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Abstract:

This study compares four modulation strategies applied to five-phase voltage source inverters (5PH-VSI) under
balanced and unbalanced load: sine wave pulse width modulation (S-PWM), fifth-harmonic injection PWM (FH-PWM), two-
vectors space vector-PWM (2V-SVPWM), and four-vectors space vector-PWM (4V-SVPWM); and these two lasts applied to
five-phase indirect matrix converter (5PH-IMC) under balanced load. We utilize simulations to analyze the results based on:
low-order harmonics (LOH), maximum modulation index (TMR), common mode voltage (CMV), and total harmonic distortion
(THD). An experimental test-bench, including a 5PH-IMC feeding an R-L load, and controlled by a low-cost STM32F4-
DISCOVERY microcontroller board, is employed for experimental validation. Additionally, a mathematical approach is used
to calculate the total thermal losses (TTL) then simulations are performed using Piecewise Linear Electrical Circuit Simulation
(PLECS) software to assess the modulation schemes based on: conduction losses (CL), switching losses (SL), TTL, the
efficiency, and the maximum permissible heat sink thermal resistance (RTAM). The results indicate that the 4V-SVPWM
method demonstrates superior efficiency in terms of THD. Furthermore, it showcases the lowest TTL at high switching
frequencies, allowing for the best efficiency and minimizing RTAM. On the other hand, 2V-SVPWM offers the highest TMR,
but this comes at the cost of high TTL and some LOHs appearing. In addition, it exhibits the highest CMV for unbalanced load.
S-PWM and FH-PWM offer the advantage of simpler implementation.

Key words:
Carrier based, heat sink thermal resistance, five-phase indirect matrix converter, pulse width modulation, space
vector, STM32F4-DISCOVERY, thermal losses, voltage source inverter

Résumé :

Cette étude compare quatre stratégies de modulation appliquées a I’onduleur pentaphasé a source de tension (SPH-VSI)
sous charge équilibrée et déséquilibrée : la modulation par largeur d'impulsion sinusoidale (S-PWM), PWM avec injection de
la cinquiéme harmonique (FH-PWM), la modulation vectorielle & deux vecteurs (2V-SVPWM) et la modulation vectorielle &
quatre vecteurs (4V-SVPWM) ; et ces deux derniéres appliquées au convertisseur matriciel indirect pentaphasé (5PH-IMC)
sous charge équilibrée. Nous utilisons des simulations pour analyser les résultats en termes de : les harmoniques de bas ordre
(), le taux maximal de réglage (TMR), la tension de mode commun (TMC) et la distorsion harmonique totale (THD). Un banc
d'essai expérimental, comprenant un 5PH-IMC alimentant une charge R-L et contrdlé par une carte microcontréleur STM32F4-
DISCOVERY a faible codt, est utilisé pour la validation expérimentale. De plus, une approche mathématique est utilisée pour
calculer les pertes thermiques totales (PTT), puis des simulations sont effectuées a I'aide du logiciel Piecewise Linear Electrical
Circuit Simulation (PLECS) pour évaluer les schémas de modulation en termes de: pertes de conduction (PCD), pertes de
commutation (PCM), PTT, I'efficacité et la résistance thermique maximale admissible du dissipateur thermique (RTAM). Les
résultats indiquent que la méthode 4V-SVPWM démontre une efficacité supérieure en termes de THD. En outre, elle présente
les PTT les plus basses a des fréquences de commutation élevées, permettant ainsi la meilleure efficacité et minimisant la
RTAM. En revanche, la 2V-SVPWM offre le TMR le plus élevé, mais cela se fait au détriment de PTT élevées et de I'apparition
de certaines HFF. De plus, elle présente la TMC le plus élevé pour une charge déséquilibrée. Les méthodes S-PWM et FH-
PWM offrent I'avantage de simplicité.

Mots clés :

A base de porteuse, résistance thermique du dissipateur, convertisseur matriciel indirect pentaphasé, modulation
par largeur d'impulsion, vecteur spatial, STM32F4-DISCOVERY, pertes thermiques, onduleur a source de tension.
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Liste des symboles

CM : Convertisseur Matriciel

CMD : Convertisseur Matriciel Direct

CMI : Convertisseur matriciel Indirect

5PH-VSI : 5-Phase Voltage Source Invereter
CB-PWM : Carrier-Based Pulse Width Modulation
S-PWM: Sine-Pulse Width Modulation

FH-PWM: Fifth-Harmonic Injection Pulse Width Modulation
SV-PWM: Space Vector Pulse Width Modulation
TMC: Tension du Mode Commun

IEM : Interference Electromagnetique

HFF: Harmoniques de Faibles fréquences

TMR: Taux Maximal de Réglage

THD: Total Harmonic Distorsion

PLECS : Piecewise Linear Electrical Circuit Simulation
RTAM : Résistance Thermique Admissible Maximale du Dissipateur de chaleur
PCM: Pertes par Commutation

PCD: Pertes par Conduction

PTT: Pertes Thermiques Totales

Vref, Iref : Tension et courant de référence

Vpn : Tension du bus continu

my : Rapport de tensions

0;, : Angle des tensions d’entrée

¢in : Phase d’entrée

0,.: - Angle des tensions de sortie

IGBT: Insulated Gate Bipolar Transistor.
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Introduction générale

L’¢lectronique de puissance est la technologie qui a pour rdle, la conversion d’énergie
entre une source et une charge, en combinant des techniques d’énergétique, d’électronique et de
commande.

Depuis le grand progrés de I’industrie et plus précisément la technologie des semi-
conducteurs et la micro-informatique, 1’électronique de puissance ne cesse de prendre la reléve
dans de multiples applications industrielles a I’instar des applications électriques. Effectivement,
des diverses applications comme le chauffage, la traction électrique ferroviaire et maritime, les
énergies renouvelables, le soudage électrique et le filtrage harmonique des réseaux, n’auraient

pas fait partie du monde moderne sans 1’intervention de 1’électronique de puissance [1-3].

La plupart de ces applications industrielles ou 1’¢électronique de puissance intervient,
s’appuient sur des mécanismes complexes utilisant des machines électriques pour contribuer a
la mise en marche de gros systéemes électriques, mécaniques ou thermiques. Ces machines
fonctionnent souvent sous une vitesse variable particulierement dans le secteur de transport.
Dans cette voie, la commande électronique des moteurs électriques a vitesse variable a apporté
aux processus industriels d’énormes avantages, en accroissant leurs possibilités et leurs
performances, en facilitant leur automatisation, en réduisant leur maintenance, leur
consommation en énergie et en augmentant leur taux de disponibilité. Les convertisseurs
indirects (back to back) étaient les premiers convertisseurs d’énergie, utilisées pour
I’alimentation des moteurs ¢électriques. Néanmoins, a cause de leurs encombrements, leurs
voluminosités et leur durée de vie réduite, des recherches approfondies ont été poussées dans le

but de pallier ces problémes, et trouver d’autres alternatives a ces convertisseurs [4].

Les convertisseurs directs ou convertisseurs matriciels étaient le fruit de ces recherches, ils
présentent les avantages suivants [1,5].

e unencombrement réduit et une grande durée de vie (soit une plus grande fiabilité).
Ceci est dii a I’absence de circuit intermédiaire DC, il n’y a donc pas d’élément
de stockage comme les capacités electrolytiques. Leur dynamique est alors plus
rapide

e une réversibilité fonctionnelle en quatre quadrants

¢ un facteur de puissance d’entrée réglable indépendamment de la charge

e des signaux d’entrée et de sortie de qualité élevée

Cependant, ces convertisseurs se caractérisent par leur limitation de ratio, de plus, les
perturbations sur leur entrée influencent sur leur comportement général [1,5].
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Les machines a courant alternatif (AC) multiphasées suscitent un grand intérét pour les
applications de puissance moyenne et élevée. Les avantages de I'extension des entrainements AC
a vitesse variable triphasés aux entrainements multiphasés ont été remarqués pour la premiére
fois dans les années 1960 lorsque le probleme des ondulations de couple a basse fréquence a été
observé [6,7]. Les entrainements multiphases a vitesse variable sont tres intéressants en raison
de leur capacité a répartir la puissance du moteur sur plusieurs bras réduisant la puissance par
interrupteur et améliorant la tolérance aux pannes [7,8]. Les entrainements pentaphasés a vitesse
variable basés sur des convertisseurs pentaphasés conviennent & diverses applications
industrielles telles que les véhicules électriques, la propulsion navale et I'aérospatiale [9].

Le choix de la commande des convertisseurs de puissance est relié principalement a la
génération d’harmoniques, la complexité, 1’efficacité, la souplesse, la fiabilité, la sécurité et le
codt.

A I’encontre de la commande scalaire, la modulation a largeur d’impulsion (PWM) permet
de controler précisément a la fois le flux et le couple des moteurs électriques, en commandant
indépendamment la tension et la fréquence.

De plus, cette stratégie offre plusieurs avantages par rapport aux autres méthodes telles que
la génération de moins d’harmoniques et la possibilit¢é d’implémentation compléte sur un
calculateur numérique [10].

Plusieurs stratégies de modulation de largeur d'impulsion (PWM) ont été étudiées dans la
littérature pour contrdler les convertisseurs pentaphasés. Les deux stratégies largement utilisées
sont la PWM a base de porteuse (CB-PWM) et la PWM vectorielle (SV-PWM) [11-13]. La
technique CB-PWM peut étre facilement étendue aux convertisseurs multiphases, et son colt
augmente linéairement avec le nombre de phases [14]. En injectant une harmonique de séquence
nulle appropriée dans la référence de tension pour la CB-PWM, l'utilisation du bus a courant
continu (DC) s'améliore, en particulier lorsque le nombre de phases n'est pas élevé [15,16].

Les algorithmes de la modulation PWM vectorielle (SV-PWM) sont plus impliqués que la
CB-PWM pour les systemes multiphasés, car ils peuvent étre résolus en (n-1)/2 plans
indépendants [17].

Dans les entrainements a vitesse variable, I'un des problémes que les techniques PWM
doivent aborder est la tension du mode commun (TMC) [18]. De nombreux problémes menant a
la défaillance de la machine, tels que la déetérioration de I'isolation et la fiabilité réduite, sont
causeés par les courants de roulement via la capacitance parasite produite par la TMC [19,21]. De
plus, la TMC génere des interférences électromagnétiques (IEM), qui peuvent contaminer
I'environnement de travail d'autres appareils électriques [22,23]. Pour atténuer I'effet TMC, la
mise a jour des stratégies de contrdle, qui est moins complexe en raison du développement des
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circuits intégrés (Cls) de contrdle numérique, est préferable a l'utilisation de dispositifs matériels
colteux [18].

Etant donné que les pertes thermiques dans les systémes électriques doivent étre
minimisées autant que possible, il est essentiel d'étudier leur influence sur les convertisseurs
matriciels [2, 24-25]. Ces pertes sont fondamentalement affectées par la topologie du
convertisseur, le type de dispositifs de commutation des semi-conducteurs, et la technique de
modulation employeée pour le controle.

Un autre aspect crucial des études thermiques est d'évaluer la chaleur générée par les semi-
conducteurs, qui peut entrainer une augmentation de la température du systeme. Il est essentiel
de considérer que les dispositifs de commutation ont des limites de température maximales fixées
par le fabricant. Dépasser ces limites de température peut entrainer une réduction des
performances, une augmentation des taux de défaillance et méme des dommages permanents aux
semi-conducteurs. Par conséquent, une gestion thermique appropriée et l'utilisation de
dissipateurs de chaleur adéquats sont essentielles pour assurer la longeévité et le fonctionnement
fiable du systéme d'électronique de puissance [26-31].

La résistance thermique du dissipateur de chaleur est un facteur critique pour sa
conception. Il est essentiel de s'assurer que cette résistance ne dépasse pas la résistance thermique
maximale admissible (RTAM) [26-31].

Dans des recherches antérieures, différents modeles optimisés de dissipateurs de chaleur
basés sur I'évaluation de la résistance thermique ont été proposés, garantissant que la résistance
thermique du dissipateur de chaleur est dans les limites permises. Cependant, I'impact du choix
de la technique de modulation sur la RTAM n'a pas été évalué, ce qui pourrait avoir des
implications pour la conception appropriée du dissipateur de chaleur.

Cette these est divisée en quatre chapitres :

Dans le premier chapitre, on présentera des généralités sur les convertisseurs matriciels,
leurs structures, leurs topologies, leurs commandes et les avancées technologiques qui leurs sont
apportées ainsi que leurs applications dans le secteur industriel.

Dans le second chapitre, on présentera 1’étude électrique du convertisseur matriciel
pentaphasé. Dans un premier lieu, on comparera quatre stratégies de modulation appliquées a
I’onduleur pentaphasés (SPH-VSI) par Matlab/Simulink. Les stratégies de modulation étudiées
sont la modulation de largeur d'impulsion a onde sinusoidale (S-PWM), la PWM avec injection
de la cinquiéme harmonique (FH-PWM), la PWM vectorielle a deux vecteurs (2V-SVPWM) et
la PWM vectorielle a quatre vecteurs (4V-SVPWM). Ensuite, on appliquera la 2V-SVPWM et
la 4V-SVPWM au convertisseur matriciel pentaphasé. Les harmoniques a basses fréquences
(HFF), le taux maximal de réglage (TMR), la tension du mode commun (TMC) et la distorsion
des harmoniques totales (THD) seront évalués et comparés.
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Le troisieme chapitre est consacreé a la validation expérimentale des résultats obtenus par
simulation. Un banc d’essai réalisé au sein du Laboratoire des Commandes des Processus (LCP)
a ’ENP, nous a permis d’implémenter les techniques de modulations proposées dans cette thése.
Ce banc d’essai est composé d’un onduleur pentaphasé (SPH-INV) et d’un convertisseur
matriciel pentaphasé (5PH-IMC) commandés par le microcontréleur STM32Discovery. Les
résultats expérimentaux portant sur les mémes caracteéristiques étudiées dans le premier chapitre
seront présentes, discutés et comparés.

Le quatrieme chapitre, est dédié a 1’étude thermique de 1’onduleur et du convertisseur
pentaphasé. En premier lieu, on présentera un modele mathématique permettant le calcul des
pertes thermiques de I’onduleur pentaphasé. Ensuite, on évaluera la résistance thermique
maximale admissible du dissipateur de chaleur (RTAM) a 1’aide d’un mode¢le thermique proposé.
Apres, on comparera les pertes thermiques obtenus par simulations effectuées par PLECS
Software. Les résultats obtenus pour les différentes modulations seront comparés en termes de :
pertes par commutation, pertes par conduction, perte totales, le rendement et RTAM.

Ensuite, nous conclurons par une synthese succincte du travail effectué avec les principaux
résultats obtenus, suivie par des perspectives.
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Chapitre 1. Généralités et état de D’art sur les convertisseurs
matriciels

1.1 Introduction

Les convertisseurs matriciels sont une technologie émergente envisagée pour les
applications industrielles en tant que solution compacte AC-AC grace a I'élimination des
condensateurs électrolytiques volumineux. Leur théorie fondamentale a été explorée dans [32].
Une contribution significative a été apportée par Alesina et Venturini lorsqu'ils ont proposé une
modulation viable pour le convertisseur direct 3 x 3 dans plusieurs articles [33-35], apres
I'avénement des technologies de commutation rapide des modulations a largeur d’impulsion
(PWM) et des interrupteurs. Ensuite, d'autres variantes de convertisseurs matriciels comme les
convertisseurs indirects (CMI) [36], les convertisseurs indirects Sparse (CMIS) [37], et les
convertisseurs Ultra-Sparse (CMIUS) [38] ont été introduites. Les convertisseurs a source
d'impédance (Z), a source d'admittance (Y) et les quasi Z-sources ont été explorés pour leurs
effets de suralimentation [39, 40]. Ces topologies ont également été explorées pour des structures
multiphasées et multiniveaux [41, 42]. En outre, de nombreuses stratégies de modulation comme
le SV-PWM direct [43], le SV-PWM indirect [44], & base de porteuse [45], & base de rapport
cyclique [46], et leurs versions modifiées ont été proposées [47, 48].

Les avancées dans les schémas de contr6le résolvant des problemes tels que la réduction
de la tension de mode commun [49, 50] et la commutation optimale ont été développées. La
protection contre les surtensions et surintensités [51], ainsi que les filtres de courant d'entrée
nécessaires [52, 53], ont également été explorés. Toutes ces explorations et recherches ont
convaincu des fabricants comme Yaskawa de construire des entrainements complets basés sur
cette technologie [54, 55].

Une revue est présentée dans [56], ou les structures des convertisseurs matriciels sont
discutées. Une évaluation comparative critique de trois structures d'onduleurs AC-AC, Back-to-
Back (B2B), le convertisseur matriciel direct (CMD) et le convertisseur matriciel indirect (CMI),
a éte réalisée dans [57], ou le CMD s'est averé meilleur que le CMI en termes de contrainte sur
les interrupteurs. Le CMD a également été juge adapté aux compresseurs, ventilateurs,
mélangeurs, souffleurs et entrainements d'escaliers mécaniques [58]. Une autre revue extensive
basée sur les stratégies de modulation et de contrble a été présentée dans [5]. Cependant,
Empringham et al. dans leur revue [59] montrent une revue favorable basée sur les applications
des entrainements basés sur les convertisseurs matriciels. Mais cette revue manque d'examen
d'autres domaines d'applications des convertisseurs matriciels [58]. D'autre part, dans [60], une
revue généralisée des topologies de convertisseurs AC-AC est présentée, mettant I'accent sur les
structures CMD et CMI. Alammari et al. ont effectué la derniere revue dans [61], ou encore une
fois, certaines avancées topologiques ont été discutées avec certaines applications des
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convertisseurs matriciels. Cependant, méme alors, les domaines d'application actuels ne sont pas
explorés. D'autres revues considérant les convertisseurs matriciels comme des topologies
potentielles dans des structures 3 x 3 ou multiphasées peuvent étre explorées dans [62, 63].

1.2 Revue sur les convertisseurs matriciels (CM)

Le convertisseur matriciel Appelé aussi cycloconvertisseur a commutation forcé, a été
invente sur la base des cyclo-convertisseurs. Ils 1’ont décrit comme une matrice d’interrupteurs
bidirectionnels [35]. Ce qui a ouvert la porte de la recherche sur ce type de convertisseur [1, 44].

Ces convertisseurs matriciels (CM) sont des convertisseurs AC-AC directs capables de
produire des tensions de sortie avec une fréquence arbitraire, comme indiqué dans la Figure 1.1.
Le convertisseur matriciel a été proposé en 1976 par Guygyi -Pelly [64]. La premiére topologie,
qui a été testée en 1976 par Jones et Boss, est la topologie directe CM (3x1) a base des Bipolar
Junction Transistor (BJT). En 1980, Venturini et Alesena ont proposé le premier CMD (3x3)
[20, 58, 65]. Les CM étaient auparavant appelés cycloconvertisseurs a commutation forcée en
raison de l'utilisation des interrupteurs commandés tels que les transistors, les IGBT et les
MOSFET [66]. En revanche, les cycloconvertisseurs conventionnels utilisent des thyristors a
commutation naturelle du c6té d'entrée. Conventionnellement, les onduleurs a source de tension,
associés a un circuit redresseur et a un condensateur de liaison DC volumineux, sont utilisés pour
convertir une alimentation AC fixe en une alimentation AC requise de tension et fréquence
variables. Les CM, en revanche, omettent l'utilisation du condensateur de liaison DC. En général,
les CM offrent les avantages suivants:

Conversion AC/AC
Régulateurs de
tension
2 i Convertisseurs
monophasé Conv?rtlsseurs wer
directs indirects

Variateurs de
fréquence

controle par
cycles
entiers

contréle contréle | entiérement Cyclo- Convertisseurs
de phase de phase controlé convertisseurs matriciels

Figure 1.1. Les topologies des convertisseurs AC/AC [58]
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(i) Courants d'entrée et de sortie sinusoidaux
(i) Facteur de puissance contrblable
(iii) Capacité de régénération
L'omission de la liaison DC offre les avantages suivants :
(i) Fiabilité accrue
(it) Moins de maintenance
(iii) Circuit compact et poids réduit
(iv) Fonctionnement résilient sous des conditions de haute température
(v) Moins de stress de tension sur les interrupteurs

Les CM sont en outre classés en topologies directes (CMD) et indirectes (CMI). La
principale différence entre les deux structures est que les sorties dans la premiére topologie sont
directement connectées a l'entrée, tandis que dans la seconde, les sorties sont connectées a
I'entrée via un lien DC. Le nombre de commutateurs utilisés dans un CMD est égal a celui d'un
CMI conventionnel. Un CMD et un CMI avec des ports d'entrée et de sortie multiphasées sont
montrés dans la Figure 1.2. Dans ce qui suit, on présente les éléments constituant les CM, ainsi
que les modulations les plus répandus dans les recherches qui leurs sont appliquées.

I ,\
: Bidirectional switch ""
Lg oo e [ W:P]
i | ) Le T
-® | o -© 4 pin
t-¢b T n-¢ m-¢b ;\ ;\ ? ? ?q\ ;\ Load
Source c(I--Jg—| Load Source
-
(a) (b)

Figure 1.2. (a) Le convertisseur matriciel direct (CMD) (b) le convertisseur matriciel indirect
(CMI) [58]
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1.2.1 Interrupteurs bidirectionnels

Pour assurer un flux de puissance bidirectionnel, des interrupteurs AC sont nécessaires,
permettant un flux de courant bidirectionnel en condition de conduction. En conditions de
blocage, ils bloguent une tension bipolaire. Ainsi, un interrupteur a quatre quadrants est requis,
formé par les configurations montrées a la Figure 1.3. La premiére configuration est une
configuration en pont de diodes avec un IGBT contrélable. Cet interrupteur est simple dans sa
structure et il simplifie la programmation d'un convertisseur car il nécessite un seul signal de
commande. Par conséquent, il ne nécessitera qu'un seul circuit de commande de gachette, ce qui
réduit encore le colt par rapport a d'autres configurations. L'inconvénient réside dans la
commutation d'un interrupteur a l'autre dans le méme bras. Le changement simultané peut
provoquer un court-circuit des sources tandis que la génération d'un temps mort entrainera
I'ouverture du circuit de la charge inductive. Il faut donc recourir a une commutation dure avec

e Simple en structure
e Un seul interrupteur a controler

Pont e Plus de pertes de commutation en raison
de la commutation dure
® ‘ e Plus de pertes de conduction car trois

dispositifs conduisent a tout moment

e Lacommutation douce entraine des
pertes de commutation plus faibles
_ﬁ_,i,_ Emetteur e Les deux IGBT peuvent étre pilotés avec
= commun un seul circuit de commande de grille (en
2 tant qu'émetteur commun (9 pour 3x3)
e Nécessite neuf transformateurs

d'isolement pour la commande de grille

e Lacommutation douce entraine des
pertes de commutation plus faibles
F : Collecteur o Nécessite six transformateurs d'isolement
= commun pour la commande de grille
e Les deux IGBT nécessitent deux circuits
de commande de grille (18 pour 3x3)

(c)

e Moindre perte de conduction car les

interrupteurs sont fabriqués sur un seul
_“:i:l b substrat
RB-IGBT e Efficacité du systéme dégradée en
) fonctionnement a haute fréquence
e Cher

Figure 1.3. Les interrupteurs utilisés dans les convertisseurs matriciels [58]
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insertion d'un temps mort minimal et la charge étant mise en roue libre par un circuit de
clampage. Un autre inconvénient est qu'il y aura plus de pertes de conduction car le courant
passera a travers trois dispositifs a tout moment [58].

Les configurations a émetteur commun et a collecteur commun sont les plus utilisées en
raison de la réduction du stress sur les interrupteurs. De plus, I'avenement des techniques de
commutation douce en a fait un choix évident. De plus, ces configurations n‘ont que deux
dispositifs en mode conduction a la fois, ce qui conduit & des pertes de conduction relativement
faibles. La configuration a émetteur commun présente lI'avantage que les deux IGBT peuvent étre
commandés par rapport a la jonction émetteur commun. Son inconveénient est la nécessité
d’utiliser quinze transformateurs d'isolation pour un systéme pentaphasé. La configuration a
collecteur commun, en revanche, nécessite dix transformateurs d'isolation car le point de
référence par rapport aux émetteurs se comporte comme des masses locales respectives [67]. En
raison de la disponibilité de deux interrupteurs pour chaque module bidirectionnel, il devient
facile de mettre en ceuvre la technique de commutation douce. Comme dans la plupart des
circuits, un opto-coupleur est utilisé pour l'isolation dans la commande de gachette, et I'émetteur
commun est préféré.

Les IGBT a blocage inversé (RB-IGBT) présentent la moindre perte de conduction de
toutes les configurations car les diodes sont supprimées. Mais cette configuration tend a présenter
une efficacité dégradée a haute fréquence de commutation. Cependant, ils présentent de bonnes
performances s'ils sont utilisés dans I'étage de redressement du CMI, car dans ce cas, ils
commutent a courant nul [68]. Un RB-IGBT a super-jonction novateur est également discuté
dans la littérature [69]. Comme il s'agit encore d'une technologie en croissance, les RB-IGBT
sont colteux [58].

1.2.2 Circuit de clampage

Comme le c6té charge est principalement inductif, en condition de circuit ouvert des
interrupteurs connectés, I'énergie stockée doit avoir un chemin pour se dissiper. Comme il n'y a
pas de chemin de roue libre sur le coté interrupteur, un chemin de roue libre supplémentaire est
requis. Ce circuit de roue libre supplémentaire est connu sous le nom de circuit de clampage,
montré a la Figure 1.4(a). Si le coté charge du circuit est connecté aux ports de charge, I'exces
d'énergie se dissipera a travers la résistance. D'autre part, les perturbations du c6té réseau peuvent
étre contournées en connectant le cbté réseau du circuit de clampage au coté entrée du
convertisseur matriciel. Un petit condensateur de clampage, typiquement 2 puF pour un moteur
de 3 kW, est également connecté en parallele a la résistance [58].
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Figure 1.4. (a) Circuit de clampage (b) filtre d’entrée (c¢) deux interrupteurs bidirectionnels
connectant la source a la charge (d) la commutation a 4 étapes [58]

1.2.3 Filtre d’entrée

Un filtre LC monobloc triphasé a I'entrée, composeé de trois condensateurs en étoile et de
trois inductances en ligne, est utilisé pour atténuer adéquatement les harmoniques d'ordre
supeérieur et obtenir un courant d'entrée sinusoidal de la source. Le circuit est montré a la Figure
1.4(b). Le filtre peut causer un léger déphasage dans l'angle de déplacement de I'entrée qui
nécessite une correction. Une autre conception de filtre peut étre vue dans [52].

1.2.4 Commutation et nombre de commutations

Le convertisseur matriciel ne contient pas de diodes de roue libre, qui assurent
généralement une commutation sécurisée dans le cas d'autres convertisseurs. Dans un bras,
lorsqu'un interrupteur s'éteint, le prochain interrupteur de la séquence doit étre immédiatement
allumé pour maintenir la continuité du courant de sortie. Cela peut entrainer le chevauchement
de deux interrupteurs en état de conduction dans un bras et peut entrainer un court-circuit
momentané des phases d'entrée et créer un probléme de surintensité [58]. Pour les configurations
d'interrupteurs AC montrees aux Figures 1.3(b)-5(d), une commutation de courant semi-douce
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utilisant une procédure de commutation en plusieurs étapes est employée pour assurer une
commutation sécurisée [70].

De nombreuses techniques de commutation ont été proposées dans la littérature. Herrero
et al. dans [71] ont comparé de nombreuses techniques et ont trouvé que la commutation en
quatre étapes était la plus appropriée. Cette méthode nécessite un contrdle indépendant de chaque
interrupteur a deux quadrants, la détection de la direction du courant de charge et I'introduction
d'un délai lors du changement des états de commutation. La regle de commutation pour une
commutation correcte de S1 a S2 est : pour i > 0, (a) éteindre S1B, (b) allumer S2A, (c) éteindre
S1A, et (d) allumer S2B. De méme, pour i. > 0, la régle de commutation sera (a) éteindre S1A,
(b) allumer S2B, (c) éteindre S1B, et (d) allumer S2A. Les étapes pour les deux cas sont illustrées
de maniere schématique a la Figure 1.4(d).

Il est également important de mentionner que la configuration montrée a la Figure 1.3(a)
doit se conformer a une commutation en deux étapes qui, bien que présentant l'avantage
considérable d'utiliser un nombre réduit d'interrupteurs, produira plus de pointes de tension dans
les tensions de sortie. Une autre maniére d'obtenir une meilleure commutation est d'utiliser une
source en Z a l'entrée du convertisseur matriciel [39].

Un autre aspect intéressant concernant la commutation est le nombre de commutations. Il
s'agit du nombre de fois ou la commutation se produit dans un cycle de commutation. Dans des
circonstances normales, dans un convertisseur matriciel 3 x 3, cette valeur est de 6, ce qui est
réduit dans les travaux présentés par [72], [73]. Pour un CMD 3 x 5, [74] a réduit ce nombre de
10 a 5. Cela conduit a une réduction considérable des pertes de commutation et de commutation.
Le Tableau 1.1 présente une bréve comparaison des stratégies de commutation [58].

1.2.5 Progres dans la modulation et le contréle des CM

1.25.1 Les schémas de modulation conventionnels

Les schémas de modulation sont généralement classés en schémas scalaires et de
modulation par largeur d'impulsion. Un exemple de chaque méthode est brievement discuté ci-
dessous [58].

» Meéthode directe (Alesina-Venturini)

Il s'agit de la premiere stratégie de modulation proposée par Alesina et Venturini pour un
CM 3 x 3. La solution est obtenue pour la matrice de commutation en liant directement la sortie
et la tension. Pour ’appliquer il faut respecter les régles de causalité. En effet, il faut que le coté
d'entrée ne soit étre court-circuité car ce sont des sources de tension, et la charge ne peut pas étre
laissée en circuit ouvert en raison de sa nature inductive.

» Approche directe par Vecteur Spatial
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Tableau 1. 1. Techniques et nombre de commutations des interrupteurs AC des CM [58]

Catégorie

Type de
commutation/r
éférence

Avantages

Inconvénients

Techniques de
commutation

Commutation
basée sur la
direction du

courant

Commutation
a 4 étapes [70]

Détection de tension
n’est pas nécessaire

Des valeurs actuelles mal
estimées au passage par zéro
peuvent entrainer un circuit
ouvert indésirable de la charge

Commutation
a 3 étapes [71]

Réduction du temps de
commutation d'une phase
a une autre par rapport
[7]

Similaire a [70]

Commutation
a 2 étapes [72]

Processus de
commutation le moins
chronophage

Un circuit de mesure complexe
est nécessaire qui doit mesurer
la tension de chaque
commutateur

Commutation
basée sur la
direction de la
tension

Commutation
a 4 étapes [73]

Temps de commutation
réduit par rapport a [47]

Basé sur la mesure des
amplitudes relatives des
tensions de phase. Les zones
critiques ou la valeur relative
est nulle peuvent étre mal
évaluées

Commutation
a 2 etapes [74]

Temps de commutation
plus court empéche la
commutation entre deux
phases d'entrée avec des
tensions similaires

Un circuit de mesure et de
calcul complexe est nécessaire.

Hybride

Commutation

C'est une commutation

Un matériel de mesure

Nombre de
commutations

Commutations
réduites

hybride en deux étapes complexe est requis.

Le nombre de

3*3 CM [76] | commutations passe de 6
ad Une distorsion harmonique de

Le nombre de tension de sortie accrue

3*5 CM [77] commutations passe de
10a5
REEIVELon B METD e o6 Distorsion harmonique de

3*3 CM [78] commutations de 6 a 4

Bons THD de courant

tension de sortie accrue

L'objectif de I'algorithme SVM direct est de générer le vecteur de tension de ligne a ligne
de sortie désiré et I'angle de déplacement d'entrée. Cette méthode repose sur la sélection de quatre
configurations actives appliquées pendant un pourcentage de la période de commutation; ensuite,
les configurations zéro sont appliquées pour la compléter [13, 75]. Les temps de maintien pour
les quatre vecteurs actifs sont calculés a partir des rapports cycliques correspondants dérivés sous
certaines contraintes. La modulation directe par vecteur spatial permet de contréler I'angle de
déplacement de I'entrée et d'assurer une opération a facteur de puissance unitaire.

» Modulation vectorielle spatiale indirecte

Dans cette méthode [44], un lien CC virtuel est supposé ; les fonctions de modulation
déterminées dans les étapes de redressement et d'inversion sont fusionnées ensemble pour
formuler les fonctions de commutation du convertisseur matriciel. L'idéee de base est de
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découpler le controle de la tension de sortie et du courant d'entrée. Cette méthode sera discutee
en détail dans le chapitre suivant.

1.252 Nouveaux schémas de modulation

Les schéemas de modulation conventionnels ont été examinés précédemment dans la
littérature [5, 59]. Le tableau 1.2 donne un résumé des divers schémas de modulation
conventionnels et modifiés. Ici, nous allons discuter des dernieres modifications apportées aux
schémas de modulation et de leurs avantages.

Pour réduire les pertes de commutation du CM, Takeshita et Andou dans [72, 76, 77] et
Sayed et Igbal dans [74] utilisent une technique novatrice, dans laquelle la tension de sortie est
synthétisée en se déplacant sur deux phases les plus proches. Le nombre de commutations passe
de six a trois pour un CM 3 x 3 et de dix a cing pour un CM 3 x 5. Cependant, comme le suggerent
les résultats, cela se fait au détriment du courant d'entrée.

Li et al. dans [78] présentent un schéma de modulation ou le CMD peut fonctionner dans
la zone de surmodulation. Cependant, cela entraine une détérioration de la tension de sortie du
CM. La modulation par vecteur spatial est la méthode de modulation la plus courante des
onduleurs de tension et des CM. Dans [79], les auteurs ont proposé un nouveau SVM basé sur
des vecteurs rotatifs. Normalement, si des vecteurs rotatifs sont choisis, la tension maximale sera
de 0,5 de la tension d'entrée (TMR = 0,5). Cependant, dans ce travail, les auteurs ont proposé
une nouvelle technique de SVM utilisant les mémes vecteurs rotatifs, mais le TMR augmente a
0,833, ce qui est comparable aux 0,866 conventionnels pour un CM 3 x 3.

Un autre nouveau schéma de modulation basé sur des rapports cycliques modifiés est
présenté dans. Un algorithme de modulation basé sur les informations de charge est proposé pour
un CM 3 x 5 afin d'atteindre une capacité maximale de puissance réactive d'entrée, et ses
avantages sont illustrés visuellement a travers un graphique de modulation 2D. Ce travail
présente principalement le contrdle de I'angle de puissance d'entrée par des moyens graphiques
et revendique sa supériorité par rapport a d'autres schémas conventionnels. Cependant, il ne
mentionne aucun mérite comportemental de leur schéma par rapport a eux. Ichiki dans [80]
propose un nouveau schéma de modulation dans lequel il considére le CMD comme trois
onduleurs qui fonctionnent dans le méme ordre mais avec des taux d'utilisation différents. Ce
schéma de modulation compare le signal de contréle avec la porteuse. Ce schéma a été vérifié
pour des applications telles que les entrainements de moteur d'ascenseur et les systemes de
climatisation. Cependant, le principal inconvénient est qu'il nécessite un signal de croisement
nul de la tension d'entree, ce qui est une tache difficile, surtout s'il y a un déséquilibre du c6té
entrée. D'autre part, Li et al. dans [78] discutent du schéma de surmodulation lorsque
I'alimentation est déséquilibrée, en utilisant davantage d'espace dans I'espace d'état de tension.
Cependant, cette stratégie de contréle est complexe et prendra plus de temps de calcul a exécuter.
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Tableau 1. 2. Comparaison de techniques de modulation

Méthode / référence

Description

Stratégie directe [35], [41]

La premiére stratégie de modulation donnée pour CMD 3 x 3. Comprend
le contréle du facteur de puissance d'entrée indépendamment du facteur de
puissance de charge. Extensible a CMD 3 x n.

Modulation vectorielle directe
[78]

Les temps de séjour sont dérivés a partir des fonctions de transfert
moyennes désirées obtenues a partir des plans de tension de sortie et de
vecteur d'entrée. Le facteur de déplacement du courant d'entrée peut étre
varié indépendamment du facteur de puissance de la charge

Modulation vectorielle
indirecte [44]

Le CMD est émulé comme une combinaison de VSC et de VSI. Les
fonctions de modulation des deux convertisseurs sont fusionnées pour
obtenir la fonction de modulation finale du CMD réel

A base de porteuse [78], [79]

Stratégie PWM simple et symétrique utilisant un modulateur basé sur la

porteuse pour faciliter le fonctionnement du convertisseur de commutation
La méthode proposée utilise une porteuse continue et les signaux de
rapport cyclique prédéterminés pour générer directement les signaux de
commande, et est donc appelée PWM basée sur le rapport cyclique
La réduction du nombre de commutations (et des pertes associées) ainsi
que la distorsion harmonique totale sont obtenues en synthétisant la
tension de sortie en s'attardant sur les deux niveaux de tension d'entrée les
plus proches
Cette technique présente une SVM basée sur des vecteurs rotatifs. Le
schéma presenté améliore les performances d'un CMD en fournissant un
rapport cyclique variable de 0,833, qui correspond en réalité & 0,5 lors de
I'utilisation de vecteurs rotatifs

Basé sur le rapport cyclique
[46]

Baisse de tension minimale
[74], [76]

SVM avec vecteurs rotatifs
[78]

Enfin, Wang et al. dans [81] ont proposé un schéma de modulation applicable au CMD 3 x N. Il
s'agit d'une modification d'un schéma SVM indirect discuté dans [44]. Une stratégie de
modulation de porteuse décalée en phase est appliquée au redresseur virtuel, et une stratégie de
modulation de largeur d'impulsion double basée sur la porteuse modifiée est appliquée a
I'onduleur NPC (Neutral Point Clampled). Ainsi, des pertes de commutation réduites et des
facteurs de puissance d'entrée contrélables sont obtenus. Cependant, ce schéma entraine une
détérioration des performances du coté entrée du CMD.

1.3 Avancées topologiques des Convertisseurs Matriciels

1.3.1 Progres des Convertisseurs Matriciels Directs

Comme cette topologie est bien définie, la majorité des travaux récents se concentre sur
ses stratégies de modulation. Structurellement, les principaux changements ont éte en termes de
[58]:

(i) Sources d'impédance (Z ou Y) ou convertisseurs matriciels quasi-impédance [39, 82-
86].

(i) Convertisseurs matriciels multiniveaux [42, 87-99].
(iii) Convertisseurs matriciels multimodulaires [100-105].

(iv) Convertisseurs matriciels multiphases [41, 106-113].
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(v) Modifications des auxiliaires, par exemple, filtre d'entrée et capteurs

1311 Progrés dans les CMD a source d’impédance

Z-source est une méthode pour améliorer la capacité de transfert de tension d'un
convertisseur matriciel. Le CMD alimenté en tension se comporte comme un convertisseur
abaisseur de tension [58]. Pour obtenir une amplitude de tension plus élevée, le concept de shoot-
through est adopté. Une méthode consiste a connecter deux CMD a travers une banque
d'inducteurs a été proposee dans [82]. Ainsi, le premier CMD se comporte comme un
convertisseur abaisseur de tension, et le second CMD se comporte comme un convertisseur
abaisseur de courant, ou plus précisément un convertisseur élévateur de tension. L'article [82] a
introduit un ensemble de topologies de CMD a Z-source possibles. Cet article discute également
des topologies possibles de CMD quasi-Z-source et trans-Z-source. Dans [83], un CMD quasi-
Z-source est utilisé pour piloter un entrainement de moteur a induction a contréle vectoriel. Les
auteurs de [39] présentent une revue des convertisseurs matriciels a source d'impédance
possibles. Du point de vue de I'application, le CMD quasi-Z-source est modélisé et analysé dans
[84]. Alizadeh et Kojori ont étendu le concept de contrdle prédictif a cet ensemble dans [85]. Un
CMD a Z-source et un CMD a quasi-Z-source en tension et en courant sont présentés a la Figure
1.5. D'autres recherches sur les CMD quasi-Z-source et les CMI a Y-source sont présentées dans
[40, 114], respectivement.

1.3.1.2 Progres dans les CMD multiniveaux

La structure montrée a la Figure 1.6(a) a été introduite en 2001 par Erickson et Al-Naseem
en utilisant neuf ponts en H a la place des neuf commutateurs bidirectionnels dans une matrice
3 x 3 d'un CMD [115]. Un convertisseur matriciel multiniveaux a condensateur de serrage
(Figure 1.6(b)) a été discute en détail dans [116]. Les résultats montrent clairement de meilleures
performances en termes d'harmoniques de tension de sortie. La contrainte par commutateur est
réduite de moitié. L'inconvénient est l'augmentation du nombre de commutateurs et de
condensateurs, ce qui devient une source de préoccupation, car le nombre est simplement doublé.
De plus, l'augmentation du nombre de condensateurs réduira la fiabilité du systéme. Des travaux
sur la suppression de la tension de mode commun (TMC) sont réalisés dans [87]. Dans [88-95,
117], les chercheurs ont discuté d'une version incrémentale de CMD multiniveaux. Cette
topologie est obtenue en ayant plusieurs ponts en H dans chaque ligne qui connecte la sortie a
I'entrée. Le bénéfice de telles configurations est une tension de sortie a faible ondulation, ce qui
se fait au prix d'un grand nombre de commutateurs et de stratégies de contrble complexes.
D’autres travaux sur les convertisseurs matriciels multiniveaux comme la détection des defauts
peuvent étre trouvés dans [98].
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1.3.1.3 Progres dans les CMD multi-modulaires

Une CM multi-modulaires (CMMC) est une autre topologie discutée dans la littérature,
dont la structure est montrée a la Figure 1.7. Les CMMC sont destinées a une utilisation
potentielle dans des applications a haute puissance avec une capacité de fonctionnement en
quatre quadrants et une réponse dynamique rapide attendue. Ce convertisseur se compose de 3
x 2 modules CMD. Deux configurations de tels convertisseurs sont discutées et validées
expérimentalement dans [101]. Un schéma de modulation indirect basé sur le SVM est mis en
ceuvre dans [105, 118]. Une méthode basée sur la construction mathématique est discutée dans
[103], et des stratégies a base de porteuse sont discutées dans [104]. Dans un autre travail, deux
convertisseurs matriciels sont employés pour intégrer un systeme de génération d'énergie
éolienne a six phases dans un réseau triphasé dans [119].

3 x 1 MC module

Suo4
I

Sui o
Sis0%

3-¢
supply
Vane Vano Ven)

AorY 9” o
D35 % %

Figure 1.7. Convertisseur matriciel multimodulaires [77]

13.14 Progrés dans les conceptions de filtres d'entrée et de filtres contre les

interférences électromagnétiques
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Pour soutenir le fonctionnement efficace du circuit CMD, des composants auxiliaires et
leurs avancées sont discutés ici. Des filtres d'entrée et de sortie sont utilisés pour I'élimination
des harmoniques, et traditionnellement, un réseau LC du second ordre est employé [56]. Rivera
et al. en 2011 ont introduit un filtre basé sur un inducteur couplé [120]. [52] discute d'une
méthode pour concevoir un filtre d'entrée de maniere optimale automatisée. Le filtre d'entrée est
congu en estimant analytiqguement le contenu des ondulations dans le courant d'entrée non filtré
dans [121]. La conception d'un filtre IEM pour un CMD pour des applications aérospatiales est
discutée dans [122]. Les capteurs de courant sont également une partie intégrée et colteuse du
fonctionnement en boucle fermée des entrainements basés sur CM. Dans [123], le nombre de
capteurs est réduit de trois conventionnels a un seul, tout en exhibant un fonctionnement normal.

1.3.2 Progres des Convertisseurs Matriciels Indirects

Un convertisseur matriciel indirect (CMI), comme le montre la Figure 1.8(a), comprend
18 commutateurs contrélables, ce qui est équivalent a un CMD 3 x 3. La différence réside dans
le contrble de cette structure de convertisseur. Cette configuration est plus facile a mettre en
ceuvre, car les stratégies de controle des redresseurs et des onduleurs contrdlés peuvent étre
directement mises en ceuvre. Cette topologie est discutée dans [12], [124]. Elle emploie 12
commutateurs pour la rectification et 6 pour I'inversion. Le convertisseur matriciel Spars (CMS)
(Figure 1.8(b)) est dérivé de le CMI, qui est divisé en une étape d'entrée et une étape de sortie
sans aucune capacité dans le lien DC. L'étape d'entrée est agencée de maniére a ce que seuls neuf
commutateurs soient nécessaires, tandis que I'étape de sortie a une configuration standard a 6
commutateurs. Ainsi, le CMS dispose de 15 commutateurs, comparé aux 18 pour un CMD et un
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Figure 1.8. (a) Convertisseur matriciel indirect [100]. (b) Convertisseur matriciel Sparse [101].
(c) Convertisseur matriciel Ultrasparse [17].
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CMI. L'équivalence fonctionnelle, la contrélabilité et la plage de fonctionnement du CMS sont
les mémes que celles du CMD malgré le nombre réduit de commutateurs de puissance a
extinction unipolaire [125]. Une réduction supplémentaire du nombre des IGBTSs est possible
avec un convertisseur matriciel ultra-épars (CMUS) (Figure 1.8(c)) ayant 12 IGBT, avec une
opération restreinte a un flux de puissance unidirectionnel et une contrélabilité du facteur de
puissance a +m/6 [37]. Un convertisseur matriciel Spars-SiC a 100 kHz utilisant des dispositifs
cascade SiC-JFET de 1300V, 4 A, a été rapporté dans [126], ce qui est adapté aux applications
aéronautiques ou un convertisseur de faible volume/poids est désiré. La mise en ceuvre en temps
réel d'un CMI utilisant des algorithmes SVM peut étre vue dans [12, 127]. Deux stratégies de
modulation pour supprimer le THD élevé dans le CM Ultras Sparse sont discutées dans [128].

Un schéma de modulation pour supprimer les tensions de mode commun indésirables est
montré dans [129]. Topologiquement, le coté onduleur peut étre remplacé par des onduleurs
multiniveaux comme dans [130, 131, 132], pour produire des caractéristiques de sortie plus
performantes.

1.4 Comparaison entre les CM et les AC-DC-AC conventionnels

Conventionnellement, la technologie basée sur VSC est utilisée pour convertir une tension
AC en une autre tension AC. Si I'étape de redressement est contr6lée en utilisant un VVSC, alors
elle est connue sous le nom de topologie back-to-back (B2B), et si une étape de redressement
non contrdlée est employée, alors la topologie est connue sous le nom de convertisseur front-end
(FEC) [58]. Mais cette technologie nécessite un condensateur de liaison DC entre les deux, ce
qui rend le systeme global volumineux et encombrant. En revanche, les technologies CMD et
CMI permettent d'omettre la liaison DC intermédiaire. Ainsi, dans cette section, une
comparaison est présentée pour montrer les avantages et inconvénients de ces topologies par
rapport aux topologies conventionnelles existantes. Toutes ces topologies ont des avantages et
des inconvénients les unes par rapport aux autres, et le choix dépend du type d'application a
piloter. Comme on peut le voir dans le cas du systeme d'entrainement industriel fabriqué par
Yaskawa, une réduction de l'espace de 30 % est attendue avec le CMD par rapport au B2B [55].
Ceci est illustré a la Figure 1.9.

La premiére comparaison entre les convertisseurs CMD et B2B est donnée dans [133]. Ce
travail donne un apercu approfondi de la conception et de la comparaison des performances des
CMD et B2B dans les entrainements de machines avec une réduction de la valeur nominale du
courant de l'appareil de 33 %, et donc, le stress thermique de I'appareil diminue. Il est également
m conclu qu'a des fréquences de commutation plus élevées, les pertes dans les cm sont moindres
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(b)

Figure 1.9. (a) Convertisseur a base de DC-link (b) Convertisseur matriciel [58]

que dans les B2B sur une plage de fonctionnement plus large. Cependant, il est nécessaire de
construire un moteur spécial afin de compenser un VTR plus faible.

Aten et al. en 2006 dans [134] ont Vérifié la fiabilité du convertisseur matriciel
conformément aux directives du manuel militaire MIL-HDK-217F et ont conclu que, malgré un
plus grand nombre d'interrupteurs, la fiabilité du convertisseur est similaire a celle de la structure
VSC (Voltage Source Conventionnelle) conventionnelle, en raison d'un stress de tension plus

faible. Cependant, le stress de courant n'est pas pris en compte.

D'autre part, une comparaison détaillée et compléte entre B2B, CMD et CMI est faite dans
[57] lors de I'entrainement d'un moteur PMSM (Permanent Magnet Synchronous Motor) de 15
KW. Selon I'évaluation des performances entre B2B et CMD, il est conclu que les CM
conviennent aux compresseurs, ventilateurs, mélangeurs, pompes générales et systémes
d'entrainement d'escaliers mécaniques. Et, I'analyse comparative du CMD et du CMI montre que
les CMD sont plus adaptés aux opérations a basse fréquence. Le CMI, cependant, peut étre choisi
pour une operation a haute fréquence de commutation. Dans [135], la température est utilisée
comme facteur de stress, et il est conclu que le CMD est plus fiable que le B2B. Cela est dl a
I'omission du condensateur de liaison DC. Cependant, en termes de TMR, le FEC et le B2B ont
un avantage sur le CMD et le CMI.

1.5 Progrés dans la recherche sur les Convertisseurs Matriciels multiphasés

Jusqu'en 2010, les VSI n'étaient considérés en recherche que pour entrainer les
entrainements multiphasés, et un transformateur de trois a cinq phases a été développé en
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utilisant des connexions de transformateur spéciales [136]. Mais, en 2010, la simulation des CM
multiphasés avec des charges RL a commenceé avec [137], qui est en réalité un travail d'extension
de [138]. Dans un autre travail, des algorithmes a base de PWM ont été simulés pour un CMD 5
x 3 [139]. Les convertisseurs matriciels multiphasés (CMMP) sont une extension des CM 3 x 3
conventionnels en termes de branches d'entréee et de sortie. Ces convertisseurs peuvent étre utiles
pour interfacer un réseau triphasé a une charge multiphasée ou vice-versa. La plupart des
recherches ont été realisées sur la modulation et le contrle des CMMP. La revue de la littérature
suggere que les travaux se concentrent actuellement sur les CMD et récemment il y a un
déplacement vers les CMI [58].

En 2011, un 3 x 9 CM et plusieurs stratégies de modulation ont ét¢ mises en ceuvre. Une
simple stratégie de modulation & base de porteuse a été introduite dans [45]. Cette méthode était
une extension de I'approche prise pour la modulation des VSI conventionnels et était différente
de [140] en ce que les signaux de porteuse dans cette derniere approche étaient discontinus. Un
algorithme généralisé basé sur le rapport cyclique direct a été discuté pour le CMD 3 x k dans
[48]. Dans cette approche, des formes d'onde triangulaires continues étaient utilisées pour la
génération de signaux. Le schéma était tres intuitif et flexible. Les rapports cycliques étaient
directement calculés par rapport a la tension d'entrée maximale, moyenne ou minimale (qui peut
étre n'importe laquelle des tensions d'entrée). La méme année, une stratégie de modulation
indirecte a été mise en ceuvre sur le CMD 3 x 5 [141]. Alli et al. dans [41, 142] ont proposé une
stratégie de modulation généralisée extensible aux CMD m x n. Il a également été proposé,
analytiquement, que la modulation Venturini ne peut étre étendue qu'aux CM 3 x n. Dans [107],
la technique basée sur l'algorithme génétique a été utilisée pour définir les fonctions de
modulation des CMD 3 x n. En 2012, un travail pionnier a été présenté dans [143], ou la méthode
SVM directe a été mise en ceuvre sur un CMD 3 x 5. Dans cette stratégie, 93 états parmi les 243
états possibles du convertisseur ont été utilisés en employant uniquement des vecteurs actifs. Les
résultats montrent le fonctionnement du convertisseur avec un facteur de puissance unitaire.

Une revue des systéemes multiphasés a été réalisée en 2016, ou Levi dans [63] a discuté des
convertisseurs matriciels multiphasés et de leurs avantages. La modulation directe par vecteur
spatial est mise en ceuvre sur un CM 5 x 3 dans [144, 145]. La méthode directe par vecteur spatial
est egalement appliquée sur un CMD 3 x 7 dans [144]. Un CMD 9 x 3 est discuté dans [146], ou
un CM 9 x 3 est mis en ceuvre en utilisant le contréle prédictif. La modulation directe ainsi que
la modulation indirecte par vecteur spatial sont abordées du point de vue de la simulation pour
un CMD 3 x 5 dans [147]. Cependant, une stratégie de modulation par vecteur spatial est discutée
pour un convertisseur matriciel indirect 3 x 5 dans [12, 148].

La modulation indirecte par vecteur spatial est mise en ceuvre sur des CMD 3 x5et 3 x 7
dans [149, 150], respectivement, avec tous les détails de I'implémentation expérimentale. Un
facteur de déplacement unitaire est également atteint. La modulation directe par vecteur spatial
est mise en ceuvre sur un CMD 3 x 7 dans [151]. La réduction de la tension de mode commun
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(TMC) est un facteur important car elle réduit le stress sur les roulements de la machine. La
méthode par vecteur spatial est utilisee pour contréler le TMC par la sélection de vecteurs dans
un CMD 3 x 5 dans [152]. Une autre approche pour réduire le TMC consiste a utiliser des
machines a extrémité ouverte contrélées par deux convertisseurs. Dans [153], une telle tentative
est réalisée sur une plateforme de simulation sur un moteur a sept phases. Les techniques PWM
par vecteur spatial pour les CMI 3 x 5 dans la plage de surmodulation sont discutées dans [154]
et un VTRmax de 0,923 est atteint, contrairement au 0,7886 conventionnel. Un SVPWM direct
est mis en ceuvre sur un CMD 3 X 6 dans [154]. [154] présente une méthode SVPWM améliorée
pour un CMD 3 x 7 qui utilise seulement 129 états sur 2187 états. Malgré cela, la performance
est comparable a celle de la SVM conventionnelle, car les THD sont inférieurs aux normes IEEE
et meilleurs que les THD des algorithmes basés sur le porteuse.

Une autre recherche est réalisée par les mémes auteurs sur une charge a extrémité ouverte
a cing phases alimentée par deux CMD 3 x 5 pour éliminer les TMC et augmenter la tension de
1,9 fois [151].

Des travaux récents incluent I'application de CMD 6 x 3 pour les micro-réseaux [155]. Une
opération tolérante aux pannes est présentée sur un CMD 3 x 5 pour des applications de contréle
de moteur dans [156]. Afin de maximiser la plage de puissance réactive d'entrée, une stratégie
de modulation basée sur les informations de charge est présentee pour le CMD 3 x 5 dans [157].

1.6 Applications des convertisseurs matriciels dans I’industrie

Les convertisseurs matriciels et leurs variantes sont largement explorés pour de
nombreuses applications industrielles. Divers entrainements industriels fabriqués par Yaskawa
sont présentés dans la Figure 1.10. Des fabricants comme ABB estiment que la technologie des
CM est attrayante, mais qu'elle nécessite plus de recherche avant de pouvoir étre pleinement
explorée pour des applications industrielles (igbal). Yaskawa est I'un des fabricants qui
produisent deux entrainements industriels basés sur les CMD nommés U1000 [55] et AC7 [54].
U1000 est congu pour des puissances plus élevées et peut fonctionner avec des charges lourdes
qu’AC7. Les applications typiques et les caractéristiques de 1’U1000 sont présentées dans la
Figure 1.11(a). Les applications potentielles pour lesquelles I'entrainement est concu sont les
escaliers mécaniques, les enrouleurs et les convoyeurs. De plus, la capacité de régénération du
CM peut étre utilisée de maniére efficace pour alimenter des charges locales.
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Figure 1.10. Différents convertisseurs matriciels fournis par Yaskawa Inc. [58]

Les convertisseurs matriciels sont trés pratiques a utiliser dans des zones de moins
d'espace, comme les avions. Les CM ont été envisagés pour des applications aéronautiques,
comme le montrent [158, 159]. L'alimentation générée par le générateur d'avion connecté au
moteur peut étre trés facilement convertie en une alimentation de 115 V, 400 Hz a l'aide d'un
CM, comme le montre la Figure 1.11(b).

L'une des applications récentes du CM se trouve dans les générateurs a microturbine [160],
ou le CM modulaire 1 x 1 est utilisé pour connecter les sorties individuelles du générateur a la
charge. Dans cette configuration, la méthode de battement (plus courante dans les systemes de
communication) contrdle le CM. Une autre application a été trouvée dans les pompes centrifuges,
ou I'entrainement a été modernisé en utilisant un entrainement CMD AC7 pour Chief Ethanol
Fuels Inc. (Figure 1.11(d)). Le rapport en ligne suggére que l'entreprise était tres satisfaite des
caractéristiques de performance de I'entrainement [161].

1.6.1 Intégration de I'énergie éolienne

Le meilleur endroit pour utiliser un CM est le générateur d'énergie éolienne couplé a une
turbine, soit dans la zone de puissance de glissement dans le générateur a induction doublement
alimenté (DFIG) soit dans les lignes principales des générateurs a rotor bobiné [58]. Comme le
montre la Figure 1.11(b), I'arbre rotatif de maniere intermittente de I'éolienne fait tourner le
géneérateur, qui est connecté au réseau via un CMD. Un CM a été concu pour une éolienne a
grande échelle dans [162].

Une autre configuration populaire est le DFIG, dans lequel le CMD ou I'CMI peut étre
employe avec des puissances (de glissement) faibles dans le chemin du rotor. Une configuration
avec un CMI est montrée dans [64]. Le CMD est également utilisé de maniere unique, ou le
CMD est utilisé sous forme modulaire en conjonction avec I'onduleur de source de courant pour
les WEGS [163].
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1.6.2 Application des microgrids

Les unités de génération distribuée du microgrid peuvent étre connectées a une charge de
fréquence variable via un CMD ou un CMI. La capacité d'incorporer autant de branches aux
cotés d'entrée et de sortie a permis des solutions inhabituelles qui meneront a une petite solution
par rapport aux solutions conventionnelles. Une proposition inhabituelle est discutée dans [155],
ou un CMD 6 x 3 connecte deux DG (Distributed Generator) a une seule charge triphasée. Les
convertisseurs sont contrdlés via une stratégie de contréle central, fournissant efficacement une
puissance active contrélée a la charge.

1.6.3 Recharge sans fil des véhicules électriques

Récemment, deux topologies de CM ont été utilisées pour le transfert d'énergie sans fil
(WPT) (ou transfert d'énergie inductive (IPT)) pour la recharge des VE. La premiére est proposée
par Jafari et Sarwat dans [164], ou un CM 1 x 1 est utilise pour le flux de puissance
bidirectionnel. L'énergie est injectée pendant les états actifs dans le réservoir de compensation
IPT pour augmenter le courant de résonance IPT. Le contrbleur basé sur FPGA est utilisé pour
faciliter la conversion AC-AC en un seul étage et I'intégration avec le réseau principal sans lien
CC intermédiaire.

1.6.4 Stockage d'energie base sur volants d'inertie

Un CMD 3 x 3 a été concu et analysé dans [165], et une étude de cas est présentée dans
[166], ou il est affirmé que le convertisseur matriciel compléte le systeme de stockage basé sur
volant d'inertie en raison de sa propriété de régénération naturelle. Par conséquent, un PMSM
compatible avec les niveaux de tension du convertisseur matriciel a été congu et optimisé pour
fonctionner comme un régénérateur de tension dynamique (DVR).

1.6.5 Contréleur de flux de puissance unifié

Comme les CM permettent une conversion AC-AC directe sans stockage CC, la puissance
active et réactive de ligne, ainsi que la puissance réactive d'alimentation CA, sont directement
contrélées en sélectionnant les états de convertisseur matriciel appropriés. Ce travail est présenté
dans [167].

1.6.6 VVariateurs a usage général

La littérature récente suggere qu'un travail considérable a été réalisé dans le domaine des
systémes d'entrainement de moteurs pour rendre le CM une topologie fiable et opérationnelle
[58]. Dans [168], Dan et al. ont amélioré le fonctionnement de I'entrainement de PMSM en
proposant un schéma fiable de diagnostic et d'identification des défauts. La tension d'erreur du
commutateur est appliquée pour localiser le commutateur défectueux. Dans [169], un PMSM est
entrainé par un systeme WPT-CMD applicable au groupe motopropulseur électrique des
vehicules électriques. Des travaux supplémentaires peuvent étre observés dans [170, 171]. Dans
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[170], la tension de mode commun est minimisée en introduisant une nouvelle stratégie de
commande directe du couple, tandis que dans [171], la commande prédictive du couple du
PMSM est réalisee.

Les entrainements de machines asynchrones utilisant des CMI et des CMD sont egalement
constamment explorés. Dans [114], un CMI a qZ-source est utilisé pour commander une machine
asynchrone a extrémité ouverte. Cela augmente la sortie et réduit la TMC. Dans [172], un CMD
3 x 3 est utilisé pour entrainer une machine a 6 phases pour son contréle de vitesse. Selon Mir et
al. dans [49], un MPC (Modular Predective Control) a états finis est employé pour contréler la
machine asynchrone alimentée par CMD, ce qui facilite son contréle sans capteur. Dans cette
méthode, la TMC est réduit a zéro avec succes. Le CMD multiphasé alimentant des charges a 5
phases est discuté dans [112, 173]. Le tableau 1.3 répertorie les applications récentes ou les CM
sont employés.
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Tableau 1. 3. Applications modernes des CM

Type du
Applications CM/ Description
référence
Une méthode de contrdle pour un convertisseur matriciel basée sur le concept
Geénérateur de | 1> 3CMD d'hétérodynage des communications est appliquée pour convertir la haute
microturbine [160] fréquence de la tension de sortie d'un générateur de microturbine (MTG) a la
fréquence du réseau électrique
1x1 Le controleur de puissance IPT (Inductive Power Transfer) a base de FPGA,
CMD simple, rapide et auto-ajustable a faible co(t, est congu et appliqué sur un
convertisseur matriciel AC-AC a un seul étage pour permettre une connexion
- [164] . p L o [P .
Véhicule directe au réseau principal, éliminant ainsi la conversion DC
électrique Un systéme d'entrainement de moteur synchrone a aimants permanents avec
1x3 CMD transfert d'énergie sans fil basé sur un convertisseur matriciel est proposé. La
[169] conversion directe de I'AC a basse fréquence et de I'AC a haute fréquence est
réalisée
6x3 Un convertisseur matriciel 6 x 3 est utilisé pour contréler la puissance active de
. , deux générateurs décentralisés alimentant une charge. Au lieu d'utiliser deux
micro-reseau CMD : . L . ..
[156] convertisseurs, une modulatlon_ réussie d'un seul convertisseur matriciel 6 x 3 est
effectuée pour créer un micro-réseau de deux générateurs décentralises
3x3 Analyse d'un systeme de stockage d'énergie par volant d'inertie utilisé comme
Stockage j . - : h . .
)y 4 CMD régulateur de tension dynamique en conjonction avec un convertisseur matriciel
d’énergie ) : L
[165] direct et un entrainement de moteur synchrone & aimants permanents
R Contrbdle direct de la puissance (DPC) pour un CMD 3 x 3 fonctionnant comme
Contrdleurs 3x3 R . ip - .
de flux de CMD des contrdleurs de flux de puissance unifiés (UPFC). La puissance active et
. réactive, ainsi que la puissance réactive de I'alimentation AC, peuvent étre
puissance [167] di 516 ‘lecti ‘tat d . -
unifiés irectement controlées en sélectionnant un état de commutation CMD approprié
garantissant de bonnes réponses en régime permanent et dynamique
3x1 Le CMD est utilisé pour connecter le générateur éolien et le transformateur haute
CMD fréquence (HFT), lui permettant de fonctionner sans utiliser de condensateurs de
[163] filtrage du c6té du générateur, ce qui permet une taille plus compacte.
'gf?gﬁ:ﬁgg C3:I\>;II§ Un CMD alimenté par un PMSG est utilisé pour les grandes éoliennes. Il s'agit du
colienne [162] seul CMD moyenne tension appliqué a la production d'énergie.
3% 3 CMI Le DFIG entrainé par le vent est contr6lé pour sa puissance active et réactive,
[64] ainsi que pour la synchronisation au réseau en utilisant un contréleur de modéle
interne (CMI) dans la zone de fréquence de glissement de la machine (cété rotor).
Avions Trois méthodes sont proposées pour éviter le flux de puissance de retour vers
. . 3 x 3CMD L S - o N
électriques I'alimentation électrique de I'aéronef a travers un CMD 3 x 3 en mode de
[158,159] o ) L .
accrus régénération. Les méthodes sont validées expérimentalement.
Fonctionneme 3x3 Un entrainement Yaskawa AC7 basé sur un CMD 3 x 3 a été utilisé pour
nt de la . X .
. CMDJ[161] moderniser une pompe centrifuge existante.
centrifugeuse
3x3 Des recherches sur les entrainements de moteurs synchrones a aimants
Entrainement CMD permanents (PMSM) en conjonction avec CMD sont effectuées sous des
s de (PMSM) conditions de défaut et de minimisation de la tension de mode commun (TMC),
[168,170] R A
augmentant ainsi la fiabilité du systeme global.
Une machine a extrémité ouverte est controlée par deux CMI a source en Z. Le
3x3CMI A - . - : :
[115] systeme peut pr_odu!re des tensions avec un g_aln_double, ce quien fait une
configuration intéressante pour les applications a haute tension.
Entrainement 3x3 La commande prédictive basée sur le modele (MPC) est utilisée pour un
s de machines CMD entrainement de machine asynchrone alimenté par un CMD. La principale
asynchrones [49] réalisation est que la tension de mode commun (TMC) est réduite a zéro.
3x5 La commande de couple directe (DTC) avec une fréquence de commutation
CMD constante et la commande de flux orienté (FOC) sont respectivement effectuées
[113,173] sur un entrainement de machine asynchrone alimenté par un CMD 3 x 5.
Entrainement 3x5 . S
. Des performances louables des entrainements de machines a réluctance
s de machines CMD ) . N L Sl
N commutée (SRM) a cing phases entrainés par CMD sont simulées et validées
aréluctance | [157,174,1 o . f
. expérimentalement sous des conditions de défaut sur une phase.
commutée 75]
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1.7 Conclusion

Dans ce chapitre une revue de I'état de I'art de la technologie CM et de ses perspectives,
visant les chercheurs et les ingénieurs travaillant dans divers domaines des applications de
conversion de puissance AC-AC, a été présentee. Cette revue a présenté les avancées dans les
structures topologiques des CM directs/indirects et leurs algorithmes de modulation et de
contréle au cours de la derniére décennie. Elle a également rapporté les progres récents dans les
structures et le contréle des convertisseurs matriciels multiphasés.

L'un des problémes pratiques était la commutation correcte entre les interrupteurs AC. Cela
a été résolu par la commutation en quatre étapes et le circuit de clampage. Les courants d'entrée
ont été rendus sinusoidaux en utilisant des filtres LC c6té entrée. Un autre probleme majeur était
celui du VTR inférieur. Celui-ci a été amélioré grace a des techniques de surmodulation et a
I'ajout de structures a Z-source.

De nouveaux schémas de modulation ont été proposés pour améliorer les performances des
CM en termes de meilleure tension de sortie et de moindre commutation. Le THD des courants
des CM s'est amélioré, ainsi que les pertes de commutation. Des schémas SVM améliorés ont
été proposés pour réduire ou éliminer le TMC. Au niveau structurel, les convertisseurs matriciels
multiphasés sont explorés de maniere extensive pour les systemes de commande et les systemes
éoliens. Cela permet des courants par phase plus faibles, et donc des interrupteurs de plus faible
puissance sont requis. La caracteéristique la plus souhaitable de toutes les topologies CM est leur
régulation de fréquence, ce qui a conduit les chercheurs a les mettre en ceuvre dans une myriade
d'applications comme les applications éoliennes, les systemes de commande et les véhicules
électriques. Récemment, son utilisation a été envisagée pour les micro-réseaux. Bien que
Yaskawa soit encore le principal acteur, d'autres entreprises comme Fuji ont également montré
de l'intérét [58].
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Chapitre 2. Performances électriques de stratégies de modulation
appliquées au convertisseur matriciel indirect pentaphasé: Etude
théorique

2.1. Introduction

Les convertisseurs matriciels indirects pentaphasés a deux niveaux (5PH-IMC) attirent de
plus en plus d'attention dans divers domaines d'application, tels que les énergies renouvelables,
les véhicules électriques et les industries de processus.

La modulation joue un réle crucial dans le fonctionnement des 5PH-IMC. Elle permet de
contréler la tension et le courant de sortie du convertisseur, et d'influencer ses performances
globales. De nombreuses stratégies de modulation ont été proposées pour les convertisseurs
matriciels a deux niveaux, chacune avec ses propres avantages et inconvenients.

Ce chapitre se concentre sur des différentes stratégies de modulation appliquées en premier
lieu au redresseur triphasé et a 1’onduleur pentaphasé a deux niveaux (5PH-VSI), puis au 5PH-
IMC. Les stratégies de modulations appliquées au 5PH-VSI sont : la modulation sinusoidale a
largeur d’impulsion (S-PWM), la modulation sinusoidale a largeur d’impulsion avec injection
du 5°™ harmonique (FH-PWM), la modulation vectorielle & deux vecteurs (2V-SVPWM) et la
modulation vectorielle a quatre vecteurs (4V-SVPWM). On a comparé ces stratégies de
modulation en termes de la Distorsion Totale des Harmoniques (THD), Taux Maximal de
Réglage (TMR), Harmoniques de Faibles Fréquences (HFF) et Tension de Mode Commun
(TMC). Ensuite on a appliqué la 2V-SVPWM et la 4V-SVPWM au 5PH-IMC en comparant les
résultats en termes du THD, TMR, HFF et du facteur de puissance (FP).

L'objectif principal de ce chapitre est de fournir aux chercheurs une revue de ces
techniques de modulation appliquées au 5PH-VSI et au 5PH-IMC ainsi que leurs performances
électriques.

Le chapitre est organisé comme suit :

Section 1 : Introduction.

Section 2 : Modeéle du convertisseur matriciel indirect pentaphasé.

Section 3 : Commande de 1’étage onduleur (5PH-VSI).

Section 4 : Commande du convertisseur matriciel indirect a deux niveaux (5PH-IMC).

Section 5 : Conclusion.
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2.2. Modele du Convertisseur Matriciel Indirect Pentaphasé

La Figure 2.1 présente la topologie du convertisseur matriciel indirect pentaphasé (5PH-
IMC). Le redresseur de cette topologie est considéré avec la source comme un générateur de
courant alternatif, tandis que le bus continu est considéré comme une source de courant. On
suppose que le courant du bus continu I, est constant pendant une période de commutation
infinitésimale. Pour respecter les régles de causalité, il est nécessaire qu'a tout instant, un seul
demi-pont supérieur et un seul demi-pont inférieur conduisent. Cela peut étre interprété par
I'équation suivante :

Sp1+ S+ Sy3=1
Lot st s @3

ou la phase est connectée a p, si Spi est égal a un, et connectée a n si elle est égale a zéro.

Les tensions de liaison du bus continu et les courants de source peuvent alors étre calculés
en utilisant I'expression (2.2) :

BEAE ZI ot il = [Frec] x| 7] (2.2)
v, rec Vj ]2 — Wrec -, :

ou Vp et Vi sont les tensions du bus continu, les V; sont les tensions de source, les Ii sont les
courants de source, Iy est le courant du bus continu et Frc est la matrice de connexion du
redresseur définie comme suit :

S S S

1 p2 p3
[Fred = |7 | (2.3)
ree Snl Snz Sn3
Etage redresseur
E |||||||||| g- ---------------------- . p Etat 1 Etage OndUIeur
= H ® 8= 1 = 4 S
é SplL Sp2 L Spa L g + A _J 3 _IIE}S _l Sk_] ] —IE} Charge R-L
O g ] Nb ; i T vi A \
~ . A i o \
E i B 2 -—} \
-+ B A
Z - £ 3 - n |
O Ci . Ly ,‘
(f —— ke li ,‘Snl".\- Sn:0 Snsl ; b sl ': ' ‘\ //
| | I g\ ‘ E Olb % 93 4 % \\7//
HE / i
Rl PR L CEEACEY

Interrupteur bidirectionnel

Figure 2. 1. Topologie du Convertisseur Matriciel Indirect pentaphasé (5PH-IMC)
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L’onduleur du 5PH-IMC est relié directement au redresseur sans utiliser une capacité de
stockage. Cet onduleur est composé de cing bras. Chaque bras se compose de deux interrupteurs
bidirectionnels en courant, considérés comme idéaux. Pour éviter un court-circuit du bus continu
et assurer la continuité du courant de charge, les interrupteurs dans chaque bras doivent étre
contr6lés de maniére complémentaire, comme décrit par I'expression (2.4). Chaque bras aura
deux états possibles : Sk = 1 décrit 'état activé de I’interrupteur supérieur et I'état désactivé de
I’interrupteur complémentaire inférieur. D'autre part, Sk=0 représente I'opposé : I'état desactivé
de I'interrupteur supérieur et 1'état activé de I’interrupteur complémentaire inférieur. Ainsi, les
tensions de sortie des bras peuvent étre obtenues en utilisant I'équation (2.5), tandis que I'équation
(2.6) calcule les tensions de phase aux au neutre de la charge.

Ska + Skb =1 pour k=1,2345 (24)
[Vin]  [51]
[Van| |S2]
|V3n| =|S3| ., ot n dénote le neutre virtuel du bus continu (2.5)
Vin [54J
v, s,

Ml 14 -1 -1 -1 -17 [Vin]
V2] 1]-1 4 -1 -1 —1]| [Van]
Wal=<l-1 -1 4 -1 -1 .|Van| (2.6)
lV4J l—1 1 -1 4 —1J lV4nJ
A -1 -1 -1 -1 4|y,

2.2.1 Application de 1a SVM a I’étage redresseur
Les vecteurs d’espace pour 1’étage redresseur sont calculés en utilisant I'expression (2.7).

2 i2m —i2m
Iy =3 (h+hLes +Le ) (2.7)
Les vecteurs d’espace de courant résultants divisent I’espace en six vecteurs actifs et trois
vecteurs nuls (Figure 2.2). Pour maintenir I'ensemble des courants d'entrée avec un facteur de
puissance controlable, il est indispensable de les synchroniser avec les tensions d'alimentation
en manipulant la phase d'entrée du courant de référence. Ce dernier est exprimé comme suit :

Iref = Imaxej(wt_¢in) (2.8)
0U Imax est I’amplitude, ® est la vitesse angulaire des tensions d'alimentation et @in la phase
d'entrée du courant de référence.
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S5 | S6

Figure 2.2. Courants d’espace et courant de référence

Figure 2.2 montre que pendant chaque période de commutation, lrer est synthétisé en
utilisant deux vecteurs actifs adjacents I, Is et un vecteur nul lo. Les courants d'entrée sont
considérés constants durant chaque période, donc, le vecteur de courant de référence est exprimé

en fonction des courants d’espace comme suit :
I_ref = dyl, + dsls + doly (2.9)

ou dy, ds et do sont les rapports cycliques, ils sont définis dans I’expression (2.10).

d, = m.sin(6;y,)
ds = mcsin(g —6,) 2.10)
dy=1-ds—d,

ou le rapport de courant mc est défini comme suit :

me = |I_ref|/1p

s (2.11)
0<6;, <=
3
La tension moyenne du bus continu est donnée par :
_ 3
Von = EVmaxmcCOS((pin) (2.12)

oU Vmax est la valeur maximale de la tension d'entrée. Pour maximiser la tension du bus continu
et obtenir une performance de sortie élevée, le rapport de courant mc est fixé a 1 et les vecteurs
nuls sont supprimés, de plus, ¢in est fixée a 0.
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En conséquence, les nouveaux rapports cycliques ajustés sont déterminés par la relation
suivante :

fd, _ dy _ sin(@in)
Y dy +ds  cos (g - Hl-n)
P d,  sin (g - ein) (2.13)
é- —_— p—
dy +ds  cos (g - Hin)

\ do=0andds+d, =1

2.2.2 Simulation de la SVM appliquée a I’étage redresseur

Figure 2.3 présente une simulation de la modulation SVM appliquée au redresseur triphasé
pour une tension d’entrée de 220V/50Hz. La tension redressée redressée représente la tension
créte-a-créte de la tension du bus continu. Elle est tout le temps différente de zéro parce que le
vecteur nul n’a pas été utilisé dans la modulation.

— 450

N
o
o

w
(3]
o

N
(3]
o

Tension du bus continu (V
N w
o o
o o

-
(3]
o

0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03

Temps

Figure 2.3. Tension de bus continu redressee

2.3. Commande de I’étage onduleur

Il existe deux techniques de modulation de largeur d'impulsion (PWM) bien établies pour
les onduleurs multiphasés : la technique CB-PWM et la technique SV-PWM [174].

Figure 2.4 illustre le principe de fonctionnement de la technique CB-PWM. Le signal
modulé est comparé a un signal périodique a un seul front montant ou a double front montant de
haute fréquence pour générer les signaux de sortie [175]. En général, le signal modulé est
additionné a un signal a décalage de séquence nulle approprié (Zss) avant d'étre comparé a la
porteuse. Le Zss permet d'obtenir différents schémas de modulation en modifiant le signal
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modulé [175]. Pour le convertisseur 5PH-VSI, cing signaux modulés basés sur les tensions de
référence désirées sont considérés et donnés par I’expression (2.14).

2tk
M (t) = m 0.5V .cos (wt - —) + Zss (t)

5 (2.14)

|Vref|
|Vdc|/2

référence, V. est la tension de bus continu, w est la vitesse angulaire de sortie et k est ’indice
de phasetelque: k =1,2,3,4,0r5.

ou M (t) est le signal modulé, m = est I’indexe de modulation, V. est la tension de

Dans notre cas, I'onde porteuse est un signal triangulaire de haute fréquence. Le maximum
de la porteuse est normalisé a un, tandis que le taux de réglage représente le maximum de la
forme d'onde modulée. Dans notre travail, on va étudier deux types de la modulation CB-PWM :
S-PWM et FH-PWM.

2.3.1Sine PWM (S-PWM)

La S-PWM est un schéma particulier de CB-PWM obtenu lorsque le Zss est mis a zéro, ce
qui produit des signaux modulés sinusoidaux purs. Dans ce cas, le TMR est défini comme le
rapport entre le maximum de la tension fondamentale de phase et la moitié de la tension du bus
continue. Ainsi, comme lI'amplitude maximale des signaux modulés est de 0,5Vdc, le TMR est
égal a un.

—— Signal modulé
—— Porteuse
— Signal PWM

signal de séquence
zéro

,,,,,,,,,, —/Zi——

Porteusg 0

0.5 VDC 9.5 \V/DC

05t-

-+
+

05t-

Figure 2.4. Concept de la CB-PWM
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L’avantage principal de la technique S-PWM réside dans sa simplicité par rapport a
d'autres techniques de modulation. Cependant, pour obtenir de bonnes formes d'onde de sortie,
une fréquence élevée de la porteuse est requise, ce qui peut ne pas étre réalisable, en particulier
dans les applications a haute puissance ou la frequence de la porteuse est limitée par la fréquence
de commutation.

2.3.2 PWM avec injection du cinquieme harmonique (FH-PWM)

Dans le convertisseur 5PH-VSI, le maximum de la tension fondamentale de sortie peut étre
augmenté, ce qui entraine une extension de la région linéaire de modulation, en injectant le
cinquiéme harmonique avec un pourcentage approprié de la fondamentale dans la tension de
référence [20]. Par conséquent, les signaux modulés de I'équation (2.14) peuvent étre ajustés en
ajoutant un signal non nul pour obtenir les nouveaux signaux modulés. Ces derniers sont
exprimés comme suit :

M, = m0.5V .cos(wt — 2wk /5) + m50.5V,.cos(5wt) (2.15)

ou ms est le taux de réglage du cinquieme harmonique. Le fondamental atteint sa valeur
maximale lorsque :

dM
d_tk = —m0.5V  sin(wt — 2mk /5) — ms0.5V,. sin(5wt) = 0 (2.16)

En résolvant (2.16), on obtient ms comme suit :
ms = —m sin(nw/10)/5 for wt=mn/10 (2.17)

Comme la valeur maximale du fondamental est de 0,5Vdc, alors :

27Tk> B msin(m/10)

z 0.5V, cos(5wt)| = 0.5V,

M, | = ‘mO.SVdCcos (a)t - z (2.18)
Cela donne :
m=1/cos(m/10) pour wt=m/10 (2.19)

A partir de I'expression (2.19), la valeur du TMR est égale & 1,0515, ce qui entraine une
augmentation de 5,15 % de l'utilisation du bus continu par rapport au S-PWM.

2.3.3 La modulation SV-PWM

Etant donné que nous traitons avec le 5PH-VSI, un vecteur d'espace de cing dimensions
est nécessaire pour I'étude. Cela conduit a la définition de deux sous-espaces vectoriels non nuls
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(d-g et x-y), tandis que le sous-espace vectoriel nul n'est pas pris en compte en raison de la
connexion en étoile de la charge. Les tensions de phase dans les deux sous-espaces sont calculées
comme suit :
2 {21 4T L {81
Vig=zW1+Vze's +Vze's +V,e's +Vse's)
5
(2.20)
2 {67 {21 {81 A
ny=§(V1+Vze s +Vze’s + Vs + Ve s)

0U Vyq et Vxy sont respectivement les vecteurs d'espace de tension dans d-q et x-y.

Les amplitudes et les angles de ces vecteurs par rapport aux 32 états possibles de
I'onduleur sont résumés dans le Tableau 2.1. Le tableau montre que les vecteurs d'espace de
tension sont divisés en quatre catégories en fonction de leurs amplitudes : grands, moyens, petits
vecteurs et vecteurs nuls. La Figure 2.5 représente leurs configurations dans les sous-espaces d-
g et x-y en utilisant des vecteurs avec cing nombres qui correspondent aux cing états de phase.
Chaque nombre est égal a un lorsque le demi bras supérieur est passant (S, = 1 pour k =
1,2,3,4,5) et le demi bras inférieur est bloqué (S, = 0 pour k = 1, 2, 3,4, 5), sinon, il est égal
a zéro.

Figure 2.5. Vecteurs d’espace de tension dans (a) le plan d-q et (b) le plan x-y
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Tableau 2. 1. Amplitude et phase des vecteurs d’espace de tension dans d-q and x-y

Sous-espace vectoriel d-q Sous-espace vectoriel x-y
Amplitude (V) Angle (rad) Amplitude (V) Angle (rad)

Grands vecteurs 2 T jk—1m 2 s jk—Dm

Vi k = 1,2, ...,10) SVoc2cos (g)ep(——5—) | kn/S | SVpc2cos(g)exp(——e—) | kn/S
Vecteurs moyens 2 jk=Dm 2 n k= Dm

Vi, k = 11, ...,20)) EVDCexp( z ) km/5 3 Vpc2 cos (g) exp( 5 ) km/5
Petits vecteurs (V, k = 21, ...,30) | 2 7ia jk—Dm 2 /s Jjk—Dm

= Vbc2 cos (g) exp( R ) km/5 = Vb2 cos (g) exp( E ) km/5

Vecteurs nuls (V,, k = 31, 32) 0 — 0 —

Dans cette étude, nous nous concentrerons sur deux types de la SV-PWM : SV-PWM
utilisant deux grands vecteurs (2V-SVPWM) et SV-PWM utilisant deux grands vecteurs et deux
vecteurs moyens (4V-SVPWM).

2331 2V-SVPWM

Le principe de cette technique est illustré dans la Figure.2.6 ou le vecteur de référence a
I'intérieur du secteur 1 ainsi que sa projection sur les vecteurs de tension actifs adjacents sont
montrés. En se référant a cette figure, le vecteur de référence peut étre écrit ainsi :

Vier = (taiVar + toiVi + toVo) /Ts (2.21)

ou ta, thi et to représentent les temps d'application des vecteurs actifs droit, gauche et nul
(Val, Vb et Vo respectivement). Ts désigne la période de commutation.

Vo (ta/ Ts) Val Vam Vai
Figure 2.6. Synthese du vecteur de référence pour la technique 2V-SVPWM
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Le plan d-g est utilise pour synthétiser le vecteur de référence. La premiére étape dans
I'application de cette modulation est de calculer le temps d'application de chaque vecteur par
rapport a l'angle de sortie Oout. Ces temps sont calculés comme suit :

ta = mysin(km/5 — 6,y¢) (2.22a)

tp; = my,sin(8,,: — (k — 1)m/5) (2.22b)

to=Ts — ty — ty (2.22¢)

ou 6,,: est entre 0 and 2m/5, m, = % est le rapport de tension, avec |V.r| est

I’amplitude de la tension de référence et |V;| est I’amplitude du vecteur large, que son expression
est déduite a partir du Tableau 2.1 comme suit :

IVil= Vel = V| = (4/5). cos (1/5)Vp¢ (2.23)
Si on pose le taux de réglage r = % donc, m,, peut étre exprimé comme suit :
DC
r

Mo = (&/5)sin(27/5) (2.24)
L'équation (2.25) calcule le maximum de la tension fondamentale, et la Figure 2.7
présente le principe de calcul du pic de tension de référence, qui est le rayon du plus grand cercle

inscrit dans le décagone formé par les vecteurs d’espace.

VO Va

Figure 2.7. Etats de commutation et séquences d’application des vecteurs pour 2V-SVPWM
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Vorax = |Vi| cos(r/10)= 0.61554Vp e = TinaxVpc/2 (2.25)

oU 75,4, €St le TMR et sa valeur est 1.23.

La Figure 2.8 présente le schéma de commutation et la séquence d'application des vecteurs
pendant une période de commutation pour une tension de réference située dans le secteur 1, ce
qui présente la derniere étape pour valider la technique 2V-SVPWM.

Secteur 1
td | 62 | /2 /2 | tJ/2 | /2 ] ty4

e v

]
1

00000 11000 111001 | 11111 11001 : 11000 [} 00000

Figure 2.8. Principe de calcul du pic du fondamental de la tension de sortie

Pour cette technique, I'application des deux plus grands vecteurs uniquement entraine
I'apparition de distorsions harmoniques indésirables dans les tensions de sortie. Cela affecte
particulierement les troisiéme et septiéme harmoniques

233.2 4V-SVPWM

Pour surmonter le probléme des distorsions harmoniques indésirables dans le 2V-
SVPWM, la 4V-SVPWM utilise quatre vecteurs actifs au lieu d’utiliser seulement deux vecteurs
[176]. Puisque les distorsions harmoniques indésirables les plus importantes apparaissent dans
le plan x-y, lI'application de deux grands vecteurs et de deux vecteurs moyens dans le plan d-q
maintient une valeur moyenne nulle dans le deuxieme plan (x-y), assurant ainsi une sortie
sinusoidale [177].

Les mémes étapes utilisées pour réaliser la technique 2V-SVPWM sont suivies pour
mettre en la 4V-SVPWM. Conformément a [42], les nouveaux temps d'application sont donnés
dans I'équation (2.26).
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La Figure 2.9 présente le schéma de commutation et la séquence d'application des
vecteurs pour la technique 4V-SVPWM dans le cas du secteur 1.

4
ty=t,————— tym =t, —t 2.26a
al a |Vl| + |Vm| am a al ( )
14
ty; =t ———————— t =t,—t (2.26b)
bl b IVll + |Vm| bm b bl
to=Ts —tar — tyt — tam — tom (2-26C)

2.3.4 Résultats de simulation pour le 5PH-VSI

2.3.4.1  Charge équilibrée

Pour Vérifier I'étude théorique avant de mettre en ceuvre un prototype réel, une simulation
dans I'environnement MATLAB/Simulink est réalisée. Les tests de simulation pour I'étude
électrique sont effectués pour une tension de bus continu de 150V, une charge R-L de 100 Q et
80 mH respectivement, et une fréquence de commutation de 5 kHz.

Figure. 2.10 (a) présente une comparaison entre les courbes de réglage pour les différentes
techniques étudiées, tandis que la Figure 2.10 (b) présente une comparaison entre leurs courbes
de THD pour une fréquence de sortie de 25 Hz.
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Figure 2.9. Etats de commutation et séquences d’application des vecteurs pour 4V-SVPWM
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Dans la Figure 2.10 (a), on constate que les fondamentaux des tensions de sortie suivent
leurs références dans la région linéaire de modulation. De plus, le plus petit TMR est attribué a
la technique S-PWM, avec une valeur de 1, suivi par le FH-PWM et le 4V-SVPWM avec une
valeur de 1,05. En revanche, le 2V-SVPWM a la plus grande valeur de TMR, correspondant a
1,23. Dans la Figure 2.10 (b), on observe que les quatre techniques étudiées présentent presque
le méme THD lorsque le taux de réglage est inférieur a 1. Il est a noter que le 2V-SVPWM
devient le plus avantageux en contenant le THD le plus bas autour de son TMR. Dans cette
région, le THD enregistré du 2V-SVPWM est inférieur a 50 %.

La Figure 2.11 présente les formes d'ondes de tension et de courant de phases au neutre de
la charge ainsi que les analyses spectrales du courant pour toutes les stratégies de modulation
évaluées. Dans ce test de simulation, le taux de réglage est fixé a 1, et la fréquence de sortie est
fixée a 25 Hz.

La figure montre que les courants de sortie pour S-PWM, FH-PWM et 4V-SVPWM (Fig.
2.11 (a), (b) et (d), respectivement) présentent un THD inférieur a 3 %, tandis que le THD pour
2V-SVPWM (Fig. 2.11 (c)) atteint 27,7 %, ce qui correspond essentiellement & une quantité
substantielle de distorsion harmonique. Plus précisément, le 3éme harmonique constitue 28 %
du fondamental, tandis que le 7eme harmonique représente 5 % du fondamental. Ces
composantes harmoniques apparaissent inévitablement en raison de l'utilisation uniquement de
I'ensemble de vecteurs d’espace décagonaux externes, entrainant la génération de composantes
X-y et, par conséquent, l'apparition de HFF.

14+ 400 E———
—  ||—cCB-PWM —FH-PWM
£ 1.2 | —FH-PWM —CB-PWM
£ —SVPWM2V 300 —SVPWM2V
s | —svewmav ‘ —SVPWMaY
208 >
& Q 200,
206 =
8 0 4 L
= 100
=
= 0.2
0 : : : : : : : 0 —
0 0.2 04 06 08 1 1.2 1.4 0 02040608 1 1.2 14
taux de réglage taux de réglage
(a) (b)
Figure 2.10. Comparaison entre les quatre techniques en termes de (a) courbe de reglage
et (b) THD
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Figure 2.11. Tensions de sortie et leur analyse spectrale pour (a) S-PWM (b) FH-PWM (c)

2V-SVPWM et (d) 4V-SVPWM (taux de réglage =1, fréquence de sortie = 25 Hz)
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Figure 2.12. Comparaison entre la variation créte-a-créte de la tension du mode commun TMC
par rapport au taux de réglage pour S-PWM, FH-PWM, 2V-SVPWM et 4V-SVPWM

La Figure 2.12 présente une comparaison de la variation créte a créte de la CMV par
rapport & l'indice de modulation. La Figure 2.13 montre les signaux créte a créte de la tension
CM des techniques de modulation étudiées pour un taux de réglage fixé a 1. La valeur de laCMV

créte a créte est donnée par I’expression (2.27).
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Figure 2.13. TMC Créte-a-créte pour (a) S-PWM (b) FH-PWM (c) 2V-SVPWM et (d) 4V-
SVPWM
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TMC =

Vi+Vo+Va+V,+ Vs

5 2

Yac

(2.27)

Il est observé dans la Figure 2.12 que les quatre techniques présentent la méme tension
créte a créte de la tension CM, équivalente a 100 % de la tension DC dans leurs régions linéaires
de modulation. De plus, la Figure 2.13 montre que les quatre techniques présentent une forme
d'onde similaire a travers (a, b, ¢ et d) pour un taux de réglage de 1.

234.1

Charge désequilibrée

Pour analyser les quatre techniques sous une charge R-L déséquilibrée, les résistances des

phases 1 et 3 sont ajustées respectivement a 670 Q et 400 Q. Cet ajustement est effectué tout en
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Figure 2.14. Test des techniques étudiées SPWM, FH-PWM, 2V-SVPWM et 4V-SVPWM

sous charge déséquilibrée :

(@), (d), (g) et (j) sont leurs tensions de charge phase-neutre

respectives ; (b), (e), (h) et (k) sont leurs analyses spectrales respectives ; (c), (), (i) et (j) sont
leurs tensions de mode commun respectives
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maintenant le méme indice de modulation, la fréquence de sortie et la fréquence de commutation
choisie pour I'étude en condition équilibrée.

La Figure 2.14 illustre les formes d'onde de tension et de courant de charge de phase a
neutre de la phase une, accompagnées de I'analyse spectrale du courant et des formes d'onde de
TMC pour toutes les stratégies de modulation évaluées avec un taux de réglage = 1 et une
fréquence de sortie de 25 Hz. Tandis que, le Tableau 2.2 résume les valeurs du THD de courant
des cing phases pour les quatre techniques ainsi que les valeurs de TMC.

Selon la Figure 2.14 (a, d, g et j), il est évident que les formes d'onde de tension dans ce
scénario sont deformeées par rapport a celles observées sous des conditions de charge equilibrees.
L'analyse spectrale présentée dans la Figure 2.14 (b, e, h et k) montre une augmentation du THD
de la phase 1 pour les quatre techniques. La technique 2V-SVPWM présente le THD de courant
le plus élevé, atteignant 37,34% pour la phase 1 et 37,43% pour la phase 3, respectivement (Fig.
2.14 (h) et Tableau (2.2). De plus, cette technique subit I'impact le plus important sur le TMC,
atteignant 130% de la tension du bus DC (Fig. 2.14 (i)), tandis que les autres techniques ne
dépassent pas 114% (Fig. 2.14 (c, fet1)).

Lors de I'examen des cing phases de chacune des quatre techniques concernant le THD de
courant (Tableau 2.2), il est remarquable que le THD dans les phases autres que 1 et 2 est affectée
de maniére minimale. Cela suggére que l'augmentation du THD de courant dans les phases 1 et
2 n'est pas le résultat d'un déséquilibre de charge, mais plutét due a une charge accrue
spécifiqguement dans ces phases. Par conséquent, on peut prédire que le THD la DHT diminuera
dans le scénario inverse. Intéressement, il n'y a pas d'instances de nouveaux HFF apparaissant
dans toutes les techniques (Fig. 14 (b, e, h et k)).

Tableau 2. 2. THD du courant (%) pour chaque phase du 5PH-VSI et les valeurs créte-a-créte
des TMC correspondants a chaque technique de modulation sous une charge déséquilibrée

T;%ZTglifoge Phasel(%) | Phase2(%) | Phase3(%) | Phase4(%) | Phase5(%) T(';ﬂog:
S-PWM 12.29 1.75 7.71 2.31 2.23 114.1
FH-PWM 12.32 1.77 7.79 2.33 2.25 114.1
2V-SVPWM 37.35 14.99 37.43 32.21 27.2 130
4V-SVPWM 15.14 2.18 9.55 2.87 2.76 119.1

2.4. Commande du convertisseur matriciel indirect a deux niveaux (5PH-

IMC)

Dans cette partie on a appliquées deux techniques de modulation : 2V-SVPWM et 4V-

SVPWM.
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2.4.1. 2V-SVPWM appliquée au 5PH-IMC

24.1.1 Modulation

La modulation appliquée au 5PH-IMC doit prendre en compte la variation de la tension du
bus continu due a l'absence de capacité de filtrage pour éviter I'apparition de HFF ; par
conséquent, le rapport de tension mv devient :

Irmv = (5/2)( |Vref|/(Vpn sin(n/S))

4 r= |Vref|/ IVinI
L V. = E Vin COS((pin) (2'28)
P2 cos(m/6 — 0;y)

ou V;, est la tension d’entrée.

Pour obtenir un ordre correct des courants d’entrée et des tensions de sortie, la
synchronisation entre 1’étage redresseur et 1’étage onduleur est indispensable. Cette
synchronisation se fait d’'une maniere générale dans 1’étage onduleur. Elle est effectuée de telle
sorte que la commutation (Vo, Va, Vb et Vo) est appliquée a 1’onduleur pendant 1’application du
premier vecteur (I) au redresseur ; puis, dans le sens inverse pendant le temps d’application du
deuxiéme vecteur (Is) au redresseur.

La Figure 2.15 montre le choix des combinaisons de vecteurs. Dans cet exemple les
vecteurs de références de courant et de tension sont situés dans le secteur 1 des deux étages.

Les temps d’application des vecteurs sont donnés par les expressions suivantes :

( t..=d,T.
e tis = 0.5.dydsT,
ti1 = 0.5.dod, T
to =d.d.T tis = dpdsTs (2.29)
& yea s tic = dqdsTs
ti3 = dydeS
La valeur maximale de r est calculée comme suite :
V.
(r[max])matrix = m.ax = 0.93 (2.30)
mn
|: Ts =|
redresseu !
v P tl"l k:
Etage |y | - VARY; Vas | Vs
onduleur | | |
‘tu"‘ ti2 5 ti3 8 ti1 ':‘ti:‘tisrl‘ tis A ti4'

Figure 2.15. Synchronisation entre les deux étages
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24.1.2

Résultats de simulation

Pour le convertisseur matriciel indirect, la Figure 2.16 présente une simulation de la tension

de sortie et son spectre d’harmonique pour une tension d’entrée de 220V/50Hz et une charge R-
L avec: R =20Q et L = 5mH. Le filtres d’entrée est composé de R=10€Q2, C= 12uF et L= ImH.
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Figure 2.16. (a) et (b) Tension de sortie et son spectre d’harmoniques pour r = 0.87 et f = 25
Hz, (a) et (b) Courant de sortie et son spectre d’harmoniques, (c) et (d) courant d’entrée et son
spectre d’harmoniques
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D’apres les figures 2.16 (a et b) qui représentent respectivement la tension de sortie et son
spectre d’harmoniques pour r = 0.87 et pour une fréquence de sortie de 25 Hz. On remarque que
les harmoniques se ressemblent en groupes autour de la fréquence de commutation et de ses
multiples et I’apparition de I’harmonique 3.

Les figures 2.16 (c et d) représentent respectivement le courant de sortie et son spectre
d’harmoniques. On apergoit que le courant a une forme presque sinusoidale, ce qui prouve la
capacité de la 2V-SVPWM a générer les formes de courants désirées. Le THD qui a une valeur
de 28.78% est manifeste essentiellement en harmonique 3. Les figures 2.16 (e et ) présentent le
courant d’entrée et son spectre d’harmonique. Ce courant est sinusoidal avec un THD de 8.73%

avec un courant d’harmonique d’ordre 5 qui est légérement supérieur a 3%.

La Figure 2.17 montre que la tension d’entrée et le courant d’entrée sont en phase ce qui

donne un facteur de puissance (cos(¢)) unitaire.

—5x Courant d'entrée
400 —Tension d'entrée

A NN NN
\"ﬁH
v
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Figure 2.17. Tension et courant d’entrée

VoV

-400

Courant d'entrée et tension d'entrée
o

2.4.2. 4V-SVPWM appliquée au 5PH-IMC

2421 Modulation

La synchronisation entre les états de commutation du redresseur et de 1I’onduleur se fait de
la méme maniére que celle pour la technique 4V-SVPWM. Le vecteur de référence pour cette

technique s’écrit comme suit :
Vs = daVar + dpiVii + damVam + dpmVem + doVo (2.31)

L’ordre des commutations pour cette technique est présenté dans la Figure 2.18 et les temps
d'application des vecteurs sont calculés dans I'expression (2.32).
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by = dyTs
tin = 0.5.dod, T (tia = 0.5.dodsT;
t, =d,d,T. tis = dpmdsTs

' e tis) = dgdsT; (232)
Lipr = dydblTs _

e = dodT tic = dpidsTs

BTTyal's tier = damdsTs
tizr = dydmes

La valeur maximale de r est calculée comme suite :

Vmax
(r[max])matrix =5, - 0.79 (2.33)
l Ts
wcirer [
tr1

F 3

Va

inverter | y,, Va4 . Ve | Vo | Vo | Vo . Va4

tii tiz tir tiz i3 tin 0 tie tis s tiec ticc T4

Figure 2.18. Synchronisation entre le redresseur et 1’onduleur

24.2.2 Résultats de simulation

Les figures 2.19, 2.20 et 2.21 présentent les résultats de simulation pour une tension
d'entrée de 220V/50Hz, une fréquence de sortie de 75 Hz, une charge RL de 20Q et 5mH
respectivement, et pour un taux de réglage égal a 0,78 pour la Figure 2.19 et 0,7 pour la Figure
2.20.

La Figure 2.19 présente les performances de sortie du 5PH-IMC pour une phase d'entrée
nulle. Lors de I'analyse de la tension de sortie (Fig. 2.19(a)), nous constatons qu'elle varie dans
fondamental. Les courants de sortie ont une forme sinusoidale (Fig. 2.19(c)) et leur analyse
spectrale (Fig. 2.19(d)) montre que le THD est de 4,33 % du fondamental une bande autour de
réference. Pour I'analyse spectrale de la tension de sortie présentée dans la figure 2.19(b), on peut
noter que le troisiéme harmonique représente moins de 1 % du fondamental.

Les figures 2.19(e,f) représentent respectivement la courbe de réglage et la variation du
THD en fonction du taux de réglage. Lors de I'analyse de la figure 2.21(e), on constate que la
courbe est linéaire jusqu'a ce que r atteigne 0,79 ou le vecteur de référence sort du décagone
inscrit dans le cercle décrit par les plus grands vecteurs d'espace. La courbe du THD montre que
le THD est d'environ 75 % pour le taux de réglage maximal.
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La figure 2.20 présente une comparaison entre les performances de sortie liées a la phase
d'entrée du courant de référence. Dans la partie supérieure de la figure, la phase d'entrée est mise
a zéro pour maximiser le bus continu et donc fournir les meilleures performances de sortie. Le
THD du courant de sortie dans ce cas est de 4,11 %. Dans la partie inférieure de la figure, la
phase d'entrée est réglée a -4 degrés pour compenser la phase du filtre d'entrée et donc fournir
un facteur de puissance unitaire. Cependant, pour ce cas, le THD du courant de sortie est
augmenté de 2,68 %. De plus, la Figure 2.20(f) montre une augmentation des harmoniques
d'ordre 3 et 5 de 86 % et 173 % respectivement, ce qui entraine une dégradation des performances
de sortie.
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Figure 2.19. Résultats de simulation pour 4V-SVPWM pour fr =75 Hz et r=0,7 ; (a, b)
tension de sortie et son spectre ; (c, d) courants de sortie et leur spectre ; (e) la courbe de
réglage de la tension de sortie ; (f) la courbe de THD en fonction du taux de réglage
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Figure 2.20. Haut : Performances de sortie pour une phase d'entrée réglée a 0 ; Bas :
génération de facteur de puissance unitaire pour une phase d'entrée de -0,4 (fréquence de
sortie = 75 Hz, r = 0,78) (a, d) tension d'entrée et courant d'entrée ; (b, e) courants de sortie
et (c, f) leur analyse spectrale.
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2.4.3. Comparaison entre la 2V-SVPWM et la 4V-SVPWM
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Figure 2.21. (a) Courbe de réglage pour les deux méthodes du convertisseur matriciel, (b)
Courbe THD pour les deux méthodes du convertisseur matriciel

La Figure 2.21(a) montre une comparaison entre les courbes de réglage et de THD pour
les deux méthodes appliquées au convertisseur matriciel pour une fréquence de 50Hz. On
remarque que pour des taux de modulation inférieur au TMR de la 4V-SVPWM (0.8), la courbe
de réglage pour les deux méthodes est identique, au-dela de cette valeur la 2V-SVPWM reste
linéaire jusqu’a 0.93.

Dans la Figure 2.21(b), on remarque que pour des petites valeurs de r, les deux méthodes

possédent des spectres d’harmoniques identiques. A partir de r=0.8, la 2V-SVPWM devient plus
performante en termes de THD.

2.5. Conclusion

Ce chapitre constitue une analyse théorique de quatre techniques de modulation qui sont :
S-PWM, FH-PWM 2V-SVPWM et 4V-SVPWM. Ces quatre méthodes ont été appliquées a
I’onduleur 5SPH-VSI pour une charge équilibrée et une charge désequilibrée, puis la 2V-SVPWM
et la 4V-SVPWM ont été appliquées au 5PH-IMC. Des résultats de simulation a 1’aide de
I’environnement Matlab/Simulink des tensions et des courants de phases d’entrée et de phases
de sortie ont été présentés. Des comparaisons entre les courbes de THD ainsi que les courbes de
réglage de ces techniques ont été effectuées. De plus, le mode commun de tension (TMC) a eté

brievement discuté, présenté et comparé pour les quatre techniques pour le cas de 1’onduleur.

Les résultats pour le 5PH-VSI pour une charge équilibrée ont montrés que la 2V-SVPWM
présente la zone de modulation la plus large comprise entre 0 et 1.23, tandis que la S-PWM
présente la zone de modulation la plus restreinte comprise entre 0 et 1. La courbe de THD a
montré que les quatre techniques presentent des valeurs de THD trés proches pour des indices
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de modulation inférieurs a 1.15. Par ailleurs la 2V-SVPWM démontre une apparition de HFF
relativement importantes a savoir le 3éme et le 7éme harmonique avec des pourcentages de 28%
et 5% respectivement. Les TMC des quatre techniques ont des valeurs de 100% de la tension du
bus continu.

Pour une charge déséquilibrée, le déséquilibre a provoque la distorsion des formes de
tensions et des courants, cependant, il n’a pas causé ’apparition de nouvelles HFF. Les valeurs
de TMC ont été augmentees du au déséquilibre, ou la 2V-SVPWM a présenté la TMC le plus
élevé atteignant 130% de la tension du bus continu.

Pour le 5PH-IMC, la 2V-SVPWM est meilleur en termes de TMR par rapport a la 4V-
SVPWM (0.93 et 0.8 respectivement). De plus, elle est performante en termes de THD pour des
indices de modulations supérieurs a 0.8. Cependant elle présente 1’inconvénient d’avoir des HFF
importants, ce qui constitue un désavantage majeur pour cette technique.
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Chapitre 3. Performances électriques de stratégies de modulation
appliquées au convertisseur matriciel indirect pentaphasé: Etude
expérimentale

3.1 Introduction

Ce chapitre porte sur la validation expérimentale des résultats de simulations présentés
dans le chapitre précédents.

En premier lieu, la validation expérimentale, comprend I’implémentation des techniques :
S-PWM, FH-PWM, 2V-SVPWM et 4V-SVPWM appliquées au 5PH-VSI en utilisant la carte
STM32Discovery. Le banc d’essai du SPH-VSI a été réalise au Laboratoire de Commande et de
Processus (LCP) a ’ENP. Les résultats présentés montrent les différentes formes d’onde de
tensions et de courants de sortie ainsi que leurs analyses spectrales pour une charge équilibree et
une charge déséquilibrée. De plus, la tension du mode commun (TMC) a été mesurée pour ces
techniques. Une comparaison entre les différentes techniques en termes de TMR, THD, HFF et
TMC a été effectuée.

En second lieu, le 5PH-VSI a été associé a un redresseur triphasé réalisé au LCP au sein
de I’ENP afin de valider 1’étude théorique portant sur le SPH-IMC.

Les deux techniques 2V-SVPWM et 4V-SVPWM ont été implémentées en utilisant le
méme microcontroleur. Les résultats présentés montrent et comparent les formes d’onde d’entrée
et de sortie et leurs analyses spectrales.

Le chapitre est organisé comme suit :
Section 1 : Introduction.
Section 2 : Commande de 1’étage redresseur.
Section 3 : Commande de 1’étage onduleur (5PH-VSI).
Section 4 : Commande du convertisseur matriciel indirect a deux niveaux (5PH-IMC).

Section 5 : Conclusion
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3.2 Realisation pratique

3.2.1 Banc d’essai du SPH-VSI

Le banc d’essai du 5SPH-VSI, tel qu'il est illustré dans la Figure 3.1, est réalisé au sein du
Laboratoire de Commande des Processus (LCP) de ’ENP et utilisé pour confirmer les résultats
de simulation. Il est constitué de :

e unonduleur penta-phasé qui contient quatre étages :
> un étage de puissance
» un étage pour I’interface commande/puissance
» Un étage de commande
> un étage de mesures et protections
e une source DC
e une charge R-L
e un microcontréleur STM32Discovery pour le contréle des signaux

e un oscilloscope numérique et un multimetre pour I’illustration et la mesure des

signaux

Oscilloscope 5-PH R-L load | o o Multimeter

STM32Discovery

»
e LI
L)

DC Source -
Figure 3.1. Banc d’essai du 5SPH-VSI contr6lé par STM32F4Discovery
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Cet onduleur a une puissance installée maximale de 5 kVA et utilise dix IGBTs
SEMIKRON pour alimenter une charge penta-phasée. Il est alimenté par une tension alternative
maximale de 380 V aprés avoir redressé en utilisant un pont triphasé a diodes. Les IGBTs
SEMIKRON ont une tension de claquage de 1200 V et peuvent supporter un courant maximal
de 30 A. Pour mettre en ceuvre les quatre modulations et controler les interrupteurs de 1'onduleur
SEMIKRON. L'étude expérimentale est réalisée en utilisant les mémes parameétres de charge
équilibrée et déséquilibrée que ceux utilisés pour I'étude théorique.

Le schéma d’implémentation est représenté dans la Figure 3.2.

3.2.2 Banc d’essai du SPH-IMC

La Figure.3.3 montre le banc d’essai du 5PH-IMC, tandis que le schéma d'implémentation
de la 4V-SVPWM est présenté dans la Figure 3.4. Le banc d'essai du 5PH-IMC se compose de :
un étage de puissance contenant le redresseur et I'onduleur ; le redresseur est composé de 12
IGBTSs couplés avec des diodes antiparalleles Infineon IKW40T120 supportant une tension de
1200V et un courant maximal de 40A, tandis que I'étage de lI'onduleur utilise des commutateurs

Entrée DC Sortie
redr J_ Onduleur
edresseur + SEMIKRON Charge
o> 1 RL
pont de dicdes E-.E;L-c

10 sorties PWM de 33 v 10 sorties P de 15v

STM32F4

N  Circuit dadaptation

Figure 3.2. Schéma d’implémentation des techniques de modulation appliquée au 5PH-VSI

Figure 3.3. Banc d’essai du SPH-IMC
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IMC

Entrée sortie
—YYym Etage Etage
Charge
—_— Y Y Y redresseur onduleur
7 Y R L
T | 3

1 1
| |

Capteurs 6 sorties 10 sorties
tension PWM PWM
|
Adaptation STM32F4
des signaux

Figure 3.4. Schéma d’implémentation des techniques de modulation appliquée au SPH-IMC

SKM100GB123D supportant une tension de 1200V et un courant de 100A. Le deuxiéme étage
est une interface de contrdle/puissance. De plus un autre étage est réalisé qui sert aux mesures et
protections. Ce convertisseur, dont la puissance installée est de 15 kVA, est alimenté par une
tension alternative d'entrée de 220/380 V, et alimente une charge R de 100Q2 et comprend un
filtre d'entrée LC de parametres 3mH et C=18pF. Présentation de la carte STM32Discovery.

3.2.3 STM32F4Discovery
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Figure 3.5. STM32F4Discovery
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STM32 est une famille de circuits intégrés de microcontréleurs 32 bits fabriquée par
STMicroelectronics. Les puces STM32 sont regroupées en séries basées sur le méme cceur de
processeur ARM-CORTEX 32 bits. La technologie ARM-CORTEX est utilisée par de nombreux
fabricants tels que ST, NXP, ATMEL, MAXIM, Silicon et WIZnet.

STM32F4Discovey (Figure. 3.5) fonctionne a une haute fréquence de 168 MHz, prend en
charge les instructions de traitement numérique du signal (DSP) en un seul cycle, et posséde une
unit¢ a virgule flottante (FPU). Elle est construite autour d'un microcontréleur
STM32F407VGT6 ARM Cortex M4F 32 bits avec 1 Mo de mémoire Flash, 192 Ko de RAM,
des périphériques avancés pour les applications d'imagerie, de connectivité et de chiffrement. Il
comprend également :

e Un connecteur intégré ST-LINK / V2 qui offre la possibilité d'utiliser le connecteur
d'alimentation USB pour la programmation et le débogage.

e Un connecteur USB pour l'alimentation 5V, des sorties 3V et 5V pour des applications
externes.

e Un accelérometre ST MEMS LIS3DSH a trois axes.

e Un microphone MP45DT02 pour I'enregistrement des sons.

e Un capteur audio numérique omnidirectionnel (microphone) ST MEMS MP45DT02.

eUn DAC audio (convertisseur numérique-analogique) avec haut-parleur de classe D intégré.

e Deux LED : LD1 (rouge/verte) pour la communication USB, LD2 (rouge) pour I'alimentation
en 3,3 V.

e Quatre LED utilisateur : LD3 (orange), LD4 (verte), LD5 (rouge) et LD6 (bleue).

e 2 LED USB OTG (USB On-The-Go) : LD7 (verte) VBUS, LD8 (rouge).

¢ Deux boutons poussoirs (utilisateur et reset).

e Interface USB OTG avec connecteur micro-AB.

e Des connecteurs d'extension d'E/S pour une connexion rapide a la carte.

e Un logiciel complet gratuit avec une variété d'exemples, constituant le package logiciel
STM32CubeF4.

Dans notre travail, System Workbench (AC6 : SW4STM32) est utilisé pour programmer
le microcontroleur STM32. SW4STM32 est un environnement de développement logiciel multi-
OS gratuit basé sur Eclipse, qui prend en charge toute la gamme de microcontroleurs STM32 et
les cartes associees.

L’implémentation de la SVM pour le 5PH-IMC via le STM32F4 repose essentiellement
sur deux de ses periphériques, qui sont les ADC (convertisseurs analogique-numerique) et les
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Timers. La Figure 3.6 montre 1’organigramme utilisé pour programmer la carte en vue de

contréler le 5PH-IMC.

Entrées

Up
Down Mode de
comptage
Up/Down

Prescaler (PSC)

Période de
comptage (ARR)

Compteur de
répétition (RCR)

Résolution

récupération de
résultat de
conversions (DR

Fonction main ()

Configuration des
GPIOs

Configuration des
Timers

Configuration
PWM

Configuration de
I’ADC

Void Loop ()

Interruption 1

(ADCx_IRQHandler)

Interruption 2

(TIMx_IRQHandler)

Synchronisation
des Timers

Unité
Master/Slave

Mode de
synchronisation
Edge
aligned
Mode PWM
Center
aligned

Polarité (PR)

Mise a jour des
rapports cycliques
(CCRx)

Figure 3.6. Organigramme du programme pour 1’implémentation des techniques de
modulation appliquées au 5PH-IMC

3.3 Résultats expérimentaux

Les signaux pris l‘oscilloscope devront étre multipliés par le facteur de réduction des

capteurs qui est égal a 45.

3.3.15PH-VSI

76



Chapitre 3 Performances électriques de stratégies de modulation appliquées au convertisseur
matriciel indirect pentaphasé: Etude expérimentale

3.3.1.1. Charge équilibrée

La Figure .3.7 montre les tensions de sortie phase-neutre de charge et leurs analyses
spectrales respectives pour une charge R équilibrée dans la premiere colonne (Fig.3.7 (a, d, g et
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Figure 3.7. (2),d), (9) et (j) tensions de charge phase-neutre en sortie et leurs analyses spectrales
correspondantes pour une charge R équilibrée, (b), (e), (h) et (k) tensions de charge phase-neutre,
courants de phase et analyses spectrales des courants de phase pour une charge R-L équilibrée
(c), (f), (i) et (I) tensions créte-a-créte CM pour une charge R-L correspondant a S-PWM, FH-
PWM, 2V-SVPWM et 4V-SVPWM respectivement pour un taux de réglage égal a 1 et une

fréquence de sortie de 25 Hz.
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J)). La deuxiéme colonne (Fig. 3.7 (b, e, h et k)) illustre les tensions phase-neutre de charge, les
courants et leurs analyses spectrales correspondantes pour une charge R-L équilibrée. Enfin, la
troisieme colonne (Fig. 3.2 (c, f, i et I)) affiche la TMC (Tension du Mode Commun).

Pour la technique 2V-SVPWM avec une charge R (Fig. 2.7 (g)), les troisieme et septieme
harmoniques représentent respectivement 30 % et 5,8 % de la tension fondamentale. En
revanche, pour les autres techniques, les HFF ne dépassent pas 1,4 % de la fondamentale (Fig.
3.7 (a, d et j)). Lorsqu'une inductance est ajoutée a la charge, les troisieme et septiéme
harmoniques pour le 2V-SVPWM diminuent respectivement a 21 % et 2,1 % du courant
fondamental (Fig. 3.7 (h)). Intéressement, les HFF pour les autres techniques sont
progressivement affectés par I'effet inductif, atteignant 6 % pour S-PWM (Fig. 3.7 (b)), et 2,5 %
pour FH-PWM et 4V-SVPWM (Fig. 3.7 (e et k)). Dans la Figure. 3.7 (c, f, i et ), la TMC a
travers les quatre techniques est d'environ 117,3 % de la tension de bus continu (environ 1,2 V).

La Figure. 3.8 présente une comparaison entre les résultats expérimentaux en termes du
TMR (Fig. 3.8 (a)) et du THD pour une charge R (Fig. 3.8 (b)). Les courbes de réglage montrent
clairement que la région linéaire est limitée entre 0 et 1 pour S-PWM, entre 0 et 1,05 pour FH-
PWM et 4V-SVPWM. En revanche, le 2V-SVPWM offre la plus grande région linéaire,
s'étendant jusqu'a 1,23. Dans la Fig. 3.8 (b), il est évident que le THD diminue lorsque le taux
de réglage augmente. Malgré son inconvénient de générer des HFF indésirables, la 2V-SVPWM
présente le THD le plus bas parmi les techniques étudiées autour de son TMR. Cela met en
évidence l'efficacité et la supériorité de la technique 2V-SVPWM pour obtenir une forme d'onde
de sortie sinusoidale avec une distorsion minimale grace a sa plage de modulation étendue.

X 250

T 12 — CB-PWM

c | — CB-PWM —

S 17— FH-PWM 200 f FH-PWM

8 og|  SvPwm2 a':": SVPWM2V

S | _SVPWM4y =150 SVPWM4v
T 04 a)

o 0.6 T

E | =

g 04 100

é 0.2

o0 : : : ‘ ‘ 50 : : : : : ‘
S 0 02 04 06 08 1 12 0 02 04 06 08 1 12
= modulation index modulation index

@) (b)

Figure 3.8. Comparaisons entre (a) courbes de réglage et (b) courbes de THD pour S-PWM,
FH-PWM, 2V-SVPWM et 4V-SVPWM.
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3.3.1.2. Charge déséquilibrée

La Figure. 3.9 presente la forme d'onde de tension, la forme d'onde de courant et son
analyse spectrale, ainsi que la TMC pour chacune des quatre techniques pour une charge R-L
désequilibreée.

Dans le cas du 2V-SVPWM (Fig. 3.9 (c)), les troisieme et septiéme harmoniques
augmentent respectivement a 34,6 % et 4,9 % de la fondamentale du courant par rapport au
scénario de la charge équilibrée. Pour les autres techniques, les HFF restent en dessous de 6 %
pour S-PWM (Fig. 3.9 (a)), et en dessous de 2,5 % pour FH-PWM et 4V-SVPWM (Fig. 3.9 (b)
et (d)). Ainsi, le déséquilibre de la charge n'affecte pas significativement les HFF sauf pour la
2V-SVPWM.,

Il est également montré que les TMC minimum sont enregistrées a environ 120 % de la
tension de bus continu pour S-PWM et 4V-SVPWM (Fig. 3.9(a) et (c)), suivies par FH-PWM
avec une TMC de 128 %. En revanche, le 2V-SVPWM présente une TMC relativement élevé
d'environ 149 % (Fig. 3.9(c)). Cette observation confirme que le fonctionnement dans des
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conditions desequilibrées entraine une augmentation de la TMC, ce qui peut avoir un impact sur
la durée de vie du dispositif d'alimentation.

Le Tableau 3.1 résume les résultats expérimentaux pour le THDv de tension et le THDi de
courant dans des conditions équilibrées et déséquilibrées.

On peut observer dans le tableau que les valeurs de THDi sont notamment plus élevées par
rapport aux résultats de simulation. Cette divergence est attribuée aux pics présents dans les
formes d'onde de courant, résultant des caractéristiques inductives inhérentes du circuit R-L et
du bruit de mesure. De plus, les stratégies de contréle, la dynamique du circuit et les inductances
de cablage contribuent collectivement aux réponses transitoires et aux pics dans la forme d'onde

de courant pendant le fonctionnement de I'onduleur.

Tableau 3. 1. Résultats expérimentaux pour le THD de tension (THDv) et le THD de courant

(THD:I) dans des conditions équilibrées et déséquilibrées

Charge équilibrée Charge déséquilibrée
(R =100 Q. L - 80 mH) (R1 =670 Q, R3 =400 Q)
Mesures pour la phase 1
Technique R Load R-L Load R-L Load
de | (THDv, THDi) | THDv _ THDI T(E/’('))C THDV _ THDI T('Q/’('))C
modulation (%) (%) (%) (%) (%)
S-PWM 85.9 70.43 16.05 117.3 66.23 35 120
FH-PWM 77.04 75.91 14.21 117.3 70.21 32.7 128
2V-
SVPWM 75.18 77.28 24.30 117.3 73.94 46.03 149
4V-
SVPWM 78.65 77.29 13.94 117.3 63.4 29.92 120
3.3.25PH-IMC
3.3.21. 2V-SVPWM

La Figure 3.10 représente la tension et le courant d’entrée prise par 1’oscilloscope pour une

charge R, de 100 Q. La tension d’entrée et le courant d’entrée sont en phase ce qui permet d’avoir

un facteur de puissance unitaire (cos(¢)).
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CHl= EEllamU EHE_ SEﬂamU [ 5. E1E1m5 CHE et E14|J
MM Pos:-6.18ms

Figure 3.10. Tension et courant d’entrée
La Figure 3.11 présente les résultats expérimentaux de I’implémentation de la SVM
appliquée au redresseur du CMI. Les Figures (3.11 a, b et ¢) représentent les tensions extrémes
du bus continu (Up et Un) pour une fréquence de commutation de 5 kHz (Figure 3.11(a)) et 10
kHz (Figure 3.11(b)) et la tension du bus continu Upn (Figure 3.11(c)).

CHl S BBU CH2 = BBU M 2 Jns CHI J'13 2U CHL= 5 BBU CH2 5,861 I 2 SBms CHLf13.20

M Paos:8.88)s 13-85-2619:37:46 M Pos:@.88ys 159-85-26 19:35:33
() (b)

Siglent [Stap @/

CoBclmz

CHL= 1881 [CHZ 586m) 1 1.88ms CHL £8.88m\
M Pos:@68ys

(©
Figure 3.11. Tensions de bus (Up et Un) pour une fréquence de commutation de (a) 5=kHz, (b)
10=kHz et (c) la tension de bus Upn

81



Chapitre 3 Performances électriques de stratégies de modulation appliquées au convertisseur
matriciel indirect pentaphasé: Etude expérimentale

Les résultats obtenus sont semblables aux résultats théoriques. La tension redressée ne
présente pas le vecteur nul. Ce dernier n’a pas été utilisé pour maximiser la tension du bus
continu.

La Figure 3.12 présente la tension de sortie pour une fréquence de sortie de 25 Hz (r=0.8
(Figure 3.12(a)) et r = 1.2 (Figure 3.12(b)) et une fréquence de sortie de 50 Hz (r = 0.8 (Figure
3.12(c)) et son spectre d’harmonique (Figure 3.12(d)).

D’aprés la Figure 3.12, on remarque que les tensions de sortie pratiques sont semblables a
celle de I’étude théorique. L’harmonique 3 est d’environ 28% du fondamental.
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Figure 3.12. Tensions de sortie pour (a) f=25Hzetr=0.8, (b) f=25Hzetr=1.2, (c) f=50
Hz et r = 0.8 avec (d) son spectre d’harmonique

La Figure 3.13 illustre la courbe de réglage et celle de THD pour trois fréguences 25,50,
et 75 Hz.

D’aprés la Figure (3.13.a), on constate que la courbe de réglage est presque linéaire jusqu’a
r = 0.9, au-dela de cette valeur la tension ne suit plus sa référence. Pour la figure (3.13.b), le
THD est important pour des faibles indices de modulation.
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Figure 3.13. (a) Courbe de réglage (b) THD

3.3.22. 4V-SVPWM

La Figure. 3.14 presente le courant d'entrée et la tension d'entrée, tandis que la Figure.
3.15 montre les résultats expérimentaux de sortie. On constate dans la Figure. 3.14 que le courant
d'entrée et la tension d'entrée sont en phase, ce qui fournit un facteur de puissance unitaire. La
Figure. 3.15 (a) présente une tension de sortie prise a l'oscilloscope pour un taux de réglage égal
a 0,7 et une fréquence de sortie de 25 Hz. Le spectre d’harmoniques de cette tension (Fig. 3.15
(b)) montre que les amplitudes des harmoniques de faibles fréquences n'ont pas dépassé 3 %, a
I'exception du onzieme et du treizieme harmoniques dont les pourcentages sont d'environ 3,5 %
et 4,3 % respectivement. Les courbes de réglage (Fig. 3.15 (c)) pour les trois fréquences de sortie
sont presque similaires et s'étendent jusqu'a 0,79. Pour la courbe de THD (Fig. 3.15 (d)), on
constate que la fréquence de 25 Hz présente le plus faible THD par rapport aux deux autres
fréquences, atteignant environ 55 % du fondamental au TMR.
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Figure 3.14. Tension d’entrée et courant d’entrée
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Figure 3.15. Résultats expérimentaux: (a,b) tension de sortie et son spectre pour fr =25 Hz, r =
0,7 ; (c) courbe de réglage de la tension de sortie, (d) courbe de THD

3.4 Conclusion

Dans ce chapitre, dans un premier lieu on a présenté la validation expérimentale des
résultats de simulations présentés dans le chapitre précédent. On a comparé ainsi les
performances de quatre techniques de modulation appliquée au 5PH-VSI en tenant compte de
quelques criteres electriques. la modulation de largeur d'impulsion sinusoidale (S-PWM), la
modulation de largeur d'impulsion avec injection du cinquieme harmonique (FH-PWM), la
modulation vectorielle utilisant deux grands vecteurs adjacents (2V-SVPWM), et la modulation
vectorielle utilisant quatre vecteurs (4V-SVPWM) ont été mises en ceuvre a l'aide d'un
microcontréleur peu colteux pour une charge équilibrée et déséquilibrée R-L. L'étude a inclus
I'évaluation de la Tension de Mode Commun (TMC).

Parmi les techniques étudiées, le 2V-SVPWM présente la plage linéaire la plus large, de 0
a1,23. Cependant, il produit un taux de distorsion harmonique total (THD) plus élevé en tension
et en courant, manifestant des HFF, notamment les troisieme et septieme harmoniques. De plus,
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cette technique présente la TMC le plus élevé (149 % de la tension de bus continu). En
consequence. La technique 4V-SVPWM donne le THD et la TMC les plus faibles.

Dans un second lieu, les résultats de simulation et de I’implémentation de la 2V-SVPWM
et la 4V-SVPWM appliquées au 5P-IMC ont été présentés.

Il a été démontré que le 5P-IMC est pratiquement contrélable en sortie pour des indices de
modulation atteignant 0,79 pour la 4V-SVPWM et 0.9 pour la 2V-SVPWM. Cependant la 2V-
SVPWM a présenté des harmoniques de faibles fréquences élevés notamment pour le troisiéme
harmonique (28% du fondamental). De plus, il a été constaté que la tension de sortie contient
une tres faible quantité d'harmoniques de faibles fréquences (moins de 5 %). Il a été montré aussi
que les deux techniques présentes presque le méme THD dans leurs zones de modulation
linéaires. La possibilité d'obtenir un facteur de puissance unitaire a été garantie au détriment de
la dégradation des performances de sortie. Ceci a été vérifié pour la 4V-SVPWM par
I'augmentation du THD du courant de sortie de 2,68 % et I'augmentation de certains harmoniques

de faibles fréquences.
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Chapitre 4. Etude thermique

4.1 Introduction

La gestion thermique est un aspect clé de la conception des convertisseurs de puissance
car elle détermine leur fiabilité ainsi que leurs performances finales et leur densité de puissance.
Les technologies de refroidissement sont un domaine de recherche en électronique depuis les
années 1940 et, au cours des 15 derniéres années, le nombre d'articles liés a ce domaine a
considérablement augmenté (heat managment). A I'heure actuelle, la gestion thermique est
essentielle dans de nouvelles disciplines et c'est une technologie habilitante critique dans le
développement des systemes électroniques de puissance.

Les principales tendances de conception sont axées sur la nécessité de développer des
systemes de refroidissement capables de gérer des flux de chaleur locaux élevés en raison de
deux tendances convergentes : une dissipation de puissance plus élevée et une taille de module
plus petite (heat managment).

Pour ce faire, une étude théorique comprenant le modéle mathématique de calcul de
puissances de commutations et de conduction dissipées a travers le 5PH-VSI pour la technigue
S-PWM a été effectuée. Cette étude comprend aussi la modélisation du modéle thermique du
systeme de refroidissement afin de calculer la résistance maximale permissible du dissipateur de
chaleur (RTAM). Le calcul de cette résistance permet de mettre des limitations pour la
modélisation de la résistance thermique du systéme de refroidissement pour qu’il soit adapté a
la technique de modulation appliquée.

Le calcul des pertes thermiques pour la technique S-PWM a été aussi élaboré avec PLECS
qui est un logiciel de simulation dédié a I’étude thermique des convertisseurs €lectriques. PLECS
a été choisi pour le reste de 1’étude aprés une comparaison effectuée entre les résultats de 1I’étude
mathématique et ceux de la simulation, concluants que PLECS est plus précis que I’étude
mathématique. Pour le reste, une comparaison en tenant compte de parameétres importants tels
que la dissipation de puissance maximale, I'efficacité et RTAM entre les différentes techniques
de modulation appliquées au 5PH-VSI a été effectuée.

Ce chapitre est organisé comme suit :
Section 1 : Introduction.
Section 2 : Commande de 1’étage redresseur.
Section 3 : Commande de I’étage onduleur (SPH-VSI).
Section 4 : Commande du convertisseur matriciel indirect a deux niveaux (5PH-IMC).

Section 5 : Conclusion
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4.2 Modéle mathématique des pertes thermiques

Les PTT sont la somme des PCD et des PCM [24], [26], [30], [32]:

TTL = CL + SL (4.1)

4.2.1 Les pertes par conduction

Les PCS sont composés des PCD a travers les 10 IGBT (IPCD) et les 10 diodes (DPCD)
du 5PH-VSI. Elles sont donc exprimées comme suit :

PCD = 10(IPCD + DPCD) (4.2)

IPCD se produit lorsque le courant passe a travers la résistance de I'lGBT (Rce). Ainsi, il
s'agit de la somme de la puissance dissipée dans le dispositif avec une chute de tension constante,
et de la puissance dissipée dans I'élément résistif. Cela peut étre exprimé comme suit :

IPCD = VI, + |Ic|12?MSRce (4.3)
ol Ve est la chute de tension a travers I'NGBT, I, est le courant moyen traversant I'lGBT et

|I.| rms €St sa valeur efficace.

De méme, les PCD des diodes (DPCD) sont exprimées comme suit :
DCL = VfI; + pl2ysRa 4.4

ou Vi est la chute de tension équivalente de la diode dans des conditions de courant nul, I, est le
courant moyen de la diode, |Ij, | gps €St la valeur efficace du courant de la diode et Rq est I'é1ément
résistif de la diode.

En supposant que le courant instantané ic passant a travers I'lGBT soit constant pendant un
cycle de fonctionnement dcl, son expression par rapport au courant de phase instantané i, pendant
un cycle de fonctionnement est la suivante :

ice = ipdCI (45)

Si nous choisissons la technique S-PWM pour développer le modele mathématique et
supposons que le courant de phase ip est une fonction sinusoidale, nous pouvons I'exprimer ainsi
avec le cycle de service comme suit [33] :

{ i, = L,sin(0) 4.6)

de; = 0.5(1 + rsin(6 + ¢))
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Ip représente la valeur de créte du courant de phase, 0 désigne I'angle de courant, ¢ indique
le décalage angulaire entre les phases de tension et de courant, et r est I'indice de modulation.

Nous pouvons directement calculer I, et ¢ respectivement a travers les expressions ci-
dessous :

{Ip = (Vac/2)/(cos(@)y/R? + (wL)?) 4.7)
¢ = Arctan(wL/R)

L'IGBT conduit pendant la moitié d'une période lorsque la phase de courant est positive,
puis sa moyenne sur une période compléte (2m) est obtenue en intégrant le courant de I'lGBT de

0 a 7 puis en divisant par 2w comme suit :
—_ 1 ("
I, = —f sin(0)(1 + rsin(8 + @) (4.8)
4m J,

Apres simplifications, Ic est exprimé comme:

— 1 rcos(p)
L=ty (g5 ) “9

La racine carrée de la moyenne quadratique (RMS) du courant de I'lGBT est calculée par
I'expression suivante :

1 T
|1:)é0s = %J‘ sin?(8)(1 + rsin(6 + ¢)dé (4.10)
0

Aprés simplifications, |1,|,s est exprimé comme :

5 , (1 rcos(e) 2 (4.11)
eloms = Iy (g+—3—— :
Pour les diodes, un raisonnement similaire peut étre appliqué, ou son cycle de

fonctionnement dci est dérivé comme le complément du cycle de fonctionnement de I'|GBT.
Cette relation peut étre exprimée comme suit :

de; = 0.5(1 —rsin(6 + ¢)) (4.12)
Ainsi, la moyenne et la racine carrée de la moyenne quadratique (RMS) du courant de la

diode sont respectivement :

I

B 1 rcos(p)
=1, (E = ) (4.13)
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1 rcos(e)
lolws = b (5 -5 (414

Finalement, les PCD des 10 MOSFET sont :

PCD = 10(Veel + lc|gmsRee + Vilp + [plRmsRa) (4.15)

4.2.2 Les pertes par commutation

Les PCM sont composes des PCM dissipées a travers les 10 IGBT (IPCM) et les 10 diodes
(DPCM). Ensuite:

PCM = 10(ISL + DSL) (4.16)

IPCM et DPCM sont respectivement les PCM d'un seul IGBT et d'une seule diode.

Les PCM sont définies pendant I'allumage et I'extinction des dispositifs de puissance [24],
[178]. Comme les dispositifs de puissance ne basculent pas instantanément, il existe une
dissipation d'énergie pendant cette periode de transition. Les pertes de puissance de commutation
moyennes, concernant I'énergie de commutation, sur une période pour un seul IGBT, sont
fournies ci-dessous [179]:

T
0

+o
ou fsw est la frequence de commutation, Eion et Eioff Sont respectivement les énergies d'allumage
et d'extinction de I'lGBT.

Apres simplification, I'expression pour IPCM devient :

fsw(Eron + Eropr) (1 — cos(g)) (4.18)
n

IPCM =

De maniére similaire, DPCM peut étre exprimé comme:

2T
DPCM = fow f (Epon + Epogy) sin(6) do (4.19)
27-[ T+q@

ou Epon et Eposf sont respectivement les énergies d'allumage et d'extinction de la diode.

Souvent, les énergies Epon dissipées a travers la diode sont négligées. Ainsi, apres
simplification de I'expression (4.19), DPCM sera exprimé comme sulit :
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— fSWEDOff(COS((p + 77:) - 1) (420)
T

DSL

Les caractéristiques d'allumage et d'extinction de I'lGBT et de la diode, telles que fournies
par le fabricant, servent de base pour extraire les données pertinentes. Ces points de données sont
ensuite interpolés a l'aide de MATLAB pour générer des courbes ajustées décrivant leur
comportement par rapport au courant nominal, comme illustré dans la Figure 4.1.

Les équations ajustées correspondantes pour I'énergie d'allumage/d‘extinction de I'lGBT et
I'énergie d'extinction de la diode sont fournies dans les expressions ci-dessous respectivement.

r EION == a311§l + a211?l + alln + ao

a; = 8.744e — 06,a, = —0.0009559

4 a, = 0.1333,a, = 3.435 (4.21)
Ejopr = —0.00013481Z + 0.10631, + 2.595

\Eposr = —0.000254912 + 0.062051, + 0.3134

30 15 4
« data
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c = =
9 0 9
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> 5 >
- = « data - « data
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(@) (b) (©

Figure 4. 1. (a, b) Energie de commutation a l'allumage/a I'extinction de I'lGBT et (c) Energie
de commutation & I'extinction de la diode

4.3 Comparaison entre le modéle mathématique et la simulation par PLECS
Software

Pour vérifier I'exactitude du modele mathematique, le logiciel PLECS est utilisé pour
calculer les PCM, les PCD et les PTT a I'état permanent pour la technique S-PWM appliquée au
5PH-VSI. Ensuite, ces valeurs calculées sont comparées aux résultats obtenus a partir du modele
mathématique pour validation et évaluation de I'exactitude. Les profils thermiques, provenant
des fiches techniques des semi-conducteurs des dispositifs de commutation

(SKM_100GB123D), sont importés dans PLECS pour évaluer les variations des pertes
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thermiques. La Figure 4.2 présente le schéma PLECS utilisé pour la simulation thermique et le
Tableau 4.1 comprend les parameétres et caractéristiques électriques utilisés a la fois dans les
calculs mathématiques et les simulations concernant les pertes thermiques. Dans cette
simulation, la résistance thermique Rth entre le dissipateur et I'environnement ambiant, comme
indigué dans le schéma de simulation PLECS, est considérée comme idéale (Rth = Q). Cette
hypothese vise a minimiser les variations de température de jonction, alignant la simulation plus

étroitement avec les prédictions du modéle mathématique.

Gi1 (V)
T
G21
G12 vee CcMv
11G
G22
1 Ap— — >
G13 . 2 }—m
Gate signals a3 |+ Five Phase Inverter 3 1
Modulation aia 5 Ty
index o L: 0.005
S N e g gt
CONTROL BLOCK G4 R: 4
_..l> G15 Heat Sink
T_init: 25 m
| >
Probe g L1t J—t‘ TTLs1
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eriodic Impulse Moving Average T:25
Average 4206.82
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=P Cl_sl‘ Heat sink HS temperature
Periodic Average
T_average: 1/50000 4763.53 100.28
IGBT1 IGBT junction temperature
89.54 J l: 3.3
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Fen eff

Figure 4. 2. Schéma de simulation PLECS des pertes thermiques avec la technique S-PWM
appliquée a lI'onduleur triphasé a tension de sortie (5PH-VSI) pour un taux de réglage de 1 et une
fréquence de commutation de 50 kHz

Tableau 4. 1. Paramétres et caractéristiques électriques pour le calcul mathématique et la
simulation des pertes thermiques

Parametre Valeur Unité
Ve 600 V
(R, L) (4, 5) (Q, mH)
) 1007 rad/s
lp 75 A
Ve 1.5 V
Ree 0.013 Q
Ry 0.012 Q
Vi 1.3 V
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Tableau 4. 2. Comparaison des pertes obtenues a I'aide du modele mathématique et du

logiciel Plecs
Conduction losses (W) Switching losses (W) Total losses
(W)
f; (KH2) Math PLECS Math PLECS Math PLECS
¥ model results model results model Results
5 408.2 519.6 399.3 426 807.44 945.6
10 408.2 524.8 798.5 852.4 1206.7 1377.2
25 408.2 540 1996.4 2125 2404.5 2665.2
50 408.2 556.9 3992.7 4206.2 4400.9 4763.7

Le tableau 4.2 inclut les résultats obtenus a partir du modele mathématique et du logiciel
PLECS concernant la fréquence de commutation.

Le Tableau 4.2 montre que les PCD calculées a partir du modéle mathématique restent
constantes car elles sont indépendantes de la fréquence de commutation. Cependant, les PCD
dérivées de la simulation présentent une variabilité graduelle. Cette variance résulte des
fluctuations lentes dans les éléments résistifs des IGBT et des diodes, coincidant avec les
variations des températures de jonction et des chutes de tension & travers leurs bornes. Cette
divergence entre les PCD calculées et simulées est notablement significative, variant entre 23,9
% et 24,6 %. De méme, I'écart pour les PCM tombe dans une fourchette d'erreur de 5,1 % a 6,3
%. Contrairement aux PCD, cette disparité dans les PCM n'est pas aussi prononcée en raison des
énergies de commutation instantanées des dispositifs, qui présentent moins de dépendance aux
éléments résistifs du systéeme. Enfin, les erreurs des PTT entre les pertes calculées et simulées se
limitent a la plage [7,3 % a 15,9 %] pour différentes fréquences de commutation utilisées. Ainsi,
nous pouvons conclure que les résultats obtenus a partir du logiciel PLECS sont plus précis. Ce
logiciel prend en compte divers facteurs impactant le systeme, tenant compte des variations de
température de jonction et des éléments résistifs. Il modélise également les ondes de signal de
maniere plus réaliste, ressemblant aux signaux réels observés dans les tests expérimentaux, plutét
que d'utiliser des ondes de signal idéalisées utilisées dans les approches mathématiques. Compte
tenu de ces considérations, PLECS sera l'outil privilégié pour les phases ultérieures de I'étude
thermique.

4.4 Etude thermique comparative par PLECS Software entre les quatre
techniques appliquées au 5PH-VSI

Le logiciel PLECS est utilisé pour évaluer le comportement thermique de l'onduleur
triphasé a tension de sortie (5PH-VSI) sous diverses techniques de modulation appliquées. Grace
a lasimulation PLECS, les pertes en regime permanent (PCM) et les pertes de conduction (PCD)
ainsi que les pertes thermiques totales (PTT) sont calculées, en plus de I'efficacité a différents
points de fonctionnement. En utilisant la PTT maximale trouvée, la résistance thermique
maximale admissible du dissipateur thermique (RTAM) est déterminée. Sa valeur est ensuite
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utilisée dans les quatre techniques pour calculer et comparer I'augmentation de température du
dissipateur thermique et les températures de jonction atteintes. En analysant les performances
thermiques de cette maniére, la technique de modulation la plus adaptée peut étre identifiée, en
tenant compte des contraintes thermiques et en assurant la fiabilité et la sécurité du systéme 5PH-
VS|, ce qui fournira des informations utiles pour la conception du dissipateur thermique.

Les simulations sont réalisées pour un bus DC de 400 V, et une charge R-L de 20 Q et 5
mH, respectivement. Les résultats correspondants pour I'efficacité des pertes thermiques sont
affichés dans la Figure 4.3. Dans les Figures 4.3 (a-d), la variation des PCM, PCD, PTT et de
I'efficacité est représentée en fonction de I'taux de réglage pour une fréquence de sortie de 50 Hz
et une fréquence de commutation réglée a 10 kHz, tandis que les Figures 4.3 (e-h) présentent
leurs variations par rapport a la fréquence de commutation pour un taux de réglage fixé a 1.

Il ressort des Figures 4.3 (a, b, e, f) que les PCM deviennent plus importantes que les PCD
pour des fréquences de commutation dépassant 10 kHz. Quel que soit le taux de réglage choisi,
les PCM dépassent les PCD de plus de trois fois a une fréquence de commutation de 10 kHz. La
Figure 4.3 (c) montre que les PTT augmentent par rapport au taux de réglage tant qu'il est dans
la région de modulation linéaire. La Figure 4.3 (g) illustre l'augmentation des PTT a mesure que
la fréquence de commutation augmente, avec un taux de réglage réglé a 1 pour les quatre
techniques. D'aprés ces figures (Figure 4.3 (g)), il est évident que la technique 2V-SVPWM se
distingue comme la moins favorable en raison des pertes supplémentaires incluses par les
harmoniques troisieme et septieme. Par conséquent, cette technique montre la plus faible
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Figure 4.3. (En haut) Comparaison de la variation (a) des pertes de commutation, (b) des pertes
de conduction, (c) des pertes totales, et (d) de I'efficacité, par rapport au taux de réglage pour
une fréguence de commutation de 10 kHz, et (en bas) leurs variations par rapport a la fréquence
de commutation pour un taux de réglage de 1.
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efficacité pour les indices de modulation inférieurs a 1.05 (Figure 4.3 (d, h)). Cependant, a son
TMR, elle atteint un pic d'efficacité de 96,9%. Inversement, la technique 4V-SVPWM affiche
les PTT les plus bas pour des fréquences de commutation dépassant 25 kHz (Figure 4.3 (g)), la
positionnant comme la plus avantageuse en termes d'efficacité dans ces conditions (Figure 4.3
(h)). La Figure 20H montre également la diminution significative de l'efficacité pour des
fréquences de commutation élevées. Par consequent, bien que l'utilisation de fréquences de
commutation élevées soit importante pour minimiser la THD et améliorer la qualité du signal,
elle augmente également les pertes thermiques. Ainsi, le choix de la fréquence de commutation
doit étre un compromis entre ces deux facteurs.

4.5 Etude thermique comparative par PLECS Software entre la 2V-SVPWM
et la 4V-SVPWM appliquées au 5PH-IMC

Les résultats de simulation pour 1’étude thermique du SPH-IMC en utilisant PLECS sont
illustrés dans la Figure 4.4, pour une tension d’entrée de 220V une fréquence de sortie de 50 Hz,
une charge R-L de 20 ohm, 80 mH respectivement et un filtre d’entrée de 3 ohm, 1 mH et 18 pF
respectivement.

Les Figure 4.4 (a,b,c et d) présente respectivement la variation des pertes par
commutation, les pertes par conduction, les pertes totale et le rendement en fonction de la
variation du taux de réglage pour une fréquence de commutation de 5 kHz ; tandis que les Figure
4.4 (e, f, g et h) présente la variation de ces pertes et la variation du rendement en fonction de la
fréquence de commutation pour un taux de réglage de 0.79.

Les Figures 4.4 (a et e) montrent que les pertes de commutation augmentent
proportionnellement a I’augmentation du taux de réglage ou de la fréquence de commutation. |l
est notable que la variation de la fréquence de commutation entraine une augmentation
significative des pertes de commutation, atteignant jusqu’a 550 J. De plus, les deux figures
indiquent que les pertes de commutation dues a 1’utilisation de la 2V-SVPWM sont plus
importantes comparativement a celles générées par la technique 4V-SVPWM. Cette différence
est particulierement marquée pour les hautes fréquences de commutation, ou I'écart entre ces
pertes peut atteindre 60 % pour une fréquence de commutation de 50 kHz. Les Figures 4.4 (b et
f), montrant la variation des pertes de conduction, indiquent que celles-ci sont presque
invariantes face aux variations de la fréquence de commutation et négligeables par rapport aux
pertes de commutation a des fréquences élevées. Par conséquent, les pertes totales dans ce cas
sont principalement dues aux pertes de commutation (Figure 4.4 (g)). En comparant les Figures
4.4 (a et b), on déduit que pour des basses fréquences (5 kHz dans ce cas), les pertes de
commutation et de conduction ont des valeurs trés proches. La Figure 4.4 (c) illustrant la
variation des pertes totales par rapport a 1’indice de modulation, démontre la supeériorité de la
4V-SVPWM. Enfin, les courbes présentées dans les Figures 4.4 (d et h) montrent la variation du
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Figure 4.4. (En haut) Comparaison de la variation (a) des pertes de commutation, (b) des
pertes de conduction, (c) des pertes totales, et (d) de I'efficacité, par rapport au taux de réglage
pour une fréquence de commutation de 5 kHz, et (en bas) leurs variations par rapport a la
fréguence de commutation pour un taux de réglage de 1.
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rendement des deux techniques en fonction du taux de réglage et de la fréequence de commutation,
respectivement. Ces courbes montrent que le rendement atteint des valeurs maximales pour des
indices de modulation élevés et des fréquences de commutation basses. Le rendement maximal
est de 94,7 %, enregistré pour la technique 4V-SVPWM avec son TMR de 0,79 et une fréquence
de commutation de 1 kHz. Le rendement de la 4V-SVPWM est toujours supérieur a celui de la
2V-SVPWM, quel que soit le taux de réglage et la fréquence de commutation. L’écart entre les
rendements des deux techniques devient plus apparent pour des hautes fréquences de
commutation, atteignant jusqu’a 22 %. Il est intéressant de noter que le rendement baisse
considérablement pour des hautes fréquences de commutation, atteignant 61 % pour la 2V-
SVPWM a une fréquence de commutation de 50 kHz, ce qui souligne I’obligation de choisir

raisonnablement la fréquence de commutation en fonction de 1’application souhaitée.

4.6 Modélisation de la résistance thermique

En effet, I'élévation de température des dispositifs de commutation est un facteur critique
qui peut avoir un impact significatif sur le bon fonctionnement et la fiabilité du convertisseur.
Une température excessive peut entrainer la défaillance des dispositifs, affectant les
performances globales du systeme. Les fabricants spécifient souvent des limites maximales pour
la température de jonction des dispositifs de puissance, et il est crucial de fonctionner dans ces
limites pour garantir une opération sdre et fiable. La conception et I'optimisation du dissipateur
thermique sont essentielles pour gérer efficacement la dissipation thermique. La résistance
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thermique du dissipateur est un parameétre crucial qui détermine la température de
fonctionnement en régime permanent. Le concepteur doit choisir un dissipateur avec une
résistance thermique appropriée pour maintenir la temperature des dispositifs de puissance dans
des limites sQres. En plus de la résistance thermique du dissipateur, le concepteur doit prendre
en compte la résistance thermique maximale admissible du dissipateur (RTAM) imposée par les
caractéristiques thermiques des dispositifs de puissance. Cela garantit que I'ensemble du systéeme
fonctionne dans des limites de température sres, méme dans des conditions extrémes, telles que
des pertes de puissance maximales et des températures ambiantes élevées.

Baseé sur la description fournie dans le modele thermique présenté dans la Figure 4.5, le
réseau équivalent de résistance thermique est utilise pour représenter le mécanisme de génération
de chaleur. En appliquant la loi thermique d'Ohm, nous pouvons écrire I'équation suivante [28],
[29], [31]:

AT = Roq_nTTL (4.22)

Ou AT est I'¢élévation de température qui est définie par la différence entre la température

de jonction T; et la température ambiante Ta. La résistance thermique équivalente du réseau
thermique (R.4—_¢x) peut étre exprimée comme suit:

Req—th = Req(Rthj_C,RthC_s) + Rths—a (4-23)

R y est la résistance thermique équivalente des 10 dispositifs de

eCI(Rthj—c'Rthc—s
commutation de l'onduleur, et R;,_, est la résistance thermique du dissipateur au milieu

ambiant. Ensuite, R ) est exprimée comme suit

eq(Rthj—C'RthC—S

Req(renj—cRine—s) = (Renj-c + Renc—s)/10 (4.24)
TTLI TTL2 TTL10
T T, T
Rihj-c Rihj-c — — — —  Ruaje
T. I Tc]: TcI
Rihe-s Rine-s Rihe-s
— L T, =B
Rihs-a
Ta

Figure 4.5. Résistance thermique équivalente pour le systeme de refroidissement par air
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OU Rypj—c €t Repc—s SONt respectivement les résistances thermiques de la jonction au
boitier et du boitier au dissipateur. Leurs valeurs sont données dans la fiche technique par le
fabricant et sont égales a 0.12 °C/W et 0.05 °C/W, respectivement. En utilisant les expressions
(4.22, 4.23), nous pouvons écrire :

Rins-a = % — Meq(Rthj-cRenc—s) (4.25)

Le RTAM correspond a R, pour la température de jonction maximale des dispositifs
de commutation fournie par le fabricant (7} ,,,4,= 150°C). Pour garantir un fonctionnement str
dans des conditions environnementales extrémes, une température ambiante maximale (T qx)
de 40°C est considerée. En utilisant la PTT maximale (PTT,,,,= 318.7 W) trouvée pour la
technique 2V-SVPWM avec un taux de réglage de 1.23 (la fréquence de commutation est de 10
kHz), nous pouvons calculer le RTAM comme suit:

Tj,max - Ta,max _R

MPHRT = TTL, . eq(Renj-cRthe—s)

(4.26)

Alors le RTAM est de 0.32815 °C/W.

4.7 Simulation de la température de jonction du dispositif

Apres avoir intégré le RTAM dans le modéle PLECS entre le dissipateur thermique et la
température ambiante, il peut étre utilisé pour évaluer les températures de jonction des dispositifs
pour les quatre techniques a I'état stable dans les conditions spécifiées. Les résultats obtenus a
partir de la simulation sont ensuite représentés dans la Figure 4.6, ainsi que les données
correspondantes présentées dans le Tableau 4.3.
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Figure 4.6. Simulation PLECS des températures du réseau du systeme de 2V-SVPWM : (a)
Tempeérature de jonction de I''GBT et sa moyenne, (b) Tempeérature de jonction de la diode et sa
moyenne, (c) Température du dissipateur thermique et sa moyenne, pour un indice de modulation
de 1,23 (PTT max) et une fréquence de commutation de 10 kHz.
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Tableau 4. 3. Les résultats numériques des RTAM et des températures du réseau du systeme
a I'état stable, basés sur le RTAM calculé pour PTTmax attribué a 2V-SVPWM, pour une
fréquence de commutation de 10 kHz et un taux de réglage égal a 1

Modulation | RTAM for JEIET el Dio_de average I_<':1E\}/aetr:1Ignek
technique PTT max Junction o junction o temperature
temperature (°C) | temperature (°C) °C)
SPWM 0.5313 109.7 106.7 106.4
FH-PWM 0.5011 109.8 106.8 106.5
2V-SVPWM 0.3281 128.1 124.4 123.9
4V-SVPWM 0.5259 109.9 107 106.7

La Figure 4.6 présente les résultats de simulation PLECS pour les températures de jonction
maximales des IGBT et des diodes, ainsi que leurs moyennes, ainsi que la température du
dissipateur thermique et sa moyenne a l'état stable de la technique 2V-SVPWM pour une
fréquence de commutation de 10 kHz et un taux de réglage de 1,23. A partir de la Figure 4.6 (a,
b), on peut observer que la température de jonction maximale atteinte est de 150 °C, ce qui valide
le modéle thermique equivalent choisi pour I'étude et confirme I'exactitude du RTAM calculé.
Les quatre techniques a I'état stable dans les spécifications.

Le Tableau 4.3 fournit les valeurs numériques des températures moyennes du réseau du
systéme a I'état stable pour les quatre techniques de modulation étudiées en utilisant le méme
RTAM précédemment calculé, pour un taux de réglage fixé a un pour la comparaison. Les
RTAM sont calculés en fonction du PTT maximal de chaque technique. En effet, le Tableau 6
confirme que 2V-SVPWM a le RTAM le plus bas. Par conséquent, les trois autres techniques
offrent une marge plus élevée pour la conception du dissipateur thermique, ce qui offre plus de
flexibilité pour l'optimisation de la résistance thermique du dissipateur. Avoir un RTAM plus
élevé offre une flexibilité, car cela permet une meilleure gestion thermique et potentiellement
des solutions de refroidissement plus robustes. A un taux de réglage de 1, les températures de
jonction des dispositifs sont presque identiques, autour de 107 °C, et nettement plus basses par
rapport a celles observées dans le cas de 2V-SVPWM. Cela indique qu'il y a une marge
substantielle en termes d'élévation de température, et que les dispositifs fonctionnent a des
températures beaucoup plus basses par rapport a la température de jonction maximale. On
s'attend a ce que les températures de jonction maximales des dispositifs de puissance soient
supérieures aux températures du dissipateur thermique (Fig 4.6 (c), Tableau 6), car les résistances
thermiques de la jonction au boitier et du boitier au dissipateur introduisent une élévation de
température supplémentaire.
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4.8 Conclusion

Dans ce chapitre, une étude thermique du 5PH-VSI a été présentée en premier lieu. Dans
cette partie, une analyse théorique des pertes par commutation et des pertes par conduction a été
effectuée. Cette analyse a servi a calculer ces pertes en s’appuyant sur une approche
mathématique. Ensuite, le calcul de ces pertes a été effectue a travers la simulation par PLECS
Software. Pour ce faire, un modéle thermique du prototype de I’onduleur a été présenté. Cela a
permis le calcul de MPRHT représentant la résistance thermique maximale a ne pas dépasser
lors de 1’¢laboration du systéme de refroidissement. Les calculs et 1’analyse des performances
utilisées par PLECS ont permis de conclure que PLECS est plus performant grace a sa capacité
d’effectué les calculs d’une maniére plus proche du cas réel en utilisant les formes simulées des
signaux et en évaluant les pertes en considérant les fluctuations des parametres de 1’onduleur.
Par conséquent PLECS a été utilisé dans la suite pour 1’étude thermique. La technique 4V-
SVPWM a démontré sa supériorité en termes de rendement pour le 5PH-VSI ainsi que pour le

5PH-IMC en générant les pertes thermique les plus basses.
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Conclusion générale et perspectives

Cette étude a évalué et comparé les performances électriques et thermiques de différentes
techniques de modulation appliquées a I’onduleur pentaphas¢ et au convertisseur matriciel
pentaphasé en considérant plusieurs criteres eélectriques et thermiques. Une validation
expérimentale pour 1’étude électrique a été réalisée via deux prototypes : un onduleur pentaphasé
5PH-VSI et un convertisseur matriciel pentaphasé 5PH-IMC réalisés dans le Laboratoire de
Commande et de Processus (LCP) au sein de I’Ecole Nationale Polytechnique (ENP).
L’implémentation a été effectuée en utilisant le microcontroleur STM32F4Discovery.

En outre, une étude théorique a permis d’évaluer les pertes thermiques de commutation, de
conduction et les pertes totales a travers un modéle mathématique. Ces caractéristiques et le
rendement pour les différentes techniques de modulation ont été ensuite évalués par des
simulations par PLECS Software. L'impact sur la conception du dissipateur thermique de chaleur
a été étudié gréce a I'évaluation de sa résistance thermique maximale permissible (RTAM).

Plus précisément, pour 1’étude électrique, dans un premier lieu, la modulation S-PWM, les
modulations 5H-PWM, 2V-SVPWM et 4V-SVPWM appliquées au 5PH-VSI ont été simulées
et mises en ceuvre pour des charges R-L équilibrées et déséquilibrées. L'étude a inclus
I'évaluation de la TMC dans les cas de simulation et expérimental. Ensuite, les modulations 2V-
SVPWM et 4V-SVPWM ont été appliquées au 5PH-IMC pour des charges équilibrées. Pour la
comparaison entre les caractéristiques électriques on a pris en considération les criteres suivants :
le taux maximal de réglage (TMR), le THD, les harmoniques de faibles fréquences (HFF) et la
TMC.

Pour I'étude thermique, les pertes thermiques ont été modélisées pour la technique S-PWM
appliquée a I’onduleur SPH-VSI et simulées pour toutes les techniques a I'aide du logiciel PLECS
Software. On a constaté que la marge d'erreur entre les pertes thermiques estimées via le modéle
mathématique et les pertes thermiques simulées pour différentes fréquences de commutation se
situe dans la plage de [7,3 % a 15,9 %]. Par conséquent PLECS a été choisi pour réaliser le reste
de I’étude thermique, étant donné que 1’approche mathématique manque de précisons en raison
des approximations utilisées pour modéliser les signaux électrique et de 1’omission de 1’effet
des fluctuations des paramétres électriques causées par les variations de température tout au long
du fonctionnement du systéme.

Concernant les résultats obtenus, pour le 5PH-VSI, la 2V-SVPWM présente la plage linéaire
la plus large de 0 & 1,23. Cependant, elle produit des THD de tension et de courant plus élevées,
se manifestant notamment par des harmoniques de basses fréquences, en particulier le troisieme
et septieme harmoniques. De plus, cette méthode génére des pertes thermiques significatives,
entrainant une efficacité plus faible par rapport aux autres techniques, ce qui éleve par
conséquent les températures des jonctions des dispositifs. En outre, sous des charges
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désequilibrées, cette technique présente la TMC la plus élevée (149 % du bus DC). Par
consequent, elle excelle dans les applications de haute puissance, utilisant de maniére cruciale
les HFF pour I'amélioration du couple et privilégiant I'optimisation de la puissance, en particulier
a des fréquences de fonctionnement considérablement basses permettant de réduire les pertes
thermiques. Cependant, cet avantage exige des mecanismes de refroidissement complexes et
potentiellement colteux pour maitriser I'élévation des températures de jonction des dispositifs.
De plus, il nécessite la mise en ceuvre de protections supplémentaires pour gérer les charges
désequilibrées, en vue de prolonger la durée de vie opérationnelle de I'entrainement de puissance.

La technique 4V-SVPWM donne les plus faibles THD et TMC. De plus, elle présente les
plus faibles Pertes Thermiques Totales (PTT) a des fréquences de commutation élevées,
atteignant ainsi une efficacité maximale de 87,8 %. Par conséquent, cette méthode est bien
adaptée aux applications de moyenne puissance-basse tension nécessitant des fréquences de
commutation élevées pour minimiser les THD et améliorer la qualité des signaux électriques.

Dans un second lieu, les résultats de simulation et de I’implémentation de la 2V-SVPWM
et la 4V-SVPWM appliquées au 5P-IMC ont été présentés.

Les résultats obtenus ont montré que le 5P-IMC est pratiquement contr6lable en sortie pour
des indices de modulation atteignant 0,79 pour la 4V-SVPWM et 0.9 pour la 2V-SVPWM.
Cependant la 2V-SVPWM a présenté des harmoniques de faibles fréquences élevés notamment
pour le troisieme harmonique (28% du fondamental). Il a été aussi montré que les deux
techniques présentes presque le méme THD dans leurs zones de modulation linéaires. La
possibilité d'obtenir un facteur de puissance unitaire a été garantie au détriment de la dégradation
des performances de sortie. Ceci a été vérifié pour la 4V-SVPWM par l'augmentation du THD
du courant de sortie de 2,68 % et l'augmentation de certains harmoniques de faibles fréquences.
A travers la simulation thermique, on a constaté que la technique 4V-SVPWM est beaucoup plus
efficace que la 2V-SVPWM pour des hautes fréquences de commutation.

La Résistance Thermique Maximale Admissible du Dissipateur de chaleur (RTAM) a été
calculée pour les quatre techniques de modulation dans le cas du 5PH-VSI. Si lI'onduleur est
destiné a la recherche ou a des applications ou toutes les techniques étudiées seront utilisées, le
dissipateur de chaleur thermique doit étre congu en respectant le RTAM de la technique 2V-
SVPWM pour étre dans les limites maximales des températures de jonctions.

Comme perspectives on propose :

e De réaliser un programme qui bascule entre les différentes techniques selon les
parametres choisis, tel que le taux de régulation, pour permettre des performances
maximales.

e Appliquer ces différentes techniques au convertisseur matriciel indirect pentaphasé
multiniveaux.
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Conclusion genérale et perspectives

e Implémenter de nouvelles techniques développées dans la littérature en vue de
minimiser la tension du mode commun et les pertes thermiques.

e Réaliser la commande de différentes machines pentaphasées en se basant sur les
modulations étudiées.
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ANNEXE 1
Définition: THD VY7 +V +\\//42 etV CIGRE
ANNEXE 2

1. Apercusurla STM32

STM32 est une famille de circuits intégres a microcontroleur 32 bits de STMicroelectronics.
Les puces STM32 sont regroupées en séries basées sur le méme coeur de processeur ARM-
CORTEX 32 hits.

La technologie ARM-CORTEX est utilisée par de nombreux fondeurs comme ST, NXP,
ATMEL, MAXIM, Silicon, WIZnet.

2. Désignation et caractéristiques

La famille STM32 se compose de dix séries de microcontréleurs qui sont : H7, F7, F4, F3,
F2,F1, FO, L4, L1 et LO.
e STM32W

La fonction principale des puces STM32 WM de la série ARM cible les applications de
communication RF (Radio Frequency).

e STM32J

Ces microcontréleurs sont programmables en Java. lls sont basés sur les familles STM32
F1, F2, F4, FO, LO existantes. Ces séries sont désignées par la lettre «J» ou la lettre «U» a la fin.

Chaque série de STM32 est désignée par le symbole STM32xxwwyz tels que :

o XX représente la famille du microcontréleur

e WW est un sous-type qui se différe d’une famille a une autre selon ses périphériques
e Yy represente le nombre de broches du paquet

o Z représente la taille de la mémoire FLASH

Les tableaux A.1 et A.2 représentent respectivement le nombre de broches (y) et la taille de
la mémoire FLASH (z) selon le code attribué aux lettres « y » et « z ». Le tableau A.3 présente
toutes les familles de STM32 ainsi que leurs caractéristiques.

e Exemple de désignation
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Tableau A. 1 : nombre de broches

Code (y) A | B | C FIG|H]| I J
Nombre de broches | 169 | 208 | 48 | 20 | 28 |40 | 176 | 72

Code (y) KM N|Q|R|T|U/|V
Nombre de broches | 32 | 81 | 216 | 132 |64 | 36 | 63 | 100

Tableau A. 2 : mémoire Flash [KB]

Code (2) 4168, B|Z2 ]| C|D]|E F G H I

Memfl'(rg]F'aSh 16 |32 | 64 | 128 | 192 | 256 | 384 | 512 | 768 | 1024 | 1536 | 2048

Tableau A. 3 : familles (xx) de STM32 et leurs caractéristiques

Fréquence SRAM
) . Flash max .
Famille Core maximale (KB) maximale But
(MHz) (KB)
FO CortexMO 48 256 32 Usage
générale
F1 CortexM3 72 1024 96 Usage
générale
F2 CortexM3 120 1024 128 Haute
performance
F3 CortexM4 72 512 80 Usage
générale
F4 CortexM4 180 2048 384 Haute
performance
F7 CortexM7 216 2048 512 Haute
performance
H7 CortexM7 400 2048 1024 Haute
performance
L0 CortexMO+ 32 192 20 Tres basse
puissance
L1 CortexM3 32 512 80 Tres basse
puissance
L4 CortexM4 80 1024 380 Tres basse
puissance

La carte utilisée dans notre étude est la STM32F407VG dont on peut tirer facilement ses
caractéristiques a partir des tableaux A.1, A.2 et A.3, ceci se fait comme-suit :
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STM32F4 est une carte de processeur CORTEX-M4, de fréquence maximale de 180 MHz,
de mémoire flash de 1024 KB, de SRAM maximale de 384 KB, contenant 100 broches et
destinée aux applications de haute performance.

3. Cartes de développement

Les puces STM32 sont développées sur I’une des cartes de développement suivantes [33] :

3.1. Cartes Arduino
Les cartes suivantes sont compatibles avec Arduino :

e Lacarte Maple par Leaflabs (Figure A.1) a un microcontréleur STM32F103RB. Une
bibliothéque C / C ++ appelée libmaple est disponible pour faciliter la migration depuis
Arduino

Figure A. 1 : La carte Maple par Leaflabs

e La carte OLIMEXINO-STM32 dOlimex possede un microcontroleur
STM32F103RBT6 et similaire a la carte Maple

e Netduino avec le support pour .NET Micro Framework

3.2. Cartes Nucleo

Il existe trois familles des cartes Nucleo :

e Nucleo 32 : Cette famille est dotée de circuits intégrés STM32 a 32 broches et d'en-tétes
de broches méles Arduino Nano.

e Nucleo 64 : Cette famille est équipée de circuits intégrés STM32 a 64 broches, d'en-tétes
femelles Arduino-Uno Rev3 et d'en-tétes de broches males ST morpho.

e Nucleo 144 (Figure A.2) Cette famille comprend des Cls STM32 a 144 broches, des
embases femelles Arduino Uno Rev3, des embases femelles ST Zio, des embases méles
ST morpho, un deuxiéme connecteur USB Micro-AB et un connecteur Ethernet RJ45
(certaines cartes).
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Figure A. 2 : carte Nucleo 144

3.3. Cartes Discovery (Figure A.3)

C’est La carte utilisée pendant notre étude. Pour ce qui suit, elle sera désignée par STM32F4
ou STM32F4-Discovery.

Figure A. 3 : STM32F4-Discovery

3.4. Cartes d’évaluation

o STM32W-RFCKIT contient deux cartes, chacune d’elles avec un microcontroleur SoC
STM32W108. Elle prend en charge les protocoles sans fil 802.15.4, ZigBee RFACE,
ZigBee Pro, 6LOWPAN (Contiki).

e STM3220G-JAVA est un kit de la famille STM32 J combine une version d'évaluation
du kit de développement logiciel (SDK) MicroEJ® d'IS2T qui fournit des fonctionnalités
étendues pour creer, simuler, tester et déployer des applications Java dans des systéemes
embarqués.

4. Environnement de développement integré

Les microcontrdleurs STM32 supportent plusieurs IDEs (Integrated Developement
Environnements) avec des supports C, C++, Pascal ou Java, dont les plus répondus sont [21]:

e |AR EWARM (IAR Embedded Workbench)
¢ Keil MDK-ARM
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e Les IDEs bases sur Eclipse et GCC (free AC6: SWA4STM32, Atollic
TrueSTUDIO)

e L’environnement de développement en ligne Mbed

La Figure A.4 présente d’autres IDEs pour STM32.

L’IDE utilisé dans notre étude est System Workbench.

@lAR érmKFu ac_6 ;E‘ ‘ %

L SYSTEMS | | ARDUINO

v < . \ ° o Kid

arm

\

MBED \TASK’”G/ : '>/SEGG_ER/ '\ X SYSPms/
usouCe | | CooCox'| | EESYSTER ifmaaan

Figure A. 4 : IDEs pour STM32

» System Workbench (free AC6 : SW4STM32)

SW4STM32 est un environnement de développement de logiciels multi-OS gratuit basé sur
Eclipse, qui prend en charge la gamme compléte des microcontrdleurs STM32 et des cartes
associées.

» Avantages de SW4STM32
Prise en charge complete des microcontréleurs STM32, des cartes STM32 Nucleo, des Kits

de découverte et des cartes d'évaluation, ainsi que du micro logiciel STM32 (bibliothéque de
périphériques standard et STM32Cube HAL)

e Compilateur GCC C/C ++

e Débogueur basé sur GDB

e IDE Eclipse avec gestion du travail d'équipe

e Compatible avec les plug-ins Eclipse

e Support ST-LINK

e Aucune limite de taille de code

e Prise en charge de plusieurs systemes d'exploitation: Windows®, Linux et OS X®
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» Installation de SW4STM32
Il existe deux méthodes pour installer le SWASTM32 :

+ Installation standard
¢+ Mettre a jour une installation Eclipse avec STM32 Workbench

Il est conseillé d’utiliser 1’installation standard pour éviter toute complication lors de

I’installation.

Le document [34] présente la méthode d’installation de SW4STM32.

5. Bibliotheques logicielles

Le rble des bibliotheques est de faciliter la programmation du microcontrdleur. Elles
permettent a I'utilisateur de travailler avec des fonctions prédéfinies au lieu de manipuler
directement des registres. Parmi les bibliothéques valables pour la programmation de STM32F4 :

5.1.Pour STM32J

Standard Eclipse Java IDE STM32Java

5.2.Pour STM32 C/C++

e Standard Peripheral library

o FreeRTOS

o PKOS

e USB device library
e DSP library

e Encryption library
e Motor control library
e MP3/WMA / Speex codecs and audio engine
o Self-test routines
Pendant notre étude on va utiliser Standard Peripheral library.

6. Utilisation de STM32CubelDE :

e (Création d’un nouveau projet :
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File Edit Source Refactor Navigate Search Project Run Window Help

New
Open File...

(3 Open Projects from File System..
Recent Files

Close Editor
Close Al Editors
Save

& Save As..
Save A

Revert

Refresh
Convert Line Delimiters To

P

@ Print..

& Import..

& Export.
Properties
Switch Workspace
Restart
Exit

Alt+ShiftsN > © Makefile Project with Existing Code
[ C/C++ Project
[ STM32 Project
[ STM32 Project from an Existing STM32CubeMX Configuration File (ioc)

Project...
Ctrl+W
CtrlsShifts W &3 Source Folder
5 Folder
Ci+S & SourceFile
 Header File
Ctrl+Shift+S 1% File from Template
© Class
9 Other.. Crl+N
5
>
Ctrl+P
Alt+Enter
>

Recherche de la carte appropriée :

Target Selection

Y STM32 target or STM32Cube example selection is required

mercial

Part Number

PRODUCTINFO
Segment
Series
Line
Marketing Stafus
Price
Package
Core

Coprocessor

MEMORY

Sélection de la carte :

Bl

New STM32H5 MCU series: more
performance & scalable security
MCUSMPUs Lit ¢hEwpot

STM32... Active 8 LQFP . 512kB.. 128kB.. STM32G474RET3
STM32... Active 5 LQFP . 512kB.. 128KkB... STM32G474RETE

STM32
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Target Selection
Select STM32 target or STM32Cube example

IMPU Selector
CUMPU Fiters

Commercial
Part Number

Q -

PRODUCT INFO I
Segment
Series
Line
Marketing Status
Price
Package
Core

Coprocessor

MEMORY

Flash =512 (kBytes)
*~——"

512

Nommer le projet :

Setup STM32 project

Project
Project Name: | Test

Featu.

STM32G4 Series.

[E patasn ]

Mainstream Arm Cortex-M4 MCU 170 MHz with 512 I

YU KYIZYEIICN Kbytes of Flash memory, Math Accelerator, HR

UnitPrice for 10kU (USS) : 5:1851

Podictls e Boards: B-GAT4E.DPOW -
producion CIEC e

Timer, High Analog level integration

\‘r’ LQFP 84 10x10x1 4 mm

The STM32G474xB/XCAE devices are based on the high-performance Am® Cortex 444

MCUSMPUs List 2ilems

|| Parto [Refere._IMark_ XWnit P Board Xlpacka. ] Flash X RaM x| Commercia
Tuzp STH3Z. Adtve 5548 LQFP . 512kB.. 128KB... STM32G4TARET3
STMA2. Acve 51851 LOFP . 512kB.. 128KB.. STM32G474RET6

Use default location

Options
Targeted Language
@Cc OcCs+
Targeted Binary Type
@ Executable O Static Library

Targeted Project Type
@ 5TM32Cube O Empty

Configuration du systeme :

Pinout & Configuration Clock Configuration Project Manager

v Software Packs v Pinout

ql v :

SyslemCoe eugfjummm

DMA
GPIO
WDG
Nvic
RCC

v s¥s
WWDG

Analog >
Timers

‘Connecivity
Mutimedia
Security >
Computing >

Middleware and Software Pac... >

Utiities @ ra o

{7 Pinout view

STM32G4T4RETX

Configuration du systeme Clock :

Browse.

o
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Pinout & Configuration

o

System Core v

DMA
GPIO
WDG

VEE

WWDG

Analog

Timers ?
Conneciviy
Mutimedia
Securty
Computing >
Middleware and Softwar.

Utiities >

-] RCC Mode and Configuration

v Software Packs v Pinout
1

High Speed Clock (HSE) Disable ~eff—

Low Speed Clock (LSF) [Disable
. BYPASS Clock Sour
0 Master Clock Output |- I N
[1LSCO Clock Oupit
[ Auio Clock Iput (25_CKIN)
CRS SYNC Disabe

Reset Configuration

© Parameter Sefings

Configure the below perameters

VDD votage (V) 33V
Instrucion Cache Enabled
PrefeichBuffer  Disabled

v System Parameters I

Data Cache  Enabled @

v Software Packs v Pinout
m

M1 Mode and Configuration

WWDG

Analog

Time's  -eoouge—

HRTIMT
LPTIME
RIC

M2
TM3
TiM4
TIMS
TG
™
™8
™5
™6
™7
™20

Slave Mode Disable

Tigger Souce [Disabe |

Clock Source | Disable
Channelt Disable
Channelz [Output Compare CHIN
[Output Compare CH1 CHIN
PWWM Generation No Output
Channel4 [PWM Generafion CH!
Channels [PWM Generation CHIN
PWM Generation CH1 CHIN
Forced Oufput CH1
Forced Ouiput CHIN

Channeld

@
v

L’activation du Timer a haute résolution :

Clock Configuration Proj

o

£ Pinoutview 7 System view

STM32GAT4RETx

-a
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T Pinoutview ¥

[0 Master Timer Enable

WG

Timer A Disabe
Ties 8 |Pisabe
st o exemal oupit
WWDG TmefCloat oput actve
Timer D(TA2 output active
Tmer [TATandTA? ot ache
Aoelog —
Timer F Disabe v
Timers v
PTIM1
RIC
S STM3ZG4TARETx
e
™
T4
TIMS.
TIMG
TIMT
L
s
e
i
™

e Configuration de la chaine de sortie du HRTIM:

qf 3 HRTM Mode

Timer ATA1 ouputactve

Timer B Disable

Rest Configuration

Andlog

Timers

Corfigure the below parameters
| 0
v Qulput 1 Corfiguration
Outputt Configuation
Polaiiy Ouputis acive HIGH
Set Source Selection  Please enter. 0
Reset Souce Selection Pleaseen 0
idie Mode:
e Level
Faut Level
Chopper Mode Enable
Burst Mode Eriry Delayed The p
ChopperMode
Chopper Mode Coiguaion~ Disable =

M7
M2

ogrammed ide siate s apphed immed

e L’activation de I’interruption du HRTIM :

v Software Packs

HRTIM1 Mode and Configurat

% Master Timer Enable
WDG
Timer A|TAT ouput aciive

<

TipecBlNisahle

Analog
Timers
2 NVIC Iterrupt Table Preemglion Prioriy
] HRTIM master bmer gobal internupt ITH
;?CN HRTIM timer A global inermupt [u}
T HRTIM faut gobal inerrupt a]

e La configuration des priorités des interrupteurs :
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NVIC Mode and Configuration

uraion

. Priaty Group [#bis forpre_ | ) Sorty Premgtion Prioity and Sub Priory (] Sor by inferupts names
Search ® © Show fvalable itempss | ¥ Force DMA chammels terf
Non maskbe inempt
Hard fauk intermupt |
Memory management faut o 0
Prfeich faul, memory access faul |0 0
- s || R e e o 0
System senice cal via SWHnstucion ] 0
Debug monitor IO 0
Timers |
Pendable request for system sence 0 0
B Time base: Syster ick bmer lo 0
PVD Mines 168304041 (1 |0 0
LPTI Flash giobalintermupt Ole 0
RTC RCC globalitempt alo 0
v ™ TIN break irerruptand TIN5 gobal ntemupt ale 0
E:'g TIM1 update interrupt and TIM16 global interrupt a :0 0
o TIMT tigger e commtaton nerupts and TIT7 gobalntemupt djo 0
. TIM1 caplue compareinferpl Ojo 0
e HRTIM master fmer global itemupt [ 0
e HRTIM tmer A global interupt aloe 0
s HRTIM faut glbal inemgt ale 0 .
s FPU gobal itemupt alo 0 %
TIMIR -

e Génération du code (main.c) :

rch Project Run Window Help

v A

nduleur2 [ *redacdtionioc X

Clock Configuration Project Manager

4 v Software Packs v Pinout

NVIC Mode and Configuration

System Core:
a Prionty Group |4 bitsfor pre... | [J Sort by Premption Priority and Sub Priority (] Sort by interupts names
f Search © (O Show [available interrupts Force DMA channels Interr
" [2#4-] [avalable infermupss ¥ |
NVIC Iterrupt Table Enabled| Preemption Priority| Sub P
Non maskable intermupt ]
Hard fauttinterrupt /]
Memory management fault g0 0
Prefetch fauf, memory access fault g0 0
1 . ) Undefined instruction or ilegal state g0 0
vaiog System senice callvia SWIinstruction g0 0

e Build, Debug et Run :

File Edit Source Refactor Navigate Search Project Run Window Help
Brdb 8 krai g ravdvGribmOrGr@qy 4R

ANNEXE 3

» Utilisation de PLECS pour I’étude thermique :
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» Pertes de commutation :

e Afin de définir les pertes de commutation de I'lGBT, ouvrez le sous-systeme de

I'onduleur et double-cliquez sur les IGBT.

) Block Parameters: Inverter_bipolar_2/Full-Bridge In... X
1GBT

The IGBT is dosed while a non-zero gate signal is applied. The
device can conduct current only from collector to emitter.

Paameters | Thermal  Assertions

Forward voltage Vf:

lo =]
On-resistance Ron:

lo j(m)
Initial conductivity:

lo IO

e Cliquez sur I'onglet Thermal.

] Block Parameters: Inverter_bipolar_2/Full-Bridge In... X

1GBT
The IGBT is non-zero gate signal is applied. The
device can ¢ ly from collector to emitter.

Parameters Thermal Assertions
Thermal description:

[ 1
Initial temperature:
e ] o

e Cliquez sur Nouvelle description thermique pour entrer les pertes de commutation

et de conduction de I'lGBT.
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2] Block Parameters: Inverter_bipolar_2/Full-Bridge In... X
IGBT
The IGBT is dosed while a non-zero gate signal is applied. The
device can conduct current only from collector to emitter,
Parameters  Thermal Assertions
Thermal description:
Initial temperature: From library... 4
|
(80 By reference
Edit..
Remove
New thermal description...
oK Cancel Apply Help

e Aprésavoir cliqué sur Nouvelle description thermique, la fenétre montrée ci-dessous

apparaitra. Les pertes de commutation et de conduction de I'lGBT sont définies a
I'aide de cette fenétre.
[ pLecs X

File Edit

Manufacturer: Part number: Type:

I ][ ] 187 -] |
Tuncnloss | Tumoffless  Conductonloss  Therm. impedance  Variables  Customtables  Comment

Computation method: |Lookup table -

[ 1nvert voltage axis Energy scale )

e Tout d'abord, entrez le nom du fabricant et le numéro de piece dans les cases
Fabricant et Numéro de piéce, respectivement. Choisir le Type IGBT puisque nous
modélisons un IGBT.

Manufacturer: Part number:

Type:
W | Fm%m‘ | (xart
Tum-on loss Tumn-off loss Conduction loss Therm. impedance Variables Custom tables Comment
Computation method: | Lookup table b
[] invert voitage axis Energy scale 'm) ¥

e Choisir la méthode de calcul sur Table de consultation. La sélection de Table de
consultation vous permet de saisir la tension de blocage, le courant du composant et

la température de jonction en fonction des graphiques donnés dans la fiche technique.
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Choisir I'échelle d'énergie sur (mJ), car les fiches techniques indiquent généralement
les pertes en mJ.

Manufacturer: Part number: Type:
[infineon | [F4-sorosw1e3 | [1687 v

Tumonloss  Tum-offloss Conduction loss ~ Therm. impedance Variables Custom tables Comment

Computation method: |Lookup table .

[ 1nvert voltage axis Energy scale 'm) ¥

Le graphe des pertes de commutation pour I'lGBT est montré dans la figure ci-
dessous. La fiche technique donne les pertes de commutation pour deux températures
de jonction, 125°C et 150°C. Nous utilisons les courbes Eon pour modéliser les pertes
de commutation a l'allumage de I'lGBT.

Schaltverluste IGBT-Wechselr. (typisch) Schaltverluste IGBT-Wechselr. (typisch)
switching losses IGBT-inverter (typical) switching losses IGBT-inverter (typical)
Eon=1f(ic), Ege =1 (Ic) Eon =1 (Ig), Eotr = f(Ig)
Vge = 15V, Rgon = 8.2 Q, Rgop = B2, Vg = 300V Vge =15V, Rgo, =82 Q, Rgor =82 Q, Ve =300V
3.0 3.0 T T T T
— Egn T, = 125°C
== Egp, Ty = 125°C
v wooeees Egn, Ty = 150°C s
25 g 2.5 1 - — Eqp T, =150°C -
AL e
", il J .
- Ve -
20 ,/' 2.0
- s
= “. = “
= . =)
E 15 E 15
w - W
A /|
2 P
1.0 1.0 ~
/ = / e
/ LT 05 V4 e
05 p e . R
0.0 0.0
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
I [A) Ie [A]

Allez dans lI'onglet Pertes a I'allumage pour entrer les pertes a l'allumage.

Manufacturer: Part number: Type:
|nfineon | [Fa-somoswies | | et v

Turn-on loss Twn-(_:ﬁhm Conductionloss ~ Therm. impedance Variables  Cusiom tables  Comment

tlﬁoﬂ: Lockup table =
Invert voltage axis Energy scle |m) ¥

Saisissez les données pour 125°C et 150°C dans le logiciel.
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Marnsfacturer Part rumber Tyoe:
freen F4-S0R06W 183 18T
Tumenios  Tunoffloss  Condtonbss | Themn.mpedsnce | Varwbes  Customtables  Comment

Camputaton method: Lok table

] tvert voltage s Energy scie m) =

E(m) 04 E(m) O

e La fiche technique ne fournit que les données pour 300V. Pour ajouter une relation
linaire entre les pertes de commutation et la tension, prolongez la ligne des pertes

jusqu'a OV en entrant des valeurs de pertes de 0 mJ a OV pour tous les courants.

e \ous pouvez ajouter un nouvel onglet de température a la table en cliquant avec le

bouton droit sur I'onglet de température et en sélectionnant Nouvelles valeurs de

temperature.
o R New temperature values...
0a 40A 60A WA
Remove temperature value 150"
oy Change temperature value “150 b ol b
300V Umy U™ vem) 1.35m) 18m) 245m)
et | [ b

e \Vous pouvez ajouter une nouvelle colonne de courant a la table en cliquant avec le

bouton droit sur I'une des colonnes de courant et en sélectionnant Nouvelles valeurs

de courant.
125°  150°
SA 0A 10A 204 an 4 o g WA

10V om om om: [N e aNTERONSy om) Om)

ov o om om) - Remove current value "20" om) om!

Change current value "20"
300V oms oms 02 m! [, e 67m 1ml
[Cox ]| coxel Save Help

e Vous pouvez ajouter une nouvelle ligne de tension a la table en cliquant avec le
bouton droit sur I'une des lignes de tension et en sélectionnant Nouvelles valeurs de

tension.
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125°

-0V
ov

200\

150°
5A 0A 10A 20A 40A 60 A 90A
OmJ 0mJ OmJ OmJ OmJ 0m) Oml
Om) Om) Om) Oml 0ml Oml Oml
e I T Y T T
New voltage values...
Remove voltage value “300"
Change voltage value "300" E Revert Help

>

Suivre les mémes étapes pour Eofr.
Pertes de conductions :

Nous utilisons le graphique ci-dessous pour modéliser les pertes de conduction de
I'lGBT.

Ausgangskennlinie IGBT-Wechselr. (typisch)
output characteristic IGBT-inverter (typical)

Ic=1(Vce)
Vge =15V
100 T T
— T, =25°C / /
90 H---- T, = 125°C -
e T = 150°C / J;
80 S
k
/

70 A
/ i
80 KL
;

50

40

30

20

10

0 Lo
0.0 0.5 1.0 15 2.0 25 3.0

Vee V]

Cliquez sur I'onglet Pertes en conduction pour commencer a modéliser les pertes de

conduction.
Manufacturer: Part number: Type:
Infoeon | [Fa-soroswie3 ] [1ee7 v

Turn-on loss Turn-off loss Conduction loss Therm. impedance Variables Custom tables Comment

Computation method: |Lookup table ~

La fiche technique fournit les pertes en conduction pour I'lGBT a trois températures
différentes : 25°C, 125°C et 150°C. Etant donné que la température de jonction finale
des dispositifs ne devrait pas dépasser 125°C, il est suffisant de définir les pertes en
conduction a 25°C et 125°C. Vous pouvez entrer les données pour 150°C si vous

préférez le faire.
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Marufacturer: Part rumber: Type:
Infineon F4-50R06W 1E3 18T
Tumcaloss  Tum-offless  Conductionloss  Therm. mpedance  Varables  Customtables  Comment

Computation method: |Lookup table .

- Legend:
1.6 s - o250

= — ) i

Van [V]

25 10 20 30 60
w [A]

oA 2A SA 10A 204 A 60A
5" ov 075V 0.85v 055V 115V 121V 155V
125* ov os5v 075V oSV 115v 13V 175V

=

| &

» L’impédance thermique :

Les courbes d'impédance thermique transitoire jonction-boitier pour I'lGBT et la diode sont
affichées dans la fiche technique, ainsi que les coefficients pour un réseau de Foster a quatre
étages. La courbe d'impédance thermique transitoire jonction-boitier pour I'lGBT est montrée
dans la figure ci-dessous.

Transienter Warmewiderstand IGBT-Wechselr.
transient thermal impedance IGBT-inverter

Zinyn = f(t)

10
—— Zyn 1 IGBT

Zingn [K/W]

0.14
i: 1 2 3 4
(KW 0.074 0173 0.526 0.527
tfsl:  0.0005 0.005 0.05 0.2
0.01 T T T T
0.0001  0.001 0.01 0.1 1 10

ts]

Les coefficients de Foster ne doivent pas étre utilisés a moins que la température du boitier
du dispositif ne soit maintenue constante. En raison des condensateurs connectés en série dans

le réseau de Foster, les variations de température a l'extrémité du boitier se propagent
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immédiatement a I'extrémité de la jonction, rendant la réponse transitoire invalide. Si la
température du boitier n'est pas constante, il est préférable de représenter I'impédance thermique
jonction-boitier a I'aide d'un réseau de Cauer du premier ordre, comme illustré dans la figure ci-

dessous.

- 1 o
/%\ Device 'i C
I losses I

La résistance peut étre obtenue directement a partir de la courbe d'impédance thermique. La
courbe d'impédance thermique transitoire correspond, en théorie des systémes, a la réponse en
échelon et contient donc la description thermique complete du systeme. L'équation pour la

résistance thermique est :

Ty = T;(0)

Zrp(t) = P
1

ou Tj; est une température stationnaire a laquelle le composant est d'abord chauffé avec une
dissipation de puissance définie P, , et Tj; (t) est la tempeérature de refroidissement au fil du temps
aprés que la dissipation de puissance soit réduite a zéro. La courbe d'impédance thermique
transitoire pour la diode est montrée dans la figure ci-dessous. Cette courbe est utilisée pour

modéliser I'impédance thermique de la diode de corps.

10

R
11 0.63xR
z
M
0.1
[ 2 3 4
ri[K."W]: 0.123 0.264 0.594 0468
tfs]: 0.0005 0.005 0.05 0.2
0.01 T T T T
0.0001 0.001  0.01 0.1 1 10 t[s]

.
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La capacitance est calculée en utilisant:

C=1/R
ou 1, la constante de temps, est mesurée comme le temps nécessaire pour que la résistance
atteigne 63 % de sa valeur finale.

e Pour entrer I'impédance thermique de I''GBT, cliquez sur l'onglet Impédance

Thermique. Entrez les quatre parameétres de Foster fournis par la fiche technique
(Fig. 5.46).

Manufocturer: Part rumber: Type:
Infineon F4-S0R06W IE3 |1eeT

Tunonkss  Tunoffless  Conductonloss  Therm, mpedance  Variables  Custom tables  Comment

1 2 3 a
R 0074 KW 0ITIKW 0526 K/W 0527 KW

000055 0.0055 0055 025

Convert to Cauer

o0 o | [

» Sauvegarder le modéle thermique :

‘ 5] C:/Users/F4-50R06W1E3_igbt.xml
File Edit
Save

Save as...

Generate report...

» Ajout du modele produit au chemin de recherche thermique de PLECS

e Aprés avoir enregistré le modele, vous devez l'ajouter au chemin de recherche
thermique de PLECS. Cela vous permet d'utiliser le modele produit dans vos
simulations facilement et rapidement. Cliquez sur Préférences de PLECS pour

ajouter le modele produit au chemin de recherche thermique de PLECS.

e Allez dans I'onglet Thermique, puis cliquez sur le bouton +. Aprés avoir cliqué sur
le bouton +, PLECS ouvre la fenétre Sélectionner un répertoire. Allez dans le dossier
ou vous avez enregistré le modele et cliquez sur le bouton Sélectionner le dossier
dans la fenétre Sélectionner un répertoire. Cela ajoute le chemin du modéle produit
au chemin de recherche de description thermique de PLECS.
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L inverter bipolar_1 ) PLECS Preferences b4
fle it View Simuation Format
New...
Open. Cirls O

Open Recent o Thermal description search path:
Import from Blockset...

General  Libraries Thermal Scope Colors Updates

Close CtrleFd

Save CtrsS
Save as...

Export schematic...  Ctrle ShifteE

Circuit permissions..

D« % 1+

Print P
Page setup.. Ctrle ShifteP

PLECS Preferences...

PLECS Extensions. E Cancel Aoply Help

Quit PLECS

e Une fois I'emplacement du modéle ajouté au chemin de recherche de description
thermique de PLECS, vous pouvez l'ajouter a vos simulations en utilisant I'option
Depuis la bibliothéque. Ajoutez le modéle thermique produit a tous les IGBTs a

I'intérieur du modele du sous-systéme avant de continuer.

[ Block Parameters: Inverter_bipolar_1/Full-Bridge In... X
18T
The IGBT is closed whie 3 non-zero gate signal s appled. The
device can conduct current orly from collector to emitter,

Parameters  Themal  Assertons

Thermal descrpton:
Intal temperature: From library... » F4-SOR0GWIE3_igbt
- By reference
New thermal description...
oK Cancel Apgly Hep

» Mesure des pertes :

Nous sommes préts a mesurer les pertes de I'onduleur. Comme point de départ, supposez
une température du dissipateur thermique de 80°C dans le pire des cas. Pour régler la température
du dissipateur thermique a cette valeur, placez un composant Dissipateur thermique sur le sous-
systeme de lI'onduleur en pont complet. Réglez la capacité thermique du dissipateur a 0 J/K et
utilisez un composant source thermique a température constante pour définir la température du
dissipateur thermique. Réglez également les températures initiales des dispositifs a la méme
température que la température initiale du dissipateur (par défaut, les températures initiales sont
de 0°C).

0 Ubcary Browser  — o X
e Welow. N [0 Block Parameters: Invertes bipolar_2/Heat Sink x
Sngle-phase, one-stage mverter Heat Sk Heatsnk
- HStox
The Heat Sink absorbs the thermal losses disspated by the
Fulndge Inverter L:0.75¢3 Components with 1 boundarie. At e tame e it efnes
Oy n sotherm environment and propagates it temperature to
Ve (13 ¢ » t ol || puelciesn]
v: = nr
Tl P—
! » i 10
Ther v | T Thermal capactance:
5 Openkop T o o
Thermal Capactor voitage control ——u@ Initial temperature:
£ Themai Capactor (Grounded) , [ i :‘" LB gy Inverter B B
& Outputs
theta Symmetrical »
P
fo:16e3 L -:I
L :‘-
b o] [ (] s
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) Block Parameters: Inverter_bipolar_2/Tambient X
Single-phase, one-stage inverter Heat Sk Constant Temperature (Grounded)

, one-s e, R
Generate a constant temperature.

Ful-Bridge Inverter 10,753 L:0.5¢3
Lm l W\‘_@ Parameters  Assertions
v;vﬁ#) r#} GF— 'I~c:z.aee QR; 176 Q%)L@ - @
‘ Open loop \—AT/
voltage control ’ + Tambient .@
m = &T;w

theta

o[ ot | )

Pour plus de détails sur les modeles thermiques des diodes et les mesures thermiques,
référez-vous a [180], [181].
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