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MNR : Réceptivité de transition de la configuration ME à la configuration NE

Rs : Résistance d’une phase statorique de la MADA
Rr : Résistance d’une phase rotorique de la MADA

IMsR : Résistance d’une phase statorique de la MAS

IMrR : Résistance d’une phase rotorique de la MAS

 R : Matrice de transfert du redresseur

chR : Résistance de la charge

P

dfigP : Nombre de paires de pôles de la MADA

pim : Nombre de paires de pôles de la MAS
PIM : Puissance électromagnétique de la MAS

gP : Puissance active du réseau

sP : Puissance active statorique de la MADA

rP : Puissance active rotorique de la MADA

DP : Puissance active de l’aérogénérateur

wP : Puissance active échangée avec l’unité de stockage

optmécP  : Puissance mécanique optimale de l’aérogénérateur

Q
q : Rapport de transformation entre la tension d’entrée et de sortie du convertisseur
matriciel.

gQ : Puissance réactive du réseau

sQ : Puissance réactive statorique de la MADA

rQ : Puissance réactive rotorique de la MADA

DQ : Puissance réactive de l’aérogénérateur
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S

ijS : Désigne le commutateur liant la phase d’entrée i a la phase de sortie j, avec

 c,b,ai et  w,v,uj

ijpS : Désigne l’interrupteur du commutateur ijS qui conduit un courant positif

ijnS : Désigne l’interrupteur du commutateur ijS qui conduit un courant négatif

S : Surface balayée par la turbine

T

auT : Commande externe des transistors aupS et aunS de l’interrupteur auS

 T : Matrice de transfert du convertisseur matriciel

seqT : Période de commutation du convertisseur matriciel

U

suu , svu et swu : Tensions simples des phases U,V,W par rapport au neutre N de la source

de tension

bcab u,u : Tensions composées d’entrée

U: Première phase de sortie

V

emV : Amplitude maximale de la tension de phase d’entrée

V : Deuxième phase de sortie

av , bv et cv : Tensions simples des phases A,B,C par rapport au neutre N de la source de

tension.

suv , svv et swv : Tensions simples des phases U,V,W par rapport au neutre N’ de la source

de courant.

iv : Tension simple de la phase d’entrée i,  c,b,ai

dcV : Tension continue intermédiaire fictive

clampV : Tension aux bornes du condensateur du circuit clamp

sV : Vecteur instantané des tensions de sortie

eV : Vecteur instantané des courants d’entrée

Vg : Valeur efficace de la tension du réseau

sV : Vecteur des tensions de sortie sur l’axe 

sV : Vecteur des tensions de sortie sur l’axe 

oV : Vecteur des tensions de sortie nulle

ventv : Vitesse du vent

W
W : Troisième phase de sortie

Φ

s : Vecteur flux statorique de la MADA

ds : Flux statorique sur l’axe direct de la MADA

qs : Flux Statorique sur l’axe quadratique de la MADA
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r : Vecteur flux rotorique de la MAS

rd : Flux rotorique sur l’axe direct de la MAS

rq : Flux rotorique sur l’axe quadratique de la MAS

s : Phase initiale du courant de sortie

Δ
 : Coefficient de forme du volant d’inertie

Θ

c : Angle du vecteur spatial de courant de référence dans le secteur où celui-ci se trouve

av , bv et cv : Angles électriques des tensions des phases A, B et C, respectivement

a , b et c : Angles électriques des courants des phases A, B et C, respectivement

su , sv et sw : Angles électriques des tensions des phases U, V et W, respectivement



 : Rendement de l’aérogénérateur

Ω

vol : Vitesse de rotation du volant d’inertie

ΩIM : Vitesse mécanique de la MAS

t : Vitesse mécanique de la turbine

cmé : Vitesse mécanique de la MADA

e : Pulsation des grandeurs d’entrée du convertisseur matriciel

s : Pulsation des grandeurs de sortie du convertisseur matriciel

sg : Pulsation des grandeurs statorique de la MADA

r : Pulsation des grandeurs rotorique de la MADA

IMs : Pulsation des grandeurs statorique de la MAS

Ψ

e : Déphasage tension-courant d’entrée

s : Déphasage tension-courant de sortie



 : Densité de l’air



 : Angle de calage des pales


 : Rapport de vitesse de la turbine
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Abréviations

AC/DC/AC : Alternative/Continue/Alternative

AC/AC : Alternative/Alternative

CSC : Redresseur de courant

DC\AC : Continue/Alternative

FP: Facteur de puissance

IGBT : Transistor bipolaire à grille isolée

IMC : Convertisseur matriciel indirect

IMC3n : Convertisseur matriciel indirect à trois niveaux

LVV : Vecteurs tensions grands

MADA : Machine asynchrone à double alimentation

MAS : Machine asynchrone

MC : Convertisseur matriciel

MLI : Modulation de largueur d’impulsions

MPPT : Technique d’extraction du maximum de la puissance

MVV : Vecteurs tensions moyens

NPC VSI : Onduleur de tension à trois niveaux à structure NPC

NPC : Point neutre flottant

NTV SVM : Modulation vectorielle des trois vecteurs fictifs les plus près

RBIGBT: IGBT à blocage inverse

SISE : Système inertiel de stockage d’énergie

SVM : Modulation vectorielle

SVV : Vecteurs tensions petits

VSI : Onduleur de tension

ZVV : Vecteurs tensions nuls
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Introduction générale

Bien que la conversion indirecte de fréquence en utilisant une cascade Redresseur-
Filtre-Onduleur soit une technique bien établie, la conversion directe est toujours peu
connue, même si dans beaucoup d'applications d'entraînements à courant alternatif, il est
souhaitable de remplacer le convertisseur de tension conventionnel AC/DC/AC par un
convertisseur plus compact, tout en gardant de bonnes formes d'ondes entrée/sortie et la
possibilité de réglage du facteur de puissance à l’entrée.

En effet, les récentes avancées en électronique de puissance ont permis l’émergence
du convertisseur matriciel (MC) permettant une conversion directe AC/AC. Dans la variété
de publication, le convertisseur matriciel a été appelé aussi « Venturini-Converter »,
« Forced Commutated Cycloconverter », « Unrestricted Frequency Changer » ou « Direct
Frequency Changer ». Jusqu'à présent, l’intérêt pour ce convertisseur était d’une nature
plutôt académique et ainsi il existe très peu de produit commercialisé du convertisseur
matriciel en adéquation aux efforts fourni dans de nombreux laboratoires de recherche.

Les raisons de cette évolution sont d’une part la complexité élevée de la commande
et d’autre part la tension de sortie réduite par rapport aux solutions conventionnelles.
Néanmoins, on peut considérer les difficultés posées par une réalisation pratique d’un tel
convertisseur, notamment par la commutation du courant et par la protection du circuit de
puissance, comme raisons principales pour l’intérêt relativement faible que l’on a
témoigné pour le convertisseur matriciel dans le passé.

En revanche, le convertisseur matriciel possède plusieurs avantages par rapport aux
convertisseurs conventionnels. Etant donné qu’il s’agit d’un convertisseur de fréquence
direct, le circuit intermédiaire continu caractérisant les convertisseurs conventionnels n’est
pas nécessaire. Les éléments passifs de stockage d’énergie qui forment le circuit
intermédiaire sont éliminés. Il est ainsi possible de réduire considérablement l’effort
constructif et le volume du convertisseur.

Mis à part le filtre d’entrée, il est donc possible d’intégrer tout le circuit de puissance
dans un module à semiconducteurs. La durée de vie du convertisseur, qui est déterminée
essentiellement par la durée de vie des condensateurs électrolytiques, n’est pratiquement
pas limitée. Les valeurs des condensateurs du filtre d’entrée restant seuls indispensables
pour le fonctionnement donc les valeurs restent relativement faibles.

La topologie matricielle d’un convertisseur de fréquence a été mentionnée en 1976
par L.Gyugyi et B.R.Pelly [Gyu 76]. Ensuite, en 1980, M.Venturini a présenté une étude
théorique détaillée sur le sujet [Ven 80_1]. En 1988, le même auteur a présenté des
résultats d’une première réalisation d’un convertisseur matriciel. Comme résultat
significatif théorique de son travail, il a obtenu la preuve analytique que le rapport
maximum de tension entre la tension de sortie et la tension d’entrée est limité à 0.866. En
plus, il a proposé une topologie anti-parallèle des commutateurs bidirectionnels et une
stratégie de commande adaptée afin de rendre la commutation du courant moins critique.

Toujours en 1988, C.Neft et C.D.Schauder ont publié des résultats sur une réalisation
d’un système d’entraînement par moteur asynchrone alimenté par un convertisseur
matriciel [Nef 92]. Dans le cadre de ce travail, le principe d’une conversion de fréquence
par une tension intermédiaire fictive a été introduit. Bien que le rapport de tensions n’a pas



Introduction générale

2

été optimisé, ce principe a permis de moduler le courant d’entrée d’une forme sinusoïdale
en imposant un facteur de puissance unitaire à l’entrée du convertisseur.

En 1993, P.Wheeler et D.A.Grant ont analysé le convertisseur matriciel par rapport
aux aspects pratiques d’une réalisation en reprenant la topologie des commutateurs anti-
parallèles et en développant une stratégie pour la commutation sure du courant en régime
permanent de fonctionnement du convertisseur [Whe 93].

La modulation par phaseurs spatiaux avec un rapport de tension optimisé a été
étudiée par L.Huber et D.Borojevic en 1995 [Hub 95].

A partir de 1996, le nombre de travaux de recherche qui ont été édités pour imposer
ce convertisseur dans le secteur industriel ne cesse d’augmenter. Ces derniers se
concentrent principalement sur la commutation sûre des commutateurs bi-directionnels
[Kol 02][Wei 01], les techniques de commande [Jus 03] et les applications du
convertisseur matriciel [Nik 05][Wei 03]. Cependant, ce convertisseur n'a pas été
largement accepté par l'industrie. Ceci est lié certainement aux problèmes de
commutation rencontrés dans cette structure, ce qui exige un circuit de commande
complexe aussi bien qu'un circuit snubber bipolaire pour protéger la structure contre la
commutation fausse. Plusieurs solutions ont été publiées pour résoudre ce problème
[Klu 02], mais elles présentent généralement un procédé de commutation multi-étapes ou
un circuit additionnel de protection, qui augmente en grande partie la complexité du
convertisseur. Une autre solution s’est distinguée par la modification de la topologie du
convertisseur toute en gardant les mêmes caractéristiques originales du convertisseur
matriciel [Kol 02]. La topologie en question a été appelée « Indirect Matrix Converter »,
« Dual Bridge Matrix Converter », « Sparse Matrix Converter ». Le terme adopté avec la
notation française pour designer cette structure tout au long de cette étude est
Convertisseur matriciel indirect (IMC).

Le but du présent travail est premièrement la modélisation et la commande du
convertisseur direct AC/AC et deuxièmement l’analyse des problèmes de commutation
dans cette structure et d’éventuelles solutions qui permettent d’y remédier. Enfin, une
application attractive du convertisseur matriciel à la conduite de la machine asynchrone
dans un système de production d’énergie électrique d’origine éolienne est proposée.

Au chapitre 1 du présent rapport de thèse, nous présenterons la modélisation du
convertisseur matriciel, en élaborant son modèle de connaissance sans a priori sur la
commande en utilisant le réseau de Petri, et son modèle de commande au sens des valeurs
moyennes en vue de la commande.

Au chapitre 2 quelques stratégies de commande du convertisseur seront exposées et
analysées. L’étude par simulation est effectuée sous l’environnement Simulink du Matlab.

Le chapitre 3 introduira les commutations dans le convertisseur matriciel, après une
description des différentes configurations possibles des commutateurs bidirectionnels, une
attention particulière sera portée sur le problème de commutation dans le convertisseur
matriciel réalisé par des commutateurs à deux interrupteurs en antiparallèle. Nous
terminons, ce chapitre, par les différentes techniques adoptées pour remédier au problème
de commutations dans le MC.

Le chapitre 4 présente quelques topologies du convertisseur matriciel indirect, nous
commencerons par examiner les différentes topologies possibles pour réaliser le
convertisseur IMC. Un algorithme de commande MLI adapté sera ensuite implémenté.
Afin de vérifier sa faisabilité, des simulations numériques sont prévues. Nous terminerons,
dans la perspective de développement des structures multi-niveaux du convertisseur
matriciel, nous présenterons la topologie IMC à trois niveaux et son algorithme de
commande.
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L’objectif du chapitre 5 concernera, dans un premier temps, l’étude et la modélisation
de diverses parties du système éolien à vitesse variable munie d’un dispositif de stockage
inertiel. Dans un second temps, les différentes approches de commande pour chaque partie
sont fournies. Enfin, la présentation des simulations numériques du comportement
dynamique du système global étudié ainsi qu’une interprétation des résultats obtenus avec
un accent particulier sur les performances du système grâce à l’introduction du
convertisseur matriciel.

On terminera par une conclusion du travail réalisé ainsi que quelques idées en
perspectives.
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Chapitre 1

Modélisation du convertisseur matriciel

1.1 Introduction

Le convertisseur matriciel est une nouvelle topologie de convertisseurs de fréquence
directe. Il permet d’obtenir un système de tensions variables en amplitude et en fréquence à
partir des tensions fixes du réseau d’alimentation industriel. Ceci est réalisé par une
matrice d’interrupteurs de puissance bidirectionnels, en courant et en tension, reliant
chaque phase d’entrée à chaque phase de sortie.

On parle d’une conversion directe de fréquence parce que la conversion est réalisée
sans circuit intermédiaire servant à un stockage d’énergie.

Les principaux avantages de ce convertisseur sont :
 Une large gamme de fréquence de sortie ;
 le facteur de puissance à la sortie peut varier librement en fonction du point de

fonctionnement de la charge ;
 un spectre de harmoniques bas rang faible aussi bien que pour les courants de

sortie que d’entrée ;
 le facteur de puissance à l’entrée peut être unitaire, de plus il peut être imposé par

la commande, ceci est cependant lié à une diminution de la tension maximale de
la sortie qui diminue avec le cosinus du déphasage ;

 possibilité de travail dans les deux sens donc dans les quatre quadrants du plan
tension–courant.

Le convertisseur direct de fréquence utilisé, est composé de neuf interrupteurs, cela
conduit à avoir 29 = 512 différentes combinaisons possibles d’états des commutateurs de la
topologie. Néanmoins, il est pratiquement impossible d’appliquer toutes ces différentes
combinaisons, et ce à cause des deux contraintes suivantes :
 On ne doit jamais fermer plus d’un seul commutateur par groupe d’une phase de

sortie. Cela évite la mise en court-circuit deux tensions d’alimentation.
 Il ne faut pas ouvrir tous les commutateurs d’un groupe d’une phase de sortie,

autrement le courant serait interrompu dans cette phase ; à cause de la charge
inductive, la continuité du courant de sortie doit être assurée à chaque instant.

En respectant les règles précédentes, cela nous conduit à réduire le nombre de
combinaisons à 33 = 27 réalisables.

Le présent chapitre est consacré au convertisseur matriciel. En premier lieu, on
présentera le schéma électrique du convertisseur matriciel. En second, la modélisation du
filtre d’entrée sera exposée. En troisième lieu, le modèle de fonctionnement du
convertisseur, en mode complètement commandable, en utilisant les réseaux de Petri sera
développé. Enfin, on aboutira au modèle de connaissance et de commande du
convertisseur.
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1.2 Modélisation du convertisseur matriciel triphasé/triphasé

1.2.1 Présentation
Le convertisseur matriciel triphasé/triphasé, permet d’obtenir un système triphasé de

tensions variables en amplitude et en fréquence à partir des tensions fixes de réseau
d’alimentation industriel. Ceci est réalisé par une matrice de neuf (3x3) interrupteurs
reliant chaque phase d’entrée (A, B, C) à chaque phase de sortie (U, V, W). Le schéma
électrique du convertisseur matriciel est montré sur la figure 1.1.

1.2.2 Modélisation du filtre d’entrée
Pour l’analyse du filtre, on utilisera au schéma équivalent monophasé qui est montré

par la figure 1.2.

Fig.1.1 Schéma électrique du convertisseur matriciel

Fig.1.2 Schéma équivalent monophasé du filtre avec une résistance d’amortissement
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Le calcul du courant si est décomposé en deux parties :

La première partie est le calcul du courant 1si qui représente la composante de si dû

uniquement à la tension sv , on trouve

fLf
C

L

C

L

C

f

ss

rjXr
X

X

X

X

X

r
j

vi

f
f

f

f

f

f





1 (1.1)

Ce courant circule aussi si le courant d’entrée du convertisseur est égal à zéro. Il peut
être interprété alors comme le courant « à vide » du filtre. En introduisant la normalisation
sur la fréquence de résonance o :

f

f

C

L

o X

X





(1.2)

ainsi que le facteur d’amortissement D

ff CL
f

XX
r

D
2

1
 (1.3)

On obtient finalement la fonction de transfert complexe

fofof
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rPrDPr

P
D

P

v

i
F

22

2

1
1

2

2








 (1.4)

La deuxième composante du courant si , 2si est le courant qui est causé par le

courant de la charge chi .

fLf
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L

Lf
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rjXr
X

X

jXr
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f
f

f

f




2 (1.5)

En introduisant, comme avant, la fréquence de résonance o et le facteur

d’amortissement D, on obtient après quelques transformations la fonction de transfert
complexe :

22

2
2

2
2

2

oo

oo

ch

s
f

PDP

PD

i

i
F




 (1.6)

Pour compléter la modélisation, il manque encore la tension v à la sortie du filtre.

Cette tension servira comme tension d’alimentation du convertisseur matriciel. Elle se
détermine selon la relation :
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


 (1.7)

Le schéma bloc du modèle complet du filtre est montré dans la figure 1.3

Le calcul des paramètres du filtre est donné en Annexe A.

1.2.3 Fonctionnement du convertisseur matriciel
Les commutateurs de puissance utilisés dans ce convertisseur sont bidirectionnels en

courant et en tension (fig.1.4). C’est-à-dire, ils permettent de conduire le courant dans les
deux sens et de bloquer les tensions des deux polarités. Dans notre étude, nous supposons
que chaque commutateur est modélisé par un interrupteur bidirectionnel commandable à
l’ouverture et à la fermeture (figure 1.4).

Nous supposons également que :
 La commutation des interrupteurs est supposée parfaite.
 La chute de tension aux bornes des semi-conducteurs est négligeable devant la

valeur des tensions d’alimentation.
Le convertisseur se simplifie à une matrice (3x3) de neuf interrupteurs de puissance.

Le schéma de principe du convertisseur matriciel est montré à la figure 1.5 ; pour chaque
cellule de commutation, il faut qu’à un instant donné, on ait un et un seul interrupteur qui
soit fermé afin d’éviter le circuit ouvert pour la source de courant et le court-circuit pour la
source de tension.

+

_
1fE

2fE

+

+

3fE
sv

chi

1si

2si
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v

Fig.1.3 Schéma bloc pour la modélisation du filtre
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Fig.1.4 Interrupteur bidirectionnel équivalent
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Les notations retenues sont les suivantes :

 av , bv et cv : Tensions simples des phases A,B,C par rapport au neutre N de la

source de tension.
 suv , svv et swv : Tensions simples des phases U,V,W par rapport au neutre N’ de la

source de courant.
 suu , svu et swu : Tensions simples des phases U,V,W par rapport au neutre N de la

source de tension.
 isu, isv, isw désignent les vecteurs instantanés des courants commutés issus des

sources de courant. La somme de ces courants est supposée nulle.
 ia, ib, ic désignent les vecteurs instantanés des courants modulés.

1.2.3.1 Fonctionnement d’une cellule de commutation du MC
Les cellules de commutation ainsi définies précédemment possèdent une

symétrie fonctionnelle, et par suite une symétrie par rapport à la commande. Une
cellule de commutation présente quatre configurations possibles (fig.1.6). Chacune des
configurations est caractérisée par des grandeurs électriques comme le montre le
tableau 1.1.

sui svi swi
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cuS
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bvS

cvS
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N 

suv svv swv

swu

Cellule de commutation
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



sav

sbv

scv

fL

fC

av

bv

cv

sai

sbi

sci

fL

fL

C

B



A

suu
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Fig.1.5 Représentation d’un convertisseur matriciel triphasé
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Tableau 1.1 Grandeurs électriques caractérisant chaque configuration possible d’une cellule.

Configuration La grandeur électrique qui la caractérise

0E 0sui

1E asu vu 

2E bsu vu 

3E csu vu 

N

ai

bi

ci

sui

auS

buS

cuS

suv

suu

av

bv

cv

N Configuration 0E

N

ai

bi

ci

sui

auS

buS

cuS

suv

suu

av

bv

cv

N 
Configuration 1E

N

ai

bi

ci

sui

auS

buS

cuS

suv

suu

av

bv

cv

N 
Configuration 3E

Fig.1.6 Les quatre configurations possibles d’une cellule de commutation du MC
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1.2.3.2 Réseau de Petri d’une cellule de commutation du convertisseur matriciel
Après avoir déterminé les configurations possibles d’une cellule de commutation du

convertisseur matriciel, on peut déterminer le réseau de Petri correspondant à son
fonctionnement décrivant les différentes transitions possibles.

Le réseau de Petri associé au fonctionnement d’une cellule du convertisseur matriciel
est présenté à la figure 1.7. L’analyse des conditions de transition entre les différentes
configurations déterminées précédemment donne les réceptivités du réseau de Petri de
fonctionnement d’une cellule de commutation du MC.

La variable MNR représente la réceptivité de transition de la configuration ME à la

configuration NE . Ces différentes réceptivités sont données comme suit :

   1010  auT&ER

   1020  buT&ER

   1030  cuT&ER

   0110  sui&ER

     10112  buau T&T&ER

     10113  cuau T&T&ER

   0220  sui&ER

     10221  aubu T&T&ER

     10323  cubu T&T&ER

   0330  sui&ER

     10331  aucu T&T&ER

     10332  bucu T&T&ER

Dans le cas où les transitions entre ces différentes configurations possibles dépendent
uniquement de la commande externe (commande des bases des semi-conducteurs), le
convertisseur est dit en mode commandable. Nous supposerons par la suite que cette
condition est toujours vérifiée.

1.2.4 Fonction de connexion des interrupteurs
On définit la fonction de connexion ijF de chaque interrupteur ijS comme étant une

fonction qui décrit l’état ouvert ou fermé de celui-ci :

10R
0E

1E

2E 3E

01R

32R

23R

13R31R
02R20R

21R

12R

30R
03R

Fig.1.7 Réseau de Petri de fonctionnement d’une cellule de commutation
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









fouvertestSurinterruptel'siF

ferméestSurinterruptel'siF

ijij

ijij

0

1
(1.8)

Avec  c,b,ai et  w,v,uj

1.2.5 Fonctions génératrices de connexion des interrupteurs

On définit la fonction génératrice de connexion g
ijF des interrupteurs ijS comme étant

la valeur moyenne sur une période de commutation ( seqT ) supposée infiniment petite[Gui

94]:

   
 

0

1

.
1


















 

seq

seq

seq T

Tk

kT

ij
seq

g
ij dttF

T
tF (1.9)

avec ,Nk    10  tF g
ij .

1.2.6 Modèle de connaissance du convertisseur matriciel

- Commande complémentaire
Afin d’éviter les courts-circuits des sources de tension, et pour que le convertisseur

soit totalement commandable, on adopte la commande complémentaire suivante
1 cubuau TTT (1.10)

avec auT la commande externe des transistors aupS et aunS de l’interrupteur auS

Avec la commande complémentaire ainsi définie et en mode commandable, le réseau
de Petri du fonctionnement d’une cellule de commutation du convertisseur matriciel se
simplifie de quatre configurations à trois configurations. Le réseau de Petri obtenu dans ces
conditions est représenté à la figure 1.8.

- Fonction de conversion
Les fonctions de conversion sont des coefficients permettant en général d’établir une

relation entre grandeurs commutées et grandeurs modulées de même nature. Ces
coefficients se rangent dans une matrice dite matrice de conversion.

1E

2E 3E

32R

23R

13R

31R

21R

12R

Fig.1.8 Réseau de Petri de fonctionnement d’une cellule du convertisseur
matriciel en mode commandable.
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Dans ce cas, on a deux sous matrices de conversion, une pour les tensions et l’autre
pour les courants.
On a :



















































c

b

a

cwbwaw

cvbvav

cubuau

sw

sv

su

v

v

v

.

FFF

FFF

FFF

u

u

u

(1.11)



















































sw

sv

su
T

cwbwaw

cvbvav

cubuau

c

b

a

i

i

i

.

FFF

FFF

FFF

i

i

i

(1.12)

Les tensions swsvsu v,v,v sont données en fonction des tensions swsvsu u,u,u comme

suit :

 

 

 



















susvswsw

swsusvsv

swsvsusu

uuu.v

uuu.v

uuu.v

2
3

1

2
3

1

2
3

1

(1.13)

Des relations (1.4) et (1.6), on peut écrire :

      

      

      



















ccucvcwbbubvbwaauavawsw

ccwcucvbbwbubvaawauavsv

ccwcvcubbwbvbuaawavausu

vFFF.vFFF.vFFF.v

vFFF.vFFF.vFFF.v

vFFF.vFFF.vFFF.v

222
3

1

222
3

1

222
3

1

(1.14)

Pour le convertisseur matriciel, le vecteur des grandeurs modulées est :

 Tcbaswsvsu iiiuuu

Le vecteur des grandeurs commutées est :

 Tswsvsucba iiivvv

Donc pour le système global on écrit :

  

















































































sw

sv

su

c

b

a

tN

cwbwaw

cvbvav

cubuau

cwbwaw

cvbvav

cubuau

c

b

a

sw

sv

su

i

i

i

v

v

v

FFF

FFF

FFF

FFF

FFF

FFF

i

i

i

u

u

u

  
000

000

000

000

000

000

(1.15)
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Après avoir défini la matrice de conversion   tN du convertisseur matriciel, on peut

présenter (figure 1.9) le modèle de connaissance de ce convertisseur en mode totalement
commandable.

Le modèle de connaissance de ce convertisseur se décompose en deux parties
distinctes (figure 1.9) :

 Une partie commande qui met en évidence les conditions d’ouverture et de
fermeture des interrupteurs et établit la relation entre les fonctions de connexion et
les fonctions de conversion.

 Une partie opérative qui détermine l’évolution des variables continues affectées par
la fonction de conversion. Cette partie se décompose alors en un bloc discontinu
décrivant l’effet des fonctions de conversion sur les grandeurs électriques et un bloc
continu contenant les équations d’état associées aux sources et aux éléments
passifs.

1.2.7 Modèle de commande du convertisseur matriciel

Le modèle de connaissance global présenté précédemment (fig.1.8) est bien adapté à
la simulation, et donc à la validation des stratégies de commande. Mais, il fait intervenir
des variables de natures différentes (des variables discrètes liées au fonctionnement en
commutation et des variables continues issues de la partie opérative). Ce qui rend ce
modèle non adapté à la commande.

Pour passer du modèle de connaissance du convertisseur matriciel à son modèle de
commande, on fait appel à la notion de fonction génératrice de connexion définie
précédemment (relation 1.9). On définit la matrice génératrice de conversion   tN g

comme suit [Gui 94]:

    
 

0

.1

.

.
1


















 

seq

seq

seq T

Tk

Tkseq
g dttN

T
tN (1.16)

Fig.1.8
modèle d'état de la charge
et de la source d'entrée du

convertisseur

Bloc continu

 ijT  ijF   tN

Partie Commande Partie Opérative

Réseau de Petri

Relation (1.15)
Relations de
conversions



























sw

sv

su

c

b

a

i

i

i

v

v

v



























c

b

a

sw

sv

su

i

i

i

v

v

v

Bloc discontinu

Fig.1.9 Modèle de connaissance du convertisseur matriciel
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Les fonctions génératrices permettent l’approximation du bloc discontinu, de la partie
opérative, par un bloc continu. Le modèle ainsi obtenu est un modèle au sens des valeurs
moyennes.

En utilisant ces fonctions génératrices de connexion et de conversions, on aboutit au
système suivant :

  


















































































sw

sv

su

c

b

a

tN

g
cw

g
bw

g
aw

g
cv

g
bv

g
av

g
cu

g
bu

g
au

g
cw

g
bw

g
aw

g
cv

g
bv

g
av

g
cu

g
bu

g
au

c

b

a

sw

sv

su

i

i

i

v

v

v

FFF

FFF

FFF

FFF

FFF

FFF

i

i

i

u

u

u

g

  
000

000

000

000

000

000

(1.17)

En appliquant la relation (1.17), on aboutit au modèle de commande global du
convertisseur matriciel en mode totalement commandable, où toutes les grandeurs sont
continues (figure 1.10).

1.3 Conclusion

Dans ce chapitre, on a présenté le filtre d’entrée ainsi que les différentes
configurations d’une cellule de commutation du convertisseur matriciel en exposant le
réseau de Petri correspondant à son fonctionnement en mode normal et en mode
commandable. On a montré également que du fait qu’on a modélisé l’interrupteur du
convertisseur matriciel (constitué de deux transistors et deux diodes) par un commutateur
bidirectionnel en courant et en tension a permis de réduire largement le nombre de
configurations possibles du convertisseur matriciel. Ainsi le choix de la commande
complémentaire ainsi définie est justifié.

Fig.1.8
modèle d'état de la charge
et de la source d'entrée du

convertisseur

Bloc continu

 ijT  ijF   tNg

Partie Commande Partie Opérative

Réseau de Petri

Relation
(1.17)

Relations de
conversions
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






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su

c

b

a

i
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i
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v



























c

b

a

sw

sv

su

i

i

i

v

v

v

Bloc continu

Fig.1.10 Modèle de commande du convertisseur matriciel
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En vue de la commande du convertisseur matriciel, on a élaboré son modèle de
connaissance et de commande. On a montré qu’en utilisant les fonctions génératrices, on
aboutit à un modèle homogène où toutes les grandeurs sont continues.
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Chapitre 2

Stratégies de commande du convertisseur matriciel

2.1 Introduction

Dans ce chapitre, on étudiera deux méthodes de modulation qui permettront de
réaliser la commande par pulsation des commutateurs du convertisseur matriciel. La
première portera sur l’algorithme de Venturini et la deuxième sur la modulation par
phaseurs spatiaux.

La première méthode, algorithme de Venturini, est très répandue parce qu’elle est la
première méthode conçue spécialement pour la commande du convertisseur matriciel. Elle
est caractérisée par sa formulation mathématique ardue et elle suppose que les tensions
d’entrée du convertisseur équilibrées et parfaitement sinusoïdales [Ven 80_1][Ven 80_2].

La deuxième méthode, la modulation par phaseurs spatiaux est une commande en
tension, le principe consiste à imposer une succession des phaseurs de tensions de phase à
l’aide d’un ensemble de vecteurs de commutations qui est déterminée à l’avance. La
sélection des vecteurs est réalisée par la commande en fonction des consignes de la tension
de sortie et du courant d’entrée. Comme la sélection des vecteurs de commutation, ainsi
que leur application avec le bon rapport temporel, est une tâche relativement complexe,
cette méthode est surtout convenable pour le traitement par un microprocesseur [Cha 04].

2.2 Méthode de modulation de Venturini

2.2.1. Principe de la méthode

La sélection de chaque phase d’entrée durant une séquence forme les signaux
(tension de sortie et courant d’entrée) de sortie du convertisseur pour des périodes bien
définies dans le temps. La tension de sortie est formée à partir de segments des trois
tensions d’entrée. Le courant d’entrée est formé de segments des trois courants de sortie.
Dans le but de déterminer le comportement du convertisseur matriciel à des fréquences de

sortie inférieures à la fréquence de commutation (
seqT

1
), un cycle de commutation peut

être défini pour chaque interrupteur (exemple :  
seq

au
au

T

t
tF  , tel que aut se réfère à

l’interrupteur qui lie la ligne d’entrée A et la ligne de sortie U ).

Ces fonctions continues du temps peuvent être alors utilisées pour définir et
comparer les stratégies de modulation. On a alors les systèmes d’équations suivants :
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- Tensions de sortie :

     
     
     

  



















































c

b

a

tF

cwbwaw

cvbvav

cubuau

sw

sv

su

v

v

v

tFtFtF

tFtFtF

tFtFtF

u

u

u

.

  

(2.1)

- Courant d’entrée :

     
     
      


















































sw

sv

su
T

cwbwaw

cvbvav

cubuau

sc

sb

sa

i

i

i

tFtFtF

tFtFtF

tFtFtF

i

i

i

(2. 2)

Les équations (2.1) et (2.2) peuvent être présentées sous une forme plus compacte ou

  tF représente la matrice de connexion :

       

        











titFti

tv.tFtv

s
T

e

es

(2.3)

Il y a seulement une ligne d’entrée qui peut être connectée à n’importe quelle ligne
de sortie du convertisseur matriciel et à n’importe quel moment dans le temps. Cette
contrainte peut être exprimée comme suit :

      1
,, ,, ,,

  
  

tFtFtF
cbaj cbaj cbaj

jwjvju
(2.4)

Soit le système de tensions d’entrée  Tscsbsa vvv et le système de courants de sortie

 Tswsvsu iii :

 





























































3

4
cos

3

2
cos

cos

.









t

t

t

V

v

v

v

e

e

e

em

sc

sb

sa

(2.5)

 

































































3

2
cos

3

2
cos

cos









ss

ss

ss

sm

sw

sv

su

t

t

t

I

i

i

i

(2.6)

Avec :

smem IV , : Amplitudes de la tension d’entrée et du courant de sortie respectives du

convertisseur matriciel.
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se  , : Pulsation des grandeurs d’entrée et de sortie respectives du convertisseur

matriciel.

s : Déphasage entre la tension et le courant de sortie du convertisseur matriciel.

Le but est de trouver une matrice de connexion  tF , qui lie les grandeurs de sortie

aux grandeurs d’entrée du convertisseur matriciel, tel que :
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Où q est le rapport de transformation entre la tension d’entrée et de sortie du convertisseur

matriciel.
Avec :

e : Déphasage entre la tension et le courant d’entrée du convertisseur matriciel.

Une des deux solutions à ce problème trouvée par Alesina et Venturini [Alu 89] et
adoptée pour la modulation s’écrit:
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Avec esm  

L’utilisation de cette méthode nous mène à une valeur maximale de 0.5 pour le
rapport de transformation  q que le convertisseur peut atteindre [Ven 80_1].

Les fonctions de modulation peuvent être écrites comme suit :
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Avec :
cbai ,, et wvuj ,,
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La tension maximale de sortie a été augmentée à 86% de la tension d’entrée par la
modification de la tension de sortie désirée, en incluant l’harmonique d’ordre trois (03) de
la tension d’entrée et celle désirée [Alt 01]. L’allure de la tension de sortie désirée parcourt
presque toute l’enveloppe de la tension d’entrée. Cet harmonique d’ordre trois va être
éliminé dans une charge triphasée. Dans ce cas l’équation (2.10) devient :
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Avec:
cbai ,, et wvuj ,,

3

4
,

3

2
,0


 i pour cbai ,,

La limitation du rapport de transformation à 86%, a souvent été citée comme un
inconvénient majeur du convertisseur matriciel. En effet, il constitue vraiment un problème
lorsqu’on à utiliser une charge à partir d’une alimentation appropriée. Si on a la possibilité
de spécifier la tension de la charge, alors la limitation du rapport de transformation ne sera
plus un problème.

2.2.2. Résultats de simulation et interprétation
Une étude par simulation numérique du comportement dynamique du MC

commandé par la méthode de Venturini est réalisée. Ce convertisseur alimente une charge
R-L triphasée équilibrée à partir d’une source de tension triphasée équilibrée. Les
paramètres de simulation sont :
Valeur efficace des tensions d’entrée : 220V ; inductance du filtre d’entrée : 127μH ;
capacité du filtre d’entrée : 21.94μF ; résistance de la charge : 8Ω ; inductance de charge :
10mH ; fréquence d’entrée : 50Hz ; fréquence de sortie variable: 25Hz, 50Hz et 75Hz ;
fréquence de hachage : 10kHz.
Pour la fréquence de sortie Hzf s 25 les courbes sont données par les figures 2.1.

Pour la fréquence de sortie Hzf s 50 les courbes sont données par les figures 2.2.

Pour la fréquence de sortie Hzf s 75 les courbes sont données par les figures 2.3.

On constate pour cette stratégie que :
• Pour les valeurs de l’indice de modulation m, on n’a aucune symétrie et donc il existe des
harmoniques pairs et impairs (figures 2.1.a, 2.2.a et 2.3.a).
• Les harmoniques de tensions se regroupent en familles centrées autour des fréquences
multiples de celle des grandeurs de sortie sfm. . La première famille centrée autour de la

fréquence sfm. est la plus importante du point de vue amplitude.

• L’augmentation de l’indice de modulation m permet de repousser les harmoniques vers
des fréquences élevées (figures 2.1.a, 2.2.a et 2.3.a).
• Le rapport de tensions q , permet un réglage linéaire de l’amplitude du fondamental de

0q à 86.0q (figures 2.12.b, 2.13.b et 2.14.b).

• Le taux d’harmonique diminue quand le rapport de tensions q augmente.
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Fig.2.1.a Caractéristiques de la tension simple de sortie vsu du convertisseur matriciel
commandé par l’algorithme de Venturini pour q=0.7, fs=25Hz

Fig.2.1.b Caractéristiques de la tension simple de sortie vsu du convertisseur matriciel
commandé par l’algorithme de Venturini pour m=21, fs =25Hz
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Fig.2.2.b Caractéristiques de la tension simple de sortie vsu du convertisseur matriciel
commandé par la modulation vectorielle pour m=21, fs =50Hz
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Fig.2.2.a Caractéristiques de la tension simple de sortie vsu du convertisseur matriciel
commandé par l’algorithme de Venturini pour q=0.7, fs=50Hz
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Fig.2.3.a Caractéristiques de la tension simple de sortie vsu du convertisseur matriciel
commandé par l’algorithme de Venturini pour q=0.7, fs=75Hz
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Fig.2.14.b Caractéristiques de la tension simple de sortie vsu du convertisseur matriciel
commandé par l’algorithme de Venturini pour m=21, fs =75Hz
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2.3 Modulation vectorielle

2.3.1 Principe

La modulation vectorielle (SVM) des convertisseurs d’électronique de puissance est
très souvent utilisée dans les entraînements à vitesse variable. L’objectif de cette stratégie
de commande est de synthétiser les tensions de sortie par des tensions d’entrée et les
courants d’entrée par des courants de sortie.

La modulation vectorielle pour le convertisseur matriciel, décrit un circuit équivalent
fictif combinant deux étages, étage onduleur et étage redresseur, qui sont liés par une
tension continue intermédiaire fictive dcV (figure 2.4).

L’étage onduleur est composé de six interrupteurs de S7 à S12 et celui du redresseur
de six interrupteurs de S1 à S6, sans aucun élément de stockage d’énergie, le circuit
équivalent fournit en soi des possibilités bidirectionnelles de transfert de la puissance en
raison de sa topologie symétrique.

L’idée fondamentale de la modulation vectorielle est de découpler entre la commande
des courants d’entrée et la commande des tensions de sortie, en utilisant cette approche, la
matrice de transfert  T est définie, pour le convertisseur comme suit :
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. (2.12)

Où la matrice  I est la matrice de transfert de l’onduleur et  R celle du redresseur.

Fig.2.4 Circuit équivalant du convertisseur matriciel
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Les tensions de phase de sortie sont obtenues à partir des tensions de phase d’entrée
par la combinaison des états des interrupteurs de l’onduleur S7 ~S12 et les états des
interrupteurs du redresseur S1~S6. La première rangée de (2.12) représente la phase U de
sortie construite par les phases A, B et C d’entrée, cette expression mathématique peut être
interprétée graphiquement par la figure 2.5.

2.3.2. Commande de l’étage onduleur
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Fig.2.5 Le rapport entre le circuit équivalent et le convertisseur matriciel dans la phase A

Fig.2.6 L’onduleur du circuit équivalent
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Les tensions de sortie de l’onduleur sont obtenues en multipliant la tension continue
fictive Vdc par les états des interrupteurs qui sont représentés par les éléments de la
matrice  I , et le courant fictif d’entrée idc, est calculé en employant la matrice transposée

 TI de telle sorte que :
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Avec dcndcpdc VVV 

Les tensions de références sont les tensions simples, T
swsvsu vvv ][ , référencées par

rapport au point neutre de la charge (N’), sont données par :
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Afin de simplifier les calculs et représenter les tensions et les courants, la
transformation en deux axes  , est appliquée, et on obtient :
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D’où   sss jVVV et   sss jIII

La transformation complexe des vecteurs instantanés des tensions de sortie sV et

des courants de sortie sI de l’onduleur sont exprimés comme suit :

 swsvsus v.av.avV 2

3

2
 (2.20)

 swsvsus i.ai.aiI 2

3

2
 (2.21)

Avec : 3

2 



.
.j

ea : Opérateur de position à 120°.
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Une analyse combinatoire de tous les états (ouvert ou fermé) des interrupteurs de
l’onduleur S7 à S12 permet d’avoir seulement huit combinaisons possibles pour éviter le
court-circuit de la tension continue fictive Vdc, les huit combinaisons sont divisées en six
vecteurs actifs V1 à V6 et deux vecteurs nuls V0 et V7, et permet de calculer les vecteurs de
tensions correspondant. Les résultats obtenus sont représentés par le tableau 2.1

Tableau 2.1 Etats des interrupteurs et vecteurs de commutation

Vecteurs t

SSS

SSS









12108

1197 suv
svv swv sV sV sV idc

 0011V

t










110

001
3

2 dcV

3

- dcV

3

- dcV

3

.2 dcV
0 0 sui

 0112V

t










100

011
3
dcV

3
dcV

3

2- dcV

3
dcV

3

dcV

3



swi

 0103V

t










101

010
3

- dcV

3

2 dcV

3

- dcV

3

- dcV

3

dcV

3

2

svi

 1104V

t










001

110
3

2- dcV

3
dcV

3
dcV

3

2- dcV
0  sui

 1005V

t










011

100
3

- dcV

3

- dcV

3

2 dcV

3

- dcV

3
dcV

3

4

swi

 1016V

t










010

101
3
dcV

3

2- dcV

3
dcV

3
dcV

3
dcV

3

5

svi

 0000V

t










111

000
0 0 0 0 0 0

 1117V

t










000

111
0 0 0 0 0 0

On remarque que le module du vecteur spatial de tension de sortie est constant pour
tous les vecteurs 1V à 6V est vaut 2/3Vdc et nul pour V0 et V7.

En utilisant la transformation par la matrice [I], l’onduleur peut être commandé en lui
appliquant six vecteurs actifs dans différentes directions, avec une amplitude dépendante
de la tension continue fictive Vdc [Cha 04].

sV et sV prennent un nombre fini de valeurs définissant les limites de six secteurs

dans le plan complexe α, β (figure 2.7).
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Il s’agit alors de déterminer la position du vecteur de consigne dans le repère (α, β) et
le secteur dans lequel il se trouve. Ce secteur est limité par deux vecteurs Vi et Vi+1 (i = 1 à
6) définis dans le tableau (2.1). Les tensions de références sont reconstituées en effectuant
une moyenne temporelle de ces vecteurs.

En imposant les vecteurs V0 à V7 successivement avec un rapport cyclique donné, on
parvient à produire une trajectoire circulaire pour la valeur moyenne du vecteur de la
tension de sortie. La trajectoire angulaire du vecteur tournant ainsi que son module doivent
être maintenus constants pendant une période Tseq de commutation pour obtenir des
tensions de phases qui sont en moyenne sinusoïdales et équilibrées [Cha 04].

Le vecteur de la tension de sortie *
sV est synthétisé à partir de la somme vectorielle

de deux vecteurs actifs adjacents (V1, V2) avec des rapports cycliques qui leurs sont
correspondants. Comme exemple d’application, on définit T1 et T2, des temps d’application
des séquences pour V1 et V2 respectivement. Dans le secteur (1) limité par V1 et V2 on
trouve :

seqseq T

T
et

T

T
d 21 d  

Fig.2.7 Représentation du polygone de commutation des tensions

 1001V 



 1102V 0103V

 0114V

 0015V  1016V

0

1

2

3

4
5

1V





1Vd

2V

2Vd

v

*
sV

Fig.2.8 La position du vecteur de tension de sortie
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2

3
)30cos()sin( 2

2
2

2
*

seqseq
vs

T

T
V

T

T
VV  (2.22)

seq

dc

seq
dcvs

T

TV

T

T
VV 22* .

22

3
.

3

2
)sin(  (2.23)

Donc :

)sin(.)sin(.
3 *2

vvvs
dcseq

mV
VT

T
d   (2.24)

D’où :

seq
vv

T

T
md


   )sin(. (2.25)

)30cos(..)-60sin(. 1
1

v
*  V

T

T
V

seq
s  (2.26)

Donc :

)-60sin(.)-60sin(.
3

vv
*1 

  vs
dcseqseq

mV
VT

T

T

T
d (2.27)

D’où :

T

T
md v


   )-60sin(. v (2.28)

Et en fin on définit *.
3

s
dc

v V
V

m  ; 0<mv<1

Où : vm est le taux de modulation qui définit le rapport de transformation des tensions

désirées à partir de la tension continue fictive et la valeur crête de la tension de sortie.

v est l’angle du vecteur spatial de la tension de sortie.

  ddov d-1  est le rapport cyclique du vecteur nul.

Le vecteur de sortie exprimé dans le secteur où il se trouve nous permet de générer,
par sa projection deux vecteurs Vα et Vβ avec les rapports cycliques dα et dβ correspondant à
V1 et V2 respectivement (figure 2.8) de telle sorte que 1VV  et 2VV  .

Pour minimiser le nombre de commutations, les séquences des deux vecteurs V et

V sont :  V-V-V-V-V o .

La valeur moyenne locale du vecteur de sortie pour une période T de commutation
est définie comme suit :

  V.dV.dV *
s (2.29)

2.3.3 Commande de l’étage redresseur

De la même manière que l’étage onduleur, l’étage redresseur du circuit équivalent
de la figure 2.4 est considéré comme un redresseur connecté à une source triphasé comme
le montre la figure 2.9.
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Les courants d’entrée du redresseur sont obtenus en multipliant le courant fictif idc de
sortie par les états des interrupteurs qui sont représentés par les éléments de la matrice  R .

En même temps, la tension fictive de sortie Vdc est calculée en utilisant la matrice

transposée  TR comme suit :












































dcn

65

43

21

.
i

i

SS

SS

SS

i

i

i
dcp

c

b

a

(2.30)



































c

b

a

dcn

dcp

v

v

v

SSS

SSS

V

V
.

642

531
(2.31)

La transformation complexe des vecteurs instantanés des tensions d’entrée eV et des

courants d’entrée eI de redresseur sont exprimés comme suit :

)vav.av(V cbae
2

3

2
 (2.32)

)i.ai.ai(I cbae
2

3

2
 (2.33)

Les interrupteurs du redresseur S1 à S6 peuvent avoir seulement neuf combinaisons
possibles pour éviter le circuit ouvert, ces neuf combinaisons sont divisées en six vecteurs
actifs du courant d’entrée I1 à I6 et trois vecteurs nuls qui sont représentés par le vecteur I0 .
Le tableau (2.2) résume les états possibles des interrupteurs et les vecteurs de courant qui
leurs correspondent.

Fig.2.9 Redresseur du circuit équivalant

N

ai

bi

ci

av

bv

cv

dcpV

dcnV

1S

2S

3S

4S

5S

6S

A

B

C

dcV
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Tableau 2.2 Etats des interrupteurs et vecteurs de commutation du redresseur

Vecteurs

t

742

531

SSS

SSS









ai bi ci eI eI eI dcV

 abI1

t










010

001
idcp idcn 0 1 3

1
-

6
-


ba vv 

 acI2

t










100

001
idcp 0 idcn 1 3

1

6



ca vv 

 bcI3

t










100

010
0 idcp idcn 0 3

2

2



cb vv 

 baI4

t










001

010
idcn idcp 0 -1 3

1

6

5

ab vv 

 caI5

t










001

100
idcn 0 idcp -1 -

3

1

6

5
-

ac vv 

 cbI6

t










010

100
0 idcn idcp 0 -

3

2

2
-


bc vv 

 aaI0

t










001

001
0 0 0 0 0 0

 bbI0

t










010

010
0 0 0 0 0 0

 ccI0

t










100

100
0 0 0 0 0 0

Le module du vecteur de courant d’entrée est constant pour tous les courants I1 à I6

qui vaut dci
3

2
et nul pour les cas correspondant à la mise en court-circuit directe de la

source de courant. Comme un exemple de calcul des courants, le vecteur I1[ab] indique que
la phase d’entrée (A) est reliée au potentiel fictif Vdcp et la phase (B) est reliée au potentiel
Vdcn , ses grandeurs sont calculées comme suit :

)iai.ai(I cba
2

1
3

2
 (2.34)

)0..(
3

2 2
1 aiaiI dcdc  (2.35)

dciI ).
3

1
j.-1(1  (2.36)
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Les sept positions du vecteur spatial de courant d’entrée peuvent être configurées
comme étant un hexagone dans le plan complexe comme l’indique la figure 2.10. La
figure 2.11 montre le vecteur de référence de courant Ie dans un secteur de l’hexagone de
courant. Où Ie

* est synthétisé à partir des vecteurs actifs adjacents I et I avec les

rapports cycliques d et d qui leurs correspondent respectivement (dans le secteur 0,

1II  et 2II  ). Si les courants d’entrée sont considérés constants pendant une période de

commutation T, le vecteur de référence est exprimé comme suit :

  I.dI.dI*
e (2.37)

Les rapports cycliques d et d des courants d’entrée du redresseur sont calculés de

la même manière que les rapports cycliques d et d des tensions de sortie de l’onduleur.































seq

oc
oc

seq
cc

seq
cc

T

T
d-d-d

T

T
)sin(md

T

T
)-sin(.md

1

60

(2.38)

Où ocd indique le rapport cyclique du vecteur courant d’entée nul, c est l’angle du

vecteur spatial de courant de référence dans le secteur où celui-ci se trouve, mc est le
coefficient de réglage du courant d’entrée qui est souvent fixé à l’unité.

 acI2

 bcI3

 baI4

 caI5

 cbI6

 abI1

0

12

3

4 5

Fig.2.10 Représentation du polygone des courants d’entrée

Fig.2.11 La position du vecteur de courant d’entrée

I

 Id

I

Id

c
*
eI
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dc

e
c

i

I
m

*

 ; 10  cm .

Les séquences de commutation choisies pour le redresseur sont :  I-I-I-I-I o ,

le calcul des courants d’entrée pour un cycle de commutation dans le secteur (0) du courant
est choisi comme exemple, on a 21 IIetII   comme le montre la figure 2.11, les

valeurs moyennes des courants d’entrée et de la tension fictive de sortie sont définies
comme suit :














































































dcn

dcp

c

b

a

i

i
ddIdId

i

i

i

.

10

00

01

.

00

10

01

... 21  (2.39)






















































c

b

a

dcn

dcp

v

v

v

dd
V

V
.

100

001
.

010

001
.  (2.40)

2 .3.4 Commande du convertisseur matriciel

Etant donné que les rapports cycliques et les vecteurs appropriés des interrupteurs de
l’étage redresseur et de l’étage onduleur dans les étapes précédentes, sont seulement
significatifs dans le circuit équivalent du convertisseur matriciel, par conséquent, les deux
stratégies de modulation doivent être combinées dans une seule modulation pour générer
les séquences de commutation et assurer la commande du convertisseur matriciel.

Le rapport cyclique de chaque séquence est déterminé par le produit des rapports
cycliques de l’étage onduleur et de l’étage redresseur correspondant comme suit :








































seq

.
ccvv.

seq

.
ccvv.

seq

.
ccvv.

seq

.
ccvv.

T

T
)-sin(.m).sin(.md.dd

T

T
)sin(.m).sin(.md.dd

T

T
)sin(.m).-sin(.md.dd

T

T
)-sin(.m).-sin(.md.dd

60

60

6060

(2.41)

Pendant la durée restante de la période de commutation, on applique le vecteur nul,
son rapport cyclique est donné comme suit :

seq

o
....o

T

T
)ddd(d-d  1 (2.42)

Pour assurer la commande du convertisseur et minimiser le nombre de commutation,
les deux doubles séquences des vecteurs de tension de sortie et de courant d’entrée,
deviennent neuf séquences (tableau 2.3) définies comme suit :

 ----0----
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Tableau 2.3 Séquences de commutation pour la modulation double sens.

    0    

abb aba aca acc ccc acc aca aba abb

2

T

2

T

2
T

2

T 0T

2

T

2
T

2

T

2

T

V1-I1 V6-I1 V6-I2 V1-I2 V0-I0 V1-I2 V6-I2 V6-I1 V1-I1

La durée de chaque séquence est calculée en multipliant le rapport cyclique
correspondant par la période de commutation seqT .

2.3.5 Résultats et interprétations

Pour cette stratégie de commande, on simule la tension suv de la phase U (tension par

rapport au neutre de la charge R-L) délivrée par le convertisseur matriciel ainsi que son
spectre d’harmonique pour les fréquences suivantes : Hzf s 25 , Hzf s 50 , Hzf s 75 .

Tel que pour chaque fréquence, on fixe le rapport des tensions à la valeur 0.7 puis on fait
varier m (m=15, 21, 30).
Pour Hzf s 25 , les courbes sont données par les figures (2.12).

Pour Hzf s 50 , les courbes sont données par les figures (2.13).

Pour Hzf s 75 , les courbes sont données par les figures (2.14).

On constate pour cette stratégie que :
• Pour les valeurs de l’indice de modulation m, on n’a aucune symétrie et donc il existe des
harmoniques pairs et impairs (figures 2.12.a, 2.13.a et 2.14.a).
• Les harmoniques de tensions se regroupent en familles centrées autour des fréquences
multiples de celle des grandeurs de sortie sfm. .

• La première famille centrée autour de la fréquence sfm. est la plus importante du point de

vue amplitude.
• L’augmentation de l’indice de modulation m permet de pousser les harmoniques vers des
fréquences élevées (figures 2.12.a, 2.13.a et 2.14.a).
• Le rapport de tensions q , permet un réglage linéaire de l’amplitude du fondamental de

0q à 86.0q (figures 2.12.b, 2.13.b et 2.14.b).

• Le taux d’harmonique diminue quand le rapport de tensions q augmente jusqu’à 0.86,

puis il augmente.
Les figures 2.15 représente l’allure du courant d’entrée et de la tension de d’entrée du

CM, pour les fréquences suivantes : Hzf s 25 , Hzf s 50 et Hzf s 75 . On remarque

que le courant d’entrée est en phase avec la tension d’entrée ce qui nous permet de
travailler à facteur de puissance unitaire. Ainsi la puissance réactive consommée par le MC
est pratiquement nulle. En outre, le spectre harmonique du courant justifie la bonne qualité
d’onde du courant absorbé par le MC.
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Fig.2.12.b Caractéristiques de la tension simple de sortie vsu du convertisseur matriciel
commandé par la modulation vectorielle pour m=21, fs=25Hz
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Fig.2.12.a Caractéristiques de la tension simple de sortie vsu du convertisseur matriciel
commandé par la modulation vectorielle pour q=0.7, fs=25Hz
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Fig.2.13.a Caractéristiques de la tension simple de sortie vsu du convertisseur matriciel
commandé par la modulation vectorielle pour q=0.7, fs =50Hz
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Fig.2.13.b Caractéristiques de la tension simple de sortie vsu du convertisseur matriciel
commandé par la modulation vectorielle pour m=21, fs =50Hz
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Fig.2.14.a Caractéristiques de la tension simple de sortie vsu du convertisseur matriciel
commandé par la modulation vectorielle pour q=0.7, fs =75Hz
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Fig.2.14.b Caractéristiques de la tension simple de sortie vsu du convertisseur matriciel
commandé par la modulation vectorielle pour m=21, fs =75Hz
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Fig.2.15.a Tension et courant d’entrée ainsi que le spectre harmonique du courant
du MC commandé par la modulation vectorielle pour q=0.7,m=21 et fs=25Hz

a- pour 1cos e ; b- pour 9.0cos e
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Fig.2.15.b Tension et courant d’entrée ainsi que le spectre harmonique du courant
du MC commandé par la modulation vectorielle pour q=0.7,m=21 et fs =50Hz
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Fig.2.15.c Tension et courant d’entrée ainsi que le spectre harmonique du courant
du MC commandé par la modulation vectorielle pour q=0.7,m=21 et fs =75Hz
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2.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté deux techniques de commande du
convertisseur matriciel, à savoir, l’algorithme de Venturini et la modulation vectorielle ;
puis on a effectué des tests de simulation pour vérifier et comparer nos résultats à ceux
fournis par la littérature.

La modulation de Venturini permet de synthétiser directement les ordres de
commande des différents interrupteurs du MC, car cette technique est directement conçue
pour le MC.

Dans la modulation vectorielle, les phaseurs spatiaux de la tension de phase de la
charge ainsi que du courant d’entrée sont imposés à l’aide d’un ensemble limité de
vecteurs de commutation. Ce procédé permet de moduler d’une manière très précise le
courant d’entrée ainsi que la tension de la charge en assurant leur forme sinusoïdale. Le
procédé revient à l’émulation d’une structure redresseur-onduleur à circuit intermédiaire
fictif. Pour cette modulation, il est nécessaire de générer une trajectoire non seulement
pour le phaseur de la tension de sortie mais aussi pour le courant d’entrée.

Les résultats obtenus avec les deux techniques sont satisfaisants vu la qualité des
signaux sur une charge inductive R-L à différentes fréquences de sortie.

L’un des plus importants avantages procurés par le MC est le fait d’avoir un facteur
de puissance réglable, pouvant atteindre l’unité. Les résultats de simulation obtenus ont
montré cette propriété.

L’objet du troisième chapitre sera principalement porté sur les problèmes de
commutations dans le MC.
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Chapitre 3

Commutations dans le convertisseur matriciel

3.1 Introduction

Le convertisseur matriciel possède des composants de puissance lui permettant de
conduire le courant symétriquement dans les deux sens ainsi que de bloquer les tensions de
deux polarités appelées « commutateurs bidirectionnels ».

Ce type de commutateurs pose un problème significatif pour la commutation du
courant car il n’est pas possible de leur connecter une diode de roue libre en antiparallèle,
alors qu’ils doivent bloquer les tensions des deux polarités.

Actuellement, il n’existe pas d’éléments de puissance à semi-conducteurs réalisant la
commutation forcée bidirectionnelle. Alors, il faut les réaliser à base d’éléments
d’électronique de puissance unidirectionnels. Pour cela, il existe plusieurs configurations
qui se divisent en deux catégories fondamentales, la première catégorie est les
commutateurs à un interrupteur encadré de diodes, la deuxième catégorie est les
commutateurs à deux interrupteurs en antiparallèle.

La réalisation des commutateurs bidirectionnels du convertisseur matriciel doit tenir
compte de la commutation du courant, d’une part, assurer la continuité du courant (éviter
l’ouverture d’un circuit inductif), et d’autre part, éviter le court-circuit des tensions
d’alimentation par le chevauchement des intervalles de conduction [Sch 98].

Pour remplir ces critères, la connaissance des conditions de commutation est
obligatoire. Afin d'effectuer une commutation sûre, il faut mesurer soit la tension entre les
commutateurs bidirectionnels impliqués dans la commutation soit le courant de sortie. Ces
mesures sont exigées afin de déterminer l'ordre approprié de génération des séquences de
commutation des commutateurs qui ne mène pas au risque d'un court-circuit ou d'une
surtension. C'est le principe de fonctionnement commun de toutes les stratégies de
commutation qui ont été proposées dans la littérature [Bur 89][Ven 80][Ber 96].

Dans ce chapitre, après une description des différentes configurations possibles des
commutateurs bidirectionnels, une attention particulière sera portée sur le problème de
commutation dans le convertisseur matriciel réalisé par des commutateurs à deux
interrupteurs en antiparallèle ainsi que les différentes stratégies adoptées pour remédier au
problème de commutations dans le MC. La protection du convertisseur lors de son
déclenchement en utilisant un circuit clamp sera également étudiée. Nous terminons par la
détermination des contraintes sur les commutateurs.

Pour éviter toute confusion, dans ce chapitre nous désignons par commutateur un
élément bidirectionnel en courant et en tension et par interrupteur un élément
unidirectionnel.
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3.2 Différentes configurations des commutateurs

Il existe quatre configurations pour les commutateurs de puissance
bidirectionnels (Fig.3.1):
 La configuration (A) : ce type de configuration est le plus simple, elle est constituée de
quatre diodes en pont et d’un seul interrupteur (IGBT) au centre du pont.
 La configuration (B) est constituée de deux diodes et deux transistors (IGBTs) qui sont
arrangés en collecteur commun.
 La configuration (C) est la même que la configuration (B) sauf que les deux transistors
sont arrangés en émetteur commun. Les diodes sont nécessaires pour que le blocage de
tensions inverses par les commutateurs soit assuré.
 La configuration (D) : elle est constituée de deux transistors IGBT en anti-parallèle,
elle n’est donc possible qu’on employant des IGBTs qui permettent de bloquer des
tensions négatives (RBIGBTs) [Sch 98].

Le tableau 3.1 donne une évaluation des différentes configurations par rapport au
nombre de circuits qui sont nécessaires pour la réalisation d’un convertisseur matriciel.

Configuration IGBT’s Diodes Total

Eléments
conducteurs
en série par
commutateur

Alimentations

de commande

(A) 9 36 45 3 9

(B) 18 18 36 2 6

(C) 18 18 36 2 9

(D) 18 0 18 1 6

3.2.1 Choix de la topologie des commutateurs de puissance

La résolution des problèmes de commutation est liée au choix de la configuration des
commutateurs de puissance, lequel choix est lié :

 Aux mécanismes de commutation et de protection des éléments semi-conducteurs
qui sont réalisables avec la configuration choisie.

Tableau 3.1 Evaluation des différentes configurations des commutateurs de puissance

D)

Fig.3.1 Différentes topologies pour les commutateurs de puissance

A) B) C)
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 Au nombre d’éléments semi-conducteurs et d’alimentations qui sont nécessaires
(prix des semi-conducteurs et du circuit de puissance).

 Au nombre d’éléments qui sont connectés en série dans la boucle de courant. Ceci
détermine les pertes en conduction du convertisseur matriciel.

3.2.2 Commutateurs encadrés de diodes

Ce type de commutateur est composé d’un seul interrupteur. Ceci permet la
réalisation d’une topologie optimale du MC avec un nombre de 9 interrupteurs.

En revanche, le nombre total d’éléments de puissance, le nombre d’éléments dans la
boucle de courant, ainsi que le nombre d’alimentations auxiliaires isolées pour la
commande des IGBTs est élevé. Du point de vue d’une optimisation constructive du circuit
de puissance, cette solution n’est donc pas justifiable.

De plus, la commutation phase à phase du courant de charge est délicate avec ce type
de commutateur. Pour assurer une commutation définie et sûre, on peut imposer soit
l’antichevauchement, soit le chevauchement des intervalles de conduction des deux
commutateurs concernés.

La première possibilité entraîne l’interruption du courant de charge pendant un laps
de temps. Dans ce cas, la tension aux bornes des commutateurs doit être limitée par un
circuit passif de protection supplémentaire.

La deuxième possibilité, le chevauchement des intervalles de conduction, impose le
court-circuit des tensions d’alimentation pendant un laps de temps. Pour éviter la
destruction des commutateurs par le courant élevé de court-circuit, il faudrait prévoir des
inductances à l’entrée du convertisseur limitant la variation du courant, ceci sera lié à une
diminution de la dynamique du courant de sortie du convertisseur. En plus, le courant
maximal circulant dans les commutateurs augmente.

L’interruption du courant circulant dans un commutateur produira des niveaux élevés
de tensions aux bornes des interrupteurs, qui doivent être limités par des circuits passifs
supplémentaires.

Compte tenu de cette analyse, il faut conclure que les commutateurs encadrés de
diodes ne représentent pas une solution acceptable pour la réalisation des commutateurs de
puissance du convertisseur matriciel.

3.2.3 Commutateurs antiparallèles

Les trois topologies des commutateurs antiparallèles sont similaires par rapport à
leurs propriétés de commutation. La solution des collecteurs communs (figure 3.1),
configuration (B), est préférable par rapport à la solution des émetteurs communs
(figure 3.1), configuration(C), parce que le nombre d’alimentations isolées de commande
est réduit. Puisque chaque alimentation des circuits de commande des IGBTs est référée
soit à une phase d’entrée du convertisseur soit à une phase de sortie, on n’a besoin que de 6
alimentations.

Chaque commutateur des topologies (B) et (C) n’introduit que deux éléments de
puissance dans la boucle du courant de charge. Ils s’assimilent à toutes les pertes en
conduction du commutateur. L’option (D) est la meilleure topologie par rapport aux pertes
en conduction. Dans ce cas, un seul élément par commutateur est parcouru par le courant
de charge.

Un avantage important des commutateurs antiparallèles réside dans le fait de pouvoir
commander indépendamment les deux sens de conduction. Il devient ainsi possible de
bloquer la conduction du commutateur dans un sens. On peut quasiment imposer le
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comportement d’une diode au commutateur. Ceci rend la commutation phase à phase du
courant considérablement plus facile.

Le désavantage des commutateurs antiparallèles est leur nombre élevé de (18)
interrupteurs nécessaire pour la réalisation du convertisseur. En outre, pour la commande
indépendante de tous les IGBTs, il faut aussi prévoir 18 circuits de commande.

3.3 Etude des commutations

3.3.1 Formulation du problème

L’inconvénient du convertisseur matriciel consistent en une commutation délicate du
courant à cause de l’absence des diodes de roue libre. En outre, la commande est
relativement complexe.

Les commutations du courant d’une phase à une autre sont décalées à cause des
délais introduits par les commutateurs de puissance. Donc, il faut tenir compte du temps
d’enclenchement, du temps de déclenchement ainsi que du temps d’antichevauchement. Ce
dernier, servant à assurer l’exclusion de la mise en conduction simultanée des deux
commutateurs de puissance, est généralement constant. Par contre, les temps
d’enclenchement et de déclenchement sont donnés par les caractéristiques des semi-
conducteurs. Alors, les retards (temps morts) sont introduits dans les signaux de gâchettes
pour éviter ces situations ; ces temps sont calculés à base des caractéristiques des semi-
conducteurs (temps d’amorçage et de blocage des éléments d’électronique de puissance).

La figure 3.2 illustre schématiquement l’inconvénient qui peut avoir lieu lors de la
commutation du courant d’une charge inductive.

Cet inconvénient peut être considéré comme raison principale pour laquelle le
convertisseur matriciel n’est toujours pas pris comme solution standard et demeure non
commercialisé.

Fig.3.2 Commutation des deux commutateurs de puissance au et bu
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Une commutation des deux commutateurs de puissance (au) et (bu) qui n’est pas tout
à fait synchronisée provoque soit le court-circuit des tensions d’alimentation soit
l’interruption du courant de charge sui .

3.3.2 Stratégie de commutation à quatre étapes basée sur le signe du
courant

La stratégie est enpremière lieu proposée par N.Burany [Bur 89], ensuite
implémentée par A.Schuster [Sch 98]. Pour aborder le principe de commutation, on se
réfère à la figure 3.3.

Afin de réaliser la commutation du courant de la phase A à la phase B en évitant le
court-circuit des tensions d’alimentation ou l’interruption du courant de la charge on doit
passer par les quatre étapes suivantes :

Etape 1 : Cette étape consiste en l’ouverture de l’interrupteur Saun, car le courant isu est
positif comme le montre la figure 3.3, par conséquent, le courant dans l’interrupteur Saun

est nul.
Etape 2 : L’interrupteur Sbup sera fermé. En comparaison avec une branche d’un onduleur
conventionnel, ceci peut être interprété comme l’établissement d’une voie de roue libre. Si
la valeur de la tension vb est plus élevée que celle de la tension va, la commutation du
courant aura lieu à cet instant. L’établissement d’un courant circulant entre les deux phases
d’entrée n’est pourtant pas possible à cause des deux diodes qui sont connectées en anti-
série.
Etape 3 : La troisième étape consiste en l’ouverture de l’interrupteur Saup, la commutation
du courant dans ce cas sera accomplie définitivement à la phase B.
Etape 4 : L’interrupteur Sbun sera fermé, ce qui terminera le cycle de commutation.

Fig.3.3 Principe de commutation du courant de la phase A à la phase B basée sur le signe du courant
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Il est à noter que l’instant effectif de la commutation dépend du signe du courant de
la charge ainsi que des valeurs instantanées des tensions d’alimentation. Pour le réglage du
courant, il est souvent suffisant de modéliser les délais de commutation par une constante
de temps moyenne suffisamment faible.

Le diagramme des commutations pour les deux polarités du courant est montré par la
figure 3.4.

Bien que cette technique de commutation permet d’éviter les surtensions dues aux
inductances du côté de la charge, elle n’offre cependant aucune protection contre les
surtensions dues aux inductances du côté de l’entrée du convertisseur matriciel. Par
conséquent, les réactances internes du réseau d’alimentation doivent être compensées par
un filtre d’entrée.

En revanche, on ne peut pas éviter toutes les inductances de fuite. Elles sont
déterminées par la géométrie et la conception du circuit de puissance. En les maintenant
minimales, des circuits supplémentaires d’aide à la commutation ou de protection ne seront
pas nécessaires.

3.3.3 Stratégie de commutation à quatre étapes basée sur le signe de la
tension

Dans la section précédente la stratégie de commutation basée sur la mesure du signe
du courant a été présentée. Mais comme indiqué plus haut, des techniques de commutation
s'appuyant sur la mesure des tensions d'entrée, ont été également proposées [Bur 89] et
effectivement mises en œuvre [Ale 89][Zie 98][Wal 98][Mah 01].

L'idée de base de la stratégie proposée par A.Alesina [Ale 89], évoquée comme
"décalage de commutation", est de reproduire les mêmes conditions de fonctionnement
d'un processus de commutation comme dans le convertisseur conventionnel DC\AC, où les
temps morts de commutation peuvent facilement être utilisés par le fait qu’il existe un
chemin de roue libre actionné par les diodes.

Pour atteindre cet objectif, les tensions entre phases d’entrée doivent être mesurées
afin de détecter le signe de la tension dans les deux commutateurs bidirectionnels

si uab<0 de buau
isu>0

1 1 0 0

1 0 0 0 0 1 0 0

1 0 1 0 0 1 0 1

0 0 1 0 0 0 0 1

isu<0

si uab>0 de buau

si uab<0 de aubu

si uab>0 de aubu

si uab>0 de buau

si uab<0 de buau

si uab>0 de aubu

si uab<0 de aubu

0 0 1 1

Saup Saun Sbup Sbun

Etape 1_td1

Etape 2_td2

Etape 3_td3

Etape 4_td4

Fig.3.4 Diagramme à quatre étapes de la commutation, de deux commutateurs, basée sur le signe du courant
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impliqués dans le processus de commutation. Cette stratégie suppose que lorsque la phase
de sortie doit rester connectée à une phase d’entrée, les deux interrupteurs du commutateur
d’aiguillage sont allumés.

Quand une commutation de la phase de sortie entre deux lignes d'entrée est exigée, il
est tout d'abord nécessaire de déterminer le signe de la tension de ligne entre les deux
phases à commuter, afin d'identifier au sein des deux commutateurs bidirectionnels les
interrupteurs qui fonctionneront en "roue libre".

En général, dans le cadre de la commutation des commutateurs bidirectionnels, les
deux interrupteurs qui assurent la roue libre, sont ceux qui permettent le passage du

courant vers la phase de sortie à partir de la phase d'entrée B ( bupS dans figure 3.5), et vers

la phase A à partir de la phase d'entrée ( aunS ). Une fois que les chemins de roue libre ont

été identifiés, la stratégie de commutation se résume dans les étapes suivantes:

Etape 1 : Fermeture de l’interrupteur aunS .

Etape 2 : Ouverture de l’interrupteur bunS .

Etape 3 : Fermeture de l’interrupteur aupS .

Etape 4 : Ouverture de l’interrupteur bupS .

Afin de garantir la sûreté de la commutation avec la stratégie présentée, un laps de
temps doit être inséré entre les étapes. Se référant à la commutation du circuit illustré dans
la figure 3.5, un diagramme de commutation est présenté dans la figure 3.6.

Cependant, il faut remarquer que le risque d'un court-circuit, ou d'un circuit ouvert,
au cours du processus de commutation n'est pas complètement enlevé. En effet, si la
mesure de la tension de commutation ( abu dans la figure 3.5) n'est pas correcte, un

Fig.3.5 Principe de commutation du courant de la phase B à la phase A avec la tension
de commutation 0abu , pour 0abu le chemin de roue libre s’inverse
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Fig.3.6 Diagramme à quatre étapes de la commutation, basée sur le signe de la tension, de deux
commutateurs bidirectionnels en commutation

éventuel chemin court-circuit devient possible. Par conséquent, une mesure fiable de la
tension d'entrée est exigée par la stratégie de commutation pour être efficace.

D'un point de vue pratique, le filtre d’entrée du convertisseur doit être bien
dimensionné afin de réduire l'ondulation des tensions d'entrée et les risques d’erreur dans
les mesures.

Comme pour la précédente stratégie de commutation présentée, l'extension de
celle-ci à un convertisseur de puissance avec un nombre plus élevé de phases d'entrée
n'implique pas d'importants problèmes parce que la commutation a toujours lieu entre deux
commutateurs bidirectionnels et les autres commutateurs du convertisseur sont au repos
durant le processus.

3.3.4 Stratégie de commutation à trois étapes basée sur le signe du
courant et de la tension

Dans les deux stratégies de commutation examinées ci-dessus, l'instant de
commutation du courant de sortie entre deux commutateurs bidirectionnels est en soi
variable. Pour la stratégie de commutation basée sur la mesure du courant de sortie,
l’instant de commutation dépend du signe de la tension à travers les commutateurs
concernés dans le processus de commutation. D'une façon duale, l’instant de
commutation, pour la stratégie de commutation basée sur le signe de la tension entre lignes
d'entrée, dépend de la direction du courant de sortie.

Cette variabilité doit être prise en considération et compensée quand une modulation
optimale des tensions de sortie et des courants d’entrée du convertisseur matriciel est
désirée.

Un premier avantage de base de la stratégie de commutation en trois étapes
proposées dans [Mat 01] est que le courant de sortie commute entre les commutateurs
bidirectionnels au même instant que le début du processus de commutation. De cette façon,
aucune compensation des temps de raccordement de la phase de sortie à la phase d'entrée
par l'algorithme principal de contrôle n'est nécessaire.
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L’analyse des stratégies de commutation ci-dessus, montre également que le temps
nécessaire à un processus de commutation pour la stratégie à trois étapes est plus faible par
rapport à la stratégie à quatre étapes. En outre, par le choix de différents délais pour
différentes étapes, la valeur du temps nécessaire à un processus de commutation peut être
encore réduite.

Il est important de souligner que ces améliorations sont atteintes sans nuire à la
sécurité et l'efficacité de la commutation. Il peut être également noté que la stratégie à trois
étapes exige les mêmes besoins en matériel que la stratégie fondée en quatre étapes de
commutation. En effet, la stratégie de commutation à trois étapes nécessite également la
connaissance des tensions d'entrée aussi, mais dans le cas d’un entraînement réglé, les
tensions d'entrée sont déjà mesurées, car elles sont nécessaires à l'algorithme principal de
contrôle.

La stratégie de commutation à trois étapes est expliquée ci-après en référence à la
topologie de convertisseur affiché dans la figure 3.2. La stratégie à trois étapes de
commutation requiert nécessairement:

i) la détection du signe de courant de sortie;
ii) la détection du signe de tension de commutation, où la tension de

commutation est la tension entre phases définie comme la différence de la
tension de ligne d'entrée entrante et sortante.

Quand une phase de sortie commute d'une phase d’entrée à une autre, alors deux
ordres en trois étapes différentes de commutation sont disponibles.

 Si le courant de sortie est positif, alors les deux ordres de changement suivants
sont employés en conséquence au signe de tension de commutation:

a) si la tension de commutation est positive, l’interrupteur qui ne conduit pas le
courant dans le commutateur bidirectionnel sortant est premièrement arrêté; alors
l’interrupteur qui conduira le courant dans le commutateur bidirectionnel entrant
est mis en marche. Finalement, l’interrupteur qui conduit le courant dans le
commutateur sortant et l’interrupteur qui ne conduira pas le courant dans le
commutateur bidirectionnel entrant sont simultanément et respectivement éteint et
allumé;

b) si la tension de commutation est négative, l’interrupteur qui ne conduit pas le
courant dans le commutateur bidirectionnel sortant et l’interrupteur qui conduira le
courant dans le commutateur bidirectionnel entrant sont simultanément et
respectivement éteint et allumé; alors l’interrupteur qui conduira le courant dans le
commutateur entrant est mis en marche, l’ordre d’extinction de l’interrupteur du
commutateur sortant est donné. Finalement, l’interrupteur qui ne conduira pas le
courant dans le commutateur bidirectionnel entrant est allumé et le courant
s’établit dans la phase entrante.
 Si le courant de sortie est négatif, les ordres de commutation doivent être

changés en fonction du signe de la tension de commutation, il suit cela:
a) si la tension de commutation est positive, l’interrupteur qui ne conduit pas le

courant dans le commutateur bidirectionnel sortant et l’interrupteur qui conduira
le courant dans le commutateur bidirectionnel entrant sont simultanément et
respectivement éteint et allumé; alors l’interrupteur qui conduira le courant dans
le commutateur entrant est mis en marche, l’ordre d’extinction de l’interrupteur
du commutateur sortant est donné. Finalement l’interrupteur qui ne conduira pas
le courant dans le commutateur bidirectionnel entrant est allumé.

b) si la tension de commutation est négative, l’interrupteur qui ne conduit pas le
courant dans le commutateur sortant est arrêté premier lieu, alors l’interrupteur
qui conduira le courant dans le commutateur bidirectionnel entrant est mis en
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marche. Finalement l’interrupteur qui ne conduira pas le courant dans le
commutateur bidirectionnel entrant et l’interrupteur qui conduira le courant dans
le commutateur sortant sont simultanément et respectivement allumé et éteint.

Dans la figure 3.7 le diagramme en trois étapes de commutation concernant la
commutation entre la phase A de sortie et la phase C d'entrée est montrée comme exemple.
Les différentes branches du diagramme sont directement liées au signe du courant de
sortie sui et de la tension entre phases d’entrée cau qui représente la tension de

commutation entre le commutateur bidirectionnel entrant cuS et le commutateur

bidirectionnel sortant auS .

Pour plus de clarté, le schéma équivalent de la cellule de commutation, pour chaque
étape, est représenté par la figure 3.8. Le signe du courant de sortie est considéré positif
( 0sui ) ainsi que le signe de la tension de commutation 0cau . Quand l'instruction de

commutation est donnée, la stratégie exécute l'ordre suivant:

Etape 1 : l'IGBT du commutateur sortant (au) qui ne conduit pas le courant de sortie
( aunS ) est arrêté;

Etape 2 : l'IGBT du commutateur qui conduira le courant de sortie dans l'état d'équilibre
final ( cupS ) est allumé. En raison du signe de la tension de commutation d'entrée, le

courant de sortie commute de la phase A à la phase C, ce qui signifie que le courant de
sortie est maintenant porté par l'IGBT ( cupS ).

Etape 3 : En même temps, l'IGBT du commutateur sortant ( aupS ) est arrêté et l'IGBT qui

ne conduit pas le courant de l’interrupteur ( cunS ) dans la phase C est allumé.

Etat initial

Commutation

du courant

Fig.3.7 Diagramme de commutation à trois étapes (au cu) basée sur le signe de la tension
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3.4 Protection lors de l’enclenchement et du déclenchement du MC

Pendant le fonctionnement stationnaire du convertisseur, les stratégies de
commutation présentées dans les sections précédentes assurent une protection fiable des
éléments de puissance contre les surtensions.

Néanmoins, une situation particulière se présente lors de la mise en service du
système notamment lors de son arrêt. Avant la mise en service, il existe deux possibilités
pour l’état des commutateurs. Soit on les déclenche tous, soit on commute les trois phases
de la charge sur la même phase d’entrée. Dans les deux cas, la tension de charge sera nulle.
En plus, le courant sera égal à zéro dans le premier cas.

Dans les deux conditions, le départ des cycles de commutation ne cause aucun
danger pour les commutateurs. En revanche, l’arrêt s’avère plus délicat. Le déclenchement
de tous les commutateurs (blocages des signaux de commande) n’est possible que si les
courants dans les trois phases de la charge s’annulent. Cependant, cette situation n’apparaît
jamais pendant le fonctionnement stationnaire.

On peut choisir des procédés réalisables de déclenchement du système, à savoir :

Fig.3.8 Principe de commutation du courant de la phase A à la phase C avec la tension de

commutation 0cau et 0sui
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 La possibilité de réglage des courants de charge à zéro par réglage superposé de
courant avant que le convertisseur ne soit déclenché.

 L’utilisation d’un circuit de protection contre les surtensions à base de
diodes « Circuit clamp » et le déclenchement se fait en ouvrant tous les
commutateurs.

La première solution présente un grand désavantage. En effet, elle n’est efficace qu’en
cas du fonctionnement correct de toute l’installation. Une protection contre les fautes du
réglage ou la défaillance du système de commande n’est pas admissible. En plus, le temps
de réaction est généralement trop élevé pour que la protection soit efficace pendant un
régime transitoire et rapide du courant.

La deuxième solution est très fiable mais elle nécessite un pont de diodes
supplémentaire ainsi qu’un condensateur de tampon. La figure 3. 9 montre une protection
intégrale du convertisseur contre les surtensions [Sch 98][Nef 92][Ale 89].

3.5 Contraintes sur les commutateurs de puissance

Dans ce paragraphe, on déterminera les contraintes électriques sur les commutateurs.
On se réfère pour cela à la première cellule de commutation représentée à la figure 3.10.

auS

cuS

avS

bvS

cvS

bwS

awS

cwS



















cC

Protection contre
les inductances de
fuite (enclenchement)

Protection de
déclenchement

buS







sav

sbv

scv

fL
av

bv

cv

sui

sbi

sci


fC

A

B

C

U
V W

svi swi

'N

N

Fig.3.9 Circuit clamp associé à un convertisseur matriciel
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Pour le calcul des courants efficaces dans les commutateurs, on pose les hypothèses
suivantes :
 Les contraintes sur les trois commutateurs sont symétriques par rapport à la période

des courants dans les commutateurs. Cette période correspond au plus petit multiple
des périodes du courant d’entrée et du courant de sortie.

 On ne ferme jamais deux commutateurs en même temps.
 Les courants dans les phases de la charge sont sinusoïdaux et équilibrés :

(    
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3

12
2 ,,k,

k
tsinIti oook 




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Dans ces conditions, on peut exprimer la valeur efficace du courant de phase de la
charge de la manière suivante :
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avec : SSSS IIII  321 . Il s’ensuit que la valeur efficace des courants dans les

commutateurs est donnée par :

3

0I
I S  (3.3)

Il est évident que le courant crête SÎ dans chaque commutateur est égal à la valeur

crête du courant de phase de la charge, à savoir :

oS IÎ 2 (3.4)

Puisque les commutateurs sont réalisés à base de deux interrupteurs unidirectionnels
à IGBT, la valeur du courant efficace par IGBT est encore réduite à :

6

0I
I S  (3.5)

En plus, les contraintes en tension doivent être réparties d’une manière équilibrée sur
les trois commutateurs. La valeur de crête de la tension aux bornes des commutateurs est
donnée par la valeur de crête de la tension composée de la source, à savoir :

sourceS v̂û 3 (3.6)
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3.6 Conclusion

Etant donné qu’il n’existe aucun élément à semi-conducteur de puissance
commandable à quatre quadrants, les commutateurs sont réalisés à base d’éléments de
puissance unidirectionnels. Pour cela, on a le choix entre plusieurs topologies qui se
divisent en deux catégories : les commutateurs à un élément encadré de diodes et les
commutateurs à deux éléments mis en antiparallèle.

Pourtant, le problème-clé à résoudre pour la réalisation d’un convertisseur matriciel
est la commutation du courant. D’une part, la continuité du courant de charge ne doit pas
être gênée par la commutation phase à phase, d’autre part les tensions d’entrée ne doivent
pas être mises en court-circuit par le chevauchement des intervalles de conduction.

Les stratégies présentées dans les sections précédentes permettent en effet de réaliser
des commutations appropriées dans le MC. Néanmoins, l’utilisation de ces stratégies
complique davantage les algorithmes de commande du convertisseur, ce qui exige des
calculateurs de plus en plus performants et par conséquent, freine le développement du
MC.

La protection des commutateurs doit être assurée pendant le fonctionnement
stationnaire du convertisseur, mais aussi pendant le démarrage et l’arrêt. Cette dernière
transition est particulièrement critique. Elle peut être contrôlée en ajoutant un circuit de
protection supplémentaire ou par une commande plus évoluée des commutateurs.

Une autre approche pour surmonter le problème de la commutation dans le MC est
apparue récemment, elle consiste à modifier sa topologie pour s’approcher de plus en plus
des topologies conventionnelles de la conversion AC/DC/AC dans lesquelles les
commutations sont largement maîtrisées. Le chapitre suivant sera justement réservé à la
présentation et l’analyse de ces structures nouvelles connues sous le nom des
convertisseurs matriciels indirects.
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Chapitre 4

Convertisseur matriciel indirect

4.1 Introduction

Les commutations constituent le problème majeur du convertisseur matriciel.
Plusieurs solutions ont été publiées pour résoudre ce problème, soit en introduisant une
commutation à plusieurs étapes ou en ajoutant un circuit de protection supplémentaire, ce
qui augmente largement la complexité du convertisseur matriciel [Nie 99][ Whe 02].
Jusqu'à présent, ces solutions ne semblent pas être suffisantes pour permettre au
convertisseur matriciel de quitter les laboratoires de recherche pour s’imposer dans le
milieu industriel.

Dans ce présent chapitre, une nouvelle structure de convertisseur matriciel est
présentée, elle est répandue dans certains travaux récents sous le nom du convertisseur
matriciel indirect (IMC). Cette structure présente les avantages suivants:

 Le IMC possède les mêmes performances que le convertisseur matriciel classique,
à savoir : un bon rapport de tension sortie/entrée, fonctionnement en quatre
quadrants, facteur de puissance d'entrée unitaire et de forme d'onde sinusoïdale
pure, avec seulement des harmoniques d'ordre élevé dans le courant d'entrée et la
tension de sortie.

 Les algorithmes classiques de commande par modulation de largeurs d'impulsions
d'onduleurs peuvent être utilisés, ce qui peut simplifier grandement son circuit.

 Tous les interrupteurs commutent à courant nul. Par conséquent, ce nouveau
convertisseur ne pose plus les problèmes de la commutation du convertisseur
matriciel classique.

 Ne nécessite pas d’éléments supplémentaires de stockage d’énergie, sauf comme
pour le MC, le filtre d’entrée.

 Le circuit de clamp beaucoup plus simple, par rapport à la structure MC.
Dans ce chapitre nous commençons par examiner le fonctionnement de base de cette

structure ainsi que les différentes topologies possibles pour réaliser le convertisseur IMC.
Un algorithme de commande MLI adapté est ensuite implémenté. Cet algorithme permet le
maintien de la forme d'onde sinusoïdale du courant d’entrée et de la tension de sortie ; il
garantit également la commutation à courant nul des commutateurs du côté de la source de
tension. Afin de vérifier sa faisabilité, des simulations numériques sont prévues. Enfin,
dans la perspective de développement des structures multi-niveaux du convertisseur
matriciel, nous présentons la topologie IMC à trois niveaux et son algorithme de
commande.
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4.2 Les différentes topologies du convertisseur matriciel indirect

4.2.1 Introduction

Les tensions de sortie du convertisseur matriciel (MC), sont directement obtenues par
l’équation (4.1).
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Avec

suu , svu et swu sont les trois tensions de sortie par rapport au neutre N.

sav , sbv et scv sont les trois tensions d’entrée par rapport au neutre N.

ijF est la fonction de connexion de l’interrupteur ijS . Les indices des interrupteurs sont

définis comme  c,b,ai et  w,v,uj .
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(4.2)

suv , svv et swv sont les trois tensions de sortie par rapport au neutre N’.

A partir de l’équation (4.1) en introduisant deux potentiels dcpV et dcnV , on aura :
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Le convertisseur IMC est dérivé directement des équations (4.3) et (4.4). En
comparant ces deux équations avec l’équation (4.1), on constate que mathématiquement les
deux structures MC et IMC sont identiques.

Le nombre d’interrupteurs de la structure IMC est augmenté par rapport à la structure
MC. Néanmoins, sous certaines conditions le nombre d’interrupteurs de la topologie IMC
peut être réduit. Nous exposons par la suite les configurations IMC les plus usuelles.

4.2.2 Différentes Topologies de l’IMC

Dans l'équation (4.4) les commutateurs quatre quadrants du côté de charge peuvent
être remplacés par des commutateurs bi-directionnels en courants si le potentiel dcpV est

toujours supérieur au potentiel dcnV . Dans ces conditions, une topologie 18-interrupteurs

peut être obtenue comme le représente la figure 4.1 [Iim 97][Wei 01][Kol 02].
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Fig.4.1 Topologie IMC à 18-interrupteurs

Comme les commutateurs appS et anpS peuvent partager le même signal de

commande, ces deux commutateurs peuvent être remplacés par un commutateur simple et
deux diodes en antisérie, ceci nous permet d’obtenir la topologie 15-interrupteurs montrée
par la figure 4.2 [Hol 89][Kol 02].

Si on remplace les commutateurs quatre quadrants de la figure 4.1 par leurs
équivalents (un interrupteur commandable encadré de diodes), une topologie à 12-
interrupteurs peut être obtenue comme le montre la figure 4.3.a [Hol 89][Kol 02].

Si la condition du courant 0dci est garantie, le nombre de commutateurs peut être

encore réduit. Par exemple, les commutateurs jpnS , jnnS (  c,b,aj ) ne conduisent

jamais si le convertisseur est configuré selon la topologie à 18-interrupteurs (figure 4.1). Si
ces commutateurs sont enlevés, la topologie à 12-interrupteurs peut être déduite comme le
montre la figure 4.3.b. La topologie obtenue est équivalente à un redresseur de courant
(CSC) côté entrée et onduleur de tension côté charge (VSI). Le CSC sert à fournir une
tension 0dcV et l'VSI permet de maintenir 0dci .

De même, de la figure 4.2, si le courant 0dci il peut également être démontré

qu'aucun courant ne circule à travers jpS et jnS lorsque le convertisseur est configuré

selon la topologie à 15- interrupteurs. Ainsi, ces six commutateurs peuvent être enlevés et
la topologie à 9-interrupteurs est obtenue comme le montre la figure 4.4. Généralement, la
topologie à 9-interrupteurs montre les mêmes performances que la topologie à 12-
interrupteurs, sauf qu'elle a des pertes de conduction un peu plus élevées.
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Fig.4.2 Topologie IMC à 15-interrupteurs

Fig.4.3 Topologie IMC à 12-interrupteurs
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Fig.4.4 Topologie IMC à 9-interrupteurs

Le tableau 4.1 résume les caractéristiques principales de différentes topologies IMC
présentées précédemment.

Tableau 4.1 Caractéristiques principales de différentes topologies IMC

Topologie IMC à 9-
interrupteurs

IMC à 12-
interrupteurs

IMC à 15-
interrupteurs

IMC à 18-
interrupteurs

MC

IGBT 9 12 15 18 18
Diode 18 12 18 18 18

Commutation Facile Facile Facile Facile Difficile
4-quadrants Non Non Oui Oui Oui

Commandabilité Non Non Oui Oui Oui
FP limitation Oui Oui Non Non Non
Rapport de

transfert
0.866 0.866 0.866 0.866 0.866

Nota:
FP: désigne le facteur de puissance

4.2.3 Circuit clamp pour les structures IMC
Le circuit clamp est un élément important à la fois pour le convertisseur MC et le

convertisseur IMC. Dans des conditions normales de fonctionnement, la stratégie de
commutation assure généralement une protection fiable des éléments de puissance contre
les surtensions. Néanmoins, si tous les commutateurs sont ouverts en même temps
(éventuel défaut, arrêt du convertisseur), le circuit clamp peut prendre en charge l’énergie
stockée dans l'inductance de la charge.

Le circuit clamp du convertisseur IMC est beaucoup plus simple que le circuit clamp
du convertisseur MC. En effet, dans les structures IMC le circuit clamp est constitué
seulement d’une diode Dc et d’un condensateur Cc. Un exemple est montré sur la figure.4.5
pour la topologie 9-interrupteurs. Il est à noter que le même circuit peut être utilisé quelle
que soit la topologie IMC [Wei 03].
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Circuit clamp

Fig.4.5 Circuit clamp pour la topologie IMC à 9-interrupteurs

Le fonctionnement du circuit est comme suit :

 Lors de la mise en marche du convertisseur, tous les commutateurs du côté source
de tension sont activés initialement, ce qui permet de charger le condensateur
jusqu'à la tension crête entre lignes.

 Une fois le condensateur Cc est complètement chargé, la diode Dc se retrouve

bloquée ( dcclamp VV  ).

 En cas d’un déclenchement du convertisseur, tous les commutateurs se bloquent
immédiatement. Le circuit clamp offre un chemin de roue libre pour la décharge de
l’inductance de la charge en évitant ainsi les surtensions pouvant être générées par
l’ouverture d’un circuit inductif.

4.3 Commande par MLI vectorielle de l’IMC

4.3.1 Introduction
Après avoir introduit dans la section précédente les différentes topologies du

convertisseur matriciel indirect, pour montrer la qualité d’ondes obtenues avec cette
structure et la nature adoucie des commutations, la présentation d’un algorithme de
commande s’avère plus que nécessaire. Dans cette section, la commande MLI vectorielle
avec ajustement du facteur de puissance pour la topologie à 18-interrupteurs sera
présentée.

Dans le but de simplifier le raisonnement, on suppose qu’il n’existe pas de filtre
d’entrée, ce qui nous permet d’obtenir, à partir de la figure 4.1, les équations suivantes :

0fL ; 0fC ; isi vv  ; isi ii  (4.5)

avec

iv est la tension simple de la phase d’entrée i ,  c,b,ai

ii est le courant de ligne de la phase d’entrée i ,  c,b,ai
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fL : Inductance d’une phase d’entrée et fC : Capacité d’une phase d’entrée.

Pour une source de tension d’entrée triphasée équilibrée
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Les courants de sortie sont considérés comme une source de courant triphasée
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(4.7)

avec :

e et s représentent respectivement les pulsations des grandeurs d’entrée et de sortie.

s représente la phase initiale du courant de sortie.

emV et smI sont les amplitudes maximales respectivement de la tension de phase d’entrée et

du courant de phase de sortie.

av , bv et cv sont les angles électriques des tensions des phases A, B et C.

Par ailleurs, les courants d’entrée et les tensions de sortie prévus peuvent être
décrits par :
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(4.8)
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(4.9)

avec :

aave   : déphasage tension-courant d’entrée.

sisus   : déphasage tension-courant de sortie

a , b et c sont les angles électriques des courants des phases A, B et C.

su , sv et sw sont les angles électriques des tensions des phases U, V et W.
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4.3.2 Vecteurs spatiaux de l’IMC

L'IMC est constitué de deux étages de conversion de puissance. Premièrement, il
transforme les tensions triphasées d'entrée en une tension continue dcV . Cet étage de

conversion a trois entrées et deux sorties, le nombre de combinaisons possibles des états
des interrupteurs est 32 = 9. Toutefois, le fait que la tension du bus continu ne peut être
négative, trois de ces combinaisons ne sont pas utilisables. En conséquence, il y a en tout 6
combinaisons possibles des états des interrupteurs du premier étage de conversion.
Deuxièmement, il transforme la tension du bus continu en un système de tensions
triphasées en sortie. Cet étage de conversion a deux entrées et trois sorties, le nombre de
combinaisons possible des états des interrupteurs de cet étage est 23 = 8. En résumé, le
nombre total de combinaisons possibles des états des interrupteurs d’un convertisseur IMC
est 6x8 = 48.

En forme complexe, le vecteur de tensions de sortie s’écrit :
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svsus evevvV





(4.10)

En accord avec l’équation (4.10), chacune des combinaisons des états des
interrupteurs donne un vecteur de tensions de sortie bien déterminé. L’amplitude et l’angle
de chacun des vecteurs obtenus sont listés dans le tableau 4.1 et le diagramme vectoriel de
ces vecteurs pour scsbsa vvv  est représenté par la figure 4.8.

Les vecteurs obtenus peuvent être scindés en groupes comme suit :
 Vecteurs nuls  51 V~V , représentent au total 30 combinaisons possibles pour le

convertisseur. La particularité de ces vecteurs est que les trois phases de sortie sont
connectées à la même phase d’entrée.

 Vecteurs adjacents sav et sbv  116 V~V , les trois phases de sortie sont connectées à

la phase d’entrée A ou B.
 Vecteurs adjacents sav et scv  1712 V~V , les trois phases de sortie sont connectées

à la phase d’entrée A ou C.
 Vecteurs adjacents scsb v~v  2318 V~V , les trois phases de sortie sont connectées

à la phase d’entrée B ou C.
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Fig.4.6 Diagramme vectoriel des vecteurs de sortie
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Tableau 4.2 Etats possibles du l’IMC et vecteurs de sortie  scsbsa vvv 

No P N U V W suv svv swv sai sbi sci dcV dci oV oV

1 X X P P P sxv sxv sxv 0 0 0 X 0 0 -

2 X X N N N sxv sxv sxv 0 0 0 X 0 0 -

3 A A X X X sav sav sav 0 0 0 0 0 0 -

4 B B X X X sbv sbv sbv 0 0 0 0 0 0 -

5 C C X X X scv scv scv 0 0 0 0 0 0 -

6 A B P N N sav sbv sbv sui sui 0 abu sui abu 0

7 A B P N P sav sbv sav svi svi 0 abu svi abu
3



8 A B N N P sbv sbv sav swi swi 0 abu swi abu
3

2

9 A B N P P sbv sav sav sui sui 0 abu sui abu 

10 A B N P N sbv sav sbv svi svi 0 abu svi abu
3

4

11 A B P P N sav sav sbv swi swi 0 abu swi abu
3

5

12 A C P N N sav scv scv sui 0 sui acu sui acu 0

13 A C P N P scv scv sav svi 0 svi acu svi acu
3



14 A C N N P scv scv sav swi 0 swi acu swi acu
3

2

15 A C N P P scv sav sav sui 0 sui acu sui acu 

16 A C N P N scv sav scv svi 0 svi acu svi acu
3

4

17 A C P P N sav sav scv swi 0 swi acu swi acu
3

5

18 B C P N N sbv scv scv 0 sui sui bcu sui bcu 0

19 B C P N P scv scv sbv 0 svi svi bcu svi bcu
3



20 B C N N P scv scv sbv 0 swi swi bcu swi bcu
3

2

21 B C N P P scv sbv sbv 0 sui sui bcu sui bcu 

22 B C N P N scv sbv scv 0 svi svi bcu svi bcu
3

4

23 B C P P N sbv sbv scv 0 swi swi bcu swi bcu
3

5

Nota: X correspond à l’un des potentiels P,N ou égal à l’une des phases U, V, W.

4.3.3 Méthode de commutation

4.3.3.1 Les six secteurs de fonctionnement
Six intervalles de fonctionnement peuvent être identifiés en se basant sur la

détection de la synchronisation de l’angle de courant d'entrée ; pour un facteur de
puissance unitaire à l’entrée du convertisseur ces intervalles peuvent être directement
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déterminés par les tensions d’entrée, voir figure 4.7. On constate que dans chaque
intervalle, seulement une des tensions de phase d'entrée a la plus grande valeur absolue.

Par exemple, sav à la plus grande tension absolue dans le secteur 1, scv a la plus

grande valeur absolue dans le secteur 2, et ainsi de suite.

4.3.3.2 Deux portions et le circuit équivalent pour chaque portion
Chaque secteur de fonctionnement de l’IMC peut être subdivisé en deux portions. La

valeur moyenne de la tension du bus continu dcV peut être maintenue constante par la

sélection appropriée des cycles de fonctionnement de ces deux portions (choix des
interrupteurs à mettre en conduction et le contrôle de la durée de conduction de chacun).

A titre d’exemple, dans le secteur 2, la valeur absolue de la tension scv est la plus

grande, dans la portion 1 la valeur absolue de la tension sav est supérieure à celle de sbv ,

dans la portion 2 c’est l’inverse. Donc les interrupteurs à mettre en conduction dans l’étage
redresseur sont :
 Dans la première portion, cnncnpbpnbpp S,S,S,S .

 Dans la deuxième portion, cnncnpapnapp S,S,S,S .

Les figures 4.8 et 4.9 représentent le circuit équivalent du convertisseur dans les
secteurs 2 et 5, respectivement.
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Fig.4.8.a Circuit équivalent du convertisseur durant la portion 1, secteur 2

Fig.4.8.b Circuit équivalent du convertisseur durant la portion 2, secteur 2
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Fig.4.9.a Circuit équivalent du convertisseur durant la portion 1, secteur 5

Fig.4.9.b Circuit équivalent du convertisseur durant la portion 2, secteur 5
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Le tableau 4.3, résume pour chaque secteur de fonctionnement les interrupteurs
activés de l’étage redresseur ainsi que la tension du bus continue dans chaque secteur.

Tableau 4.3 les interrupteurs en conduction de l’étage redresseur et la tension du bus
continu fictif pour chaque secteur

Portion 1 Portion 2

Secteur Interrupteurs
en conduction

dcV Interrupteurs
en conduction

dcV

1 appapnbnnbnp S,S,S,S sbsa vv  appapncnncnp S,S,S,S scsa vv 

2 cnncnpbpnbpp S,S,S,S scsb vv  cnncnpapnapp S,S,S,S scsa vv 

3 bppbpncnncnp S,S,S,S scsb vv  bppbpnannanp S,S,S,S sasb vv 

4 annanpcpncpp S,S,S,S sasc vv  annanpbpnbpp S,S,S,S sasb vv 

5 cppcpnannanp S,S,S,S sasc vv  cppcpnbnnbnp S,S,S,S sbsc vv 

6 bnnbnpapnapp S,S,S,S sbsa vv  bnnbnpcpncpp S,S,S,S sbsa vv 

.

A partir du tableau 4.2, on peut définir une fonction de modulation jkm , pour chaque

interrupteur quatre quadrants jkS (  c,b,aj et  n,pk  ), les chronogrammes des

fonctions de modulation obtenues sont représentés par la figure 4.10.

Les fonctions de connexion jkF pour chaque interrupteur jkS (  c,b,aj et

 n,pk  ), sont obtenues par l’intersection des fonctions de modulation avec une porteuse

en dents de scie de fréquence égale à la fréquence de commutation des interrupteurs. Le
principe de la technique et les différents chronogrammes de fonction de connexion dans
chaque secteur sont représentés par la figure 4.11.
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Une fois les états des interrupteurs de l’étage redresseur sont déterminés, le
nvertisseur IMC peut être ramené à un onduleur classique DC/AC pour chaque portion.
s commutations du convertisseur vont être largement simplifiées.

Maintenant, il est utile de considérer l’IMC comme étant un onduleur conventionnel
/AC avec trois tensions de sortie suv , svv et swv alimenté par une source de tension

ntinue eemdc VV cos.
2

3
 .

En écriture complexe, le vecteur spatial de tension de sortie désirée s’écrit :

s
eem

j

sw

j

svsus
V

qevevvV 







2

cos.3
... 3

2

3

2
*


(4.11)

ec q est le rapport de transfert des tensions,
2

30  q , et sus   est l’angle du

cteur de tension désirée.

Supposons que
3

0   s et le système opère dans l’intervalle 2, le vecteur

sion de sortie peut être approximé par les trois vecteurs de tension adjacents 1V


, 2V


et

comme il est montré par la figure 4.14. Le rapport cyclique de chaque vecteur est

nné, par les équations suivantes :

Fig.4.11Chronogrammes des fonctions de connexion des interrupteurs de l’étage redresseur
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Fig.4.12 Vecteur spatial de tensions de sortie de l’étage onduleur dans le secteur 2
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La valeur moyenne du courant du bus continu, en tenant compte des rapports
cycliques, est déterminée par :

  imsissmswsudc IIqididi  cos.... 21 (4.15)

Du fait que chaque secteur de fonctionnement est subdivisé en deux portions, les

rapports cycliques des vecteurs 1V


, 2V


et 0V


sont distribués sur chacune des deux portions.

Pour la première portion :
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Pour la deuxième portion :
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Par combinaison des équations (4.11) et (4.17), la valeur moyenne du vecteur spatial
de la tension de sortie dans la portion 1, secteur 2, est calculée par :

    b
em

bc
bpps

V

u
VdVdVdVdV  cos.

.2
...cos... 22111221111


 (4.18)
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Où 11pV


et 12 pV


correspondent, respectivement, à 1V


et 2V


dans la portion 1 et la tension du

bus continu est égale à la tension entre phases bcu .

De même, dans la portion 2, la valeur moyenne du vecteur spatial de tension de sortie
est donnée par :

    a
em

ac
apps

V

u
VdVdVdVdV  cos.

.2
...cos... 22112222112


 (4.19)

Où 21pV


et 22 pV


correspondent, respectivement, à 1V


et 2V


dans la portion 1 et la tension du

bus continu est égale à la tension entre phases acu .

A partir des équations (4.18) et (4.19), la valeur moyenne totale, sur le secteur 2, du
vecteur spatial de la tension de sortie s’écrit :
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(4.20)

D’autre part, le courant d’entrée peut être déterminé par :
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Ce résultat montre que la MLI vectorielle utilisée pour la commande du
convertisseur génère automatiquement des tensions de sortie sinusoïdales et des courants
d’entrée sinusoïdaux.

En utilisant la même théorie, quand le système opère dans les autres intervalles

ou
3


 s , les mêmes résultats que ceux montrés dans les équations (4.20) et (4.21)

peuvent être obtenus.

La figure 4.13 montre les différentes séquences MLI du convertisseur pour chaque
cycle, elle montre également que les vecteurs tensions nuls sont utilisés à la fois au début
et à la fin de chaque portion. Du moment que les vecteurs tensions nuls sont utilisés, les
courants dci , sai , sbi et sci sont tous nuls. Ceci vérifie la commutation à courant zéro des

commutateurs de l’étage redresseur.

La figure 4.13 montre également que les commutateurs de côté de charge,
commutent exactement comme s’il s’agit d’un onduleur conventionnel.
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4.3.4 Résultats et interprétation
Une étude par simulation numérique du comportement dynamique du convertisseur

IMC est réalisée. Ce convertisseur alimente une charge R-L triphasée équilibrée à partir
d’une source de tension triphasée et commandé par la technique MLI présentée auparavant.
Les paramètres de simulation sont :
Valeur efficace des tensions d’entrée : 220V ; inductance du filtre d’entrée : 200μH ;
capacité du filtre d’entrée : 30μF ; résistance de la charge : 8Ω ; inductance de charge :
5mH ; fréquence d’entrée : 50Hz ; fréquence de sortie : 25Hz ; fréquence du hachage :
10kHz.

Les figures 4.16 ~ 4.21 montrent les résultats de simulation du fonctionnement à
facteur de puissance unitaire. Les formes d'onde montrées dans les figures.4.14 et 4.15
sont respectivement la tension et le courant du bus continu. La figure 4.16 représente la
tension simple d’une phase de sortie ainsi que son spectre harmonique. Nous constatons
que les harmoniques de rang faible sont tous nuls. La figure 4.17 illustre la tension entre
phases de sortie du convertisseur et son analyse spectrale. La figure 4.18 représente le
courant de charge ainsi que son spectre harmonique ; après un bref régime transitoire le
courant s’établit avec une forme quasi-sinusoïdale. La figure 4.19 montre la tension et le
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courant d’entrée du convertisseur, qui sont en phase, ce qui confirme le fonctionnement du
convertisseur à facteur de puissance unitaire. La figure 4.20 représente les caractéristiques
d’une tension simple de sortie pour m=21, fs=25Hz.
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Fig.4.21 Topologie de l’I MC à trois niveaux

4.4 Convertisseur matriciel indirect multi-niveaux

L’immergence des onduleurs multi-niveaux a donné l’idée d’appliquer le concept
multi-niveaux aux convertisseurs matriciels pour synthétiser des formes d’ondes de tension
de sortie de plusieurs niveaux. La topologie du convertisseur matriciel à trois niveaux
(IMC3n) est présentée dans [Kol 02], l’étage redresseur reste le même que celui utilisé
dans la figure 4.1 et l’étage onduleur n’est autre que l’onduleur trois niveaux à structure
NPC (NPC VSI) [Ghe 02]. Afin d'utiliser le NPC VSI dans l’étage onduleur, la tension
continue délivrée par l’étage redresseur dcV est subdivisée en deux niveaux de tensions

poV et onV en appuyant sur le point neutre (o) des condensateurs montés en étoiles

connectés a l’entrée du convertisseur comme le montre la figure 4.21.
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4.4.1 Etage redresseur

Comme pour l’IMC, l'étape redresseur produit non seulement la tension du bus
continu à l'étape onduleur mais également doit maintenir les courants d'entrée sinusoïdaux
avec la possibilité de contrôler le facteur de puissance. Par conséquent, le vecteur courant

*
eI d'entrée est le vecteur de référence pour l'étage redresseur.

Par l’application de la SVM (Fig.4. 22), il y a six vecteurs actifs du courant d’entrée

1I à 6I et trois vecteurs nuls qui sont représentés par le vecteur 0I . En ce référent

toujours, à la Fig.4.22, les vecteurs du courant d’entrée permettent de déterminer les
connections des tensions de phases d’entrée aux bornes p et n du bus continu. Par exemple,
le vecteur 1I (ac) représente la connexion de la phase A d’entrée au point p du bus continu

et la connexion de la phase C d’entrée au point n du bus continu. Pour synthétiser le

vecteur de référence
*
eI , deux vecteurs actifs adjacents I et I et un vecteur nul 0I sont

sélectionnés en fonction du secteur où le vecteur de référence
*
eI est localisé.

Le calcul des rapports cycliques d , d et 0d relatifs aux courants I , I et 0I est

donné comme suit :
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(4.22)

Pour la topologie IMC3n, l’étage redresseur est toujours commandé pour assurer un
maximum de la tension dcV de sorte que la modulation sur l'étage onduleur commande le

rapport global de transfert de tension. Par conséquent, on peut éliminer le vecteur courant
nul et l'ordre de commutation du redresseur se compose maintenant seulement des deux
vecteurs courants actifs adjacents. En employant la relation (4.22), les rapports cycliques
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Fig.4.22 Représentation du polygone des courants d’entrée
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Fig.4.23 Topologie de l’onduleur de tension à trois niveaux à structure NPC

ajustés de l'étage redresseur sont déterminés par la relation (4.23), où l'indice de
modulation mc=1.
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En raison de l'annulation du vecteur courant nul, la valeur moyenne de la tension du
bus continu moydcV  n'est plus constante et a besoin d'être recalculée (4.24). Ainsi sa

valeur peut être employée pour compenser l'indice de modulation de l'étage onduleur mv.
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4.4.2 Etage onduleur

4.4.2.1 La SVM pour l’onduleur de tension triphasé à trois niveaux à structure NPC
L’onduleur de tension à structure NPC (NPC VSI) est actuellement très répondu dans

les applications industrielles de fortes puissances. La topologie à trois niveaux est montrée
par la figure 4.23. L’onduleur est alimenté par un diviseur capacitif (C1 et C2), où chacune
des capacités est chargée à la moitié de la tension continue. Le point milieu (o) constitue la
masse flottante dont le potentiel doit être maintenu nul. A chaque instant, le NPC VSI doit
connecter chacune des phases de sortie aux points (p, n et o). En mode complètement
commandable, avec les combinaisons représentées dans le tableau 4.4, chaque phase de

sortie XoV (  WVUX ,, ) possède trois possibilités de potentiel
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Tableau 4. 4 : La table d’excitation associée à la commande complémentaire proposée

1XF 2XF 3XF 4XF XoV Etat de commutation

1 1 0 0 2dcV p

0 1 1 0 0 o
0 0 1 1 2dcV n

XiF : commande de la base du commutateur XiS , avec (  4,3,2,1i ) et

XoV (  wvuX ,, ).

Pour le NPC VSI à trois niveaux, il ya 27 combinaisons possibles des états des
interrupteurs du convertisseur, ces combinaisons définissent 19 vecteurs de tensions de
sortie, qui peuvent être subdivisés en 4 familles. Vecteurs tensions nuls (ZVV) [ 0V ],

vecteurs tensions petits (SVV) [ 13741 ,,, VVVV et 16V ], vecteurs tensions moyens (MVV)

[ 1512963 ,,,, VVVVV et 18V ], vecteurs tensions grands (LVV) [ 1411852 ,,,, VVVVV et 17V ].

Le diagramme vectoriel de l’onduleur est constitué de six secteurs et chaque secteur peut

être divisé en quatre triangles (figure 4.24). Le vecteur de sortie de référence sV peut être

synthétisé en utilisant les trois vecteurs les plus proches et ses vecteurs sont sélectionnés

en fonction du triangle où le vecteur sV est localisé.

Pour contrôler le potentiel du point neutre flottant, la valeur moyenne du courant 0i

doit être maintenue nulle pendant chaque période de commutation seqT . L’algorithme de la

modulation vectorielle des trois vecteurs fictifs les plus proches (NTV SVM) présenté
dans [Bus 04] permet justement de garantir cette condition. Par exemple, en se référant au
secteur 1 (figure 4.26), le grand vecteur fictif ( LViV ) et le vecteur fictif nul ( ZVV ) sont

définis pour le LVV et ZVV respectivement, tandis que le moyen vecteur fictif ( MViV ) et

le petit vecteur fictif ( SViV ) sont définis par la combinaison linéaire des vecteurs

correspondant à certaines combinaisons d'état de commutation.
Basé sur l’algorithme NTV SVM, le vecteur VSV est formé par la combinaison de

deux vecteurs d'une paire SVV qui produisent le même courant 0i (indiqué entre

parenthèse sur la figure 4.26 pour chaque vecteur) mais de signe opposé. Pour le vecteur
VMV, il est défini par la combinaison de trois vecteurs dans le même secteur et que chaque
vecteur contribue d’un courant 0i égal a svsu ii , et swi respectivement, cette combinaison

produit un courant 0i de valeur moyenne nulle car pour une charge triphasée

équilibrée 0 swsvsu iii . Les coefficients (C1 à C7) pour le VSV et VMV déterminent la

proportion du vecteur respectif dans la combinaison. Dans [Bus 04], les vecteurs SVV et

MVV sont définis respectivement par la combinaison équitable des vecteurs avec les

coefficients
2

1
4321  CCCC et

3
1

765  CCC . Chaque secteur est divisé en

cinq triangles T1-T5 (voir figure 4.25). Pour synthétiser le vecteur tension de sortie sV ,

trois vecteurs fictifs ( xV , yV et zV ) sont sélectionnés en fonction du secteur ou sV est

localisé. Le calcul des rapports cycles relatifs à chaque vecteur sélectionné pour chaque
triangle est donné par le tableau 4.5.
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Tableau 4.5 : Les rapports cycliques des vecteurs fictifs sélectionnés dans chaque triangle

Triangle xd yd zd

T1 [EFH]  ssvm  sincos3  svm sin2  ssvm  sincos31 

T2 [FIH]  ssvm  sin3cos32  svm cos322    3sincos33  ssvm 

T3 [FGI]  ssvm  sincos32  1cos3 svm  svm sin3

T4 [GJI]   1sincos35.0  ssvm  svm cos322   ssvm  sincos35.1 

T5 [HIJ]   1sincos35.0  ssvm  1cos3 svm   ssvm  sincos35.13 
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Fig.4.25 Diagramme vectoriel des tensions de sortie dans le secteur 1 basé sur NTV SVM
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Fig.4.24 Représentation du polygone des tensions de sortie pour un NPC VSI
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4.4.2.2 La SVM pour l’étage onduleur

Pour l'étage onduleur, afin de remédier au problème du point neutre flottant, la
stratégie NTV SVM est appliquée à la commande du NPC VSI. En se rapportant à la
figue 4.21, le raccordement de l'étage onduleur au point neutre des condensateurs montés
en étoile est nécessaire afin de fournir un point neutre de tension nulle exigé par le NPC
VSI. Cependant, ce raccordement cause l'écoulement du courant 0i du point neutre quand

une phase de sortie est reliée au point neutre o (problème du neutre flottant du NPC VSI).
Un contrôle non approprié du courant du point neutre provoque directement la distorsion
de la tension entre phases de sortie. La commande NTV SVM peut maintenir la valeur
moyenne nulle du courant du point neutre, sur une période de commutation, de sorte que
le potentiel du point neutre des condensateurs montés en étoile d'entrée puisse être
maintenu.

En outre, la commande NTV SVM peut également résoudre la complication
provoquée par la variation de la tension du bus continu. Les tensions poV et onV se

composent non seulement d’une composante continue mais également de la troisième
composante harmonique de fréquence d'entrée. Le troisième harmonique est en soi inclus
à chaque redressement quand le redresseur est commandé avec la SVM. L’inégalité des
tensions poV et onV changent les modules et les angles (seulement pour MVV) des vecteurs

SVV et le MVV produits à n'importe quel instant de commutation (figue 4.26). Le module
et l'angle variables des vecteurs compliquent le processus de modulation quand la SVM
est appliquée.
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Fig.4.26 Représentation du polygone des tensions de sortie pour l’étage onduleur basé sur
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NTV SVM

Basé sur la NTV SVM, les vecteurs MVV et SVV sont définis par la combinaison

e des vecteurs (SVV et MVV). Les coefficients (C1 à C7) pour le MVV et SVV

inent la proportion du vecteur respectif dans la combinaison. Les équations pour
iner les coefficients (C1 à C7) sont présentées par l’expression (4.25), où les

les et les angles des vecteurs dans la combinaison due à l'effet de onpo VV  sont
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considérés dans le calcul [Bus 04]. En maintenant le module et l’angle pour tous les
vecteurs fictifs, le diagramme vectoriel pour l'étage onduleur de l’IMC3n est identique à

celui présenté dans la figue 4.25. Par conséquent, pour synthétiser sV , trois vecteurs

fictifs les plus proches sont choisis à base du triangle où le vecteur sV est localisé et le
rapport cyclique de chaque vecteur fictif choisi peut être déterminé avec les équations
présentées dans le tableau 4. 5.
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Et M est l’angle du vecteur MVV.

4.4.2.3 Modulation complète du l’IMC3n
Dans l’objectif de maintenir l’équilibre courant d’entrée et tension de sortie pendant

chaque séquence de commutation, la modulation de l’IMC3n doit combiner la modulation
de l’étage redresseur ( I et I ) et de l’étage onduleur( yx VV , et zV ).

Si eI est localisé dans le secteur 2 et sV dans le triangle 4 du secteur 2, pour l’étage

redresseur les vecteurs sélectionnés sont : II 1 et II 2 . D’autre part, les vecteurs

sélectionnés pour l’étage onduleur sont : zMV VV 1 , yLV VV 1 et xLV VV 2 ; en se

basant sur la NTV SVM, ces vecteurs effectifs sont formés par les vecteurs tensions :
)(1 onnV , )(2 pnnV , )(3 ponV , )(4 ppoV et )(5 ppnV .

Pour l’étage onduleur, les vecteurs sélectionnés sont arrangés en double
séquences : 4532112354 VVVVVVVVVV  , mais avec des rapports

cycliques différents.
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Fig.4.27 Séquences MLI de l’IMC3n dans le secteur 2

En se référant à la figure 4.27, les rapports cycliques relatifs à l’étage onduleur
peuvent être déterminés par la relation (4.26) suivante [Bus 04]
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4.4.3 Résultats de simulation et interprétations

Les paramètres de simulation utilisés sont :
Valeur efficace des tensions d’entrée : 220V ; inductance du filtre d’entrée : 127μH ;
capacité du filtre d’entrée : 21.94μF ; résistance de la charge : 8Ω ; inductance de charge :
5mH ; fréquence d’entrée : 50Hz ; fréquence de sortie : 25Hz ; fréquence du hachage :
10kHz.

La figure 4.28 montre la tension simple d’une phase de sortie ainsi que son spectre
harmonique. Nous constatons l’apparition des harmoniques 11 et 13 mais d’une amplitude
très faible qui ne dépasse pas, pour les deux, 2% de l’amplitude du fondamental. La
figure 4.29 illustre la tension entre phases de sortie du convertisseur et son analyse
spectrale, les harmoniques 11 et 13 de très faibles amplitudes subsistent toujours. La
figure 4.30 représente les trois courants de charge ainsi que le spectre harmonique du
courant dans la première phase, ces courants peuvent être considérés comme étant
sinusoïdaux. Enfin, il est à noter que la tension composée est passée de 3 niveaux, pour
IMC, à cinq niveaux pour IMC3n.
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4.5 Conclusion

Ce chapitre présente une nouvelle topologie du convertisseur matriciel. Elle
combine la méthode de contrôle traditionnelle MLI pour le convertisseur AC/DC/AC avec
les besoins d'un convertisseur matriciel et accomplit ainsi les avantages fonctionnels du
convertisseur matriciel. Les résultats théoriques d'analyse et de simulation prouvent que le
convertisseur IMC recèle les performances suivantes :
 Les formes d’ondes des courants d’entrée et des tensions de sortie peuvent être

purement sinusoïdales ;
 le convertisseur peut fournir un facteur de puissance unitaire à l’entrée ;
 le fonctionnement en quatre quadrants du convertisseur est possible ;
 ne nécessite aucun élément de stockage intermédiaire, il s’apprête bien à une

réalisation compacte ;
 possède le même rapport de transfert de tensions que le MC ;
 des méthodes MLI conventionnelles peuvent être appliquées pour contrôler

séparément l’étage redresseur et l’étage onduleur ;
 le convertisseur est complètement exempt de problèmes de commutation liés aux

convertisseurs matriciels directs ;
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 le convertisseur offre un rendement meilleur que le convertisseur matriciel direct,
puisque les commutations de l’étage redresseur ont lieu à courant zéro ;

 la possibilité de réaliser des structures multi-niveaux.

Les structures IMC peuvent constituer la solution idéale pour les problèmes de
commutation rencontrés dans la structure MC, ce qui permettra l’émergence de la
conversion directe AC/AC et concurrencer la conversion indirecte conventionnelle
AC/DC/AC, car dans certaines applications industrielles la conversion directe serait d’un
apport certain. Nous présenterons dans le chapitre suivant une application ciblée du MC
dans un système éolien à vitesse variable basée sur la machine asynchrone double
alimentée associée à une unité de stockage inertiel.
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Chapitre 5

Application du convertisseur matriciel dans un
générateur éolien

5.1 Introduction

La multiplication des éoliennes dans le monde a conduit les recherches de façon à
améliorer l’efficacité de la conversion électromécanique et à optimiser la qualité d’énergie
produite. Raison pour laquelle de nombreux travaux scientifiques ont vu le jour ces
dernières années [Aim 03][Bou 07][Lec 03].

Les éoliennes actuellement installées peuvent être classées selon deux catégories : les
éoliennes à vitesse fixe et à vitesse variable. La technologie inhérente à la première
catégorie d’éolienne est bien maîtrisée. En effet, c’est une technologie qui a fait preuve
d’une simplicité d’implémentation, une bonne fiabilité, et un faible coût, ce qui permet une
installation rapide de centaines de kW de génération éolienne. Cependant, avec la mise en
place très progressive de projets d’éolienne dont la puissance est supérieure au MW, ce
sont les éoliennes à vitesse variable qui se développeront à l’avenir pour cette gamme de
puissance générée. En effet ces dernières présentent plusieurs avantages, notamment une
meilleure exploitation de l’énergie du vent, la réduction des oscillations du couple et des
efforts mécaniques, et une grande souplesse quant à la liaison au réseau grâce à l’emploi de
convertisseurs modernes d’électronique de puissance [Aim 03].

Les générateurs éoliens sont des générateurs dont la source primaire d’énergie est le
vent. Il est bien connu que le vent a des caractéristiques très fluctuantes et imprévisibles et
il est impossible de prédire sa valeur pour un moment donné. La puissance générée par une
turbine éolienne est proportionnelle au cube de la vitesse du vent, donc une petite variation
de la vitesse de vent provoquera une variation considérable sur la puissance générée par la
turbine.

Comme la puissance mécanique débitée par la turbine est très fluctuante, la puissance
générée par le générateur éolien sera aussi fluctuante. Cela pose beaucoup de problèmes
pour les gestionnaires du système énergétique pour deux raisons. Il faut assurer la balance
entre la puissance générée et la puissance consommée. De plus, la puissance consommée
est difficilement prévisible et variable. A cause de ces restrictions, les générateurs éoliens
actuels ne peuvent pas fonctionner sans être associés à une source classique d’énergie.

Afin de réguler la puissance débitée sur le réseau, l’idée de stockage est exploitée, le
stockage inertiel est une solution appropriée aux aérogénérateurs, car il offre des avantages
certains par rapport aux autres types de stockage [Cim 04].

Les générateurs éoliens actuels sont considérés comme des charges négatives dans le
système énergétique (ils ne participent pas aux services système). Les services système
sont toujours à la charge des alternateurs classiques. C’est pourquoi le taux de pénétration
de la production éolienne, doit être limité dans un réseau afin de pouvoir garantir la
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Fig.5.1 Schéma global du système étudie

stabilité de celui-ci. Dans ce cas, certains retours d’expérience indiquent que pour des taux
de pénétration supérieurs à 20 ou 30%, des problèmes de stabilité peuvent apparaître
[Cim 04]. Si on veut augmenter le taux de pénétration des éoliennes, il faut trouver des
solutions permettant aux générateurs éoliens de participer aux services système.

L’objectif visé dans cette application consiste en l’étude de l’apport de l’utilisation
d’une machine asynchrone à double alimentation (MADA) associée à un convertisseur
matriciel dans une chaîne de production éolienne, ainsi que les éventuels inconvénients qui
pourraient surgir. Afin de lisser la puissance injectée au réseau un système inertiel de
stockage d’énergie (SISE) est également prévu [Ghe 07].

5.2 Description du système étudié
Le système étudié dans notre application est connecté au réseau, considéré puissant,

et comporte deux parties :
 Un aérogénérateur à vitesse variable utilisant une MADA et pilotée par le rotor au

moyen d’un convertisseur matriciel, un multiplicateur de vitesse et une turbine à
trois pales.

 Un SISE comportant un volant d’inertie, une machine asynchrone à cage et un
convertisseur AC\DC\AC (redresseur MLI à deux niveaux, filtre et onduleur MLI à
deux niveaux).
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5.3 Modélisation du système éolien

5.3.1 Modélisation et principes de contrôle de la turbine

L’aéro-turbine transforme l’énergie cinétique du vent en énergie mécanique, le
multiplicateur de vitesse de gain G permet à la fois de diminuer le couple et d’augmenter la
vitesse de rotation, et d’un générateur électrique qui convertit l’énergie mécanique en
énergie électrique.

La puissance du vent captée par les pales est définie de la manière suivante [Sey
03][Ale 88]

3
2 ventv.S.ventP


 (5.1)

Avec :
 la densité de l’air qui est égale à 1,22 kg/m3 à la pression atmosphérique à 15°C.

S la surface balayée par la turbine.

ventv la vitesse du vent.

La puissance du vent n’est pas totalement captée par les pales, d’où la puissance
aérodynamique est inférieure à celle du vent, dans le cas où l’angle de calage des
pales 0 , les deux puissances sont liées par l’expression suivante :

ventpaero P).(CP  (5.2)

Le coefficient de puissance pC dépend de la vitesse du vent, du nombre de pales, de

leur rayon et de leur vitesse de rotation. Pour les éoliennes actuelles, on atteint des valeurs
de 0,45 à 0,5 [Lec 03]. La figure 5.2 représente la variation de pC en fonction du rapport

de vitesse pour un angle de calage des pales nul.

Le rapport de vitesse  est défini comme le rapport entre la vitesse linéaire des pales
et la vitesse du vent :

vent

t

v

.R
 (5.3)

où t est la vitesse angulaire de la turbine et R le rayon des pales.

Le couple aérodynamique (éolien) est déterminé par la relation suivante :

t
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Les vitesses mécaniques de la turbine et celle de la génératrice sont liées par le gain
du multiplicateur comme suit:

G
méc

t


 (5.5)

Les couples sur l’arbre lent aéroC et sur l’arbre rapide arbreC sont exprimés par la

relation suivante :

G

C
C aéro

arbre  (5.6)

Les masses des différents éléments de la turbine sont représentées par
l’inertie turbineJ . Le modèle mécanique proposé considère l’inertie totale J constituée de

l’inertie de la turbine ramenée sur l’axe rapide et celle de la génératrice gJ , et on suppose

que le multiplicateur de vitesse est idéal. L’inertie totale J est donnée par l’expression
suivante:

g
turbine J
G

J
J 

2
(5.7)

L’équation fondamentale de la dynamique permet d’établir l’évolution de la vitesse

mécanique à partir du couple mécanique total mécC appliqué au rotor :

 


cém
mec CC

dt

d
J (5.8)

Le couple mécanique est fonction du couple électromagnétique emC produit par la

génératrice, du couple des frottements visqueux visqC , et du couple issu du multiplicateur

arbreC .

visqemarbrecém CCCC  (5.9)

Le couple visqueux est donné par l’expression suivante :

cémvisq .fC  (5.10)

avec f représente le coefficient de frottement visqueux.

On établit à partir des équations précédentes, un schéma bloc fonctionnel du modèle
de la turbine (figure 5.3).
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Fig.5.3 Schéma bloc fonctionnel du modèle de turbine
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Le schéma bloc nous montre que la vitesse de rotation de la turbine est contrôlée, par
action sur le couple électromagnétique de la génératrice. La vitesse du vent est considérée
comme une entrée perturbatrice à ce système.

La vitesse du vent est variable dans le temps, et pour garantir un captage maximal de
l’énergie éolienne incidente, il faut ajuster en permanence la vitesse de rotation de la
turbine à celle du vent. Ceci est réalisé en utilisant la technique d’extraction du maximum
de la puissance (MPPT).

A partir de la vitesse du vent mesurée, on détermine la vitesse mécanique optimale
de la turbine (correspondant à λopt, et β=0°, voir fig.5.2), en multipliant cette dernière par
la valeur du gain du multiplicateur on obtient la vitesse mécanique du rotor de la MADA,
qui est utilisée comme grandeur de référence pour un régulateur ; ce dernier élabore une
consigne de commande, convenant au couple électromagnétique que devrait développer la
machine pour passer à la vitesse optimale. Le couple issu de l’asservissement de vitesse,
sera utilisé comme grandeur de référence du couple dans la structure fonctionnelle du
modèle de la turbine (fig.5.3). L’ensemble est représenté par la figure 5.4.

Le correcteur de vitesse utilisé est de type proportionnel intégral (PI) à avance de
phase avec anticipation, le calcul des paramètres du correcteur est donné en Annexe B.
En remplaçant, le coefficient de puissance Cp par Cpmax et λ par λopt, dans l’expression de
la puissance aérodynamique (5.2), en négligeant les pertes, on obtient l’expression de la
puissance mécanique optimale suivante :

3
33

5

2

1
méc

opt
maxpoptméc .

.G

R..
C.P 




 (5.11)

Le signe (-) dans l’expression (5.11) est utilisé pour designer une puissance générée.
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Fig.5.4 Schéma bloc fonctionnel avec asservissement de la vitesse mécanique
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5.3.2 Modélisation de la MADA et sa commande
Une machine asynchrone à double alimentation est une machine à courant alternatif

dont la vitesse varie en fonction de la charge. Elle se compose comme une machine
asynchrone d’un primaire dit stator qui est fixe, et d’un secondaire qui est le rotor de forme
cylindrique qui est mobile. Le stator a trois (03) enroulements couplés en étoile ou en
triangle qui sont alimentés par un système triphasé de tension. Il en résulte la création d’un

champ magnétique glissant dans l’entrefer machine, où sa vitesse est
dfig

sg
s

P


 , où

sg désigne la pulsation du réseau d’alimentation triphasé, et dfigP est le nombre de paire

de pôles du champ magnétique qui apparaît au niveau du stator. Le rotor qui est exécuté
comme le stator, supporte un bobinage triphasé avec un même nombre de couplé en étoile.

Le rotor tourne à la vitesse
dt

d
 par rapport au stator, avec l’angle entre le repère

statorique et le repère rotorique. La représentation schématique de la machine asynchrone à
double alimentation est montrée sur la figure 5.4.

Pour notre étude, nous considérons les hypothèses simplificatrices suivantes :
- Le circuit magnétique n’est pas saturé, ce qui permet d’exprimer les flux comme

fonctions linéaires des courants ;
- Les pertes (par hystérésis et courant de Foucault) sont négligées ;
- Les forces magnétomotrices créées par chacune des phases des deux armatures sont

à répartition sinusoïdales, et les inductances mutuelles entre deux enroulements
varient sinusoïdalement en fonction de l’angle entre leurs axes magnétiques;

- L’effet de peau négligé.
De ce fait, tous les coefficients d’inductance propre sont constants et les coefficients

d’inductance mutuelle ne dépendent que de la position des enroulements.

5.3.2.1 Modèle de la MADA
- Equations électriques

La loi de Faraday et la loi d’Ohm permettent de relier les tensions sur les
enroulements aux flux totalisés et aux courants dans ces bobinages. Avec les conventions
utilisées, les deux équations matricielles suivantes expriment les tensions sur les différents
enroulements:

Fig.5.5 Représentation schématique de la MADA


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       

       













rrrr

ssss

dt

d
iRv

dt

d
iRv





(5.12)

Les flux sont donnés par:

       
       







ssrrrrr

rsrssss

iMiL

iMiL

..

..




(5.13)

En appliquant la transformée de Laplace, et en remplaçant (5.13) dans (5.12), on obtient:

            
            
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


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iMiLpiRv
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..

..
(5.14)

Avec:

 


















cs

bs

as

s

v

v

v

v ;  


















cs

bs

as

s

i

i

i

i ;  


















cs

bs

as

s







 ;  


















s

s

s

s

R

R

R

R

00

00

00

 


















cr

br

ar

r

v

v

v

v ;  


















cr

br

ar

r

i

i

i

i ;  


















cr

br

ar

r







 ;  


















r

r

r

r

R

R

R

R

00

00

00

 


















sss

sss

sss

ss

lMM

MlM

MMl

L ;  


















rrr

rrr

rrr

rr

lMM

MlM

MMl

L

 

   
   
    




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
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
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Où:
 sv ,  rv : vecteurs de tensions statorique et rotorique;

 si ,  ri : vecteurs de courant statorique et rotorique;

 s ,  r : vecteurs de flux statorique et rotorique;

 sR ,  rR : vecteurs de résistances statorique et rotorique;

 ssL ,  rrL : vecteurs d’inductances statorique et rotorique;

 srM : matrice des inductances mutuelles stator-rotor,    rs
t

sr MM 

sl , rl : inductances propres d’une phase statorique et rotorique;

sss MlL  , rrr MlL  : inductances cyclique d’une phase statorique et rotorique;

sM , rM : inductances mutuelles entre deux phases respectivement statorique et rotorique;

M : maximum d ’inductance mutuelle entre une phase statorique et rotorique (les axes des
deux phases coïncident);

dfigP : opérateur de Laplace ;

 : Ecart angulaire entre deux phases, statorique et rotorique correspondant.
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- Expression du couple électromagnétique
L’expression générale du couple électromagnétique est donnée par:

    i
dt

Ld
iPC T

dfigem
2

1
 (5.15)

Avec:

–  i : Matrice de courant total,  
 
 








r

s

i

i
i ;

–  L : Matrice inductance totale,  
   
    








rrsr

srss

LM

ML
L ;

– dfigP : est le nombre de paire de pôle.

Compte tenu que tous les termes des sous matrices  ssL et  rrL sont à coefficients

constants, on aura:

    







 rsr

T
dfigem iM

d

d
iPC

2

1
(5.16)

- Equation mécanique
D’après la loi fondamentale de la dynamique nous pouvons écrire :

visemarbreécm CCC
dt

d
J  (5.17)

La résolution analytique dans ce repère est très difficile car le système d’équations
est à coefficients variables en fonction de (angle de rotation de la machine).

5.3.2.2 Transformation de Park
La transformation de Park est un outil mathématique qui a permis la simplification

des équations des machines électriques triphasées. Elle permit de passer d’un système
triphasé alternatif système diphasé (repère d, q, o) continu, donc elle permet d’obtenir un
système d’équation à coefficients constants ce qui simplifie sa résolution [Sch 98].
Les grandeurs statoriques et rotoriques seront alors exprimées dans un même repère (axe d
et axe en quadrature q).
La transformation de Park définie par la matrice de rotation   P est donnée sous la forme

suivante:
     abcdqo xPx  (5.18)
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P

5.3.2.3 Application de la transformation de Park à la MADA
En appliquant la transformée de Park pour chaque vecteur défini précédemment

(tension, courant, flux), en remplaçant dans la matrice de Park  par s pour les équations

du stator et  par r pour celles du rotor, on obtient :
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- Equations électriques


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(5.19)

- Equations magnétiques
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
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(5.20)

L’expression du couple électromagnétique en fonction des flux statoriques et
courants rotoriques est comme suit :

)i.i..(PC dsqsqsdsdfigem  (5.21)

5.3.2.4 Stratégie de commande de la MADA

Les différentes stratégies de commande de la MADA reposent sur deux approches à
savoir :
 Une approche basée sur un contrôle du flux en boucle fermée, cette approche est

nécessaire lorsque le réseau est instable (tension et flux variables).
 Une approche basée sur un contrôle du flux en boucle ouverte, cette approche est

utilisée quand le réseau est stable (tension et fréquence constantes).
Dans notre cas, on considère que le réseau est stable, c’est pourquoi on a opté pour la

deuxième approche.
En choisissant un référentiel diphasé dq lié au champ tournant, et en alignant le

vecteur flux statorique s avec l’axe ‘d’ (afin de réaliser un découplage), nous pouvons

écrire :









0qs

sds
(5.22)

L’expression du couple électromagnétique devient :

)i.(
L

M
.PC qrs

s
dfigem  (5.23)

Dans la production éolienne, on utilise les machines de moyenne, et de forte
puissance, sur ce on peut négliger la résistance statorique, et dans la deuxième approche
suscitée (flux statorique constant), on peut écrire les expressions des tensions et des flux
statoriques comme suit :









ssggqs

ds

Vv

v

.

0


(5.24)
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A partir du système d’équations (5.20), nous pouvons exprimer les courants
statoriques qrdrqsds iiii etrotoriquescourantsdesfonctionenet comme suit :
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














qr
s

qs

dr
s

s
s

ds

i.
L

M
i

i.
L

M
.

L
i

1

(5.26)

- Relations entre puissances statoriques et courants rotoriques
Les puissances actives et réactives de la MADA, sont exprimées par les relations

suivantes :
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(5.27)

En remplaçant les courants ids et iqs par leurs expressions données (équation 5.26),
dans les relations de puissances statoriques on obtient :
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(5.28)

Avec
sg

g
s

V


 est constant pour toute vitesse de rotation, et la relation de la

puissance réactive devient alors :
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- Relations entre tensions rotoriques et courants rotoriques
En remplaçant les courants statoriques par leurs expressions dans les relations (5.20),

on obtient le système d’équation suivant :
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(5.30)

Ces expressions des flux d’axes ‘d’ et ‘q’ sont alors portées dans les expressions des
tensions rotoriques (5.19), nous obtenons alors :
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(5.31)

En régime permanent, le système d’équations (5.31), s’écrit :
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(5.32)

avec vdr et vqr sont les tensions à imposer au rotor pour obtenir les courants voulus et

par conséquent les puissances désirées.

- Expressions des puissances active et réactive du l’aérogénérateur
Les puissances active et réactive de l’aérogénérateur s’écrivent comme suit.
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En négligeant certains termes, on trouve les équations des puissances active et
réactive de l’aérogénérateur comme suit :
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Le contrôle des grandeurs rotoriques de la MADA permet la gestion des puissances
mise en jeu par l’aérogénérateur.

5.3.2.5 Commande vectorielle en puissance de la MADA

L’objectif de la commande vectorielle en puissance de la MADA consiste à lui faire
suivre une consigne en puissance avec une dynamique électrique, la mieux possible que le
permet la fréquence de modulation du convertisseur utilisé. Le schéma bloc de la
commande vectorielle est montré sur la figure 5.6.
Les blocs RP et RQ représentent les régulateurs des puissances active et réactive. Le but de
ces régulateurs est d’obtenir des performances dynamiques élevées et une bonne
robustesse. Pour atteindre ces objectifs, on a utilisé des régulateurs RST (Annexe C).

La puissance réactive de référence mise en jeu par l’aérogénérateur, afin d’obtenir un
facteur de puissance unitaire côté réseau, est maintenue nulle ( 0DQ ) et la puissance

active de référence ( fér_DP ) produite par l’aérogénérateur est définie comme suit :

opt_cémfér_D P.P  (5.35)

avec : éc_optmP la puissance mécanique optimale ;  : le rendement de la MADA et du

convertisseur de puissance; éfr_DP : la puissance de référence de l’aérogénérateur.
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5.4 Système inertiel de stockage d’énergie

Le système inertiel de stockage d’énergie (SISE) étudié est constitué d’un volant
d’inertie entraîné par une machine asynchrone à cage d’écureuil (MAS). Le stator de cette
dernière est connecté au réseau par l’intermédiaire d’un convertisseur AC\DC\AC.

Le contrôle de transit des puissances, entre le système de stockage et le réseau est
réalisé par le réglage des grandeurs statoriques de la MAS.

Lors du stockage, l’énergie électrique est convertie en énergie mécanique par
l’intermédiaire du moteur électrique. L’énergie mécanique est stockée dans le volant
d’inertie sous forme d’énergie cinétique d’une masse tournante. Lors de la décharge du
SISE, l’énergie mécanique est reconvertie en énergie électrique par l’intermédiaire du
générateur électrique. Habituellement, une seule machine électrique peut fonctionner en
moteur ou en générateur, en fonction du régime de fonctionnement du SISE. Le régime de
fonctionnement est imposé par l’interface d’électronique de puissance, qui impose le sens
de transfert de l’énergie à travers la machine électrique.

5.4.1 Principe de contrôle du SISE associé au générateur éolien
La puissance fournie par un générateur éolien est toujours variable, à cause des

variations de la vitesse du vent. D’un autre côté, c’est le consommateur ou le réseau qui
doit recevoir une puissance lissée. La figure 5.7 montre le principe de contrôle d’un SISE
associé à un générateur éolien. Ayant la puissance générée par le générateur éolien fér_DP ,

et connaissant la puissance ( éfr_gP ) qu’il faut délivrer au réseau, la puissance de référence

pour le SISE éfr_wP peut être déterminée comme suit:

éc_optméfr_géfr_w PPP  (5.36)

Si la puissance de référence est positive, c’est qu’il y a un excédent d’énergie qui doit être
stockée. Si la puissance de référence est négative, on a un déficit d’énergie qui doit être
couvert par l’énergie stockée [Cim 04].

Fig.5.6 Schéma bloc de la commande en puissance de la MADA
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5.4.2 Contrôle en vitesse pour le SISE et contrôle vectoriel pour la MAS

5.4.2.1 Calcul de la vitesse de référence du volant
Il est bien connu que l’énergie est l’intégrale de la puissance en fonction du temps.

Donc, en intégrant la puissance de référence déterminée par (5.36) on obtient une énergie.
En faisant la somme de cette énergie avec l’énergie stockée dans le volant d’inertie
initialement, on obtient l’énergie de référence pour le SISE:

dt.PEE
t

t

ref_w
t
cfér_c 

1

0

0 (5.37)

où 0t
cE : Représente l’énergie initiale du volant d’inertie.

Connaissant
2

2
vol

volc .JE


 , on obtient la vitesse de référence pour le volant

d’inertie et, implicitement, pour la machine électrique du SISE :

vol

éfr_c
éfr_vol

J

E.2
 (5.38)

Avec : volJ le moment d’inertie du volant ; vol la vitesse de rotation du volant.

Le moment d’inertie est calculé par :
2
volvolvol R.m.J  (5.39)

Avec :  le coefficient de forme du volant ; volm la masse du volant et volR le rayon du

volant.
L’énergie stockée dans le volant, est proportionnelle au carré de la vitesse

d’entraînement, et au moment d’inertie de la masse tournante. Néanmoins, la quantité
d’énergie stockée est limitée par la résistance du matériau qui constitue le volant. La
vitesse du volant est limitée par la force centrifuge admissible, qui correspond à la vitesse
limite imposée par le matériau dont il est fabriqué.

En raison de la sûreté de l’exploitation, il est recommandé que la vitesse du volant ne
doit pas dépasser 70% de la vitesse maximale, et l’énergie stockée dans la masse en
mouvement n’excèdera pas 50% de l’énergie maximale [Cim 04].

Fig.5.7 Principe du contrôle de SISE associe au générateur éolien
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La vitesse de référence est limitée afin de maintenir la MAS dans la zone de
fonctionnement à puissance constante et ne pas dépasser la vitesse maximale du volant
d’inertie.

5.4.2.2 Modèle de la machine asynchrone avec orientation du flux
Le modèle de la machine asynchrone dans le repère de Park, avec orientation du flux

rotorique, peut être décrit par les équations (5.40)-(5.44):
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5.4.2.3 Calcul du flux de référence de la MAS

Après orientation du flux rotorique, la puissance électromagnétique s’écrit:

IMsqrd
r

imIM .i.
L

M
pP

IM
IM

IM  (5.45)

avec : PIM la puissance électromagnétique,
IMemC le couple électromagnétique , ΩIM la

vitesse mécanique, pim le nombre de paires de pôles, MIM l’inductance mutuelle,
IM

rL

l’inductance cyclique rotorique, rd le flux rotorique sur l’axe direct,
IMsqi le courant

statorique sur l’axe en quadrature.
La valeur de la composante direct du flux rotorique est obtenue à partir de l’équation

(5.45), comme suit :

IMsqIMim

rIM
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1
(5.46)

5.4.2.4 Calcul du courant de référence de la MAS
Le couple de référence de la MAS est donné par :

sIMb
IM

rw
r Cf

P
C 


 .

éf_
éf (5.47)

où éfr_wP est calculée à partir de l’équation (5.36), sC le couple de frottement sec et bf le

coefficient de frottement visqueux. Cependant la relation (5.47) ne peut pas être utilisée
directement dans le schéma de contrôle ; parce que la vitesse du volant d’inertie doit être
maintenue entre deux limites.
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A partir des expressions (5.44), (5.45) et (5.46), le courant rotorique de référence sur
l’axe en quadrature peut être calculé comme :

rim

rr
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IM Mp
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i


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..

.éf
é_ (5.48)

Le schéma de contrôle en puissance pour le SISE et de contrôle vectoriel pour la
MAS est présenté dans la figure 5.8. Le calcul des régulateurs utilisés est donné en
Annexe D.

5.5 Résultats et interprétations

Dans notre application le rendement de l’aérogénérateur est estimé à 95% (sans la

turbine), la puissance active de référence du réseau, g_réfP , est fixée à la valeur de -1.5 MW

(le signe négatif signifie une puissance générée) et pour maintenir le facteur de puissance
du réseau unitaire la puissance réactive de référence du réseau, g_réfQ , est fixée à une

valeur nulle.
La vitesse de rotation de la MADA est représentée par la figure 5.9, et comme la

fréquence des grandeurs statoriques de la MADA est imposée par le réseau (fixée dans
notre cas à 50 Hz) on trouve le glissement illustré par la figure 5.10 et qui varie sur une
plage de %10 en passant par des valeurs nulles. Il est à noter que le profil du vent est
choisi de façon à obtenir justement ces différentes valeurs du glissement, c’est-à-dire
différents modes de fonctionnement (hypersynchrone, hyposynchrone, asynchrone
synchronisée) de la MADA. L’allure de la puissance mécanique sur l’arbre (générée par la
turbine) est montrée sur la figure 5.11, cette dernière varie, entre -1 et -2MW, sur les
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phases de fonctionnement en mode hyposynchrone entre -1 et -1.5 MW, et sur les périodes
de fonctionnement en mode hypersynchrone entre -1.5 et -2 MW. La puissance active
générée par l’aérogénérateur varie autour de sa valeur de référence qui est de l’ordre de
-1.5MW, et la puissance réactive varie autour de sa valeur de référence imposée nulle
voir figure 5.12. La figure 5.13 représente les allures de la puissance active et réactive
statoriques. La figure 5.14 montre les puissances active et réactive échangées entre le
réseau et le rotor, cette relation s’établit directement du fait que le convertisseur matriciel
ne contient aucun élément de stockage intermédiaire, leurs sens d’écoulement dépend du
signe du glissement : pour (g<0) les puissances sont transmises du rotor au réseau (mode
génératrice hypersynchrone), pour (g>0) les puissances sont transmises du réseau au rotor
(mode génératrice hyposynchrone) et pour un glissement nul le rotor absorbe une
puissance active qui représente les pertes Joules rotorique, et la puissance réactive est
nulle. La figure 5.15.a montre que la tension est imposée par le réseau et l’amplitude du
courant injecté au réseau est imposé par la commande ; on a montré sur deux périodes que
la tension du réseau et le courant de ce dernier sont en opposition de phase pour tous les
modes de fonctionnement ceci justifie que l’écoulement de puissance est toujours de
l’aérogénérateur vers le réseau (voir figure 5.15.b). La figure 5.16.a illustre la tension et le
courant rotorique, la figure 5.16.d montre que le courant est en avance de la tension d’un

angle 


2
et ceci sur une période correspondant à un glissement négatif ; et sur la

période où le glissement est positif l’angle de déphasage entre la tension et le courant est

de
2

0


 ceci est montré sur la figure 5.16.c. Pour les valeurs de glissement nul, ces

grandeurs rotoriques sont continues, ceci est un apport de taille du convertisseur matriciel,
on retrouve le cas d’une machine synchrone. La figure 5.17.a représente la tension et le
courant de la MAS, et sur une période correspondant au mode de fonctionnement
hyposynchrone de la MADA, la MAS fonctionne en génératrice (phase de déstockage), le
courant est en avance de phase par rapport à la tension voir figure 5.17.b. On voit sur la
figure 5.17.c que la MAS fonctionne en moteur (phase de stockage), le courant est en
retard par rapport à la tension. Sur la figure 5.18, sont montrées les variations de la vitesse
du volant d’inertie. Cette dernière diminue sur des plages correspondant aux modes de
fonctionnement hyposynchrone et augmente sur les périodes où la MADA fonctionne en
régime hypersynchrone. En outre, sa valeur est presque constante dans des plages où la
vitesse mécanique de la MADA est proche de 157rd/s. La figure 5.19 nous montre le
transit de puissance entre le SISE et le réseau, le sens d’écoulement de cette puissance
varie en fonction de la puissance générée par l’aérogénérateur. Si cette dernière est
inférieure à -1.5MW, le transfert d’énergie va du réseau vers le SISE (stockage), sinon, le
sens d’écoulement de puissance va du SISE vers le réseau (déstockage) et ce pour
compenser le déficit de puissance de l’éolien. Les composantes du flux rotorique de la
MAS sur l’axe direct et quadratique sont illustrées sur la figure.5.20. La composante en
quadrature est nulle, cela justifie que la commande à flux rotorique orienté.
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Fig.5.15.b Tension et courant du réseau
sur deux périodes
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5.6 Conclusion
Dans ce présent chapitre, un générateur éolien à vitesse variable associé à un système

de stockage inertiel est présenté. La première partie est dédiée à l’analyse du
comportement de l’aérogénérateur basé sur une machine asynchrone double alimentée et
pilotée par le rotor via un convertisseur matriciel. En effet, l’apport de l’introduction du
convertisseur est clairement montré:

- Il offre la possibilité du fonctionnement dans les deux quadrants couple-vitesse de
la MADA. Pour g>0 la MADA fonctionne en mode génératrice hyposynchrone,
pour g<0 la MADA fonctionne en mode génératrice hypersynchrone et pour g=0,
la MADA fonctionne en mode génératrice asynchrone-synchronisée.

- Le bilan d’écoulement de puissance entre le rotor de la MADA et le réseau s’établit
directement, cela est dû à l’absence d’élément de stockage dans la structure du
convertisseur matriciel.

La deuxième partie est orientée vers le lissage de la puissance fournie au réseau par
l’utilisation d’un système de stockage basé sur un volant d’inertie couplé à une MAS à
cage, cette dernière est contrôlée par un convertisseur classique AC/DC/AC.

En terme de résultats du comportement dynamique obtenus, nous pouvons confirmer
que le convertisseur matriciel constitue une solution viable, attractive et une alternative
par rapport aux convertisseurs conventionnels utilisés jusqu'à présent dans les systèmes
éoliens.
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Conclusion générale

Le travail présenté dans cette thèse est une contribution à la modélisation et la
commande d’un convertisseur direct de fréquence et son application à la conduite de la
machine asynchrone triphasée dans un système éolien.

Afin d’aborder cette étude, nous avons consacré le premier chapitre à la présentation
de la modélisation du filtre d’entrée ainsi que les différentes configurations d’une cellule
de commutation du convertisseur matriciel en exposant le réseau de Petri correspondant à
son fonctionnement en mode normal et en mode commandable. On a montré également
que du fait qu’on a modélisé l’interrupteur du convertisseur matriciel (constitué de deux
transistors et deux diodes) par un commutateur bidirectionnel en courant et en tension a
réduit largement le nombre de configurations possibles du convertisseur matriciel. Ainsi
que le choix de la commande complémentaire ainsi définie est justifiée. En vue de la
commande du convertisseur matriciel, on a élaboré son modèle de connaissance et de
commande. On a montré qu’en utilisant les fonctions génératrices, on aboutit à un modèle
homogène où toutes ses grandeurs sont continues.

Dans le deuxième chapitre, nous avons présenté deux techniques de commande du
convertisseur matriciel, à savoir, l’algorithme de Venturini et la modulation vectorielle ;
puis on a effectué des tests de simulation pour vérifier et comparer nos résultats avec les
travaux déjà publiés. La modulation de Venturini permet de synthétiser directement les
ordres de commande des différents interrupteurs du CM, car cette technique lui est
directement dédiée. Dans la modulation vectorielle, les phaseurs spatiaux de la tension de
phase de la charge ainsi que du courant d’entrée sont imposés à l’aide d’un ensemble limité
de vecteurs de commutation. Ce procédé permet de moduler d’une manière très précise le
courant d’entrée ainsi que la tension de la charge en assurant leur forme sinusoïdale. Les
résultats obtenus avec les deux techniques sont satisfaisants vu la qualité des signaux sur
une charge inductive R-L à différentes fréquences de sortie. L’un des plus importants
avantages procurés par le CM est le fait d’avoir un facteur de puissance réglable, qui peut
être même unitaire. Les résultats de simulation obtenus ont montré cette propriété.

Le troisième chapitre est dédié à l’étude des commutations dans le convertisseur
matriciel. Etant donné qu’il n’existe aucun élément à semi-conducteur de puissance
commandable à quatre quadrants, les commutateurs sont réalisés à base d’éléments de
puissance unidirectionnels. Pour cela, on a le choix entre plusieurs topologies qui se
divisent en deux catégories : les commutateurs à un élément encadré de diodes et les
commutateurs à deux éléments mis en antiparallèle. Pourtant, le problème-clé à résoudre
pour la réalisation d’un convertisseur matriciel est la commutation du courant. D’une part,
la continuité du courant de charge ne doit pas être gênée par la commutation phase à phase,
d’autre part les tensions d’entrée ne doivent pas être mises en court-circuit par le
chevauchement des intervalles de conduction. Les stratégies présentées dans ce chapitre
permettent en effet de réaliser des commutations appropriées dans le MC. Néanmoins,
l’utilisation de ces stratégies complique davantage les algorithmes de commande du
convertisseur, ce qui exige des calculateurs de plus en plus performants et qui par
conséquent freine le développement du MC.

Dans le quatrième chapitre une nouvelle topologie du convertisseur matriciel dit
indirect est étudiée. Elle combine la méthode de contrôle traditionnelle MLI pour le
convertisseur AC/DC/AC avec les besoins d'un convertisseur matriciel et accomplit ainsi
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les avantages fonctionnels du convertisseur matriciel. Les résultats théoriques d'analyse et
de simulation prouvent que le convertisseur IMC recèle les performances suivantes :
 Les formes d’ondes des courants d’entrée et des tensions de sortie peuvent être

purement sinusoïdales ;
 le convertisseur peut fournir un facteur de puissance unitaire à l’entrée ;
 le fonctionnement en quatre quarts du convertisseur est possible ;
 ne nécessite aucun élément de stockage intermédiaire, il s’apprête bien à une

réalisation compacte ;
 possède le même rapport de transfert de tensions que le MC ;
 des méthodes MLI conventionnelles peuvent être appliquées pour contrôler

séparément l’étage redresseur de l’étage onduleur ;
 le convertisseur est complètement exempt de problèmes de commutation liés aux

convertisseurs matriciels directs ;
 le convertisseur offre un rendement meilleur que le convertisseur matriciel direct,

puisque les commutations de l’étage redresseur ont lieu à courant nul ;
 la possibilité de réaliser des structures multi-niveaux.

Les structures IMC peuvent constituer la solution idéale pour les problèmes de
commutations rencontrés dans la structure MC, ce qui permettra l’émergence de la
conversion directe AC/AC et concurrencer la conversion indirecte conventionnelle
AC/DC/AC, car dans certaines applications industrielles la conversion directe serait d’un
apport certain.

Nous avons présenté dans le chapitre cinq une application ciblée du MC dans un
système éolien à vitesse variable basée sur la machine asynchrone double alimentée
associée à une unité de stockage inertiel.

La première partie de ce chapitre est dédiée à l’analyse du comportement de
l’aérogénérateur basé sur une machine asynchrone double alimentée et pilotée par le rotor
via un convertisseur matriciel. En effet, l’apport de l’introduction du convertisseur est
clairement montré:

- Il offre la possibilité du fonctionnement dans les deux quadrants couple-vitesse de
la MADA. Pour g>0 la MADA fonctionne en mode génératrice hyposynchrone,
pour g<0 la MADA fonctionne en mode génératrice hypersynchrone et pour g=0 la
MADA fonctionne en mode génératrice asynchrone-synchronisée.

- Le bilan d’écoulement de puissance entre le rotor de la MADA et le réseau s’établit
directement, ceci est dû à l’absence d’élément de stockage dans la structure du
convertisseur matriciel.

La deuxième partie est orientée vers le lissage de la puissance fournie au réseau par
l’utilisation d’un système de stockage basé sur un volant d’inertie couplé à une MAS à
cage, cette dernière est contrôlée par un convertisseur classique AC/DC/AC.

En terme de résultats du comportement dynamique obtenus, nous pouvons confirmer
que le convertisseur matriciel constitue une solution viable, attractive et une alternative
par rapport aux convertisseurs conventionnels utilisés jusqu'à présent dans les systèmes
éoliens.

En perspectives, nous envisageons:
- La réalisation pratique du convertisseur matriciel et son implantation dans un banc
d’essais de système éolien;
- développement d’autres topologies IMC ainsi que leurs stratégies de commande
appropriées.
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Annexe A

Dimensionnement du filtre

Soient les caractéristiques électriques suivantes, pour le dimensionnement du filtre :

 Les harmoniques à fréquence de pulsation du courant d’entrée du CM soient

suffisamment bien amorties par rapport au courant d’entrée du filtre. Ceci sera

déterminé par la fonction 2fF .

 La tension aux bornes de la réactance
fLX reste dans certaines limites sous

l’influence de la pulsation. Il ne doit pas apparaître des impulsions de

surtensions à cause commutations à pentes élevées du courant par le CM. Les

impulsions de surtensions peuvent détruire les commutateurs de puissance. Ceci

est imposé par les fonctions 2fF et 3fF .

 La chute de tension par rapport à la fréquence du réseau ne soit pas trop élevée

 Le facteur de puissance à l’entrée ne soit pas trop petit. Le filtre causera un

déplacement entre les ondes fondamentales de la tension et du courant du

réseau qui diminuera le facteur de puissance du système d’entraînement.

En plus il est important que les valeurs des composants, en particulier des

condensateurs, soient le plus petit possible.

Pour le dimensionnement du filtre, il faut d’abord choisir la fréquence de résonance

0 (appelée aussi parfois fréquence de coupure). Le choix sera principalement déterminé

par la fréquence de pulsation du CM et le spectre des harmoniques du courant d’entrée.

Il s’ensuit que, plus la fréquence de pulsation est élevée, plus élevée peut être aussi

la fréquence de résonance du filtre et donc plus petites les valeurs des composants passifs.

En simplifiant la relation avec rf →∞ (D→0), on trouve :

│Ff2│≈ 2
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Où gip est le gain à la fréquence de pulsation p . Ensuite, il ne reste qu’un seul

paramètre à déterminer, la pondération entre la composante capacitive
fCX et la

composante inductive
fLX . Comme critère pour ceci, on peut choisir un parmi les trois

derniers critères qui ont été posés avant pour les caractéristiques du filtre.

Si l’on dimensionne le filtre par limitation des amplitudes des harmoniques de la

tension de sortie, la fonction de transfert déterminante est donnée par le produit des

fonctions 2fF et 3fF ; a noter que la tension ur ne possède pas des composantes à la

fréquence de pulsation, elle peut donc être considéré comme zéro (elle représente un court

circuit dans le schéma équivalent.

Pour le dimensionnement, on exige donc le gain gup par rapport aux harmoniques de

tension introduites par la pulsation. Comme avant, l’influence de la résistance rf sera

négligée. En simplifiant la fonction 3fF ainsi, on a :
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Et ainsi
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A noter que
fLX est la réactance par rapport à la fréquence de la pulsation. On obtient

finalement :

2
0

2
0

2






)(g
X

pip
Lf (A.5)

Cette méthode est bien adaptée pour la détermination de la capacité minimale qu’il faut

choisir pour assurer le bon fonctionnement du système d’entraînement sans danger

d’apparence de surtensions.

Le courant ir à l’entrée du filtre est déterminé par les fonctions 1fF et 2fF .ainsi que

leurs signaux d’entrée ur et ich. Selon le diagramme de Bode, la fonction 2fF introduit le

gain unitaire et le déphasage disparaît à fréquence nominale.

Par contre, le gain de la fonction 1fF dépend du choix de
fLX et le déphasage introduit

est 90°( rf→∞), soit :
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Exemple de dimensionnement

Le filtre sera dimensionné pour alimenter une charge ( chR , chL ).

La résistance  8chR , HLch 01.0 . La fréquence du réseau égale à 50 Hz.

On choisit le gain gup = 0.1 (-20db).

Pour une fréquence de commutation (pulsation) fp=10 KHz.

- Calcul de 0f :
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- Calcul de LfX :
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- Calcul de fL :
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Synthèse du régulateur PI à avance de phase

Le correcteur de vitesse doit accomplir deux tâches :
 Il doit asservir la vitesse mécanique à la valeur de référence ;
 Il doit atténuer l’action du couple éolienne qui constitue une entrée perturbatrice.

 écméc_réfméfr_em .
p.

ap.a
C 














1
01 (B.1)

1
1 0a

a
  

Avec : 1 0a , a et  sont les paramètres à déterminer et p est l’opérateur de Laplace.

L’équation caractéristique en boucle fermée est donnée par l’expression suivante :

    arbreéc_réfmécm C.PY.pF  (B.2)

Ou F (p) est la fonction de transfert de la référence sur la vitesse :

1 0
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1 0
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Y (p) est la fonction de transfert de la perturbation Carbre :
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1 0
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Le but est d’atténuer l’action de la perturbation (couple éolien Carbre), pour cela on
élève le paramètre 0a , et on détermine paramètres ( 1a et  ), de manière à avoir une

fonction de transfert du 2ème ordre, ayant une pulsation naturelle n et un coefficient

d’amortissement , définis comme suit :
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Fig.1. Schéma bloc du correcteur PI à avance de phase
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Fig.2. Schéma bloc du correcteur PI à avance de phase avec anticipation
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La constante de temps  permet de régler la pulsation naturelle et donc le temps de
réponse de l’asservissement de vitesse mécanique, l’amortissement étant unitaire pour
atténuer les dépassements des puissances.

2
0 n 1 0

n

2.
a .J . et a ( a f )- -J


  


  

Le temps de réponse en boucle fermée affecte la valeur de la variation de puissance
au moment de l’accrochage au réseau. En effet plus ce dernier est réduit plus la puissance
électrique produite est importante en régime transitoire. Schéma bloc du correcteur PI à
avance de phase avec anticipation (figure.2)

2
1 0

r
1 0 3

J . .p ( f . J a ).p a f
T( p ) t

( a .p a ).( .p 1)

     


 
(B.5)

tr doit être inférieur à la moitie de la constante de temps du système.

a0= 121730 ;
a1 =1510.3 .
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Annexe C

Synthèse d’un régulateur RST

Le régulateur RST est un régulateur polynomial, et se présente comme une
alternative intéressante aux régulateurs de type Proportionnel Intégral. Il est plus robuste et
prenant mieux en compte les perturbations.

Ce régulateur est constitué de trois polynômes, qui sont R,S et T dont le degré est fixé
en fonction de degré des fonctions de transfert, de poursuite et de régulation en boucle
ouverte. Ils sont calculés à l’aide d’une stratégie qui permet le réglage des performances,
de l’asservissement à l’aide de deux paramètres de synthèses (Tc et Tf) de commande et de
filtrage respectivement. Ces derniers nous permettent de définir la région ou les pôles en
boucle ferme seront placés.

La figure 1.montre un système, de fonction de transfert
A

B
, est corrigé par un RST.

refY représente la référence de la grandeur à asservir ;

y représente la perturbation.

La régulation du système consiste à placer une fonction de transfert
R

S
sur la boucle

de retour, et une fonction de transfert
T

S
appliquée à la référence.

Dans notre cas
2

s r s r

s

M
A L .R p.L L

L

 
   

 
et sB M .V .

A partir de la structure montrée sur la figure.1, la sortie du système Y en boucle
fermée s’exprime :

ref

B.T B.S
Y .Y .y

A.S B.R A.S B.R
 

 
(C.1)

On déduit, de l’expression (C.1), le transfert en poursuite
ref

Y

Y

T et le transfert en

régulation Y

y

T

B

A

R

S

T

S

Y

y

refY

_+

+

+

Fig.1. Schéma bloc d’un système régulé par un RST
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ref

Y

Y

Y

y

B.T
T

A.S B.R

B.S
T

A.S B.R


 


 
 

(C.2)

Le principe du placement de pôles, consiste à définir un polynôme arbitraire de
stabilité D( p ) , (correspondant au dénominateur des fonctions de transfert en poursuite et

régulation) et à calculer S( p ) et R( p ) de sorte que conformément a l’équation de

Bezout,
D A.S B.R  (C.3)

Le processus
B

A
et le régulateur

R

S
étant propre et le degré de polynôme D( p ) est

déterminé par celui de produit A.S .

deg( D ) deg( A ) deg( S )  (C.4)

En choisissant un régulateur strictement propre ( deg( S ) deg( R ) 1)  ; le temps de

calcul est augmenté, mais outre que, les bruits de hautes fréquences sont filtrés, une
aptitude à respecter le gabarit performances robustesse du cote hautes fréquences. Cela
signifie que si A est de degré n, nous pouvons écrire :

deg( D ) 2.n 1

deg( S ) deg( A ) 1

deg( R ) deg( A )

 


 
 

(C.5)

Dans le cas de notre MADA, on obtient :

1 0

0

3 2
3 2 1 0

1 0

2
2 1 0

A a .p a

B b

D d .p d .p d .p d

R r .p r

S s .p s .p s

 
 

   
  


  

(C.6)

Le polynôme D est décomposé en produit de deux polynômes C et F

D=C.F (C.7)

Nous introduisons deux paramètres : un horizon de commande Tc et un horizon de

filtrage Tf (avec c

c

1
p

T
  pole du polynôme de commande C et f

f

1
p

T
  pole double du

polynôme de filtrage F). Ces pôles sont choisis à base des pôles de la boucle ouverte.
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Le pole de commande a pour rôle d’accélérer le système, il est choisi arbitrairement
cinq fois supérieur le pole du polynôme A soit :

s r
c A 2

s r

s

2

s r

s
c

c s r

L .L
p 5.p 5.

M
L . L

L

M
L . L

L1
T 5

p 5.L .R


  

     




       


(C.8)

Pour rendre la commande moins sensible aux différents bruits, on a choisi Tc trois
fois supérieur à Tf . soit

2

s r

s
f

s r

M
L . L

L1
T .

3 5.L .R

 
 

  (C.9)

Dans l’hypothèse ou les perturbations sont considérées comme constante par
morceaux, cela nous conduit à modéliser la perturbation par un échelon. Pour que la
perturbation soit rejetée, il est nécessaire d’annuler la fonction de transfert en régulation.
Soit

S.B
0

A.S B.R



(C.10)

Le théorème de la valeur finale indique alors :

S.B.y
lim p 0

D.p

p 0





(C.11)

Si on observe l’expression (C.11), le terme D(0) ne peut pas être nul, et ce pour des
raisons de stabilité. Il faut alors que S(0) soit nul.

Dans le système d’équations (C.6), il reste quatre termes inconnus (deux pour S et
deux pour R).

L’équation de Bezout (D=A.S+B.R=C.F), permet d’écrire le système d’équations
suivant :

3 1 2

2 1 1

1 0 0 1

0 0 0

d a 0 0 0 s

d 0 a 0 0 s
.

d 0 a b 0 r

d 0 0 0 b r

     
     
     
     
     
     

(C.12)
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On défini les termes du polynôme T. En régime permanent, le but de la commande

est d’obtenir
ref

Y
1

Y


On a

P 0

B.T
lim 1

A.S B.R



(C.13)

Avec S(0)=0 ; et T= R(0).

Pour séparer poursuite et régulation, nous allons faire dépendre le terme
BT

AS BR
uniquement de C.

Pour ce fait, on pose T=h.F (ou h est un réel).
Nous avons alors :

B.T B.T B.h.F B.h

AS BR D C.F C
  


(C.14)

et

T R( 0 )

R(0 )
h

F(0 )





 


(C.15)
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Annexe D

Calcul des régulateurs PI de courant et de flux

- Régulation du flux r :

A partir des équations (5.35)~(3.41), on peut déterminer le schéma bloc suivant:

Au regard de la fig.2, on peut écrire la fonction de transfert en boucle ouvert  pFTbo :

   

p
R

L

MpG
pFTbo

i
rIM

rIM

IMii


















1

1
(D.1)

On choisit habituellement de compenser le pôle de la fonction de transfert de la machine.
On pose donc :

rIM

rIM
i

R

L
 (D.2)

et la fonction de transfert en boucle ouvert devient :

 
pL

RMG
pFTbo

rIM

rIMIMi (D.3)

On calcul alors la fonction de transfert en boucle fermée  pFTbf :

 
1

1





p
RMG

L
pFTbf

rIMIMi

rIM
(D.4)

Pour un premier ordre, le temps de réponse à 5% de la valeur finale est à trois fois la
constante de temps, d’où :

rIMIMi

rIM
r

RMG

L
t 3 (D.5)

Donc :

rIMIMr

rIM
i

RMt

L
G 3'  (D.6)
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FTdu correcteur PI

Fig.1 Régulation du flux r
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- Régulation des courants sdi et sqi :

A partir des équations (5.35)~(3.41), on peut déterminer le schéma bloc suivant:

avec :

r
rIM

IM
ssr R

L

M
RR

2

2



Au regard de la fig.2, on peut écrire la fonction de transfert en boucle ouvert  pFTbo :

 
 

p
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 (D. 7)

On choisit habituellement de compenser le pôle de la fonction de transfert de la machine.
On pose donc :

sr

sIMIM
i

R

L
 ' (D.8)

et la fonction de transfert en boucle ouvert devient :

 
pL

G
pFTbo

sIMIM

i



'

 (D.9)

On calcul alors la fonction de transfert en boucle fermée  pFTbf :

 
1

1

'




p
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L
pFTbf

i

sIMIM
(D.10)

Pour un premier ordre, le temps de réponse à 5% de la valeur finale est à trois fois la
constante de temps, d’où :
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 (D.11)

Donc :
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Fig.2 Régulation des courants sdIMi et sqIMi
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- Détermination des tensions de référence :

A partir des équations (5.35)~(3.41), on peut déterminer les schémas blocs suivants :
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Fig.4 Détermination de la tension régulée sqIMv
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Annexe E
Paramètres de la turbine

R =36 m ;
Nombre de pales=3 ;
Hauteur du mat =85m ;
G=90 .

Paramètres de la MADA

Rs=0.012Ω ;
Rr=0.021Ω ;
Ls=Lr = 0.0137 H ;
M= 0.0135 H ;
J=50 kg.m2 ;
Pdfig=2 ;
f= 0.0071N.m.s/rd;
Vg=690 (V).

Paramètres de la MAS

IMsR = 0.036 Ω;

IMrR =0.063Ω;

IMIM rs LL  = 0.0411H;

IM
M = 0.0405 H;

imI
p =2;

volIM JJ  = 250 kg.m2.



Résumé : Le travail présenté dans cette thèse est une contribution à la modélisation et la commande d’un
convertisseur direct de fréquence et son application à la conduite de la machine asynchrone triphasée dans un
système éolien. Nous avons présenté la modélisation du convertisseur matriciel ainsi que deux techniques de
commande du convertisseur matriciel, à savoir, l’algorithme de Venturini et la modulation vectorielle ; puis on a
effectué des tests de simulation pour vérifier et comparer nous résultats avec les travaux déjà publiés. Le
problème-clé à résoudre pour la réalisation d’un convertisseur matriciel est la commutation du courant ; pour
cela, nous avons étudié des stratégies de commutation permettent de réaliser des commutations appropriées
dans le MC. Néanmoins, l’utilisation de ces stratégies complique davantage les algorithmes de commande du
convertisseur, ce qui exige des calculateurs de plus en plus performants et qui par conséquent freine le
développement du MC. Une nouvelle topologie du convertisseur matriciel (IMC) est étudiée; elle combine la
méthode de contrôle traditionnelle MLI pour le convertisseur AC/DC/AC avec les besoins d'un convertisseur
matriciel et accomplit ainsi les avantages fonctionnels du convertisseur matriciel. Les résultats théoriques
d'analyse et de simulation prouvent que le convertisseur IMC peut constituer la solution idéale pour les
problèmes de commutations rencontrés dans la structure MC, ce qui permettra l’émergence de la conversion
directe AC/AC et concurrencer la conversion indirecte conventionnelle AC/DC/AC. La dernière partie du
présent travail est réservée à une application ciblée du MC dans un système éolien à vitesse variable basée sur
la machine asynchrone double alimentée associée à une unité de stockage inertiel. En terme de résultats du
comportement dynamique obtenus, nous pouvons confirmer que le convertisseur matriciel constitue une solution
viable, attractive et une alternative par rapport aux convertisseurs conventionnels utilisés jusqu'à présent dans
les systèmes éoliens.
Mots clé : Convertisseur Matriciel, Stratégies de Commande, Commutations, Convertisseur Matriciel Indirect,
Machine Asynchrone Double Alimentée, Système Eolien.

Summary: The work presented in this thesis is a contribution to modeling and control to the direct frequency
converter and its application to drive the doubly fed induction generator in the variable speed wind turbine
associated to the flywheel storage system. We presented modeling of the matrix converter and two command
algorithms of the matrix converter, namely, the algorithm Venturini and modulation vector, and then it has
carried out simulation tests to verify and compare our results with the work already published. The key problem
to solve in order to achieve a matrix converter is switching current, and for this we have studied strategies
commutation can make appropriate commutations in the MC. Nevertheless, the use of these strategies more
complicated algorithms command converter, which requires computers more efficient and therefore hinders the
development of MC. A new topology converter matrix (IMC) is studied; it combines the traditional method of
control PWM for the AC/DC/AC converter with the needs of a matrix converter and carries the advantages of
the matrix converter functional. The results of theoretical analysis and simulation show that the converter IMC
may be the ideal solution for the problems encountered commutations in the structure MC, which will allow the
emergence of direct AC/AC conversion and compete with conventional indirect conversion AC/DC/AC. The last
part of this work is reserved for a targeted application of MC in a variable speed wind generator based on the
doubly fed induction generator associated with a flywheel storage unit. In terms of the dynamic behavior results
obtained, we can confirm that the matrix converter is a viable solution, and an attractive alternative compared
to conventional converters used so far in the wind systems.
Key Words: Matrix Converter, Control strategies, Commutations, Indirect Matrix Converter, Doubly Fed
Induction Generator, Wind System.


	Chapitre 4
	Convertisseur matriciel indirect
	4.1  Introduction
	Les commutations constituent le problème majeur du convertisseur matriciel. Plusieurs solutions ont été publiées pour résoudre ce problème, soit en introduisant une commutation à plusieurs étapes ou en ajoutant un circuit de protection supplémentaire, ce qui augmente largement la complexité du convertisseur matriciel [Nie 99][ Whe 02]. Jusqu'à présent, ces solutions ne semblent pas être suffisantes pour permettre au convertisseur matriciel de quitter les laboratoires de recherche pour s’imposer dans le milieu industriel.
	Dans ce présent chapitre, une nouvelle structure de convertisseur matriciel est présentée, elle est répandue dans certains travaux récents sous le nom du convertisseur matriciel indirect (IMC). Cette structure présente les avantages suivants:
		Le IMC possède les mêmes performances que le convertisseur matriciel classique, à savoir : un bon rapport de tension sortie/entrée, fonctionnement en quatre quadrants, facteur de puissance d'entrée unitaire et de forme d'onde sinusoïdale pure, avec seulement des harmoniques d'ordre élevé dans le courant d'entrée et la tension de sortie.
		Les algorithmes classiques de commande par modulation de largeurs d'impulsions d'onduleurs peuvent être utilisés, ce qui peut simplifier grandement son circuit.
		Tous les interrupteurs commutent à courant nul. Par conséquent, ce nouveau convertisseur ne pose plus les problèmes de la commutation du  convertisseur matriciel classique.
		Ne nécessite pas d’éléments supplémentaires de stockage d’énergie, sauf comme pour le MC, le filtre d’entrée.
		Le circuit de clamp beaucoup plus simple, par rapport à la structure MC.
	Dans ce chapitre nous commençons par examiner le fonctionnement de base de cette structure ainsi que les différentes topologies possibles pour réaliser le convertisseur IMC. Un algorithme de commande MLI adapté est ensuite implémenté. Cet algorithme permet le maintien de la forme d'onde sinusoïdale du courant d’entrée et de la tension de sortie ; il garantit également la commutation à courant nul des commutateurs du côté de la source de tension.  Afin de vérifier sa faisabilité, des simulations numériques sont prévues. Enfin, dans la perspective de développement des structures multi-niveaux  du convertisseur matriciel, nous présentons la topologie IMC à trois niveaux et son algorithme de commande.
	4.2  Les différentes topologies du convertisseur matriciel indirect
	4.2.1  Introduction
	Les tensions de sortie du convertisseur matriciel (MC), sont directement obtenues par l’équation (4.1).
	(4.1)
	Avec
	, et sont les trois tensions de sortie par rapport au neutre N.
	, et sont les trois tensions d’entrée par rapport au neutre N.
	est la fonction de connexion de l’interrupteur . Les indices des interrupteurs sont définis comme et.
	Les tensions sont données en fonction des tensions, comme suit :
	(4.2)
	, et sont les trois tensions de sortie par rapport au neutre N’.
	A partir de l’équation (4.1) en introduisant deux potentiels et , on aura :
	(4.3)
	(4.4)
		Le convertisseur IMC est dérivé directement des équations (4.3) et (4.4). En comparant ces deux équations avec l’équation (4.1), on constate que mathématiquement les deux structures MC et IMC sont identiques.
		Le nombre d’interrupteurs de la structure IMC est augmenté par rapport à la structure MC. Néanmoins, sous certaines conditions le nombre d’interrupteurs de la topologie IMC peut être réduit. Nous exposons par la suite les  configurations IMC les plus usuelles.
	4.2.2 Différentes Topologies de l’IMC
	Dans l'équation (4.4) les commutateurs quatre quadrants du  côté de charge peuvent être remplacés par des commutateurs bi-directionnels en courants si le potentiel est toujours supérieur au potentiel. Dans ces conditions, une topologie 18-interrupteurs peut être obtenue  comme le représente la figure 4.1 [Iim 97][Wei 01][Kol 02].
	Comme les commutateurs  et  peuvent partager le même signal  de commande, ces deux commutateurs peuvent être  remplacés par un commutateur simple et deux diodes en antisérie,  ceci nous permet d’obtenir la topologie 15-interrupteurs montrée par la figure 4.2 [Hol 89][Kol 02].
	Si on remplace les commutateurs quatre quadrants de la figure 4.1 par leurs équivalents (un interrupteur commandable encadré de diodes), une topologie à 12-interrupteurs peut être obtenue  comme le montre la figure 4.3.a [Hol 89][Kol 02].
	Si la condition du courant  est garantie, le nombre de commutateurs peut être encore réduit. Par exemple, les commutateurs,  () ne conduisent jamais si le convertisseur est configuré selon la topologie à 18-interrupteurs (figure 4.1). Si ces commutateurs sont enlevés, la topologie à 12-interrupteurs peut être déduite comme le montre la figure 4.3.b. La topologie obtenue est équivalente à un redresseur de courant (CSC) côté entrée et onduleur de tension côté charge (VSI). Le CSC sert à fournir une tension  et l'VSI permet de maintenir.
	De même, de la  figure 4.2, si le courant  il peut également être démontré qu'aucun courant ne circule à travers et  lorsque le convertisseur est configuré selon la topologie à 15- interrupteurs. Ainsi, ces six commutateurs peuvent être enlevés et la topologie à 9-interrupteurs est obtenue comme le montre la figure 4.4. Généralement, la topologie à 9-interrupteurs montre les mêmes performances que la topologie à 12-interrupteurs, sauf qu'elle a des pertes de conduction un peu plus élevées.
		
		Le tableau 4.1 résume les caractéristiques principales de différentes topologies IMC présentées précédemment.
	Tableau 4.1 Caractéristiques principales de différentes topologies IMC
	Topologie
	IMC à 9-interrupteurs
	IMC à 12-interrupteurs
	IMC à 15-interrupteurs
	IMC à 18-interrupteurs
	MC
	IGBT
	9
	12
	15
	18
	18
	Diode
	18
	12
	18
	18
	18
	Commutation
	Facile
	Facile
	Facile
	Facile
	Difficile
	4-quadrants
	Non
	Non
	Oui
	Oui
	Oui
	Commandabilité
	Non
	Non
	Oui
	Oui
	Oui
	FP limitation
	Oui
	Oui
	Non
	Non
	Non
	Rapport de transfert
	0.866
	0.866
	0.866
	0.866
	0.866
	Nota:
	FP: désigne le facteur de puissance
	4.2.3 Circuit clamp pour les structures IMC
	Le circuit clamp est un élément important à la fois pour le convertisseur MC et le convertisseur IMC. Dans des conditions normales de fonctionnement, la stratégie de commutation assure généralement une protection fiable des éléments de puissance contre les surtensions. Néanmoins, si tous les commutateurs sont ouverts en même temps (éventuel défaut, arrêt du convertisseur), le circuit clamp peut prendre en charge l’énergie stockée dans l'inductance de la charge.
	Le circuit clamp du convertisseur IMC est beaucoup plus simple que le circuit clamp du convertisseur MC. En effet, dans les structures IMC le circuit clamp est constitué seulement d’une diode Dc et d’un condensateur Cc. Un exemple est montré sur la figure.4.5 pour la topologie 9-interrupteurs. Il est à noter que le même circuit peut être utilisé quelle que soit la topologie IMC [Wei 03].
	Le fonctionnement du circuit est comme suit :
		Lors de la mise en marche du convertisseur, tous les commutateurs du côté source de tension sont activés initialement, ce qui permet de charger le condensateur jusqu'à la tension crête entre lignes.
		Une fois le condensateur Cc est complètement chargé, la diode Dc se retrouve bloquée ().
		En cas d’un déclenchement du convertisseur, tous les commutateurs se bloquent immédiatement. Le circuit clamp offre un chemin de roue libre pour la décharge de l’inductance de la charge en évitant ainsi les surtensions pouvant être générées par l’ouverture d’un circuit inductif.
	4.3 Commande  par MLI vectorielle de l’IMC
	4.3.1 Introduction
	Après avoir introduit dans la section précédente les différentes topologies du convertisseur matriciel indirect, pour montrer la qualité  d’ondes obtenues avec cette structure et la nature adoucie des commutations, la présentation d’un algorithme de commande s’avère plus que nécessaire. Dans cette section, la commande MLI vectorielle avec ajustement du facteur de puissance pour la topologie à 18-interrupteurs sera présentée.
	Dans le but de simplifier le raisonnement, on suppose qu’il n’existe pas de filtre d’entrée, ce qui nous permet d’obtenir, à partir de la figure 4.1, les équations suivantes :
	 ;  ;  ;                                                              (4.5)
	avec
	est la tension simple de la phase d’entrée,
	est le courant de ligne de la phase d’entrée,
	 : Inductance d’une phase d’entrée et : Capacité d’une phase d’entrée.
		Pour une source de tension d’entrée triphasée  équilibrée
	(4.6)
		Les courants de sortie sont considérés comme une source de courant triphasée
	(4.7)
	avec :
	et représentent respectivement les pulsations des grandeurs d’entrée et de sortie.
	représente la phase initiale du courant de sortie.
	et sont les amplitudes maximales respectivement de la tension de phase d’entrée et du courant de phase de sortie.
	, et sont les angles électriques des tensions des phases A, B et C.
		Par  ailleurs, les courants d’entrée et les tensions de sortie prévus peuvent être  décrits par :
	(4.8)
	et   		                                         (4.9)
	avec :
	 : déphasage tension-courant d’entrée.
	 : déphasage tension-courant de sortie
	, et sont les angles électriques des courants des phases A, B et C.
	, et sont les angles électriques des tensions des phases U, V et W.
	4.3.2 Vecteurs spatiaux de l’IMC
	L'IMC est constitué  de deux étages  de conversion de puissance. Premièrement, il transforme les tensions triphasées d'entrée en une tension continue. Cet étage de conversion a trois entrées et deux sorties, le nombre de combinaisons possibles des états des interrupteurs est 32 = 9.  Toutefois, le fait que la tension du bus continu ne peut être négative, trois de ces combinaisons ne sont pas utilisables. En conséquence, il y a en tout 6 combinaisons possibles des états des interrupteurs du premier étage  de conversion. Deuxièmement, il transforme la tension du bus continu en un système de tensions triphasées  en sortie. Cet étage de conversion a deux entrées et trois sorties, le nombre de combinaisons possible des états des interrupteurs de cet étage est 23 = 8. En résumé, le nombre total de combinaisons possibles des états des interrupteurs d’un convertisseur IMC est 6x8 = 48.
	En forme complexe, le vecteur de tensions de sortie s’écrit :
	(4.10)
		En accord avec l’équation (4.10), chacune des combinaisons des états des interrupteurs donne un vecteur de tensions de sortie bien déterminé. L’amplitude et l’angle de chacun des vecteurs obtenus sont listés  dans le tableau 4.1 et le diagramme vectoriel de ces vecteurs pour  est représenté par la figure 4.8.
	Les vecteurs obtenus peuvent être scindés en groupes comme suit :
		Vecteurs nuls, représentent au total 30 combinaisons possibles pour le convertisseur. La particularité de ces vecteurs est que les trois phases de sortie sont connectées à la même phase d’entrée.
		Vecteurs adjacents et , les trois phases de sortie sont connectées à la phase d’entrée A ou B.
		Vecteurs adjacents et , les trois phases de sortie sont connectées à la phase d’entrée A ou C.
		 Vecteurs adjacents, les trois phases de sortie sont connectées à la phase d’entrée B ou C.
	Tableau 4.2 Etats possibles du l’IMC et vecteurs de sortie
	No
	P
	N
	U
	V
	W
	1
	X
	X
	P
	P
	P
	0
	0
	0
	X
	0
	0
	-
	2
	X
	X
	N
	N
	N
	0
	0
	0
	X
	0
	0
	-
	3
	A
	A
	X
	X
	X
	0
	0
	0
	0
	0
	0
	-
	4
	B
	B
	X
	X
	X
	0
	0
	0
	0
	0
	0
	-
	5
	C
	C
	X
	X
	X
	0
	0
	0
	0
	0
	0
	-
	6
	A
	B
	P
	N
	N
	0
	0
	7
	A
	B
	P
	N
	P
	0
	8
	A
	B
	N
	N
	P
	0
	9
	A
	B
	N
	P
	P
	0
	10
	A
	B
	N
	P
	N
	0
	11
	A
	B
	P
	P
	N
	0
	12
	A
	C
	P
	N
	N
	0
	0
	13
	A
	C
	P
	N
	P
	0
	14
	A
	C
	N
	N
	P
	0
	15
	A
	C
	N
	P
	P
	0
	16
	A
	C
	N
	P
	N
	0
	17
	A
	C
	P
	P
	N
	0
	18
	B
	C
	P
	N
	N
	0
	0
	19
	B
	C
	P
	N
	P
	0
	20
	B
	C
	N
	N
	P
	0
	21
	B
	C
	N
	P
	P
	0
	22
	B
	C
	N
	P
	N
	0
	23
	B
	C
	P
	P
	N
	0
	Nota: X correspond à l’un des potentiels P,N ou égal à l’une des phases U,  V, W.
	4.3.3	Méthode de commutation
	4.3.3.1	Les six secteurs de fonctionnement
	Six intervalles de fonctionnement peuvent être identifiés en se basant sur la  détection de la synchronisation de l’angle de courant d'entrée ; pour un facteur de puissance unitaire à l’entrée du convertisseur ces intervalles peuvent être directement déterminés par les tensions d’entrée, voir figure 4.7. On constate que dans chaque intervalle, seulement une des tensions de phase  d'entrée a la plus grande valeur absolue.
	Par exemple,  à la plus grande tension absolue dans le secteur 1, a la plus grande valeur absolue dans le secteur 2, et ainsi de suite.
	4.3.3.2	Deux portions et le circuit équivalent pour chaque portion
	Chaque secteur de fonctionnement de l’IMC peut être subdivisé en deux portions. La valeur moyenne de la tension du bus continu peut être maintenue constante par la sélection appropriée des cycles de fonctionnement de ces deux portions (choix des interrupteurs à mettre en conduction et le contrôle de la durée de conduction de chacun).
		A titre d’exemple, dans le secteur 2, la valeur absolue de la tension est la plus grande, dans la portion 1 la valeur absolue de la tension est supérieure à celle de, dans la portion 2 c’est l’inverse. Donc les interrupteurs à mettre en conduction dans l’étage redresseur sont :
		Dans la première portion,.
		Dans la deuxième portion, .
	Les figures 4.8 et 4.9 représentent le circuit équivalent du convertisseur dans les secteurs 2 et  5, respectivement.
	Le tableau 4.3, résume pour chaque secteur de fonctionnement les interrupteurs activés de l’étage redresseur ainsi que la tension du bus continue dans chaque secteur.
	Tableau 4.3 les interrupteurs en conduction de l’étage redresseur et la tension du bus continu fictif pour chaque secteur	
	Secteur
	Portion 1
	Portion 2
	Interrupteurs
	en conduction
	Interrupteurs
	en conduction
	1
	2
	3
	4
	5
	6
	.
		A partir du tableau 4.2, on peut définir une fonction de modulation, pour chaque interrupteur quatre quadrants (et ),  les chronogrammes des fonctions de modulation obtenues sont représentés par la figure 4.10.
	
	Les fonctions de connexionpour chaque interrupteur (et ), sont obtenues par l’intersection des fonctions de modulation avec une porteuse en dents de scie de fréquence égale à la fréquence de commutation des interrupteurs. Le principe de la technique et les différents chronogrammes de fonction de connexion dans chaque secteur sont représentés par la figure 4.11.
	Une fois les états des interrupteurs de l’étage redresseur sont déterminés, le convertisseur IMC peut être ramené  à un onduleur classique DC/AC pour chaque portion. Les commutations du convertisseur vont être largement simplifiées.
	Maintenant,  il est utile de considérer l’IMC comme étant un onduleur conventionnel DC/AC avec trois tensions de sortie,  et  alimenté par une source de tension continue .
	En écriture complexe, le vecteur spatial de tension de sortie désirée s’écrit :
			                           (4.11)
	Avec q est le rapport de transfert des tensions, , et est l’angle du vecteur de tension désirée.
		Supposons que  et le système opère dans l’intervalle 2, le vecteur tension de sortie peut être approximé par les trois vecteurs de tension adjacents, et comme il est montré par la figure 4.14. Le rapport cyclique de chaque vecteur est donné, par les équations suivantes :
			                                                                                  (4.12)
			                                                                                           (4.13)
			                                                                                           (4.14)
		La valeur moyenne du courant du bus continu, en tenant compte des rapports cycliques, est déterminée par :
			                                          (4.15)
	Du fait que chaque secteur de fonctionnement est subdivisé en deux portions, les rapports cycliques des vecteurs , et sont distribués sur chacune des deux portions. Pour la première portion :
			                                                                           (4.16)
	Pour la deuxième portion :
					                                                             (4.17)
		Par combinaison des équations (4.11) et (4.17), la valeur moyenne du vecteur spatial de la tension de sortie dans la portion 1, secteur 2, est calculée par :
			                (4.18)
	Où et correspondent, respectivement, à  et dans la portion 1 et la tension du bus continu est égale à la tension entre phases .
		De même, dans la portion 2, la valeur moyenne du vecteur spatial de tension de sortie est donnée par :
			                 (4.19)
	Où et correspondent, respectivement, à  et dans la portion 1 et la tension du bus continu est égale à la tension entre phases.
		A partir des équations (4.18) et (4.19), la valeur moyenne totale, sur le secteur 2, du vecteur spatial de la tension de sortie s’écrit :
			       (4.20)
	D’autre part, le courant d’entrée peut être déterminé par :
		       (4.21)
	Ce résultat montre que la MLI vectorielle utilisée pour la commande du convertisseur génère automatiquement des tensions de sortie sinusoïdales et des courants d’entrée sinusoïdaux.
	En utilisant la même théorie, quand le système opère dans les autres intervalles ou, les  mêmes résultats que ceux montrés dans les équations (4.20) et (4.21) peuvent être  obtenus.
		
	La figure 4.13 montre les différentes  séquences MLI du convertisseur pour chaque cycle, elle montre également que les vecteurs tensions nuls sont utilisés à la fois au début et à la fin de chaque portion. Du moment que les vecteurs tensions nuls sont utilisés, les courants,, et sont tous nuls. Ceci vérifie la commutation à courant zéro des commutateurs de l’étage redresseur.
	La figure 4.13 montre également que les commutateurs de côté de charge, commutent exactement comme s’il s’agit d’un onduleur conventionnel.
	4.3.4	Résultats et interprétation
	Une étude par simulation numérique du comportement dynamique du convertisseur IMC est réalisée. Ce convertisseur alimente une charge R-L triphasée équilibrée à partir d’une source de tension triphasée et commandé par la technique MLI présentée auparavant. Les paramètres de simulation sont :
	Valeur efficace des tensions d’entrée : 220V ;  inductance du filtre d’entrée : 200μH ; capacité du filtre d’entrée : 30μF ; résistance de la charge : 8Ω ; inductance de charge : 5mH ; fréquence d’entrée : 50Hz ; fréquence de sortie : 25Hz ; fréquence du hachage : 10kHz.
		Les figures 4.16 ~ 4.21 montrent les résultats de simulation  du fonctionnement à  facteur de puissance unitaire. Les formes  d'onde montrées dans les figures.4.14 et 4.15 sont respectivement la tension et le courant du bus continu. La figure 4.16 représente la tension simple d’une phase de sortie ainsi que son spectre harmonique. Nous constatons que les harmoniques de rang faible sont tous nuls. La figure 4.17 illustre la tension entre phases de sortie du convertisseur et son analyse spectrale. La figure 4.18 représente le courant de charge ainsi que son spectre harmonique ; après un bref régime transitoire le courant s’établit avec une forme quasi-sinusoïdale. La figure 4.19 montre la tension et le courant d’entrée du convertisseur, qui sont en phase, ce qui confirme le fonctionnement du convertisseur à facteur de puissance unitaire. La figure 4.20 représente les  caractéristiques d’une  tension simple de sortie pour m=21, fs=25Hz.
		
	4.4	Convertisseur matriciel indirect multi-niveaux
	L’immergence des onduleurs multi-niveaux a donné l’idée d’appliquer le concept multi-niveaux aux convertisseurs matriciels pour synthétiser des formes d’ondes de tension de sortie de plusieurs niveaux. La topologie du convertisseur matriciel à trois niveaux (IMC3n) est présentée dans [Kol 02], l’étage redresseur reste le même que celui utilisé dans la figure 4.1 et l’étage onduleur n’est autre  que l’onduleur trois niveaux à structure NPC (NPC VSI) [Ghe 02]. Afin d'utiliser le NPC VSI dans l’étage onduleur, la tension continue délivrée par l’étage redresseur   est subdivisée en deux niveaux de tensions et  en appuyant sur le point neutre (o) des condensateurs montés en étoiles connectés a l’entrée du convertisseur comme le montre la figure 4.21.
	4.4.1 Etage redresseur
	Comme pour l’IMC, l'étape redresseur produit non seulement la tension du bus continu à l'étape onduleur mais également doit maintenir les  courants d'entrée sinusoïdaux  avec la possibilité de contrôler le facteur de puissance. Par  conséquent, le vecteur courant  d'entrée est le vecteur de  référence pour l'étage redresseur.
	Par l’application de la SVM (Fig.4. 22),  il y a six vecteurs actifs du courant d’entrée   à  et trois vecteurs nuls qui sont représentés par le vecteur. En ce référent toujours, à la Fig.4.22, les vecteurs du courant d’entrée permettent de déterminer les connections des tensions de phases d’entrée aux bornes p et n du bus continu. Par exemple, le vecteur (ac) représente la connexion de la phase A d’entrée au point p du bus continu et la connexion de la phase C d’entrée au point n du bus continu. Pour synthétiser le vecteur de référence, deux vecteurs actifs adjacents  et  et un vecteur nul  sont sélectionnés en fonction du secteur où le vecteur de référence  est localisé.
	Le calcul des rapports cycliques,et relatifs aux courants ,  et  est donné comme suit :
		                                                                   (4.22)
	Pour la topologie IMC3n, l’étage redresseur est toujours commandé  pour assurer un maximum de la tension  de sorte que la  modulation sur l'étage onduleur commande le rapport global de transfert de tension. Par conséquent, on peut éliminer le vecteur  courant nul et l'ordre de commutation du redresseur se compose  maintenant seulement des deux vecteurs courants actifs adjacents. En  employant la relation (4.22), les rapports cycliques ajustés de l'étage redresseur sont déterminés par la relation (4.23), où l'indice de modulation  mc=1.
		                                                                                            (4.23)
	En raison de l'annulation du vecteur courant nul, la valeur moyenne de la tension du bus continu   n'est plus constante et a besoin d'être recalculée (4.24). Ainsi sa valeur peut être employée pour compenser l'indice de  modulation de l'étage onduleur mv.
		                                                                (4.24)
	4.4.2 Etage onduleur
	4.4.2.1 La SVM pour l’onduleur de tension triphasé à trois niveaux à structure NPC
		L’onduleur de tension à structure NPC (NPC VSI) est actuellement très répondu dans les applications industrielles de fortes puissances.  La topologie à trois niveaux est montrée par la figure 4.23. L’onduleur est alimenté par un diviseur capacitif (C1 et C2), où chacune des capacités est chargée à la moitié de la tension continue. Le point milieu (o) constitue la masse flottante dont le potentiel doit être maintenu nul. A chaque instant, le NPC VSI doit connecter chacune des phases de sortie aux points (p, n et o). En mode complètement commandable, avec les combinaisons représentées dans le tableau 4.4,  chaque phase de sortie () possède trois possibilités de potentiel, , .
	Tableau 4. 4 : La table d’excitation associée à la commande complémentaire proposée
	Etat de commutation
	1
	1
	0
	0
	p
	0
	1
	1
	0
	0
	o
	0
	0
	1
	1
	n
	 : commande de la base du commutateur, avec () et ().
		
	Pour le NPC VSI à trois niveaux, il ya 27 combinaisons possibles des états des interrupteurs du convertisseur, ces combinaisons définissent 19 vecteurs de tensions de sortie, qui peuvent être subdivisés en 4 familles. Vecteurs tensions nuls (ZVV) [], vecteurs tensions petits (SVV) [et], vecteurs tensions moyens (MVV) [et],  vecteurs tensions grands (LVV) [et]. Le diagramme vectoriel de l’onduleur est constitué de six secteurs et chaque secteur peut être divisé en quatre triangles (figure 4.24). Le vecteur de sortie de référence peut être synthétisé en utilisant  les trois vecteurs les plus proches et ses vecteurs sont sélectionnés en fonction du triangle où le vecteur est localisé.
	Pour contrôler le potentiel du point neutre flottant, la valeur moyenne du courant  doit  être maintenue nulle pendant chaque période de commutation. L’algorithme de la modulation vectorielle des trois vecteurs fictifs les plus proches  (NTV SVM) présenté dans [Bus 04] permet justement de garantir cette condition. Par exemple, en se référant au secteur 1 (figure 4.26), le grand vecteur fictif  ()  et le vecteur fictif nul () sont définis pour le LVV et ZVV respectivement, tandis que le moyen vecteur fictif  () et le petit vecteur fictif () sont définis par la combinaison linéaire des vecteurs correspondant à certaines combinaisons d'état de commutation.
	Basé sur l’algorithme NTV SVM, le vecteur VSV est formé  par la combinaison de deux vecteurs d'une paire SVV qui produisent le même courant  (indiqué entre parenthèse sur la figure 4.26 pour chaque vecteur) mais de signe opposé. Pour le vecteur VMV,  il est défini par la combinaison de trois vecteurs dans le même secteur et que chaque vecteur contribue d’un courant  égal a  et  respectivement, cette  combinaison produit un courant  de valeur moyenne nulle car pour une charge triphasée équilibrée. Les coefficients (C1 à C7) pour le VSV et VMV déterminent  la proportion du vecteur respectif dans la combinaison. Dans [Bus 04], les vecteurs  et  sont définis respectivement par la combinaison équitable des vecteurs avec les coefficients  et . Chaque secteur est divisé en  cinq triangles T1-T5 (voir figure 4.25). Pour synthétiser le vecteur tension de sortie , trois vecteurs fictifs (,  et) sont sélectionnés en fonction du secteur ou  est localisé. Le calcul des rapports cycles relatifs à chaque vecteur sélectionné pour chaque triangle est donné par le tableau 4.5.
	
	
	Tableau 4.5 : Les rapports cycliques des vecteurs fictifs sélectionnés dans chaque triangle
	Triangle
	T1 [EFH]
	T2 [FIH]
	T3 [FGI]
	T4 [GJI]
	T5 [HIJ]
	4.4.2.2 La SVM pour l’étage onduleur
	Pour l'étage onduleur, afin de remédier au problème du point neutre flottant, la stratégie NTV SVM est  appliquée à la commande du NPC VSI. En se rapportant à la  figue 4.21, le raccordement de l'étage onduleur au point neutre des  condensateurs montés en étoile est nécessaire afin de fournir un point neutre de tension nulle exigé par le NPC VSI. Cependant, ce raccordement cause l'écoulement  du courant du point neutre quand une phase de sortie est reliée au  point neutre o (problème du neutre flottant du NPC VSI).  Un contrôle non approprié du courant du point neutre  provoque directement la distorsion  de la tension entre phases de sortie.  La commande NTV SVM peut maintenir la valeur moyenne nulle du  courant du point neutre, sur une période de commutation, de sorte que  le potentiel du point neutre des condensateurs montés en  étoile d'entrée puisse être maintenu.
	En outre, la commande NTV SVM peut  également résoudre la complication provoquée par la variation de la tension du bus continu. Les tensions et  se composent non seulement d’une composante continue mais  également de la troisième composante harmonique de fréquence d'entrée.  Le troisième harmonique est en soi inclus à chaque redressement quand le redresseur est commandé avec la SVM. L’inégalité des tensions et changent les modules et les angles  (seulement pour MVV) des vecteurs SVV et le MVV produits à  n'importe quel instant de commutation (figue 4.26). Le module et l'angle variables des vecteurs compliquent le processus de modulation  quand la SVM est appliquée.
	Basé sur la NTV SVM, les vecteurs  et  sont  définis par la combinaison linéaire des vecteurs (SVV et MVV). Les coefficients (C1 à C7) pour le  et  déterminent  la proportion du vecteur respectif dans la combinaison. Les équations pour  déterminer les coefficients (C1 à C7) sont présentées par l’expression (4.25), où  les modules et les angles des vecteurs dans la combinaison due à  l'effet de  sont considérés dans le calcul [Bus 04]. En maintenant le module et l’angle  pour tous les vecteurs fictifs, le diagramme vectoriel pour l'étage onduleur  de l’IMC3n est identique à celui présenté dans la figue 4.25. Par conséquent, pour synthétiser , trois  vecteurs fictifs les plus proches sont choisis à base du  triangle où le vecteur est localisé et le rapport cyclique de chaque vecteur fictif choisi peut être déterminé  avec les équations présentées dans le tableau 4. 5.
	(4.25)
	Avec :
	 ;  ;  ;  ;  ;  ;  ;  ;
	Et est l’angle du vecteur MVV.
	4.4.2.3 Modulation complète du l’IMC3n
	Dans l’objectif de maintenir l’équilibre courant d’entrée et tension de sortie pendant chaque séquence de commutation, la modulation de l’IMC3n doit combiner la modulation de l’étage redresseur (et ) et de l’étage onduleur(et ).
	Si est localisé dans le secteur 2 et dans le triangle 4 du secteur 2, pour l’étage redresseur les vecteurs sélectionnés sont :  et . D’autre part, les vecteurs sélectionnés pour l’étage onduleur sont : ,  et ; en se basant sur la NTV SVM, ces vecteurs effectifs sont formés par les vecteurs tensions : , , , et .
		Pour l’étage onduleur, les vecteurs sélectionnés sont arrangés en double séquences :, mais avec des rapports cycliques différents.
	En se référant à la figure 4.27,  les rapports cycliques relatifs à l’étage onduleur peuvent être déterminés par la relation (4.26) suivante [Bus 04] 
	(4.26)
	4.4.3 Résultats de simulation et interprétations
	Les paramètres de simulation utilisés sont :
	Valeur efficace des tensions d’entrée : 220V ;  inductance du filtre d’entrée : 127μH ; capacité du filtre d’entrée : 21.94μF ; résistance de la charge : 8Ω ; inductance de charge : 5mH ; fréquence d’entrée : 50Hz ; fréquence de sortie : 25Hz ; fréquence du hachage : 10kHz.
		La figure 4.28 montre la tension simple d’une phase de sortie ainsi que son spectre harmonique. Nous constatons l’apparition des harmoniques 11 et 13 mais d’une amplitude très  faible  qui  ne dépasse pas, pour les deux, 2% de l’amplitude du fondamental. La figure 4.29 illustre la tension entre phases de sortie du convertisseur et son analyse spectrale, les  harmoniques 11 et 13 de  très  faibles  amplitudes  subsistent  toujours. La figure 4.30 représente les trois courants de charge ainsi que le spectre harmonique du courant dans la première phase, ces courants peuvent être considérés comme étant sinusoïdaux. Enfin, il est à noter que la tension composée est passée de 3 niveaux, pour IMC, à cinq niveaux pour IMC3n.
	4.5 Conclusion
	Ce chapitre présente une nouvelle topologie du convertisseur matriciel.  Elle combine la méthode de contrôle traditionnelle MLI pour le convertisseur AC/DC/AC avec les besoins  d'un convertisseur matriciel et accomplit ainsi les avantages fonctionnels du convertisseur matriciel. Les résultats théoriques d'analyse et de simulation prouvent que le convertisseur IMC recèle  les performances suivantes :
		Les formes d’ondes des courants d’entrée et des tensions de sortie peuvent être purement sinusoïdales ;
		le convertisseur peut fournir un facteur de puissance unitaire à l’entrée ;
		le fonctionnement en quatre quadrants du convertisseur  est possible ;
		ne nécessite aucun élément de stockage intermédiaire, il s’apprête bien à une réalisation compacte ;
		possède le même rapport de transfert de tensions que le MC ;
		des méthodes MLI conventionnelles peuvent être appliquées pour contrôler séparément l’étage redresseur et l’étage onduleur ;
		 le convertisseur est complètement exempt de problèmes de  commutation liés aux convertisseurs matriciels directs ;
		le convertisseur offre un rendement meilleur que le convertisseur matriciel direct, puisque les  commutations de l’étage redresseur ont lieu à courant zéro ;
		la possibilité de réaliser des structures multi-niveaux.
	Les structures IMC peuvent constituer la solution idéale pour les problèmes de commutation rencontrés dans la structure MC, ce qui permettra l’émergence de la conversion directe AC/AC et concurrencer la conversion indirecte conventionnelle AC/DC/AC, car dans certaines applications industrielles la conversion directe serait d’un apport certain. Nous présenterons dans le chapitre suivant une application ciblée du MC dans un système éolien à vitesse variable basée sur la machine asynchrone double alimentée associée à une unité de stockage inertiel.
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