’il n’utilise que les opéra-
tions simples (multiplication, addition). Contrairement a I’algorithme VFFRLS qui utilise
des opérations exponentielles et de division.

La deuxieme approche de validation adoptée dans cette these concerne une implémen-
tation en temps réel des algorithmes étudiés. Dans cette approche, la partie concernée du
systeme de contrdle a été implémentée comme une partie d’'un systeme programmable sur
puce (SOPC). Dans ce contexte, nous avons exposé l'intérét et les apports de ce type de
systemes programmables pour le contrdle des équipements de 1’électronique de puissance.
La méthodologie de conception de ces systémes a été alors exposée avant d’étre appliquée
pour le systeme étudié. L’application de cette approche a permis d’analyser avec précision
les performances matérielles et le temps d’exécution des différents algorithmes. Les résultats
obtenus indiquent que 'algorithme proposé offre la meilleure performance de calcul avec un
temps d’exécution de 1.4us.

Pour résumer, 'approche de filtrage proposée a permis d’améliorer les performances du FAP
en régime permanent et en régime transitoire avec moins de ressources de calcul.
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A Vissue de ce travail de thése, plusieurs perspectives se dégagent. Tout d’abord, il est
nécessaire de poursuivre les tests expérimentaux. Dans ce sens, la totalité du systeme de
controle peut étre implémentée en tant qu'un systeme embarqué sur puce, ce qui permet
au modele d’étre testé expérimentalement avec les parametres de conception optimaux du
FAP. Par ailleurs, ’approche de controle proposée dans cette these peut étre étendue a la
conception du filtre hybride (actif et passif).
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