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Introduction générale

Introduction générale

De nos jours, 1’utilisation de 1’énergie ¢électrique fait partie de notre quotidien (chargeurs de
téléphones, appareils €lectroménagers, traction ferroviaire,...) et se décline sous différentes
formes : continue (DC) ou alternative (AC). Cette énergie électrique est fournie pour un
niveau de tension (ou de courant) imposé et qui ne correspond pas toujours aux besoins de
consommation d’énergie des récepteurs. Les convertisseurs de puissance ont ainsi vu le jour,
pour répondre a ce besoin de conversion de 1’énergie électrique. Parmi ces convertisseurs, une
famille permet une conversion AC-AC, pour laquelle les variateurs de vitesse sont un
exemple d’application. Leur fonction consiste a contrdler le couple ou la vitesse des machines
polyphasées (synchrone, asynchrone, réluctance variable...).

Le principe de fonctionnement des variateurs de vitesse repose sur le découpage, a des
fréquences de plus en plus élevées, des grandeurs électriques (courant — tension). Cette
montée en fréquence est & I’origine de perturbations électromagnétiques qui se propagent dans
I'environnement au travers des conducteurs de puissance ou sous la forme d’ondes
¢lectromagnétiques par effet de rayonnement. Ces perturbations sont susceptibles d’entrainer
le dysfonctionnement des appareils électriques voisins. C’est pourquoi, les équipements
électroniques sont soumis a des normes de compatibilité électromagnétique (CEM) qui
spécifient d’une part des niveaux d’émissions par les sources de perturbations a ne pas
dépasser générées, et d’autre part des niveaux de susceptibilité (ou d'immunité) pour les
victimes de ces mémes perturbations.

La réduction des perturbations électromagnétiques conduites est généralement réalisée au
travers de filtres passifs dont le volume et le colt sont un inconvénient majeur pour un
industriel. De plus, ces filtres constituent une solution palliative aux problemes de
perturbations électromagnétiques, et ne s’attaquent pas a la source de ces perturbations, a
savoir les grandeurs électriques découpées par les variateurs de vitesse. Il est donc intéressant
d’étudier d'autres méthodes de réduction des perturbations électromagnétiques en agissant
directement sur la source des émissions. L’objectif final étant la réduction du volume des
éléments de filtrage qui demeureraient nécessaire a la mise en conformité au regard des
normes.

C’est dans cette optique que s’inscrit le travail de cette these, initiée au sein de Schneider
Electric Inverter! et au Laboratoire d’Electrotechnique et d’Electronique de Puissance (L2EP)
de Lille, en vue de réaliser un variateur de vitesse a faible émission électromagnétique, dans le
cadre du programme Drive Low Harmonics?. Ce programme vise & réduire drastiquement les
harmoniques basses fréquences génerées par les variateurs de vitesse sur le réseau électrique.
La spécificité du variateur de vitesse étudié dans le cadre de ce travail est qu'il posséde un

redresseur MLI a absorption sinusoidale, aussi connu sous le nom d’Actif Front End (ou
AFE).

L Et plus précisément au sein de la branche européenne de Schneider-Toshiba Inverter, joint-venture entre
? Variateur de vitesse générant peu d”harmoniques de courant sur le réseau électrique

(2]
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Introduction générale

L’utilisation d’un variateur de vitesse a AFE entraine un découpage des tensions du réseau qui
s’ajoute a celui de I’onduleur, et donc une pollution électromagnétique plus importante, en
comparaison avec un variateur de vitesse utilisant un redresseur a diodes. La démarche
adoptée dans ce manuscrit, consiste en une réduction de la tension de mode commun générée
par I’ensemble AFE + onduleur au travers d’une stratégie de modulation dédiée. Cette
stratégie vise, entre autres, a synchroniser les fronts de tension durant les commutations de
I’onduleur avec ceux de I’AFE. La conséquence directe est une réduction de la source des
perturbations conduites caractérisée par la tension de mode commun.

L’étude de cette nouvelle stratégie de modulation est réalisée au travers de ce manuscrit qui
décompose de la fagon suivante. Un premier chapitre est consacré a 1’état de I’art des
solutions de réduction des perturbations électromagnétiques existantes. Dans un second
chapitre, la stratégie de modulation est présentée au travers de son algorithme décisionnel.
Puis, dans un troisieme chapitre, les conséquences de la synchronisation des commutations
imparfaites sont étudiées a 1’aide de simulations, qui utilisent de nouveaux modé¢les simplifiés
de commutations de transistors. Finalement, le dernier chapitre est dédié a la validation
expérimentale de la stratégie de modulation proposée, a I’issue de laquelle des voies
d’amélioration des variateurs de vitesses au regard des problématiques CEM ont été
identifiées.

(3]
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Chapitre 1 :

Perturbations electromagnétiques dans les variateurs de
vitesse
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o% variation de vitesse permet de controler la vitesse des machines électriques

tournantes [Hippner1992]. Ce controle est assuré par la création d’un systéme de tensions
triphasées de fréquence et d’amplitude ajustables ; alors méme que le variateur est alimenté
par le réseau ¢€lectrique dont 1’amplitude et la fréquence sont considérées comme fixes. La
transformation de I’énergie électrique est opérée par un découpage des tensions et des
courants. Le découpage de ces grandeurs électriques est a 1’origine de perturbations
électromagnétiques en haute fréquence, qui se propagent au travers des conducteurs (courant)
ou par rayonnement (champ magnétique et électrique) et peuvent provoquer le
dysfonctionnement d’autres équipements électriques voisins. Par conséquent, le niveau de ces
perturbations conduites et rayonnées est fixé par des normes de compatibilité
électromagnétique (CEM) auxquelles les industriels doivent se conformer. La recherche de
solutions pour la réduction de ces perturbations est donc un enjeu de taille pour la variation de
vitesse. Dans le cadre de ce travail de these, nous nous intéresserons uniquement aux
perturbations conduites.

Dans ce chapitre seront présentées les différentes perturbations engendrées par les
convertisseurs statiques dans le cadre d’une application industrielle de type variateur de
vitesse. Afin de réduire ces perturbations, les différentes solutions existantes dans la littérature
seront détaillées. Ces solutions permettent soit de se prémunir des effets négatifs engendrés
par les convertisseurs de puissance par une action directement sur la source de perturbation ou
bien par une réduction des émissions vers le réseau d’alimentation (ou le moteur alimenté) via
I’utilisation de filtres.

Le choix de la structure du convertisseur est un élément déterminant pour les aspects CEM.
Dans le cadre de ce travail, une structure de conversion composée d’un redresseur MLI et
d’un onduleur sera étudiée, car elle nous parait tres avantageuse en termes de génération de
perturbations vers le réseau électrique. Cette structure permet en plus une bidirectionnalité de
la puissance et le contréle de la tension du bus continu. Ce chapitre met également en lumiére
I’intérét des stratégies de modulation (MLI) pour la réduction de perturbations
électromagnétiques conduites et plus particulierement celles de mode commun.

1. Perturbations électromagnétiques (PEM)

Un convertisseur de puissance est toujours interconnecté a différents éléments, en
I’occurrence une source et une charge a minima, cet ensemble forme un systéme électrique.
Dans le cas d’un variateur de vitesse, le convertisseur est connecté entre le réseau électrique et
le moteur électrique. Cette interconnexion des éléments permet la circulation de parasites au
sein du systéme électrique sous la forme d’une énergie. Cette énergie parasite est appelée
perturbation électromagnétique.

Dans ce paragraphe sera présenté 1’origine des PEM, les différents couplages ou chemins de
propagation et les effets liés aux perturbations électromagnétiques dans le cas des variateurs
de vitesse. Seront également présentés les moyens de quantifier ces perturbations et les
limitations normatives applicables a la variation de vitesse.

(8]
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1.1. Définitions

Les perturbations ¢lectromagnétiques sont issues de phénoménes qui peuvent étre d’origine
naturelles (foudre, rayonnement cosmique). En revanche, depuis les siécles derniers, 1’activité
humaine est a I’origine de nouvelles sources de perturbations.

Les sources de perturbations d’origine humaine peuvent ainsi étre divisées en trois
catégories :

e Tout d’abord, les sources liées aux moyens de communication (radio, téléphones
portables, radar). Ces sources ont ainsi éte créées dans un but spécifique.

e Ensuite, les sources de perturbation issues de la conversion de puissance (alimentation
des moteurs électriques, éclairage fluorescent, systémes eélectroniques). Pour ces
sources, I’émission de perturbation n’est qu’une conséquence intrinseque de leur
fonction premiére. En ce sens, ces sources sont indésirables.

e Etenfin les décharges électrostatiques

Les variateurs de vitesse entrent dans la seconde catégorie et en fait une source de PEM pour
laquelle une connaissance et une quantification des niveaux des émissions qu’ils générent sont
nécessaires.

1.1.1. Généralités sur les perturbations électromagnétiques

Pour faire face, entre autres, a des contraintes de réduction du volume des éléments de
filtrage, des pertes, et des nuisances sonores, les industriels ne cessent d’augmenter a la fois la
vitesse de commutation et la fréquence de découpage des variateurs des vitesses. Ces
augmentations sont a 1’origine de perturbations électromagnétiques hautes fréquences (HF)
géneérées par les convertisseurs de puissance, on parlera de source de perturbations. Par HF,
on sous-entendra le contenu spectral a partir de 150kHz. Ces perturbations sont a 1’origine de
dysfonctionnements des équipements voisins comme par exemple le déclenchement
intempestif des protections différentielles ou encore un vieillissement prématuré des
équipements. On parle alors de victime (Figure 1.1).

Ces perturbations vont se propager via différents chemins, pour agresser la victime. lls
peuvent étre divisés en deux catégories :

e les perturbations rayonnées pour lesquelles les chemins de propagation se situent dans
I’air (champ magnétique et électrique). Selon la norme CEM (CEI 61000 par exemple),
les harmoniques considérés sont dans une bande de fréquence comprise entre 30MHz et
1GHZ,

e les perturbations conduites pour lesquelles les chemins de propagation sont des liaisons
filaires entre la source de PEM et la victime (cables, pistes, plan de masse...). Selon la
norme CEM, la bande de fréquence de ces perturbations est comprise entre 150kHz et
30MHz.

® Ces gammes de fréquences sont données par les réglementations en vigueur (normes) dans le cadre de la
variation de vitesse. Ces dernieres seront détaillées au paragraphe 1.3.2.

(9]
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Figure 1.1 : Principe d'analyse CEM

Il faudra donc se prémunir d’éventuels dysfonctionnements des équipements a proximité des
convertisseurs, connaitre et maitriser ces chemins de propagation pour assurer le bon
fonctionnement du systeme, ou selon la norme, assurer la compatibilité électromagnétique
(CEM) de I’ensemble. Cette compatibilité ¢lectromagnétique se définit donc comme 1’art de
faire coexister les sources de PEM et les victimes en assurant le bon fonctionnement de tous.

Si les chemins de propagation des perturbations sont a la fois rayonnés et conduits, seul
I’impact et la réduction des perturbations conduites seront étudiés dans le cadre de ce travail
de these. Ce choix est conditionné par la solution de réduction des perturbations envisagée et
la difficulté a évaluer les conséquences sur les perturbations rayonnées.

1.1.2. Courant de mode commun et de mode différentiel

Les perturbations conduites de mode commun (MC) et de mode différentiel (MD) sont
mesurables au travers des grandeurs électriques qui transcrivent les phénomeénes de
propagation a travers les conducteurs qui relient le convertisseur (source de PEM) au réseau
électrique et a la charge (les victimes) comme présenté sur la Figure 1.2. Les conducteurs
permettent, d’une part la circulation des courants destinés a 1’alimentation des équipements
électriques, on les nommera conducteurs de puissance ; et d’autre part la protection des
personnes, ce conducteur est connu sous le nom de « fil de terre ». En fonction du chemin de
propagation des PEM, on parlera de courants de mode différentiel (imp) si ces derniéres
circulent d’un conducteur de puissance a un autre ; ou de courants de mode commun (imc)
dans le cas ou le chemin de propagation comprend a la fois les conducteurs de puissance et la
« terre ».
iMp = b
2 (Eq 1.1)

iMC = i1+i2

Notons que 1’appellation « terre » ne comprend pas que des conducteurs au sens filaire mais
aussi d’autres éléments tels que la carcasse des machines tournantes, le blindage de certains
cables, les radiateurs des convertisseurs. ..

[10]
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Figure 1.2 : Chemin de propagation des courants de mode différentiel et de mode commun - systeme monophasé (a) et
triphasé (b)

Dans le cas d'un variateur de vitesse triphasé (Figure 1.2.b), la définition du courant de mode
commun® et de mode différentiels dépend de iy, i, et is.

P
3 (Eq 1.2)

iMC :i1+i2+i3

De plus, il existe différents couplages entre les chemins de propagation de mode différentiel et
de mode commun appelé transfert de modes. Les perturbations de mode commun sont les plus
difficiles a maitriser, car les liaisons a la «terre » sont dans tous les cas liées a des
phénomeénes de couplage HF (capacités parasites, inductances mutuelles) dans I'ensemble du
systeme. Dans la suite de ce travail, les perturbations liées a la propagation des courants de
mode commun seront étudiées en raison de difficultés évoquées et, car elles représentent la
majeure partie des émissions conduites.

1.1.3. Surtensions en sortie des variateurs de vitesse

Outre l'apparition des courants perturbateurs HF [Skibinski1999], une autre perturbation est
liée a la tension appliquée au moteur dans le cas d'un variateur de vitesse. Ce phénoméne, dit
de surtensions, est présent sur les moteurs lors de ’utilisation de cables longs entre ce dernier
et le convertisseur statique. Les surtensions qui apparaissent aux bornes des moteurs sont le
résultat de perturbations de mode différentiel (tension entre deux conducteurs d’alimentation),
et deviennent problématiques lors de 1’utilisation de cébles de grande longueur, typiquement a
partir de quelques dizaines de métres (Figure 1.3). Sur cette figure T, est le temps de
propagation de la tension Ve a travers le cable. Ces phénomenes sont mis en lumiere par
I’application de la théorie des lignes de transmission [Moreira2002 ; Jiangbiao2011]. Une
tension d’amplitude E, entre phases, transmise depuis le convertisseur a travers le cable de
liaison vient se réfléchir sur le moteur avec une amplitude de E. La conséquence est
I'apparition aux bornes du moteur d'une tension égale a 2E (Figure 1.3.b) soit le double de la
tension d'alimentation.

4 T , . . N
La définition du mode commun adoptée ici est a mettre en rapport avec la mesure des courants de mode
commun réalisée au chapitre 4 par une mesure simultanée des courants issus des trois phases d’alimentation.

[11]
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Figure 1.3 : Tensions aux bornes du cable triphasé (a) et formes d'ondes des tensions (b)

Cependant, une tension deux fois plus élevée n'entrainera pas toujours une dégradation
prématurée des isolants des enroulements [Guptal990] et n’impacte pas, de ce fait, la durée
de vie du moteur’.

1.2. Analyse des problemes de PEM

Comme nous 1’avons vu au paragraphe 1.1.1, pour qu’il y ait interférences électromagnétiques
et dysfonctionnement du matériel environnant, il faut [’association conjointe de trois
éléments :

e Une source de PEM
e Un chemin de propagation
e Une (ou des) victime

Ces trois protagonistes seront détaillés dans le cas de I’utilisation d’un variateur de vitesse
composé d’un redresseur de type pont de diode et d’un onduleur deux niveaux de tension
comme représenté sur la Figure 1.4.

Variateur de vitesse

A
~
Redresseur . Onduleur
Bus contmu
' R Moteur
Réseau )S JS I_ZE:HI_ | Cable long
I
------- —)I— —>— E/2 Alp——~f— N
-------- >E——— Lo = —
| T C
--------- —)3— —— | — E/2 _— s —
T_1 . @

ImMD
Source de perturbations

Figure 1.4 : Circulation des courants HF dans un variateur de vitesse

5 . . . 7 7 . . , .
En revanche, si le niveau de tension est plus élevé que 2E, rien ne garantit que la durée de vie du moteur ne
soit pas impactée.

[12]
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1.2.1. Source de perturbations

Dans le cas des variateurs de vitesse, le courant de mode commun trouve son origine dans les

variations des tensions en sortie de I’onduleur A, B, C et le point milieu du bus continu O

(Figure 1.4). Ainsi, cette tension, que 1’on définira comme tension de mode commun V¢,

s’exprime comme le tiers de la somme des tensions entre phase et le point O du bus continu.
_ Va0 +Veo +Veo

Ve = 3 (Eq 1.3)

Cette tension peut étre assimilée a celle entre le neutre du moteur et le point milieu du bus
continu. Mais du fait de la présence des éléments parasites du cable et du moteur, cette
relation ne permettrait qu’une évaluation de la tension de mode commun pour des basses
fréquences. A ’avenir, lorsque nous parlerons de la tension de mode commun cette derniere
sera définie par 1’équation 1.3.

De plus, le comportement HF des convertisseurs de puissance est hautement dépendant de la
fréquence de commutation [Costal995]. Dans le cas de 1’onduleur MLI, les commutations des
interrupteurs de puissance sont source de perturbations HF contrairement au redresseur a
diodes qui ne génere que des perturbations basses fréquences. Ainsi, la pollution générée par
I’onduleur est liée a I’utilisation des composants de puissance en commutation. La
commutation consiste a passer d’un état bloqué a un état passant (et lI'inverse) dont 1’effet
dans le cas d’un onduleur de tension est la génération de tensions sous la forme d’impulsions

(Figure 1.5.a).
r A
V o 2 s
A i ‘ l | ‘
ET = - 40 dB/déc
il H
S | \”
. 5 | I
EL I
0 A i < | |
) Tp g :Tm:r: 1
_ T,
T
1 Fréquence (log)
=
(a) (b)

Figure 1.5 : Représentation d’une impulsion de tension (a) et sa réponse fréquentielle (b)

Si I’on suppose que la tension de mode commun est un signal carré, alors son contenu spectral
décroit avec une pente égale a - 20dB par décade. En reéalité, la forme de ces impulsions est
celle d’un trapéze dont les temps de montée (t) et le temps de décente (tq) représentent le
caractére non idéal des interrupteurs de puissance (une variation instantanée de la tension est
physiquement irréalisable). Ainsi, en plus de la décroissance de - 20dB par décade, une

[13]
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seconde decroissance de - 40dB par décade a lieu au-dela d’une fréquence égale a %tm

(Figure 1.5.b).

Une augmentation des temps de montée diminue donc le niveau de perturbations de mode
commun. Cette action ne va pas dans le sens de réduction des pertes thermiques des
convertisseurs de puissance pour lesquelles, on privilégiera les commutations les plus rapides
possibles mais qui occasionneront, de ce fait, une élévation du niveau de perturbations
électromagnétiques. Ainsi, nous aurons a optimiser deux parametres antagonistes:
augmentation du rendement et diminution de la pollution électromagnétique des
convertisseurs.

En réalité, la tension de mode commun générée par un onduleur MLI ne se limite pas & une
simple impulsion de largeur fixe mais a un enchevétrement des trois impulsions générées par
les trois phases de I’onduleur (Figure 1.6). De plus, d’une période de découpage T a I’autre, la
forme de cette tension varie. En revanche, le comportement fréquentiel de cette tension de
mode commun reste similaire a celui d’'une impulsion seule.

VMC

Moteur I
Onduleur 2
Al VAo 1 ,
- — ?— — v - E6
O]: E/2 J B BO _| I_ g 0
?E/Z C Veo [1 > e
-E/2

Temps (ms)

Figure 1.6 : Tension de mode commun générée par un onduleur MLI
1.2.2. Couplages: chemins de propagation

Le courant de mode commun est d0 aux capacités parasites excitées par les variations (dv/dt)
de la tension de mode commun [Son2002]. Cette derniére évolue par paliers d’une valeur
égale a % Ces capacités sont présentes sur toute la chaine de puissance (blindage des

cables, modules de puissance, carcasse des moteurs, ...) et permettent le retour du courant par
le conducteur de terre (Figure 1.4).

En particulier, les capacités parasites de 1’onduleur se situent & méme le composant de
puissance que ce soit le transistor ou la diode, et sont de moindre importance que les capacités
parasites liées au cable ou encore a la machine. Ainsi, on peut supposer que le courant de
mode commun circule essentiellement par les capacités parasites entre phases et cable de terre
(en absence du plan de masse). Ces capacités peuvent étre dissociees en deux catégories a
savoir les capacités entre le bus continu et le radiateur connecté a la terre et celles entre les
phases et le dissipateur relié a la terre (Figure 1.7).

[14]
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Figure 1.7 : Représentation des capacités parasites pour un bras d’onduleur deux niveaux

Notons que du fait de la nature capacitive des chemins de propagation, ’amplitude des
courants de mode commun est hautement dépendante de la raideur des fronts de tension de
mode commun ainsi que de I’amplitude de ces derniers. Ces courants vont ensuite perturber
les appareils connectés sur le méme réseau électrique que le variateur de vitesse.

1.2.3. Les victimes

Dans le cas d'un variateur de vitesse, deux victimes sont a déplorer, il s’agit de la charge
constituée d’un moteur électrique et du réseau électrique.

e Le moteur électrique

Au sein du moteur, une partie des courants de mode commun circule par les capacités
parasites Csc (Figure 1.8.b) entre les enroulements et la carcasse de la machine mise a la terre.
Ces «bearing currents » [Shaotang1998 ; Charoy2007] peuvent étre associés a des
phénomenes de claquage dans les roulements de la machine. Ces derniers sont dus a la tension
de I’arbre moteur V,, générée par la présence de capacités parasites Csr entre le stator et ce
dernier. Cette tension augmente jusqu’a un certain niveau puis s’annule violemment par un
effet de décharge électrostatique a travers la carcasse de la machine connectée a la terre. Les
roulements de la machine présents entre 1’arbre et la carcasse du moteur subiront cette
décharge : on parle d’« Electric Discharge Machining » ou EDM (Figure 1.8.b).

[15]
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Figure 1.8 : Représentations d’un moteur vu en coupe (a) et des capacités parasites au sein d’un moteur (b)

Cette décharge dépend principalement de la nature du lubrifiant utilisé pour limiter les
phénomeénes de friction entre les roulements et les parties statiques, et posséde un pouvoir
d’isolant électrique [ABB2005] pour lequel on définit une tension minimale de claquage de la
pellicule de lubrifiant. Ce minimum varie en fonction de la température et de 1’épaisseur de la
pellicule de lubrifiant. Si la tension d’arbre, V,, dépasse cette limite un courant destructif (qui
est lié a la décharge de 1’énergie contenue dans Crc) traverse les roulements. La répétition de
ce phénomeéne entraine un défaut de forme et une dégradation des roulements dls aux
frottements plus importants ce qui entrainerait une diminution de la durée de vie des moteurs.
Il n’y a pas de normes ou de recommandations du constructeur sur le phénoméne de bearing
current, mais leur réduction est vue comme un gage de qualité du variateur quant a la
protection des moteurs.

e Le réseau électrique

Les courants présents dans le conducteur de terre peuvent se reboucler par le réseau, par
I’intermédiaire des transformateurs (Figure 1.9). Et on considérera, par la suite, que seules les
perturbations de mode commun sont problématiques du fait de la multitude de chemins de
propagation. Les perturbations de mode différentiel sont considérées, pour leur part, comme
étant plus facilement maitrisables.

Variateur de vitesse
A

' N\
. Moteur
Réseau Redresseur Bus continu Onduleur Cable long

Ryt

Figure 1.9 : Victimes des courants de mode commun
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Les PEM vues par le réseau electrique sont la source des probléemes de compatibilité
électromagnétique car plusieurs appareils électriques peuvent étre connectés a ce méme
réseau et les perturbations peuvent se reboucler par ces appareils. C’est pour cela que des
normes existent, elles ont pour objectif de limiter la pollution électromagnétique vers les
réseaux électriques.

1.3. Mesure des perturbations conduites

Le probléme majeur pour la mesure de la pollution électromagnétique des réseaux concerne la
répétabilité de ces derniéres. En effet, le niveau de courant de mode commun circulant par le
réseau électrique est dépendant de I’impédance de ce dernier, ainsi un protocole de mesure
doit étre utilisé afin de standardiser la mesure des PEM conduites.

1.3.1. Protocole de mesure des PEM

Dans le but de garantir la répétabilité des mesures CEM, la norme exige I’utilisation d’un
filtre spécifiqgue nommé « Réseau Stabilisateur d'Impédance de Ligne » (RSIL). Ce dernier est
placé entre le réseau d'alimentation et le convertisseur (Figure 1.10), et permettra une mesure
avec une impédance de 50Q entre chaque phase et la terre sur toute la plage de fréquence de
la bande des émissions conduites [Dan2008]. Ainsi seront pris en compte les courants a hautes
fréquences de mode commun et de mode différentiel, nécessaires dans le cadre d’une
évaluation normative des perturbations conduites.

Variateur de vitesse
A

fR d Ondul ur
Réseau edresseur o o ontiny Onduteur Cable long

KA+ §§}

RO e R L

Moteur

]

AHHD g
o
=
————
———{—
<"
2

Figure 1.10 : Dispositif de mesure de perturbations électromagnétiques

La mesure des PEM est faite entre les bornes de chacune des résistances 50Q a I’aide d’un
récepteur de mesures CEM. Et est réalisée sur toute la bande de fréquence correspondant aux
perturbations conduites avec une bande passante typiquement fixée a 9kHz. De plus, le
récepteur de mesure permet 1’acquisition de trois types de mesures.

e La premiere basée sur un détecteur créte « peak » qui mesure 1’amplitude maximale sans
prendre en compte si celui-ci se répéte ou s’il s’agit juste d’un événement ponctuel sur la
durée d’acquisition.

[17]
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e La seconde s’appuie sur un détecteur moyen « average » qui a pour but de moyenner
I’amplitude mesurée pour chaque fréquence pendant la durée d’acquisition.

e Et la derniére est basée sur un détecteur quasi-créte « quasi — peak » qui permet de rendre
compte du caractere répétitif dun pic d’amplitude élevé a une fréquence donnée. Il s’agit
la d’une mesure qui se situe entre la valeur moyenne et la valeur créte.

Les valeurs mesurées par le récepteur sont données en décibels microvolt (dBuV) et se
calculent de la fagon suivante :

mesure(dByV):ZOIo{V\C/ﬂJ (Eq 1.4)

0

e V, tension de référence égale a 1uV
e Vcem tension mesurée par le récepteur de mesures

D’un point de vue normatif, seules les mesures en quasi-créte et moyen sont utilisées pour la
mise en conformité des variateurs de vitesse. En mode commun, I’ensemble variateur, charge
et RSIL peut étre simplifié en supposant que le bus continu peut étre assimilable a un court-
circuit en hautes fréquences, que le cable et la charge ne sont composés que de capacités a la
terre et que le RSIL est équivalent a une résistance égale a 16,7Q, valeur approximée de
50Q/3 (Figure 1.11).

Source de perturbations

/_H
70
<

Vme

16’79 [] Cphase_res—terre

Cbus-terre Cphase_mot—terre Cce‘\ble Cmo'(

Figure 1.11 : Circuit équivalent simplifié de mode commun d'un variateur de vitesse & pont de diode

Les capacités Cpys-terre €t Cphase-terre SONt liées aux modules de puissance et sont généralement
plus faibles que les capacités parasites du cable et du moteur. La distinction faite entre
Chus-terre €t Cphase_res-terre N’ pas lieu d’étre avec 1’utilisation d’un redresseur a pont de diode
mais nous verrons par la suite que pour les redressements MLI, cette simplification ne sera
plus valide. De plus, d’autres ¢léments parasites tels que des inductances peuvent apparaitre et
seront a 1’origine de résonances non prises en compte dans le modéle proposé. Pour la prise en
compte de tels phénomenes, des modeles plus complexes du cable [Weens2006], de la charge
[Schinkel2006] et du variateur [ Toure2006] peuvent étre utilisés.

[18]
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1.3.2. Normes appliquées a la variation de vitesse

Afin de garantir un niveau de PEM acceptable pour assurer le bon fonctionnement de tous les
appareils, il est nécessaire de limiter les niveaux d’émissions du variateur de vitesse. Les
normes CEM imposent des niveaux de perturbations maxima a ne pas dépasser. Dans
I’industrie, pour la commercialisation des produits, certaines normes doivent étre respectées,
c’est le cas des marquages UL ou encore CE qui donnent le droit de vendre des produits en
Amérique du Nord ou en Europe respectivement. Satisfaire a ces normes est donc une
nécessité pour la commercialisation des variateurs de vitesse dans notre cas. Parmi ces
normes, certaines imposent des limites de PEM pour une gamme de fréquences allant de OHz
a quelques centaines de gigahertz.

Dans le cadre de ce travail de thése, nous nous intéresserons plus spécifiquement a la
réglementation EN 61800-3. Cette norme impose, pour la variation de vitesse, un niveau
maximum d’émissions sur une plage de fréquences allant de 150kHz a 30MHz. Elle contraint
a un respect de gabarits en fonction de 1’environnement (résidentiel ou industriel) et du
courant (inférieur ou supérieur a 100A) absorbé par le variateur. Le gabarit représenté a la
Figure 1.12, et qui sera utilisé dans ce mémoire, est issu de la classe industrielle pour des
appareils consommant moins de 100A. Ce gabarit définit les limites de PEM mesurées a
’aide du récepteur de mesure CEM pour une mesure en détecteur quasi-peak.
Niveaux de

perturbation
(dBuv)
A

100

90

86

70

| | | | . Fréquences
| | I 7 (Hy
150k 500k 5M 30M

Figure 1.12 : Gabarit de la norme 61800-3 classe 3 pour une mesure avec un détecteur quasi-peak

Si la norme EN61800-3 est spécifiée pour les hautes fréquences (150kHz — 30MHz), la norme
EN61000-3-12 concerne les basses fréquences (de 100Hz a 2kHz). Cette derniere sera étudiée
plus avant lors du choix de la structure de conversion du variateur de vitesse.

S’ajoute a ces normes, des recommandations pour lesquelles la mise en conformité n’est pas
obligatoire. Dans le cas des surtensions appliquées aux moteurs, la National Electrical
Manufacturers Association (NEMA) fournit des informations sur les niveaux de surtension
maximum applicables a un moteur électrique. Typiquement, pour un moteur de 400V
alimenté par un variateur de vitesse, le niveau de tension maximum aux bornes du moteur
varie entre 1kV et 2kV selon la qualité de fabrication. Ainsi, il n’est pas rare de rencontrer des

[19]
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moteurs électriques de qualité médiocre, pour lesquels il sera important de ne pas dépasser les
niveaux de surtensions spécifiés.

De plus, a I’heure actuelle, il n’existe pas de normes spécifiques a la variation de vitesse entre
2kHz et 150kHz, mais cette absence de réglementation ne perdurera pas éternellement
puisque les harmoniques liées au découpage des variateurs de vitesse se situent dans cette
gamme de fréquences.

2. Meéthodes de réduction des perturbations conduites

La mise en conformité des variateurs de vitesse au regard des normes CEM en vigueur est un
enjeu important. Dans 1’optique de satisfaire aux critéres normatifs, des solutions ont été
développées afin de réduire les niveaux des PEM.

2.1. Topologie des convertisseurs de puissance

Comme indiqué précédemment, les PEM hautes fréquences sont liées a la forme
impulsionnelle des tensions découpées. L’amplitude de ces perturbations étant fonction de
celle des tensions en sortie du convertisseur, une solution consiste a diminuer les échelons de
tension en intercalant des sous niveaux (Figure 1.13) dans la génération des tensions de
chaque phase de sortie, car la tension de mode commun Vpc est fonction de Vao, Veo et Vco

(Figure 1.22.a).
V (dB
A e 8
20Iog[ij
v
E _________
| 20Iog[%j :
: 2 \
| | |
| |
B2 | | . o
| AE| | AER2 | : b
|
0 : | | ]
R — sri I S
| | p——
:< Fmt Fm2 =: T T Tl
T
(@) (b)
Figure 1.13 : Représentation de I’impact des échelons de tension (a) sur la représentation spectrale asymptotique (b) de la
tension

Il apparait que, plus ’amplitude de la tension découpée est faible, plus les niveaux de
perturbations le sont également. Cette réduction du contenu spectral est constante entre la

fréquence de découpage (%) et la fréquence de cassure de pente liée au temps de montée 7, .
Cette réduction est fonction du nombre de niveaux de tension mis en jeu N. Le passage de
deux (Figure 1.14.a) a trois niveaux de tension (Figure 1.14.b) permet une réduction de 6dB

du contenu spectral dans la plage de fréquences décrite précédemment. Entre les fréquences
décrites par les temps de montée ., etr,,, la différence se réduit jusqu’a obtenir la méme

signature spectrale au-dela de (%mz) sous I’hypothese de dV/dt identiques.

[20]
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L’ajout de niveaux de tension intermediaires passe par 1’utilisation de topologies dites multi
niveaux qui générent un nombre de niveaux de tension N > 2 [Bhagwat1983], contrairement
aux topologies utilisées généralement dans les variateurs de vitesse actuels (deux niveaux:
N = 2). Parmi les topologies multi-niveaux utilisées dans la variation de vitesse, on peut citer
notamment le NPC [Nabae1981], le « flying capacitor » [Carrere1996], ou encore la mise en
parallele de convertisseurs avec entrelacement [\VVafakhah2011].

""" Er i i
— Tension découpée l '
Fondamental ‘ § ‘ §

E/2

B2 ' ,,,,,, ; '

20 40 _EO 10 20 30 40

Temps (ms) Temps (ms)

10

a) (b)
Figure 1.14 : Tensgon entre phases fournie par un onduleur a deux (a) et trois (b) niveaux de tension

L’utilisation de topologies multi-niveaux permet aussi une réduction des surtensions
appliquées au moteur, car les échelons de tension entre les phases de la machine sont réduits.
Par exemple, le passage de deux a trois niveaux de tension permet de réduire d’un facteur
deux I’amplitude des fronts de tension générés par I’onduleur.

Finalement, une action sur la topologie du convertisseur permet une réduction des
perturbations hautes fréquences [Beltramini2010; Rasoanarivo2010] au détriment d’une
complexification suite a I’ajout de composants de puissance (transistors et diodes) et/ou
d’éléments passifs tels que des bobines. C’est pourquoi, ce type d’action est rarement utilisé
pour les variateurs de vitesses basse tension (réseau 230V et 400V) [Courault1999].

2.2. Filtrage
Un filtre permet la maitrise des chemins de propagation des PEM et peut étre compose :

e d’¢léments passifs tels que des bobines, des condensateurs, ou encore des résistances dont
les pertes par effet Joule limitent I’utilisation. On parle alors de filtrage passif. Cette
solution est largement employée dans le domaine industriel du fait de sa robustesse.

e QOu d’éléments actifs tels que des transistors, on parle alors de filtrage actif. Cette solution
nécessite un contrble dédié ce qui complexifie sa mise en ceuvre dans un systéeme. Cette
solution est efficace en basses fréquences.

Ces deux types de filtrage peuvent étre envisagés pour la réduction des PEM, avec pour
chaque perturbation sa solution de filtrage.
[21]
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2.2.1. Filtres passifs

Ces solutions de filtrage ont pour fonction la réduction de 1’amplitude des harmoniques par un
filtre « passe bas ». En somme, ces filtres ont pour fonction de réduire les harmoniques
indésirables et ne laisser passer que ceux correspondant a la source dalimentation.
Typiquement, ces filtres sont de type LC pour le filtrage des perturbations HF, et se
caractérisent par une fréquence de résonance f.es donnée par 1’équation 1.5.

fre =; (Eq 1.5)

27/ LC

Au-dela de cette fréequence de résonance, les harmoniques se retrouvent réduites par un
facteur de 40dB par décade. Par exemple, pour le filtrage des tensions découpées a 4kHz
(Figure 1.15.a), seul le fondamental est un harmonique désiré, les autres sont a atténuer.
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Figure 1.15 : Contenu spectral simulé d’une tension entre phases sans filtre (a) et avec filtre (b) atténuation du filtre (c)

Ainsi un filtre, dont la fréquence de résonance est correctement calculée (Figure 1.15.c),
permettra d’atténuer les harmoniques liés au découpage (Figure 1.15.b).

2.2.1.1.  Filtres pour les surtensions

@ Le filtre sinusoidal : ce filtre permet d’obtenir une tension entre phases sinusoidale
(Figure 1.16) en atténuant les harmoniques liés au découpage de la tension
[Hanigovszki2007]. 1l a ainsi I’avantage de supprimer les surtensions appliquées au moteur,
tout en gardant le fondamental. Outre le fait que ce filtre soit excessivement onéreux, il ne
résout pas les autres problémes liés aux PEM.

® Le filtre dv/dt : ce filtre limite les surtensions moteur comme le filtre sinusoidal mais ne
filtre pas tous les harmoniques, son but étant de limiter les dv/dt [Mart ro2011 ;
Acharya2010]. 1l est dimensionné pour une fréquence de résonance supérieure a la fréquence
de découpage. Le choix de cette fréquence permet de réduire le volume du filtre, mais
nécessite I’ajout de résistances pour amortir les oscillations aux fréquences de résonance.
Dans notre cas, il est utilisé par Schneider Electric pour ses avantages principalement dans le

[22]
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cas de cables de quelques dizaines de métres. Cette solution ne fait que ralentir les dv/dt et ne
peut étre utilisée indépendamment de la longueur du cable moteur. Par exemple, avec un
céble de plusieurs centaines de métres la limitation des dv/dt deviendrait si importante que les
tensions appliquées par I’onduleur ne seraient plus en adéquation avec le contréle des tensions
du moteur. Dans ce cas, seul un filtre sinus pourra donner des résultats probants pour le
filtrage du mode différentiel.

Onduleur Filtre sinus Cable long Moteur
- A o 00 S Ry S W A\
e T 2| R W
-4 T cC 'nr;ln | | .................
111
L1 I

Figure 1.16 : Utilisation d'un filtre sinusoidal
2.2.1.2.  Filtres de mode commun

Un filtre de mode commun est composé d’une bobine, ou les trois phases sont bobinées sur un
méme noyau magnétique de telle sorte que chaque phase crée un flux orienté dans le méme
sens. En revanche, comme son nom 1’indique, une telle bobine ne voit pas les courants de
mode différentiel (annulation du flux dans ce cas), en dehors des fuites qui créent une petite
inductance de mode différentiel d’environ 5% de la valeur totale de 1’inductance de mode
commun. Pour réaliser un filtre LC, des condensateurs de filtrage, qu’on connecte entre les
phases et la terre, sont ajoutés a la bobine de mode commun [Heldwein2011]. Ces
condensateurs, appelés Cy, ont la particularité de faire transiter un faible courant, pour des
raisons de protections des personnes. Le filtre de mode commun constitué¢ d’une bobine et de
condensateurs (3 Cx en étoile et en série avec 1 Cy) diminue I’amplitude du courant de mode
commun vu par les victimes, et peut étre placé en sortie ou en entrée du variateur de vitesse,
ou méme sur le bus continu. Suivant I'emplacement de ce filtre, la protection de la victime
(moteur ou réseau électrique) peut varier comme expliqué ci-apres.

Sur le réseau électrique: ce filtre est la solution de prédilection utilisée dans les variateurs de
vitesse actuels avec en étage d’entrée un pont a diodes [Hedayati2013]. 1l permet, avec I’ajout
de condensateurs reliant chaque phase a la terre, de créer un chemin de circulation des
courants de mode commun (Figure 1.17). En revanche, le moteur n’est pas protégé des
courants HF qui se referment par la terre. Voir méme, du fait de la faible impédance des
condensateurs du filtre HF, le courant de circulation dans le conducteur de terre (provenant du
variateur) peut étre plus important que dans le cas sans la présence du filtre. Une
augmentation du courant dans le conducteur de terre entrainera des problémes de PEM
rayonnées ainsi qu’un risque accru de décharges électrostatiques dans les roulements des
machines.

[23]
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Figure 1.17 : Filtre de mode commun sur le réseau

Sur le bus continu: cette solution est une extension du filtre de mode commun en entrée du
variateur de vitesse. Elle consiste a mettre en ceuvre un filtre de mode commun sur le bus
continu pour reboucler les courants de mode commun circulant entre le variateur et le moteur
[Lei2011; Vrankovic2009]. Cette solution est utilisée dans les variateurs de vitesses
composés d’un pont de diode en entrée qui ne génére quasiment pas de perturbations HF vers
le réseau. Le gain par rapport a la solution précédente est 1’économie d’un enroulement sur la
bobine de mode commun.

En sortie du variateur: ce filtre exploité par [Palma2002 ; Acharya2010] permet, en fixant le
potentiel du point commun des condensateurs de filtrage a la terre (Figure 1.18). Cette
solution limite ainsi ’amplitude des courants HF circulant dans le cable et le moteur, tout en
protégeant ce dernier. Ce filtre de mode commun en sortie de ’onduleur permet de soulager le
filtre en entrée du variateur (nécessaire pour la protection du réseau électrique).

Filtre mode

Moteur
Onduleur commun Cable long
[ ]
[R— L o o W N A N
g S i
—
_ | ISR o"2"2"2 Wl I S R I [P o,

i
il
1]

Figure 1.18 : Filtre de mode commun en sortie de 1’onduleur

Ces filtres sont destines a reduire les perturbations de mode commun dans la bande des PEM
conduites. En réalité, au-dela de quelques mégahertz, I’efficacité des filtres passifs est réduite
du fait d’¢léments parasites propres aux €éléments qui composent le filtre. L’inductance est

[24]
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supplantée par les capacités parasites inter spires (EPC) et les inductances série (ESL)
deviennent prépondérantes au-dela de quelques mégahertz pour les condensateurs. Le design
optimal d’un filtre pour toute la bande de fréquence des émissions conduites est, de ce fait,
tres complexe.

2.2.2. Filtres actifs

Filtres pour les surtensions: ces solutions mettent en jeu un circuit auxiliaire composé
d’interrupteurs de puissance, mais aussi d’éléments passifs de faible volume, dans le but de
réduire I’amplitude des surtensions [Ortega2004]. lls sont genéralement moins volumineux
que les filtres passifs, mais nécessitent un contréle spéecifique qui complexifie leur application
industrielle pour des contraintes de fiabilité notamment.

Filtres de mode commun: cette solution consiste & introduire une source en paralléle a la
source principale de perturbations grace a I’introduction, entre autres, d’inductances de mode
commun et d’interrupteurs de puissance supplémentaires pour la génération de fronts de
tensions (Figure 1.19) [Julian1999].

Vmci
e

Source de perturbations <

~

Vme

L

ZRéseau E

Cphase_fes-te"e Cbus-terre Cphase_mot-terre Ccélble Cmot

Figure 1.19 : Représentation simplifiée de mode commun d’une mise en opposition de sources de perturbations

L’objectif de cette solution étant que les deux tensions de mode commun s’égalisent
(Ve =Viyey). Par exemple, I’ajout d’un 4°™ bras a 'onduleur [Aizawa2010] permet de

générer deux niveaux de tension a opposer a une tension de mode commun qui en compte
quatre{—E,—E,E,E}.
2 6 6 2

Le résultat est une compensation partielle des variations de la tension de mode commun. Une
amélioration de cette solution consiste a complexifier la structure, jusqu’a la mise en
opposition d’un second onduleur, étudié par [JiangY S2009 ; Rajeevan2013 ; Shuo2010], dont
la tAche est uniquement de créer une tension de mode commun qui est 1’exact opposé de celle
crée par ’onduleur qui sert a alimenter le moteur.

[25]
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2.2.3. Conclusion sur les solutions de filtrage

Le filtre passif est, du fait de sa simplicité, la solution industrielle la plus couramment utilisée
pour la réduction des PEM. Toutefois, bien que robuste, il n’en demeure pas moins
volumineux et nécessite, pour chaque type de perturbations (surtensions, courants de mode
commun, courants de mode différentiel), une structure de filtrage adéquate multipliant de ce
fait le nombre de composants passifs et augmente le volume global du variateur de vitesse.
Notons tout de méme, qu’une augmentation de la fréquence de découpage des transistors
réduirait le volume des éléments passifs car la fréquence de résonance du filtre est plus
élevée. En contrepartie, cette augmentation des fréquences de découpage décalera les
harmoniques de découpage (d’amplitude ¢élevée) vers les plages de fréquence concernées par
des restrictions d’ordre normatif. Le filtre devra donc étre d’autant plus efficace pour
permettre I’atténuation de ces harmoniques. Il y a donc un antagonisme entre la réduction du
volume des solutions de filtrage et le niveau de perturbations a filtrer [Meynard2013].

2.3. Commutation des interrupteurs de puissance

Les solutions de filtrage et de modification de la topologie du convertisseur entrainent une
augmentation du volume global du variateur de vitesse et une complexification de la
commande des convertisseurs (plus de transistors a commander). Alors que, la réduction du
volume est, dans I’industrie, un enjeu de taille puisque les solutions de filtrages représentent
environ un tiers de I’espace occupé dans un variateur de vitesse. C’est pour cette raison que
d’autres solutions permettant de réduire les PEM sans l'augmentation du nombre de
composants ont été etudiées.
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Figure 1.20 : Représentation de I’impact des vitesses de commutation (a) sur la représentation spectrale asymptotique (b)
d’une tension trapézoidale

On constate que I’augmentation du temps de montée des fronts de tensions (le temps de
descente est considéeré égal), permet de décaler la fréquence de cassure de 1’atténuation des
perturbations vers les basses fréquences (Figure 1.20). De ce constat découlent les techniques
de réduction de la vitesse des commutations, qui permettent une atténuation plus rapide du
contenu harmonique des tensions découpées (Figure 1.13) et, a fortiori, des PEM générees.

[26]
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D’autre part I’action de « coucher » les fronts de tension aura un effet bénéfique sur les
perturbations rayonnées.

Les interrupteurs de puissance majoritairement utilises dans les convertisseurs des variations
de vitesse sont de type IGBT (Insulated Gate Based Transistor). Ces transistors peuvent étre
Vus comme 1’association d’un transistor bipolaire commandé par un MOSFET. Ils présentent
des propriétés en commutations que 1’on peut différencier pour la mise en conduction
(turn-ON) et le blocage (turn-OFF). Un exemple de commutation d’un IGBT sur une charge
inductive est donne Figure 1.21.a.

Vcea Ic, VCE1 iC’

A :
o alRM
|
| - .
: | |charge |charge
| }

|
|
|
|
|
|
|
i
|
Viel(th) :
|
|
|

1| to

Figure 1.21 : Structure du convertisseur abaisseur(a) formes d'ondes des courants et tensions d'un IGBT durant la
commutation turn—ON (b) et turn-OFF (c)

e Phases de commutation a la mise en conduction d'un IGBT

to a ty : la tension de grille Vg croit jusqu’a atteindre la tension de seuil Vge(th).
t; a t: le courant augmente linéairement (vision simplifiée) dans I’'IGBT jusqu’au courant de
recouvrement inverse de la diode de roue libre irm + icharge. PeNdant ce temps, la

[27]
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tension V¢ décroit Iégerement par excitation des inductances parasites au sein de
la maille de commutation (non représentées).

t, a t3: la tension V¢ diminue fortement lorsque la diode retrouve son pouvoir de blocage puis
Ve décroit plus lentement alors que la tension Vg est a peu pres constante (effet
Miller).

Au-dela de t3 : le transistor est en conduction.

e Phases de commutation au blocage d'un IGBT (simplifiées)

to a ty : la tension Ve décroit jusqu’au palier Miller.

t; a t : la tension V. monte en s’accélérant par la charge de Cyc dont la valeur diminue avec
I’augmentation de la tension V¢ (I’effet Miller).

t, a t3: le courant décroit brusquement lorsque la tension V. atteint la tension d’alimentation
E. Cette décroissance rapide du courant correspond a 1’ouverture de la « partie
MOSFET » de I’'IGBT.

t3 a ty: les porteurs minoritaires qui n’ont pas été évacués se recombinent. Ce courant a

décroissance exponentielle est appelé "courant de queue”.
Au-dela de ty: le transistor est bloqué.

2.3.1. Action sur les commutations des transistors

Augmentation de la résistance de grille: les transistors sont mis en conduction a partir de la
charge et la décharge de la capacité Cgye entre « émetteur » et « grille » dans le cas d’un IGBT.
Ainsi, une idee simple pour ralentir les commutations consiste & augmenter la résistance de
grille Rq pour limiter le courant de grille (Figure 1.21). Ainsi, des fronts de tension plus lents
permettraient, au méme titre que le filtre dV/dt, la réduction des surtensions aux bornes de la
machine. En revanche, cette méthode paie sa simplicité par des pertes par commutation
supplémentaires qui se traduiront par un échauffement plus important des transistors et donc
par la mise en ceuvre de moyens d’évacuation de ces pertes (refroidissement a eau, radiateur
plus volumineux, ...).

Action sur la capacité Miller: lors de la charge et la décharge de la capacité Cy s’ajoute la
charge et la décharge de Cgs (Figure 1.21.a) appelée aussi capacité de Miller. Cette capacité
pendant qu’elle se charge limite la charge de la capacité Cg entrainant ainsi le ralentissement
de la commutation. Ainsi, une solution pour ralentir les temps de montées de la tension Vce
consiste a augmenter le temps de charge de cette capacité de Miller pour retarder au plus la
charge de Cge. Ce procédé a été mis au point a travers une solution de circuit de pilotage actif
[Kagerbauer2007]. Comme pour la précédente, cette solution génere également des pertes
supplémentaires.

Action sur la tension de grille : Cette solution, mise en ceuvre par [Idir2006], consiste a
introduire a la tension commande des transistors a grille isolée, Vg, des paliers de tension lors
de la mise en conduction et au blocage de ces derniers. Cette action sur Vg permet de
contrdler les variations des courants et des tensions commutés dans le but de réduire, a la fois,
les surintensités et les surtensions respectivement. Cette solution rend possible, par un
contr6le des commutations, la réduction des PEM conduites et rayonnées.

(28]
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2.3.2. Circuits d’aide a la commutation

La réduction des variations de tensions par une action sur la résistance de grille est limitée par
les pertes par effet Joule qu’elle génére. D’autres techniques de réduction des variations des
grandeurs électriques (courant, tension) aux bornes des transistors existent. Elles nécessitent
I’utilisation de circuits d’aide a la commutation (CALC). Ces solutions, permettent
notamment de limiter les fortes valeurs des dv/dt a 1’origine des problémes de surtensions et
de réduire ainsi les PEM liées aux harmoniques de la tension de mode commun. Mais
contrairement aux solutions précédentes (actions sur Ry), les pertes peuvent étre limitées par
des circuits de réinjection de I’énergie accumulée dans le condensateur (ou I’inductance)
[Divan1991].

2.3.3. Commutation douce

La commutation douce est un procédé qui permet 1’obtention de commutations sans pertes. Le
principe consiste & amener la tension & commuter a zéro avant que le transistor ne se mette a
conduire (augmentation du courant). On parle alors de « Zéro Voltage Switching » (ZVS)
[Jang2005]. 11 est aussi possible d’amener le courant a commuter a zéro avant que le transistor
ne se blogue (augmentation de la tension), ainsi la puissance consommée pendant les
commutations est nulle [Monteiro2004 ; DongbingZ1996]. On parle alors de « Zéro Current
Switching » (ZCS) [lannello2002].

Dans le domaine de la variation de vitesse, des onduleurs utilisent la commutation douce pour
la réduction des pertes par commutations et la réduction des PEM. Ce montage porte le nom
d’Auxiliary Resonant Commutated Pole ou ARCP [Rizet2010; Nakamura2003;
Turpin2003].

Bien que la commutation douce résonnante semble intéressante, I’augmentation de temps de
monté et de descente limite la fréquence de découpage des convertisseurs et nécessite
I’emploi d’inductances et de condensateurs pour la mise en ceuvre de ces commutations,
augmentant la complexité structurelle du variateur de vitesse.

2.3.4. Conclusion sur la réduction des dV/dt

Cette étude monte que I’action sur les dV/dt permet une amélioration en haute fréquence des
niveaux PEM (a partir de quelques mégahertz) par une augmentation des temps de
commutation typiquement quelques centaines de nanosecondes (Figure 1.5) voir plus si des
CALC sont utilisés. En revanche, cette action sur le dVv/dt (limitée a 5kV/us par des
constructeurs de variateurs) ne permet généralement pas une réduction des PEM dans la plage
de fréquence allant de 150kHz a quelques MHz.

2.4. Commande logique des interrupteurs de puissance®

Les courants de mode commun trouvent leur origine dans les variations de la tension de mode
commun, elle-méme issue des tensions découpées par I'onduleur. Ces tensions sont issues de
la commande logique des IGBT basée sur la modulation de largueur d’impulsion (MLI).

6 . . . ez RTIP
Toutes les dénominations utilisées dans ce paragraphe seront détaillées en 3.2.1

[29]
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2.4.1. Application a un ensemble redresseur pont de diode - onduleur

Dans le cas d’un variateur de vitesse composé a l'entrée d’un redresseur a diodes, la tension
de mode commun s’exprime comme la moyenne des tensions de sortic de 1’onduleur Vap,
Veo, Vco. Dans ce qui suit, nous allons présenter les différentes méthodes de réduction de la
tension de mode commun en agissant sur le motif issu de la MLI.

2.4.1.1.  Strategie Flat top

Le flat top est une stratégie de modulation qui consiste a bloquer pendant toute une période de
commutation un des trois bras de ’onduleur par action sur la composante homopolaire
[Holmes2000]. Elle permet une réduction par deux, du nombre total de variations de la
tension de mode commun (Figure 1.22). La tension de mode commun ainsi obtenue est
d’amplitude globale plus faible que celle sans flat top. Cette réduction de 1’excursion de la
tension de mode commun permettrait aussi de limiter les risques de décharges électrostatiques
dans les roulements du moteur. La réduction de la tension de mode commun a été développée
au travers d'autres stratégies de modulation élaborées par [JianS2013; Ning2013;
Dehghani2015] pour des convertisseurs a deux niveaux de tension, et [Ahmed2014 ;
Payami2014 ; Oleschuk2014] pour des convertisseurs avec un nombre de niveaux de tension

supérieur.
E/2 E/2
—V
E— A B2 —— | | ,,,,,,,,,,,,,, AO
Veo
E/2 — E2———————— _V
N ; co
£/ £ Bras blogué
0 T 0 T
E/2 E/2
E/6 E/6 Ve
-E/6 -E/6
-E? -E/2
- , T 0 .
Période de découpage (T) Période de découpage (T)
(a) (b)

Figure 1.22 : Tension de mode commun sans (a) et avec (b) flat top

Le nombre réduit de commutations par période de découpage permet aussi une réduction non
négligeable des pertes par commutation des interrupteurs de puissance de 1’onduleur. En
revanche, bien que deux variations aient été annulées, il en reste toujours quatre qui
participeront a la génération du courant de mode commun. De plus, aucune amélioration n’a
été portée aux surtensions car les variations de tension AV et les dV/dt restent inchangés.

(30]
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2.4.1.2.  Synchronisation des fronts de tension

Une autre possibilité de réduction du courant de mode commun consiste a proceder a une
annulation des variations de la tension de mode commun (Figure 1.23.a) par une mise en
opposition des fronts de tension présents sur les trois tensions en sortie de I’onduleur (Figure
1.23.c). La synchronisation de deux fronts de tension est aussi appelée double commutation
[Zitzelsberger2006 ; YenS2004]. Elle permet, en théorie, une annulation de la tension
résultante. Dans la pratique, les commutations ne sont pas idéales (Figure 1.21.b et Figure
1.21.c.) et donneront lieu & des résidus dits de synchronisation’. De plus, 1’utilisation des
doubles commutations est synonyme d’augmentation des variations de tensions entre les
phases de 1’onduleur (A, B, C) d’un rapport deux. Ainsi, des surtensions bien plus élevées
seront appliquées au moteur lors de I’utilisation avec de longs cables, et pourront étre
destructives pour les moteurs.

’ [ \- ;
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o Vao + Veo
EN2 .
0 T () :
\Y
A
E/6
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) ! commutation
Période de découpage (T) >t
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Figure 1.23 : Tension de mode commun avec synchronisation de deux fronts de tension (a), résultante de deux fronts de
tension sans (b) et avec (c) synchronisation

La littérature regorge de stratégies de modulation qui mettent en ccuvre des doubles
commutations pour la réduction des variations de la tension de mode commun
[BenAbdelghani2002]. Parmi ces stratégies, certaines permettent de synchroniser tous les
fronts de tensions d’un onduleur a deux niveaux de tension [Cacciato1999].

La réduction des variations de la tension de mode commun V¢ entrainerait une réduction de
I'amplitude du fondamental de tension entre phases applicables au moteur [Cacciato1999] et
l'augmentation des surtensions qui apparaissent aux bornes du moteur dans le cas d'un céble
long. Pour pallier a ces deux inconvénients, le méme type de synchronisations est appliqué a
des onduleurs a trois niveaux de tension [HaoranZ2000; Rodriguez2004], voir plus

7 . L1 2 s . . . SR T .
Une étude détaillée des résidus de synchronisation est réalisée au chapitre 3

[31]
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[Bodo2013]. En effet, I’utilisation de topologies multiniveaux, donne acces a des degrés de
libertés® inexistants avec I’utilisation de convertisseurs deux niveaux.

2.4.1.3.  Association flat top et synchronisation de fronts de tension

L’utilisation du flat top et d’'une double commutation permet d’économiser chacune deux
transitions sur la tension de mode commun. L’idée consiste a appliquer la stratégie flat top sur
un des bras de I’onduleur et une double commutation aux deux bras restants, non bloqués
[Videt2008]. Le flat top permet de passer & quatre variations, et I’action conjointe de la double
commutation réduit a deux variations complétes, et un résidu de la tension de mode commun
sur une période de découpage. Cette solution met en avant les avantages offerts par le flat top
(réduction des pertes par commutation) en y associant une double synchronisation. Elle
permet, contrairement & la synchronisation de tous les fronts par doubles commutations,
d’alimenter la charge sous sa tension nominale avec un onduleur deux niveaux. En revanche,
les surtensions sont présentes lors des doubles commutations. Ces derniéres peuvent étre
maitrisées avec 1’utilisation d’un onduleur de type NPC [Videt2009].

2.4.2. Application a un ensemble redresseur MLI - onduleur

Lors de I'utilisation d’un redresseur MLI®, les tensions en entrée du variateur sont elles aussi
découpées. Les trois phases en entrée du variateur de vitesse (cOté réseau électrique) seront
nommees: X, Y, et Z. Dans ce cas, ce redresseur participera a la création des courant HF et
dans le cas du mode commun, la source sera vue comme étant la différence de potentiel des
potentiels moyens de tensions en entrée et en sortie du variateur de vitesse. L’équation
représentative de ce générateur de tensions est donnée par Eq 1.6%.

— VAO +VBO +VCO _VXO +VYO +VZO
Me 3 3 (Eq 1.6)

VMC =VMCond _VMCred

Pour réduire les variations de cette tension de mode commun (Figure 1.24.a), qui compte,
désormais douze variations (soit deux fois plus qu’un onduleur seul) différentes solutions
existent. Il est possible d’appliquer les différentes stratégies définies pour 1’onduleur seul et
de les étendre aux deux convertisseurs indépendamment [Hou2013 ; Dong2012] 1’une de
I’autre avec les inconvénients et avantages de chacune d’entre elles. Mais, il est aussi possible
de réduire les variations de Vi par la synchronisation de deux fronts de tension de méme
nature (front montant ou descendant) issue de 1I’onduleur et du redresseur MLI (Figure 1.24.c)

¥ La notion de degrés de libertés sera expliquée au paragraphe 3.2.1

? Les avantages et les dénominations utilisées pour le redresseur MLI seront donnés au paragraphe 3.1.2

% es hypothéses derriere cette formulation de la tension de mode commun seront fournies au paragraphe
3.1.2

[32]
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Figure 1.24 : Tension de mode commun généré par un ensemble redresseur MLI — onduleur (a), résultante de deux fronts de
tension sans (b) et avec (c) synchronisation

Il n’existe que peu d’études autour de ce type de synchronisations. On peut néanmoins citer
deux stratégies de modulations pour la réduction des variations de Vc.

Il est possible de faire correspondre les fronts de tensions de 1’un des bras de 1I’onduleur
avec ceux du redresseur [HyeounD2000]. Cette égalisation est assurée par I’utilisation de la
composante homopolaire (degré de liberté) pour laguelle, un exemple est donné Figure 1.25.a.
Ici, la composante homopolaire est utilisée afin de faire correspondre 1I’impulsion du bras X
avec le bras A. Remarquons que 1’on aurait treés bien pu appliquer la composante homopolaire
au bras Y ou Z (pour les faire correspondre a B ou C). La seule contrainte étant que I’ajout de
cette composante homopolaire ne permettra pas, par exemple, d’effectuer un flat top sur
I’onduleur et I’AFE.

Une autre stratégie pour effectuer des synchronisations au sein d’une association
redresseur MLI - onduleur est issue de [Thiam2009] qui a fait I’objet d’un brevet déposé par
Schneider Electric [Videt2010b]. Cette stratégie de modulation permet de synchroniser, entre
eux, tous les fronts de tension des deux convertisseurs (Figure 1.25.b). La tension de mode
commun serait alors réduite a six résidus de commutation sans pour autant amplifier les
surtensions aux bornes du moteur puisque, a priori, il n’y a pas de double synchronisations
comme cela a été le cas pour ’onduleur seul.

[33]

© 2015 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



© 2015 Tous droits réservés.

Thése de mehdi Messaoudi, Lille 1, 2015

Chapitre 1
E/2
-E2 > —»
. et
[ | | ot
E/2 1
-E/? I J ] I - Vao I I > L
I 4: i I . Veo >t
; 1 , Voo | I , t
E/2
VMCred t
-E2 —» —»
E/2
-d o=
E2 -d T . VMCond I 1 I |_| . t
e IJLI I_ﬂ_l
0 1 l > VMmC l 1 1 o
L} 1 I T T T UL
-ER3
- L - >
T T

Figure 1.25 : Stratégie de synchronisation partielle (a) et totale (b) des fronts de tension d’un ensemble AFE — onduleur.

En revanche, bien que possible, les mécanismes permettant 1’utilisation de cette stratégie de
modulation n’ont pas été déterminés (contraintes d’alimentation des moteurs, ...). Par la suite,
cette stratégie sera qualifiée de « synchronisation totale » car elle permettrait, en théorie, une
annulation de la tension de mode commun.

2.4.3. Conclusion sur les stratégies de modulation

L’utilisation d'une stratégie de modulation pour la réduction des perturbations de mode
commun résout le probléeme a sa source par le jeu de synchronisations de fronts de tension.
Dans le cas d’un variateur de vitesse a redressement de type pont de diode, 1’onduleur est la
seule source de PEM. Or les stratégies de modulation pour ces convertisseurs présentent des
inconvénients a moins d’utiliser des topologies multi-niveaux qui apportent elles-mémes de
nouveaux inconvénients (augmentation du nombre de composants a commander). Un autre
type de variateurs de vitesse utilisent un redresseur MLI a I'entrée dont la topologie est
identique a celle de I’onduleur pour deux niveaux de tension. A cause du découpage induit par
le redresseur MLI, de nouvelles synchronisations des commutations sont possibles entre
I’onduleur et le redresseur MLI. Elles permettraient, a priori, d’utiliser des topologies a deux
niveaux de tension avec moins de contraintes sur les autres perturbations (surtensions
essentiellement). Finalement, 1’objectif de cette thése consistera a mettre en ceuvre la
synchronisation totale dans le cas d'un variateur de vitesse utilisant une topologie redresseur
MLLI et onduleur afin de réduire les perturbations de mode commun.

[34]
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3. Détermination de la structure du convertisseur du variateur de vitesse

Les variateurs de vitesses sont des convertisseurs de puissance qui permettent la maitrise de la
vitesse des moteurs électriques au travers d’une conversion AC/AC. De tels dispositifs de
conversion peuvent se présenter sous différentes familles :

e les convertisseurs de puissance a source de courant,
e les convertisseurs de puissance a source de tension.

Les convertisseurs a source de tension sont prépondérants dans les applications industrielles
du fait de leur rendement et de leur stockage d’énergie plus important dans un condensateur
du bus continu. Les convertisseurs a source de courant nécessitent l'utilisation d'une bobine
pour stocker de I'énergie qui serait plus volumineuse en comparaison avec un condensateur
pour la méme énergie emmagasinee. 1l existe différentes structures de puissance qui permet
une conversion AC-AC.

e Les convertisseurs matriciels sont des structures entierement commandées. Ces
structures permettent une conversion AC-AC qu’il est possible de diviser en deux
familles :

o les convertisseurs matriciels directs [Kolar2011],

o les convertisseurs matriciels indirects [Klumpner2008].

e Les convertisseurs a stockage d’énergie intermédiaire qui découplent la conversion
AC-AC en sous-systémes [Kolar2011].

o Une conversion AC-DC ou la tension triphasée fournie par le réseau est
redressée pour obtenir une tension continue. Cette structure peut étre
entierement commandée (redresseur MLI) ou non (a diodes). [Kolar1999 ;
Borgonovo2003]

o Puis, I’énergie en provenance du réseau est stockée dans un condensateur qui a
pour but de lisser la tension et qui constitue le bus continu.

o Etenfin une conversion DC-AC ou la tension continue est découpée pour créer
les tensions alternatives nécessaires au fonctionnement du moteur.

Dans I’industrie, on trouve majoritairement des convertisseurs avec stockage intermédiaire,
qui se composent généralement d’un onduleur, d’un bus continu et d’un redresseur de type
pont & diodes ou d’un redresseur MLI (Figure 1.26) que I’on nommera AFE (Actif Front End).
Le choix des solutions a stockage intermédiaire permet une robustesse aux creux de la tension
du réseau électrique car I’énergie emmagasinée dans 1’élément de stockage permettrait
d’alimenter le moteur.

Dans le cas de I’AFE, une bobine entre le redresseur MLI et le réseau électrique est nécessaire
au fonctionnement de la structure. En pratique, pour réduire le volume, cette bobine est
remplacée par un filtre LCL de volume global moins important [Lixiang2007]. Méme si ce
point semble défavoriser I’ AFE, nous verrons par la suite que d’autres criteres entrent en ligne
de compte et minimisent cet inconvénient.

[35]
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Figure 1.26 : Structure de conversion pour la variation de vitesse
3.1. Choix de la structure du convertisseur

Ce choix concerne essenticllement le redresseur, puisque, a moins d’utiliser des topologies
multi-niveaux, les choix de la structure de 1’onduleur restent limités.

3.1.1. Distorsions harmoniques sur le réseau électrique

Le redresseur, directement connecté au réseau électrique, est soumis a des réglementations
(EN61000-3-12 et IEEE519) vis-a-vis des harmoniques générés. Ces harmoniques sont
essentiellement basses fréquences, de mode différentiel, et couvrent une plage de fréquences
allant de 100Hz a quelques kilohertz. Dans le cas d’un pont & diodes, 1’absorption des
courants est impulsionnelle (Figure 1.27.a) et entraine des anomalies sur le réseau qui se
traduisent par la déformation des tensions a 1’origine sinusoidales. Cette déformation des
tensions par le courant est due a I’impédance du réseau, et est a I’origine de perturbations sur
les autres appareils connectés au méme réseau électrique.

En revanche, le courant absorbé par le redresseur MLI est sinusoidal. Cette différence se
traduit dans le domaine fréquentiel par la présence d’harmoniques basses fréquences (5°, 7°,
11°...) d’amplitude équivalente au fondamental fixé a 50Hz pour le pont a diodes (Figure
1.27.b). Alors que, le redresseur MLI ne génére que le fondamental dans la plage de
fréguences observées.

Dans le cas de perturbations basses fréquences, la norme EN61000-3-12 est utilisée. Celle-ci
est basée sur un quantificateur appelé Taux de Distorsion Harmonique (THD). Il correspond
aux distorsions présentes sur les grandeurs électriques (courant dans notre cas) en prenant
pour base un signal purement sinusoidal constitué uniqguement de son fondamental.

[36]
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(Eq 1.7)

. I I’amplitude de I’harmonique au rang k
. I I’amplitude du fondamental

La norme EN61000-3-12 est applicable dans le cas d’appareils connectés au réseau public qui
absorbent un courant compris entre 16 et 75A. Cette norme impose aux appareils électriques
un THD de courant inférieur a 48%, en tenant compte des quarante premieres harmoniques du
courant (k =2, ... 40).
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Figure 1.27 : Simulation de courants absorbés par un redresseur a diodes (a) et son contenu spectral (b)

Par exemple, pour un redresseur connecté a un réseau 380V et absorbant une puissance de
15kW, les courants prélevés avec le pont a diodes ont une forme impulsionnelle, alors que le
redresseur MLI préléve un courant sinusoidale d’une amplitude de 35A. Ces résultats se
traduisent par un THDi de plus de 200% pour le pont a diodes, alors que le redresseur MLI
son THDi est inférieur a 1%. Des solutions existent pour la réduction des distorsions sur le
courant absorbé par un redresseur a diodes. Par exemple, le C-less [Saren2005 ; Kim1993;
Utsugi2012 ;  Y002007], Dlinjection d’harmonique 3 [Bird1969; Pejovic2000 ;
Lawrancel992], ou encore I’utilisation de circuits actifs [Li2007 ; ErtI2005] sont des solutions
qui permettent la réduction du THDi en deca des 48% imposés par la norme. Malgré toutes les
ameéliorations apportées au redresseur a diodes, il devient difficile a atteindre le méme niveau
de pollution harmonique BF que celui du redresseur MLI.

Dans le domaine industriel, I’absorption de courants sinusoidaux devient une contrainte qui
pése de plus en plus car les gestionnaires des réseaux électriques qui exigent une réduction
des niveaux harmoniques en BF. De plus, le redresseur MLI permet un transfert de puissance
bidirectionnel et une maitrise de la tension du bus continu!, choses que le redresseur & diodes

11 est possible d’élever la tension du bus continu pour alimenter la charge a sa tension nominale méme si la
tension du réseau est insuffisante.

[37]
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ne peut réaliser. Pour toutes ces raisons le variateur étudie dans le cadre de cette these se
composera d’un AFE et d’un onduleur a deux niveaux de tension.

3.1.2. Présentation de la structure retenue

Pour les raisons évoquées précédemment, la structure pour le variateur de vitesse retenue dans
le cadre de cette thése se compose d’un AFE et d’un onduleur. L’utilisation d’'un AFE
entrainera le découpage des tensions en entrée ce qui induira une source de pollution
électromagnétique HF supplémentaire. Ainsi, des courants de mode commun sont générés a la
fois par I’onduleur et par I’AFE (Figure 1.28).

Variateur de vitesse

~ A ~
. Moteur
Reéseau RSIL “ AFE  B1is continy Ondufeur Cable long
A
_ ~mn < | Pr— IS E USSR
Jo—— DA 3 | K gg“
— Y . -
N nrm | — _Z ~m - L L — | e

» » »
imc généré par le redresseur

Figure 1.28 : Circulation des courants de mode commun dans un environnement composé d’un ensemble AFE - onduleur

Tout comme 1’onduleur, I’AFE est source d’une tension de mode commun Vycred Qqui
s’exprime comme le tiers de la somme des tensions phase (X, Y, Z) et un point du bus
continu. Cette tension Vucreq peut étre assimilée a celle entre le neutre du réseau (que 1’on
peut situer au niveau des transformateurs) N et le point milieu du bus continu. Mais comme
pour I’onduleur, du fait d’éléments parasites des cables de connexion au réseau électrique
cette définition de la tension de mode commun n’est valable qu'en basse fréquence.

Nous pouvons donc, comme pour le variateur avec un redresseur a diodes, représenter
I’ensemble variateur, cable, moteur et RSIL sous une forme simplifiée d'un schéma électrique
de mode commun (Figure 1.29). Les inductances en entrée du redresseur seront considérées
comme couplées en mode différentiel, ce qui permet de négliger leurs apports en mode
commun. La génération des perturbations de mode commun est due a 1’association conjointe
de deux générateurs de tension découplés par la présence de capacités parasites de mode
commun entre le bus continu et la terre. Ces capacités seront considérées par la suite comme
négligeables'? devant les capacités du cable et du moteur. Sous cette hypothése, la tension de
mode commun générée par le variateur est simplifiée et peut étre représentée par une source
de tension égale a la différence des tensions Vvcond €t Vmcred-

VMC :VMCond _VMCred (Eq 1.8)

12 . . . / . . a1l £ .
Une évaluation de I'impact réel de ce chemin capacitif sera détaillée au chapitre 4

(38]
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Figure 1.29 : Modele de mode commun avec utilisation d’un AFE

Les stratégies de synchronisation de fronts de tension entre onduleur et AFE vues au
paragraphe 2.4.2 ne sont valides qu’a la condition d’exprimer la tension de mode commun
sous la forme d’un générateur global de perturbations. Dans les chapitres suivants, lorsqu’il
sera fait état de la tension de mode commun, il s’agira de cette formulation.

3.2. Commande des convertisseurs
3.2.1. Principe de commande d’un onduleur MLI
Grandeurs a controler :

Le but d’un onduleur dans un variateur de vitesse est d'alimenter une machine triphasée avec
des tensions alternatives sinusoidales. Ces tensions correspondent a celles mesurées entre les
phases du moteur (A, B, C) et le neutre de la machine (fictif si la machine est couplée en
triangle ou physiquement présent si elle est couplée en étoile).

VAN +VBN +VCN :O
VAN :VM Sln(a)t)

VBN :VM Sin(a)t —2?7[} (Eq 1.9)

VCN :VM Slr(a)t +2?ﬂ.j

Vwm correspond a I’amplitude des tensions simples (entre phases et neutre) désirée aux bornes
de la machine. Les tensions de références peuvent étre obtenues en boucle ouverte par une
simple loi U/f, si I’objectif n’est pas de contrdler les grandeurs de la machine (couple, basse
vitesse, ...).

Ces tensions sont propres au moteur alors que 1’onduleur fournit quant a lui trois tensions par
rapport au point milieu du bus continu. Les grandeurs a contrdler Vy et les grandeurs sur
lesquelles une action est possible Vo et k = {A, B, C}, sont liées par la tension entre le point
milieu du bus continu et le neutre de la machine. Or cette tension est égale a la tension de

[39]
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mode commun BF générée par 1’onduleur Vycong. Ainsi, on définit une relation qui lie les
valeurs moyennes de Vo et les Vi telle que :

vk € {A,B,C}, Vo =Viy +Vucond (Eq 1.10)

Modulation de largeur d’impulsions :

Les tensions Vio sont obtenues par le découpage des interrupteurs de puissance, ces derniers
fonctionnent de facon complémentaire. En fonction de la configuration des interrupteurs Kia
et Koa la tension Vao varie (Figure 1.30).

Onduleur
IS TS
) E/2 B / N
1 |E/2 < \
[ w5 Az A,

Figure 1.30 : Onduleur deux niveaux

De plus en fonction du signe du courant de la charge, le transistor ou la diode en antiparalléle
se met a conduire (Tableau 1.1).

Tableau 1.1 : Conduction des interrupteurs de puissance d’un bras d’onduleur

i positif ia négatif Vao
Kia coOmmandé Transistor de Kja | Diode de KA conduit + E/2
conduit
Koa commandé Diode de K, conduit | Transistor de Koa -E/2
conduit

Le fonctionnement des interrupteurs est assuré par des ordres logiques issus de la modulation
de largeur d’impulsion (MLI). On distingue deux types de modulation :

La modulation vectorielle: basée sur le diagramme vectoriel qui définit ’ensemble des états
possibles des trois couples d’interrupteurs présents pour un convertisseur a deux niveaux de
tensions. Cette modulation offre un contréle de la gestion du temps a 1’état passant (transistors
en conduction) des interrupteurs de puissance et permet notamment la minimisation de
I’ondulation du courant [Long2014 ; Krishna2012] aussi appelée Space Vector Pulse Width
Modulation (SVPWM). En revanche, sa mise en ceuvre expérimentale est complexe et

[40]
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nécessite un microcontréleur puissant pour réaliser tous les calculs nécessaires a chaque
période de découpage.

La modulation intersective: cette méthode est basée sur 1’utilisation de modulantes, image
des tensions Vo, comparée a une porteuse qui peut étre soit un signal triangulaire, soit une
dent de scie (Figure 1.31). Typiquement la porteuse est comprise entre -1 et 1, d’ou la
nécessité d’introduire des grandeurs réduites hyo, hkn, et hyo des tensions Vio, Vi, €t Ve dont
les variations sont également comprises entre -1 et 1.

_ 2
Mo =Vio * £

- 2
vk e {A,B,C} hin =Vin x= (Eq 1.11)

— 2
hno =Vpe x—
NO MC E

La grandeur réduite hyo sera nommée par la suite composante homopolaire car elle est
appliquée de facon identique sur les trois phases de I’onduleur et n’aura pas d’impact sur les
tensions appliquées au moteur. A ce titre, cette grandeur est un degré de liberté dont les
limites sont imposées par les hyxo qui varient entre -1 et 1 pour permettre la comparaison a la

| - - |
@ (b) (©
Figure 1.31 : Modulation intersective avec utilisation d’une porteuse triangulaire (a) dent de scie descendante (b) et dent de
scie ascendante (c)
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Quel que soit le type de porteuses utilisé, la largeur des impulsions oT créée est égale et
proportionnelle & hyo. Ce déplacement des impulsions sur la période de découpage n’est pas
une contrainte vis-a-vis de la reproduction des tensions réduites hyo. Il s’agit donc 1a d’un
second degré de liberté.

Ce degré de liberté est borné dans son utilisation par hyo car il ne peut qu’étre compris entre -
1 et 1. Autrement dit, la largeur d’impulsion aT est confinée entre 0 et 1 (lorsque a = 1,
I’impulsion est aussi large que la période de découpage) et donc :

—1<hy+hw <1  Vkei{AB,C}

(Eq 1.12)
= —1-min(h,) < hyo <1—max(hy)

Or,

[41]
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han =rsin(t)

hen =rsin(a)t—2?”j r=Vm X% (Eq 1.13)

hen = rsir(a)t +2?ﬂj

r correspond a I’amplitude réduite des tensions phases — neutre de référence appliquée au
moteur. Cette grandeur sera appelée par la suite profondeur de modulation. Ainsi, une action
sur la largeur des impulsions est donc possible par le biais de la composante homopolaire
pour I’application de type Flat top par exemple.

3.2.2. Principe de commande du redresseur ML

La commande des redresseurs MLI est similaire a celle de I’onduleur puisque leurs topologies
sont identiques. Nous pouvons donc définir, pour ce convertisseur, une autre composante
homopolaire définie entre le neutre du réseau N et le point milieu du bus continu, hngo. Cette
composante est un degré de liberté offert par redresseur MLI, et est indépendante de la
composante homopolaire de I’onduleur.

Mesures L, i
Références de tension

Tension du bus  Tensions réseau Courant réseau Vixnrs Vg, Vzng
l l l 0 abc 0 abc
PLL (Angle réseau) dq g dg
Référence =
Id ref - Vd_ref
de tension C(intrqle = o+ —
de bus €n tension Controle en

courant Va_ref
Ig_ref=0 —»@—»

Figure 1.32 : Contrdle d’AFE par imbrication de régulation de tension et de courant

Contrairement a I’onduleur pour lequel les tensions de référence peuvent étre obtenues en
boucle ouverte, I’AFE nécessite un controle de la tension du bus continu pour fonctionner. Ce
contréle peut se limiter a deux boucles de régulations imbriquées les unes dans les autres
(Figure 1.32). La régulation des grandeurs électriques (tension du bus et le courant de ligne)
est assurée par 1’utilisation de deux correcteurs de type proportionnel intégral. Afin d’assurer
le contrdle dans le domaine de Park (transformées abc =» dq) et le fonctionnement de I’AFE a
facteur de puissance unitaire (courants et tensions phases neutre de réseau en phase), une PLL
basée sur la mesure des trois tensions du réseau électrique est utilisée [Mussa2004].

3.3. Etude des degrés de liberté de I'ensemble AFE — onduleur

Une fois les tensions de références calculées, hyn, des opeérations sur les tensions entre les
phases et le point milieu du bus continu hyo restent possibles. Ces possibilités sont données
par les degrés de liberté qui sont: la composante homopolaire et le déplacement d’impulsions.

[42]
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Dans ce paragraphe, les notations choisies sont celles de 1’onduleur, mais elles sont
transposables directement a 1I’AFE.

3.3.1. Lacomposante homopolaire

La composante homopolaire, hno, est un degré de liberté qui permet de modifier la largeur des
impulsions [Holmes1996] (Figure 1.33). De plus, comme la charge se voit appliquer les
tensions composees Uag, Ugc et Uca fonctions de Van, Ven et Ven ; il en résulte que la
tension de mode homopolaire Vo appliquée aux tensions dans le repére de 1’onduleur (bus et
phases) n’a pas d’impact dans le repére de la machine (phases — neutre de la machine).

; »
hao | |

| v o |

! |

! : L hno !

heo ! |

I v hd I

| 4

| |
VAO o YO

: """""""""" 1 E/2

| . s 1 -E/I2
Veo | : : :

| |

| |

| | E

| |

| |

: 0

| |

T
Figure 1.33 : Application de la composante homopolaire

On satisfait bien au méme objectif pour la tension entre phases et garantit ainsi 1’alimentation
du moteur avec des tensions moyennes identiques. De plus, on maintient une symétrie des
impulsions Vao, Veo, Vco qui restent centrées sur la période de découpage. Cet effet de
symétrie permet de réduire 1’ondulation du courant sur les différentes phases, comme pour la
SVPWM. Cependant I’utilisation de la composante homopolaire entraine une augmentation
de I’ondulation de courant par rapport aux cas ou elle n'est pas utilisée.

3.3.2. Le déplacement d’impulsions

Le deplacement d’impulsions consiste, comme son nom 1’indique, a placer I’impulsion sur la
période de découpage sans en modifier sa valeur moyenne (on ne modifie pas la largeur de
I’impulsion). Le déplacement d’impulsions peut se faire par [’utilisation de différentes
porteuses qui permettent trois positions des impulsions (centrée, en début et en fin de période
de decoupage) (Figure 1.31). Mais, il est possible d’étre encore plus fin sur le déplacement
des impulsions et de positionner ces derniéres n’importe ou sur la période de découpage.

[43]
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Le déplacement d’impulsions avec la modulation intersective (Figure 1.34.b) est réalisable par
I’utilisation de deux modulantes hyos et hyop, pour lesquelles il suffit de respecter 1’équation
1.12. Par ailleurs, I’utilisation de deux modulantes pour la création des impulsions issues de la
MLI est facilement realisable par des microcontrdleurs de type DSP (Digital Signal
Processor).

vk e{AB,C},  hg, =hgo —2a, (Eq 1.14)

Les stratégies de modulation dont I’objectif est la synchronisation de fronts de tension
utilisent le déplacement d’impulsions. En contrepartie, ce dernier est source de dissymeétries
des courants qui ont, a la fois, un impact sur 1I’ondulation du courant de chacune des phases en
sortie du convertisseur, mais aussi des distorsions sur le fondamental.

W

S
1 - hcos
2a
hco1 - ¢
20 ¢ hcoz
hco2
=1
ot | PRCL N
- Ef2 T 1
:-E/Z H H Vco
I
i

—
—

() (b)

Figure 1.34 : Impulsion centrée (a) et déplacée sur la gauche (b) par utilisation d’une modulation intersective

Ces distorsions auront, dans le cas de d’AFE, un impact négatif sur le THDi. Toutefois, il est
possible de limiter ces distorsions en appliquant une compensation predictive [Videt2010a].

[44]
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4. Conclusion du chapitre

L’utilisation de convertisseurs de puissance, dans le cadre de la variation de vitesse, est
largement utilisée pour son tres bon rendement. En contrepartie, elle est source de
perturbations électromagnétiques a 1’origine d’une usure prématurée des moteurs et de la
pollution des réseaux électriques. Cette derniére est limitée par des normes qui imposent, aux
fabricants de variateurs de vitesse, des niveaux des émissions a ne pas dépasser, et ce pour
toute une gamme de fréquences allant de 150kHz & 30MHz pour les perturbations conduites.
Dans le cadre de cette thése, nous nous intéresserons plus spécifiquement aux perturbations
conduites de mode commun dont la maitrise est trés difficile. Ce travail concerne un variateur
de vitesse composé d’un onduleur et d’un redresseur MLI. Ce dernier permet 1’absorption de
courants sinusordaux, la bidirectionnalité du transfert de puissance et une maitrise de la valeur
de la tension du bus continu.

La mise en conformité des variateurs de vitesse, au regard des normes CEM, se fait
généralement a l'aide de filtres passifs dont 1’objectif est la réduction des niveaux des
émissions conduites. Mais, le durcissement et la multiplication des normes a respecter
nécessitent des filtres dont le volume et le prix ne cessent d'augmenter, si bien, que d’autres
solutions de réduction des PEM sont envisagées. Par exemple, I’utilisation de structures de
conversion multi-niveaux (NPC, flying capacitor,...) permet une réduction des PEM au prix
d’une augmentation du nombre de composants de puissance (diode et transistors) qui
complexifient la commande et diminue la fiabilité des variateurs de vitesse. D’autre part,
I’action sur la commande de grille des transistors permet de s’attaquer a la source des PEM en
diminuant les vitesses des commutations (dl/dt et dV/dt). En contrepartie, cette solution n’a
d’effet qu’au-dela de quelques mégahertz, or le dimensionnement du filtre de mode commun
est effectué, en partie, a 150kHz. Une autre solution de réduction des PEM utilise des
stratégies spécifiques de commande MLI dans le but de réduire le nombre de variations de la
tension de mode commun. Ces stratégies ont été largement étudiées dans le cas d’un onduleur
et se révelent intéressantes lorsqu’elles sont associées a des structures multi-niveaux. En
revanche, la réduction des PEM au travers d’une association onduleur — redresseur MLI, est a
ce jour peu étudiée.

Dans la suite de ce mémoire, nous nous intéresserons au développement, a la mise en ceuvre,
et a I’évaluation des performances d’une stratégie de modulation dont le but est une
annulation "théorique" des variations de la tension de mode commun générée par une
association redresseur MLI-onduleur.

[45]
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o%s solutions de réductions des perturbations conduites et notamment celles du mode

commun sont souvent onéreuses (en terme de volumes et de poids) et/ou source de pertes par
commutations complémentaires. Cependant, il existe une technique intéressante de réduction
des PEM de mode commun qui consiste a agir sur la stratégie de modulation (Pulse Width
Modulation ou PWM) du convertisseur pour réduire les variations de la tension de mode
commun.

Dans ce chapitre seront presentées la stratégie de modulation retenue pour la réduction des
PEM émises par un ensemble redresseur MLI (AFE) + onduleur, ainsi que les conditions
nécessaires pour la mise en ceuvre de cette stratégie. De plus, les conditions d’application ont
été confrontées aux problématiques industrielles de design pour les variations de vitesse. Pour
cela, un algorithme décisionnel pour I’application de cette stratégie de modulation a été
développé. 1l permet notamment une minimisation des dégradations apportées sur des aspects
autres que les perturbations de mode commun.

1. Présentation de la stratégie de modulation

La structure retenue est celle d’un variateur de vitesse composé d’un onduleur a deux niveaux
de tension et d’un étage de redressement MLI (qui sera noté par la suite AFE : Active Front
End), lui aussi a deux niveaux de tension (Figure 2.1).

Variateur de vitesse

A
r _ ~
Red'r:é?;ur ' Bus continu Onduleur
Réseau JG K:} ] LZg}L ZE}L Cable long Moteur
.ﬁ X E/2 g / )
.:l Y T~ C \
N— E/2
T | T

Figure 2.1 : Structure d’un variateur de vitesse étudiée

L’onduleur et le redresseur génerent chacun une tension de mode commun. Ainsi, les sources
de perturbation de mode commun du variateur peuvent étre représentées sous la forme de
deux générateurs de tension. Sous I’hypothése que les capaciteés parasites Cpys_terre €Ntre le
radiateur du variateur connecté a la terre et le bus continu sont négligeables devant les autres
(cf. chapitre 1 paragraphe 1.2.2), il est possible de simplifier la source des perturbations de
mode commun de I’ensemble AFE - onduleur & un seul générateur de tension, Vmc
(Figure 2.2).
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@’7

VMCred VMCond

- —
TS,

74

reseau Cphase_res-terre Cbus—terre Cphase_mot—terre Ccéble Cmot

imc généré par le redresseur

Figure 2.2 : Modele électrique équivalent simplifié de mode commun du variateur de vitesse étudié

Il est ainsi possible de définir une tension de mode commun globale comme la différence des
tensions de mode commun fournies par Ionduleur et ’AFE, respectivement Vyc ond €t
VMC_red-

VMC = VMCond _VMCred

Vo = Vao TVeo Voo Vxo +Vao Voo (Eq 2.1)
MC 3 3

1.1. Principe de réduction des variations de la tension de mode commun générée par
un variateur de vitesse avec redresseur AFE

L’onduleur et I’AFE générent chacun une tension de mode commun qui varie six fois par
période de découpage. Dans le cas ou ces fréquences de découpage sont égales et synchrones,
on peut définir une période de découpage unique T, dans laquelle la tension de mode commun
globale du variateur de vitesse (Eq 2.1) est composée de douze variations (Figure 2.3.a). Pour
réduire les variations de cette tension (Figure 2.3.b), une des solutions décrite au chapitre 1
consiste a synchroniser les fronts de tensions des deux convertisseurs (Figure 2.3.c). Pour ce
faire, il est nécessaire de modifier les instants de commutation des différentes phases de
I’onduleur et de I’AFE. Cette possibilit¢ est donnée par les degrés de liberté offerts par la
Modulation de Largeur d’Impulsions (MLI).

Ces degrés de libertés sont: la composante homopolaire et le déplacement des impulsions. La
composante homopolaire permet un élargissement/rétrécissement de toutes les impulsions
d’un méme convertisseur (onduleur ou AFE) dans des proportions égales. Le déplacement des
impulsions permet quant & lui un placement libre'® des impulsions issues de la MLI sur la
période de découpage T. Ce dernier nous donne donc, a priori, une marge de manceuvre plus
grande pour la synchronisation de fronts de tension, que la composante homopolaire.

13 Sauf contraintes explicitées chapitre 1 paragraphe 3.2.2
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Figure 2.3 : Tension mode commun simplifi¢ d’un variateur de vitesse composé d’un AFE (a) — tension résultante de la
différence de Va0 et Vo (b) — principe d’annulation des variations (c)

1.2. Etude de la stratégie de modulation développée

La stratégie de modulation développée repose sur le déplacement d’impulsions pour égaliser
les tensions de mode commun induites par 1’onduleur Vpcong €t le redresseur Vicred. La
résultante d’une telle opération est I’annulation "théorique" des variations de la tension de
mode commun a chaque période de découpage (Figure 2.4). Cette stratégie de modulation
sera nommeée par la suite synchronisation totale (ST).

Une premiere condition pour que cette annulation soit effective a chaque période de
découpage est que, cette période soit identique pour 1’onduleur et I’AFE. En pratique, cette
¢galité est possible par I’utilisation de porteuses en phase par exemple. Cette contrainte
d’application de la synchronisation totale n’est pas sans conséquences pour le variateur de
vitesses. Généralement, les fréquences découpages des deux convertisseurs ne sont pas liées
car les contraintes générées sur 1’environnement du variateur sont différentes. Pour
I’onduleur, la fréquence de découpage peut étre réglable afin de:

e Limiter le bruit acoustique du moteur par une variation de la fréquence de découpage
de quelques centaines d’Hertz. Cette variation reste faible devant la fréquence de

découpage qui peut étre de plusieurs kilohertz. On parle d’étalement spectral
[EIKhamlichi2003].
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e Eviter les résonnances mécaniques liées aux vibrations du moteur qui peuvent étre
excitées par les fréquences de découpage des tensions.
e Réduire les pertes générées par les modules de puissance.

Déplacement des impulsuions <5

El2 T El2 T —
-Ef2 — -Ef2 = —»
-t ‘ | ——— I |
4—
‘ || >t ‘ < — 1
Ef2 Ef2 ‘
Vo -E/2 I I p L -E2 _)I —)I » b
Veo [ | >t >t
Veo [ I .t — ] .t
E/2
E/6
VeMred | t | t
-Ef2 — -E2 >
E/6
Vemond -E/6 T o ot -E/6 e o’ ot
B e = I e e e
-t - -t L.
T T

@) (b)

Figure 2.4 : Tension mode commun obtenue avec la SPWM (a) et la synchronisation totale (b)

D’autre part, pour I'AFE, on cherchera a fixer la fréquence de découpage afin de :

e Maitriser les pertes par commutation car celles-ci sont fonction de la fréquence de
découpage. Or pour des topologies & deux niveaux de tensions a base d’IGBT, les
pertes par commutations évoluent rapidement avec la fréquence du fait des hauts
niveaux de tension et de courant commuté. Il est donc préférable pour I'AFE, mais
aussi pour 1’onduleur de fonctionner a une fréquence de découpage faible (quelques
kilohertz).

e Le dimensionnement du filtre placé entre I'AFE et le réseau dépend également de la
fréquence de découpage. Ce filtre est généralement composée d’une association
inductance — condensateur — inductance, on parle également de filtre LCL. Parmi ces
¢léments, 1’inductance placée au plus pres de I’AFE est dimensionnée en partie a partir
de la valeur de la fréquence de découpage de I’AFE. Plus cette dernicre est ¢levée,
plus cette inductance verra ses dimensions réduites. Toutefois, la densité volumique de
pertes sera plus élevée et aura pour conséquences une élévation de la température de
I’inductance. Il y a donc un compromis entre réduction des dimensions et
augmentation des pertes thermiques.

[51]
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Certaines de ces contraintes industrielles peuvent cependant étre prises en compte lors de
I’utilisation de la synchronisation totale. L’étalement spectral peut aussi étre appliqué a I’AFE
dans la mesure ou les variations de fréquences de découpage restent faibles. Les résonnances
mécaniques peuvent étre évitées par des variations de quelques centaines de Hertz de la
fréquence de découpage pour réduire les contraintes sur I’AFE. Pour les résonnances de mode
commun, puisque I’objectif de la ST est la réduction des PEM de mode commun, cette
contrainte est ainsi rendue caduque. Le filtre d’entrée peut quant a lui étre dimensionné
thermiquement pour permettre son utilisation dans une plage de fréquence plus large. Une
solution pour la réduction des pertes par commutations consisterait a utiliser des structures
multiniveaux pour lesquelles les tensions ou courants commutés sont plus faibles.

Ainsi I’égalité des fréquences de découpage (onduleur - redresseur), bien qu’elle semble
pénalisante, reste compatible avec la plupart des contraintes industrielles pour la variation de
vitesse. En revanche, tous les mécanismes liés a 1’application de la ST ne sont pour I’instant
pas explicités. Dans les sections suivantes, les degrés de libertés ainsi que les conditions
nécessaires a I’application de la ST seront détaillés.

2. Degrés de liberté lies a la synchronisation totale

La méthode de synchronisation totale met en relation 1’onduleur et I’AFE jusqu’alors
indépendants. Cette relation se traduit par des tensions de mode commun identiques a chaque
période de découpage et aura une incidence sur les degrés de liberté offerts non plus par la
MLI mais par cette structure composée d’un onduleur et d’'un AFE commandée par la
méthode de synchronisation totale.

2.1. Influence de la largeur des impulsions sur la tension du bus continu

Outre la synchronisation des fréquences de découpage, la ST n’est possible que sous certaines
conditions sur les largeurs des impulsions onduleur et AFE. Les largeurs des impulsions sont
issues des références de tension d’une part entre les phases de I’AFE et le neutre du réseau N,
et d’autre part entre les phases de ’onduleur et le neutre du moteur N. Ainsi, les rapports
cycliques des impulsions ok et ok, sont fonction des tensions de références réduites hyy et
hianr avec k € {A, B, C}, ki € {X, Y, Z} et des composantes homopolaires'* hyo et hno.  Les
relations liant les tensions réduites et les composantes homopolaires sont données par
I’équation 2.2.

_ (Ny +Nyo) +1 vk e {A,B,C)

k
" Zh - (Eq 2.2)
+ +
a, =— 2“*0 vk, €{X,Y,Z}

Pour obtenir une synchronisation totale de tous les fronts de tension de I’AFE et de
I’onduleur, le motif de synchronisation doit décrire un cycle. Ce cycle décrit dans I’exemple
de la Figure 2.6 se traduit par un ensemble de synchronisations des fronts de tension de
I’onduleur de I’AFE dont le point de départ et le point d’arrivée sont associés a la méme

 Ces grandeurs ont été exprimées au chapitre 1 paragraphe 3.2
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impulsion (Figure 2.5). Ici, il s’agit de I’impulsion liée au bras X de I’AFE dont le front
descendant (FD) est synchronisé avec celui du bras C de I’onduleur, et le front montant (FM)
est synchronis¢ avec celui du bras B de ’onduleur.

XFD - CFD; CFM -5 YFM : YFD - AFD : AM - ZMM : ZFD -5 BFD; BFM - XFM

4 |

Figure 2.5 : Synchronisation des fronts montants (FM) et descendant (FD) permettant une synchronisation totale

Ce cycle peut aussi se traduire par une égalité¢ de la somme des largeurs d’impulsions de
I’onduleur (aa, o, ac) et de la somme des largeurs des impulsions de I’AFE (ax, ay, az)
comme représenté sur la Figure 2.6.

I -acT I

l - aAT

- aBT

Figure 2.6 : Représentation d’un motif de synchronisation sous forme d’une somme algébrique des largeurs d’impulsions

La relation d’égalité des sommes de largeurs d’impulsions est donnée par 1’équation 2.3
2 %nscT =2 0T (Eq2.3)
Par application des équations 2.2 et 2.3, une relation entre tension réduites et composantes
homopolaires de I’onduleur et de I’AFE apparait :
Ny + gy + ey +3Nyo =Ny + M + N +3N40 (Eq 2.4)

Or les tensions réduites phases — neutre moteur ou réseau sont sinusoidales alternatives. Ainsi
leurs sommes respectives sont égales a zéro. Cette propriété sur les hyy et hgne permet de
déduire une relation entre les composantes homopolaires des deux convertisseurs selon la
relation (Eq 2.5).
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hyo = Myo (Eq 2.5)

Finalement, la condition d’égalité¢ des largeurs d’impulsions se traduit comme une égalité des
composantes homopolaires utilisables par I’onduleur et I’AFE. Ainsi, les composantes
homopolaires appliquées a 1’onduleur et a ’AFE devront étre identiqueS que ce soit en
amplitude ou en fréquence. On parlera a I’avenir d’une seule composante homopolaire hno
pour I’ensemble onduleur + AFE dont les limites d’utilisation restent a définir.

On peut noter que cette égalité des composantes homopolaires aurait pu se déduire de
I’équation 2.1 de la tension de mode commun entre I’onduleur et I’AFE. D’aprés cette
équation, 1’application de la stratégie de la synchronisation totale permettrait une annulation
de la différence des tensions moyennes de mode commun de 1’onduleur et de I’AFE selon la
relation (Eq 2.6).

<VMCond> - <VMCred > =0 (Eq 26)

Or ces tensions sont fonction des composantes homopolaires des deux convertisseurs (cf
chapitre 1 paragraphe 3.2.1) et donc leur égalité est necessaire pour l'utilisation de la méthode
de synchronisation totale.

2.1.1. Utilisation de la composante homopolaire

Au cours du chapitre 1, nous avons montré que la composante homopolaire pouvait étre
utilisée pour la réduction des pertes par commutation (Flat top). Cette composante est aussi
appliquée afin d'utiliser pleinement la tension du bus continu dans le cas d’un onduleur par
une augmentation de I’amplitude des tensions de référence réduites han, hsn, hen, aussi
connue sous le nom de profondeur de modulation™ (rong), au-dela des limites normalisées
[-1, 1]. En revanche, dans le cas d’une modulation intersective, les tensions réduites délivrées
par le convertisseur hao, hgo, hco doivent étre comprises entre -1 et 1 pour étre comparées a la
porteuse. Ainsi, toute augmentation des niveaux de tension fournis par le convertisseur au-
dela des limites normalisées imposées par la MLI se traduit par ’utilisation de la composante
homopolaire. C’est le cas, par exemple, des stratégies de modulation avec injection de
troisieme harmonique [Holmes2000].

Utilisation de la composante homopolaire en variation de vitesse

Dans le cas de ’AFE, I’extension de linéarité est utilisée pour ajuster la tension du bus
continu E. Cette derniére est fonction de 1’amplitude des tensions efficaces du réseau
électrique U et de la profondeur de modulation rq. Cette relation est donnée par 1’équation

2.7.
22 xU
E=27
rred \/§ (Eq 27)
Ny = g SINQRA  t+ ), vk e{X,Y,z}

15 La notion de profondeur de modulation a été définie au chapitre 1 paragraphe 3.2.1
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L’extension de linéarit¢ permet donc, dans le cas de I’AFE, de réduire la tension du bus
continu ce qui est bénéfique quant au choix de condensateurs avec des tenue en tension plus
faibles, et potentiellement de dimensions réduites.

Pour I’onduleur, I’extension de linéarité permet, pour une méme tension de bus continu E, de
fournir de tensions simples au moteur Vi d’amplitude plus élevée (Eq 2.8) que dans le cas ou
I’extension de linéarité ne serait pas appliquée.

Vig = % [ SIN(2A L +4), Vk e {AB,C} (Eq 2.8)

Pour la variation de vitesse, 1’utilisation de I’extension de linéarité permet donc d’une part la
réduction de la tension du bus continu et d’autre part de délivrer des amplitudes de tension
plus élevées a la charge. Or, dans 1’industrie, une réduction des tensions du bus continu ont
une importance significative car cette grandeur électrique conditionne le choix des
condensateurs utilisés (limités par la tension qu’ils tolérent). Cependant 1’égalité des
composantes homopolaires avec la synchronisation totale ne permet pas de profiter librement
de ces deux effets recherchés a la fois pour I’onduleur et le redresseur.

Limitation théorique en cas d’égalité des composantes homopolaires :

On suppose que I’extension de linéarité est appliquée au redresseur. Cette extension
correspond a une augmentation "AR" de 1’amplitude des tensions simples réduites hygye du
redresseur, aussi appelée profondeur de modulation r..q (Eq 2.9).

Ned = 1+AR (Eq 29)
L’amplitude maximale de la composante homopolaire est donc égale a AR (Eq 2.10).
hyo| . =AR (Eq 2.10)

Or, les tensions réduites appliquées par 1’onduleur hap, hgo, hco doivent étre comprises entre
-letl:

hol,, <1 ke(ABC) (Eq 2.12)

D’apres les équations définies au chapitre 1 paragraphe 3.2.1 entre les tensions réduites de
référence hyy et celles générées par le convertisseur hyo, on doit avoir ;

hew + Mol <1 ke(AB,C) et Vhe|<[AR  (Eq2.12)

Et notamment le cas le plus défavorable pour lequel hyy est maximale (= rong) €t hyo est égale
a AR d’apres I’équation 2.10, ce qui impose la contrainte suivante :

Fong <1-AR (Eq 2.13)

[55]
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En remplacant AR par son expression issue de 1’équation 2.9, on en déduit une limitation que
peuvent prendre les profondeurs de modulation de I’AFE et de I’onduleur.

rond <2- rred (Eq 2-14)

Ce qui ne permet pas, par exemple, d’étendre la profondeur de modulation au-dela de 1 a la
fois pour I’onduleur et I’AFE. Plus spécifiquement, toute extension au-dela de 1 sur un
convertisseur (par exemple:r_,, =1+AR) doit méme s’accompagner d’une réduction
équivalente de la profondeur de modulation admissible pour [’autre convertisseur
(r,,s <1-AR selon I’équation 2.14).

En théorie, I’extension de linéarit¢ permet d’augmenter la profondeur de modulation jusqu’a
une valeur de 2/\/5 ~115 [Holmes2000]. Ainsi, en supposant que rrq est égal a cette valeur,
cependant, rong est limitée a :

ond —

2
r.g<2-—~085 Eq 2.15

Nous verrons dans la section suivante que cette limitation théorique n’est pas atteinte pour
toutes les stratégies de modulation qui utilisent 1I’extension de linéarité.

2.1.2. Application de ’injection d’harmonique 3 a la synchronisation totale

L’injection de 3% harmonique consiste a appliquer une composante homopolaire sinusoidale a
trois fois la fréquence fiq des hyy. Supposons comme précédemment que cette composante
homopolaire est calculée pour I’AFE. L’équation de la composante homopolaire dans le cadre
de I’injection de I'harmonique 3 est donnée ci-apres.

(Eq 2.16)

hyg = % r,SinGat)  w= 24,
Ainsi, I’application de I’injection de 3° harmonique, initialement calculée pour I’AFE
(frea = 50HZ, Treq = 2/4/3) ne potara pas étre appliquée & I’onduleur (fong = 40HZ, Fong = 2/4/3)
sans induire de dépassements des tensions réduites de 1’onduleur (Figure 2.7). Il faudra donc
réduire rong pour que la comparaison des tensions réduites de 1’onduleur soit possible. Il reste
cependant a déterminer la valeur de cette réduction. Pour ’utilisation de la 3° harmonique,
I’amplitude de la composante homopolaire est donnée par 1’équation 2.17.

r

AR, ; = %" (Eq 2.17)
D’apres ’équation 2.12, la profondeur de modulation maximale des tensions de I’onduleur est
donnée par :
r-red
()i =12 (Eq 2.18)
(56]
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. 2 . . .
Ainsi pour r,, :ﬁzl,l& on obtient comme profondeur de modulation maximale de
I’onduleur :
(g =1- == ~ 081 (Eq 2.19)
3V3
2 N
\/é ':‘» ..—’ 1 [ ‘f,f,e‘ ( f ;‘"\’.’
. "‘. 3 o .{' “\v\ Comparaison /\.5‘/ ',
3 3 3 3 N , avec laporteuse 5
y C 3 £ H % impossible .

Tensions réduites (pu)

2
V3
0 10 20
Temps (ms) Temps (ms)
@ (b)

Figure 2.7 : Extension de linéarité d’un AFE (a) et d’un onduleur par application d’une composante homopolaire calculée
pour ’AFE

Le méme raisonnement peut étre utilisé pour déterminer req Lim dont la valeur est fonction de
Fond-
Notons que cette limite de profondeur de modulation est plus faible que celle obtenue de

fagon théorique (Eq 2.13). Ce résultat s’explique par le fait que 1’amplitude de la tension hyo
obtenue avec I’injection de 3° harmonique n’est pas maximale lorsque la composante

homopolaire 1’est (Figure 2.8).

I1 est possible de réduire I’amplitude du hyo d’une valeur AH que 1’on peut exprimer en
fonction de AH et AHy3 calculés respectivement par les équations 2.7 et 2.17.

AH =AR-AR,,, (Eq 2.20)

Ainsi pour r, =— =115, on obtient la valeur maximale de AH:

IS

|=i_1_izi_
=3 33 33

|AH 4 ~ 0,037 (Eq 2.21)
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AH

Tensions réduites (pu)
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Figure 2.8 : Potentialité de réduction de I’amplitude de la composante homopolaire pour une extension de linéarité a 2/ \/§

Finalement, la nouvelle limite de profondeur de modulation de I’onduleur (on a choisi I’AFE
comme étant le convertisseur a profondeur de modulation maximale) est réduite a :

i
(e v =1= 5+ AH (Eq 2.22)

Cette équation peut se simplifier a 1’aide des équations 2.7, 2.17 et 2.20 a :
(rond)Lim_NEW =2y (Eq 2.23)

Par optimisation de la composante homopolaire issue de 1’injection de 1'harmonique 3, on
retrouve bien le résultat théorique obtenu a l'aide de I’équation 2.13. Ainsi, suivant le type de
composante utilisée (H3, flat top ...) la limitation sur les profondeurs de modulations peut étre
encore plus restrictive.

Par la suite, lorsqu’il sera fait état de limite de profondeur de modulation, celle—ci se réferera
a I’équation 2.14.

2.1.3. Conséquences sur le ratio des tensions entrée-sortie

Nous venons de montrer qu'il n’est pas possible d’appliquer I’extension de linéarité aux deux
convertisseurs. Il n’est néanmoins pas impossible d’utiliser I’extension de linéarité sur un seul
des deux convertisseurs, mais cette action pourrait entrainer une limitation de la profondeur
de modulation appliquée a I’autre convertisseur. Pour rendre compte de cet effet, un
quantificateur basé sur le ratio des tensions de sortie par rapport a celles d’entrée du variateur
de vitesse sera utilisé. Ce ratio représente le rapport des tensions fournies par le réseau
électrique en entrée du variateur et les tensions fournies au moteur en sortie du variateur. Par
exemple, pour un réseau de tension efficace entre phases de 400V, alimenter un moteur avec
des tensions entre phases égales a 400V signifie que le ratio G est égal a 1. En revanche dans
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le cas d’un réseau plus faible (380V par exemple) ce ratio augmente a 1.05 et nécessitera
d’augmenter la tension du bus continu. Par extension, le ratio des tensions entrée-sortie est
donc égal a celui des profondeurs de modulation des deux convertisseurs (Eq 2.24).

— max(vond) =ﬁ (Eq 224)
max(vred ) r-red

Si I’on remplace, I'eq €t ong par 1’équation 2.13 on en déduit deux équations qui retranscrivent
la limitation sur les profondeurs de modulation appliquées a chaque convertisseur en cas
d’égalité des composantes homopolaire en fonction du ratio des tensions G.

2
r,=—— Eq2.25
red G +1 ( q )
2G
r.,=——m Eq 2.26
ond 1+G ( q )

Il reste cependant a déterminer pour quelles valeurs de G ces équations sont valides. Le
domaine de validité des équations 2.25 et 2.26 se déduit des cas pour lesquels, la valeur

maximale des profondeurs de modulation (2/\/5) est applicable a ’onduleur ou a I’AFE.

SiG<y3-1 = r,et,=\/2§ & r,,=Gxr, (Eq 2.27)
SiG>\@1_l - rond=\2@ & rred:rgd (Eq 2.28)

Les équations 2.26 et 2.27 sont aussi valides lorsque les composantes homopolaires de
I’onduleur et de I’AFE ne sont pas égales (cas des commandes classiques) puisque aucune
contrainte n’est appliquée aux profondeurs de modulations. Ainsi, I’égalité des composantes
homopolaires ne limitera pas les profondeurs de modulation pour le ratio G définis aux
équations 2.27 et 2.28.

En revanche, lorsque G est compris entre les limites données a 1’équation 2.28, les relations
définies par I’équation 2.25 sont appliquées a F'eq €t Fong.
1 2G 2

Si\@—lsGs\@_l e (Eq 2.29)

La représentation des profondeurs de modulation de I’onduleur et de I’AFE est possible en
fonction de G pour le cas ou les profondeurs de modulation sont indépendantes et pour le cas
de la ST (Figure 2.9.a). De plus, une autre représentation, cette fois-ci de la profondeur de
modulation de 1’onduleur par rapport a celle de I’AFE permet de rendre compte des
contraintes appliquées au variateur de vitesse pour I’extension de linéarité (Figure 2.9.b).
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Figure 2.9 : Limitation des profondeurs de modulation en fonction du rapport des tensions entrée/sortie du variateur de
vitesse (a) — Limitation de r.qen fonction de ry,q (b)

Ainsi, lorsque la profondeur de modulation de 1I’onduleur excede 2 — 2 , 11 n’est plus possible

J3

de maintenir la pleine extension de linéarité sur le redresseur. Ainsi, la profondeur de
modulation de I’AFE diminuera et entrainera une augmentation de la tension du bus continu.

2.1.4. Conséquences sur la tension du bus continu E

L’¢élévation de la tension du bus continu est normalisée par rapport a la valeur créte de la
tension entre phases du réseau électrique et exprimée en fonction du ratio G. A partir de
I’équation 2.14, on peut déterminer la tension normalisée en fonction de la profondeur de
modulation de I’AFE.

2
Eoom = (Eq 2.30)

rred \/§

Ainsi, Eqom peut étre exprimée en fonction de G avec et sans 1’égalité des composantes
homopolaires de I’AFE et de I’onduleur a partir des équations 2.27, 2.28 et 2.29.

Avec contrainte sur hyo :

SiG<y3-1 = r

1 2
= red nom
J3-1 " 3G

Si G>
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= T :i:E —(Gﬂ)

Si V3-1<G< -
red G-I-l norm \/é

1
J3-1
Sans contrainte sur hyo :

SiG<l =E,, =1

SiG>1 =>E =G

norm

1
J3-1
la tension du bus continu est identique que les composantes homopolaires soient égales ou
non. En revanche, entre ces valeurs, les évolutions sont différentes et 1’égalité des hno
entrainera une élévation de la tension du bus continu par rapport au cas ou les hyo sont
indépendants (Figure 2.10).

la contrainte sur

Au final, pour des valeurs de G inférieures & +/3 —1 et supérieures a

G

m— Sans égalité des hN o

Vs (PW)

Avec égalité des hNO

— Augmentation de V
bus

af]

0 J3-1 1 L 15

G

Figure 2.10 : Augmentation relative de la tension du bus continu par application de la contrainte d’égalité des composantes
homopolaires

Cette élévation est maximale lorsque le rapport des tensions entrée/sortie est égal, ou
autrement dit, lorsque 1’amplitude des tensions Vxnr, Vynr, Vzne fournies par le réseau
électrique sont égales aux tensions Van, Ven, Vcn d’alimentation du moteur. Imposer 1’égalité
des composantes homopolaires a comme conséquence une élévation de 15% de la tension du
bus continu si le ratio maximal G vaut 1, et moindre au dela. Cette augmentation a des
conséquences sur le design des variateurs de vitesse car elle nécessite d’utiliser des
condensateurs dont la tenue en tension est plus importante. A titre d’exemple, les
condensateurs utilisés pour les variateurs de vitesse connectés au réseau electrique 400V
(tension efficace entre deux phases) ont une tenue en tension de 800V au total (association en
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série de deux condensateurs 400V). Ces variateurs peuvent étre connectes sur des réseaux
électriques pour lesquels la tension entre phases peut atteindre 528V (réseau 480V + 10% de
tolérance). Dans ces conditions, la tension du bus continu atteint 747V si I’extension de
linearité est utilisée, cette valeur est inférieure a la tenue en tension des condensateurs. Alors
que, pour une profondeur de modulation unitaire appliquée a I'AFE, la tension du bus continu
atteindra 862V et sera destructrice pour les condensateurs. Il faudra donc, revoir le
dimensionnement des condensateurs utilisés pour le bus continu. Puisqu’une élévation de la
tension du bus continu est nécessaire lors d’un rapport de tensions unitaire (G=1), le choix
simplificateur a été fait, par la suite, de ne pas utiliser la composante homopolaire. Ainsi la
tension du bus continu est, pour tout G, supérieure de 15% a ce qu’il serait avec 1’extension de
linéarité, mais peut étre régulé a une valeur constante (simplification de 1’algorithme de
controle). Par ailleurs, 1’absence de gestion de hno simplifiera la mise en ceuvre expérimentale
de la stratégie de modulation®®. Cependant, la composante homopolaire reste un degré de
liberté bien qu’elle soit limitée dans 1’extension de linéarité dans le cas d’application de la ST.
Ce degreé de liberté sera utilisé pour répondre a des spécifications autres que la réduction des
perturbations de mode commun (paragraphe 3.2.2).

2.2. Différentes solutions de synchronisation totale

Le motif de synchronisation présenté au paragraphe 1.2 reléve d’un choix purement arbitraire
sur les fronts de tension synchronisés. Il est tout a fait possible d’associer les commutations
de différentes manieres afin d'obtenir une synchronisation totale. Par exemple, le front
descendant (FD) de Vxo peut étre synchronisé avec le front descendant de Vco (Figure 2.11.a),
mais il pourrait aussi étre synchronisé avec le front descendant de Vgo (Figure 2.11.b), créant
ainsi un nouveau motif de synchronisation.

| > | et
| S - | _— > 1

Va
I —I > (Max_gnd) J I
h Veo 1
| (Int_ond) |
| | Vco : | I

\j

j
|

\J

\J

(Min_ond)

\J

Ve | L1 1 1

\
\

Figure 2.11 : Multiplicité des solutions de synchronisation totale

16 Se référer au chapitre 4
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C’est pourquoi, une ¢étude du degré de libert¢ qui permet la multiplicité des solutions de
synchronisation totale est nécessaire. Une représentation pour le dénombrement des solutions
de synchronisations est basée sur la largeur des impulsions'’. Elles sont ainsi définies pour
chaque convertisseur :

e [’impulsion la plus large : Max,
e ’impulsion la plus fine : Min,
e I’impulsion de largeur intermédiaire : Int.

De plus, pour chacune de ces impulsions, il existe un front montant FM et un front descendant
FD, soit un totale de douze fronts de tension a synchroniser. Une représentation simplifiée
d’un motif de synchronisation basée sur I’association des fronts montants et descendants est
donnée & la Figure 2.12.b. Cette représentation fournit pour chacune des impulsions des deux
convertisseurs, les associations de fronts (montant et descendant) effectuées pour la
réalisation de la synchronisation totale. On peut remarquer que cette association réalise un
cycle tel qu’il a été montreé a la Figure 2.5.

E/2 T Impulsions Impulsions
-Ef2 ‘ >t onduleur redresseur
‘ SR >t Max
>t FD \
E/2
FM
-E/2 I I - tMaXond
Int
Intond
>t FD
- tMinond
FM
FM FD Min /
V| \
0 ————t—t—— " ,
FM
- >
T
(@) (b)

Figure 2.12 : Cas de synchronisation totale (a) et représentation simplifiée du motif de synchronisation (b)

Cette représentation sera utilisée par la suite pour le dénombrement des solutions qui
permettent une synchronisation totale.

2.2.1. Cas d’association de fronts de tension impropres a la synchronisation
totale

Chaque convertisseur possede, par période de decoupage T, six fronts de tension a associer
entre eux. Ces fronts de tension sont décomposés en trois fronts montants (FM) et trois fronts
descendants (FD) pour chaque convertisseur. Or, la ST impose la synchronisation de fronts de
méme nature (FM avec FM et FD avec FD). Soit un total de trente six solutions possibles®,

'7 Ce choix de dénomination des impulsions permettra une systématisation de I’algorithme
18 |_e dénombrement des trente six cas est décrit 4 I’annexe 1
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dont certaines nécessitent 1’égalité d’impulsions de 1’onduleur et de I’AFE (Figure 2.13.a).
Ces cas d’égalité d’impulsions onduleur — AFE peuvent étre obtenus a chaque période de
découpage de deux manieres. La premiére consiste a utiliser la composante homopolaire afin
de synchroniser une impulsion de I’AFE avec une impulsion de 1’onduleur™. Cette solution
implique une non-égalité des composantes homopolaires appliquées a chaque convertisseur et
ne permettrait donc pas de satisfaire a toutes les conditions nécessaires a 1’application de la
ST. Une seconde solution est un fonctionnement "by pass” qui met en jeu des tensions
identiques en entrée et en sortie du variateur, et a fortiori des largeurs d’impulsions égales
entre ’onduleur et I’AFE. Ces cas sont extrémement rares car les convertisseurs
fonctionnement, la plupart du temps, de fagcon indépendantes 1’un de I’autre, ¢’est pourquoi
ils ne seront pas pris en compte par la suite.

? Impulsions Impulsions
} onduleur redresseur
FM
a A -
Y »
Max < »
o »

FD

\ | | Max_ond FM
Int
I | FD
Int_ond

3 I_I Min_ond FM -

A

Min v

L L1 L Vme

(@) (b)

Figure 2.13 : Cas de synchronisation totale avec égalisation de deux impulsions (a) et représentation simplifiée du motif de
synchronisation (b)

2.2.2. Etude des solutions pour une synchronisation totale

Les cas permettant la ST sont ceux pour lesquels deux fronts de tension d’une impulsion d’un
convertisseur, a savoir le front montant (FM) et le front descendant (FD), sont synchronisés
avec deux fronts issus de deux impulsions distinctes de 1’autre convertisseur. Par exemple
(Figure 2.14), en partant arbitrairement du front montant de 1’impulsion liée au bras de
I’onduleur, Maxgng, trois choix d’association sont possibles : les FM des bras du redresseur
liés @ MaXreqg, INtreg, OU Mingg. Le FM associé au bras Max;eq est choisi, pour lequel, on va
maintenant chercher a synchroniser son FD. Sachant qu'on ne peut sélectionner MaXong, car
cela reviendrait a tomber sur un cas particulier d’égalité des impulsions, il ne reste plus que
Intong, OU Mingng. Le choix se porte sur Inty,g, pour lequel il faut associer son FM a Intgq Ou
Mingg. Ici, Inteq est sélectionné pour lequel le FD de Mingyg est associé, faute d’une autre
possibilité. A ce niveau, la solution de synchronisation est définie, il s’agira de la solution

19 Cette solution a été décrite au paragraphe 4.1 du chapitre 1.
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dont la détermination est faite par les trois premiers choix d’associations de fronts de tension
(Figure 2.14). Les autres solutions qui découlent de cette approche sont résumées dans le
Tableau 2.1.

Tableau 2.1 : Ensemble des solutions permettant une synchronisation totale

Solutions n° Association de fronts
1 MaXeq Intong INteq
2 MaXeq Minond Minred
3 Minred Minond INteq
4 Mi Nieg Intong MaX;eq
5 INt,eq Intong Mi Nieg
6 INt,eq Intong MaX;eq
7 INt,eq Mi Nond Mi Nieg
8 INt,eq Intong MaX;eq
9 Mi Nied Intong INteq
10 Minred Minond MaX;eq
11 MaXeq Intyng Mineq
12 MaXeq Mingng INt,eq
Impulsions Impulsions Impulsions Impulsions Impulsions Impulsions
onduleur redresseur onduleur redresseur onduleur redresseur
) FM FM
Départ Max ( Max > Max
arbitraire
FD
FM
Choix FD Choix
Int < Int |:'> Int
|:> m
Min \ Min Min
3 possibilités 2 possibilités 2 possibilités
Impulsions Impulsions Impulsions Impulsions
onduleur redresseur onduleur redresseur
FM FM
Max Max
FD /
Plus de
choix
Choix
FM :> Solution
|:> Int {Max_red — Int_ond — Int_red}
FD
Min
1 possibilité FD

Figure 2.14 : Dénombrement des solutions de synchronisation totale — exemple de la solution n°1
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Il existe donc, dans le cas de six impulsions de largeurs différentes les unes des autres, douze
associations possibles permettant 1’obtention d’une synchronisation totale?®. Pour cela, il sera
nécessaire de mettre en ceuvre un algorithme décisionnel afin de sélectionner une, ou
plusieurs solutions parmi les douze.

2.2.3. Placement des impulsions sur une période de découpage

Dans la représentation faite de la ST presentée a la Figure 2.3, ’ensemble des impulsions est
confiné dans la période de découpage une fois les synchronisations effectuées. L’objectif de la
ST étant la synchronisation de I'ensemble des fronts de tension des différentes phases
onduleur et redresseur, le placement de la période de découpage reléve d’un choix arbitraire.
Ainsi, il est possible de placer la période de découpage Ti de telle sorte que I’ensemble des
impulsions soit constitué d’une succession d’états « bas — haut — bas » (Figure 2.15), on
parlera alors d’impulsions positives. Ces états correspondent aux niveaux des tensions Vio
avec k = {A, B, C, X, Y, Z}, pour lesquels on définira 1’état haut comme étant le niveau de
tension E/2 et 1’état bas le niveau de tension -E/2. La période de découpage T, peut aussi étre
positionnée de telle sorte que 1’ensemble des impulsions soient constituées d’une succession
d’états « haut — bas — haut », on parle alors d’impulsions négatives. Un dernier cas peut
apparaitre si I’ensemble d’impulsions compris dans la période de découpage (T3) sont a la fois
positives et négatives.

+o : | |
(] (]
: ' ) et
: : | |
IS o s S S o o .y
' ' | | t
. B ' 2 - -
(] (] . .
Vao EJ l il L | L .
VBO i r I i r O I I ° I_ » t
Veo || i = 1| [ I
E T, ' T P T3 N
2 < >

Figure 2.15 : Degré de liberté sur le positionnement de la période de découpage

Ainsi le placement de la période de découpage autour d’un motif de synchronisation est un
degré de liberté sur le type d’impulsions rencontrées. Généralement, les impulsions sont
représentées sous leur forme positive. Pour cette raison, 1’¢tude de cette stratégie de
modulation sera faite principalement avec des impulsions positives. Il n’empéche que des cas
de coexistence avec des impulsions négatives peuvent apparaitre comme nous 1’avons vu ci-
avant. Il s’aveére que la présence d’impulsions positives et négatives est une source de
dégradation de I’ondulation du courant et sera de ce fait un critére de choix des solutions de
synchronisation totale qui sera approfondi a la section suivante.

%0 Une représentation sous la forme simplifiée d’association de fronts est fournie en annexe n°1
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3. Mise en ceuvre d’un algorithme décisionnel

La présence des différents degrés de liberté offerts par la ST, et notamment les douze
solutions de synchronisations, amenent a prendre en considération des criteres autres que la
réduction des perturbations de mode commun.

3.1. Critére de choix

Outre les perturbations électromagnétiques qu’il génére, un variateur de vitesse est aussi
évalué, entre autres, sur la qualité de la tension appliquée au moteur (limitation des
surtensions), mais aussi sur I’ondulation de courant (limitation des variations de couples du
moteur) [ShamsiN2005]. Le critére sélectionné est 1’ondulation du courant, puisque, a priori,
la synchronisation de commutations inter-convertisseurs ne génére pas plus de surtensions.

>
\

—> o [, 1

! > — -t

I - Max_ond -—I I . L
I__I Int_ond

t

l_I Min_ond l_l .

T T
(a) (b)

Figure 2.16 : Motif de synchronisation totale avec confinement dans la période de découpage (a) et sans (b)

Y
Y

Y
Y

En I’absence d’une composante homopolaire, la stratégie de modulation naturelle est la
SPWM?. Elle permet d'obtenir des impulsions centrées sur la période de découpage et
imbriquées les unes dans les autres. Cette imbrication des impulsions permet notamment de
réduire I’ondulation du courant des phases moteur et réseau. Ainsi, nous chercherons a obtenir
cette imbrication des impulsions lors de 1’utilisation de la synchronisation totale. Or, dans le
cas de la ST, du fait du déplacement des impulsions, ces derniéres ne peuvent pas étre
centrées mais le confinement reste toujours possible (par exemple les impulsions du
redresseur Figure 2.16.a sont confinées). Il existe méme des cas de chevauchement, ¢’est-a-
dire des impulsions qui ne sont pas imbriquées mais qui ne dépassent pas la période de
découpage (par exemple les impulsions de 1’onduleur Figure 2.16.a décrivent un
chevauchement). Ces cas de chevauchement se produisent a chaque période de decoupage sur
au moins un des deux convertisseurs et auront un impact sur 1’ondulation du courant. En effet
quand bien méme les impulsions de 1’un des convertisseurs seraient imbriquées, le jeu des
synchronisations entre FM et FD créerait inéluctablement un chevauchement. Enfin, un
dernier cas peut subvenir, il s’agit de la « sortie » hors de la période de découpage de certaines

21 Cf. chapitre 1 paragraphe 3.2.1
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impulsions (impulsions grisées a la Figure 2.16.b); cela revient a faire coexister des
impulsions positives et négatives comme cela a été vu au paragraphe 2.2.3. Ces cas que I’on
appellera par la suite "basculement des impulsions" sont nuisibles pour I’ondulation du
courant car l’excursion de la tension entre phases est maximale [Videt2012]. Mais,
contrairement au chevauchement, ces cas peuvent étre évités.

Par la suite, les cas de chevauchement et d’imbrication seront privilégiés, une étude a donc été
menée pour I’identification des conditions permettant d’éviter les cas de basculement. De
plus, le confinement dans la période de découpage se limitera & des impulsions positives
exclusivement?.

3.2. Respect du critere en fonction du point de fonctionnement et des différentes
solutions de synchronisation

Les cas de basculement sont fonction de la solution de synchronisation choisie, mais aussi de
la largeur des impulsions des tensions de I’AFE et de I’onduleur. Par exemple, si les
impulsions liées a Int_red et Max_ond avaient été plus fines, le cas de basculement des
impulsions présenté a la Figure 2.16.b ne se serait pas produit. De plus, le critére de
confinement des impulsions au sein de la période de découpage doit aussi étre valide pour tout
point de fonctionnement du variateur de vitesse. Par la suite, nous ne parlerons plus
d'onduleur et de redresseur, mais de convertisseur n°1 et n°2 afin de généraliser les concepts
présentes.

3.2.1. Definition des points de fonctionnement du variateur de vitesse

Puisque la largeur des impulsions influence le confinement, elle sera aussi utilisée pour la
détermination des points de fonctionnement du variateur de vitesse. Comme nous I’avons vu
au paragraphe 2.1, un formalisme basé sur la largeur des impulsions permet de mettre en
évidence, pour chaque convertisseur, trois types d’impulsions : Max, Int et Min. L’ensemble
des points de fonctionnements de la structure onduleur — AFE sont donc contenues dans
I’ordonnancement des six impulsions générées de la plus large a la plus fine. Cet
ordonnancement est soumis a des contraintes imposées par la modulation de largeur
d’impulsion. Ces contraintes sont les suivantes :

. La plus large impulsion d’un convertisseur (Max) est toujours plus grande que la plus
petite (Min) de I’autre, soit (g, )1 > (ot )2 et (), = (i )1.

. La somme des largeurs d’impulsions sont égales. Ainsi, le cas(@yy ) = (),
(@ ) = (@ )y (i ), = (@in ), €1 S TéCiProque ne sont pas possibles, puisque cela reviendrait
a admettre que la somme des largeurs d’impulsions d’un convertisseur SOit supérieure a
’autre.

L’¢élimination des cas qui ne respectent pas ces contraintes permet de définir dix
ordonnancements des impulsions pour I'ensemble onduleur — AFE que 1’on appellera

22 . . . . / . .
L’équivalence en impulsions négative sera donnée en annexe
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«ordres » par la suite. Ces ordres sont separés en deux groupes de cing (I, I, I, 1V, V)
définis par I’indice 1 et 2 correspondant aux deux convertisseurs. L’appartenance aux groupes
1 et 2 est définie, quant & elle, par la plus fine des impulsions (e, ). Si cette impulsion
appartient au convertisseur n°l alors 1’indice des ordres sera « 1 », et vice-versa pour
I’appartenance au convertisseur n°2. De plus, la définition des ordres au sein de chaque
groupe est effectuée a partir de la position des impulsions intermediaires (a,m) dans

I’ordonnancement des largeurs d’impulsions. Par exemple, pour le groupe n°l, I’ordre I; est
définit pour une impulsion (a,m)lqui serait la seconde plus large impulsion de
I’ordonnancement. L ordre II; est définit pour (e, ), troisiéme impulsion la plus large et ainsi

de suite pour les ordres III et IV. Seul ’ordre V est une exception a cette régle mais il
s’identifie par sa plus large impulsion qui n’appartient pas au méme convertisseur que la plus
petite largeur d’impulsion. L’ensemble des ordres issus de 1’ordonnancement des trois
impulsions générées par chacun des deux convertisseurs est donnée au Tableau 2.2

Tableau 2.2 : Ordonnancement des impulsions d’un ensemble onduleur — AFE de la plus large & la plus fine

Ordres Plus large Plus  fine
impulsion impulsion
l (aMax )1 (alnt)l (aMax )2 (a Int )2 (aMin )2 (aMin )1
Il (aMax )1 (aMax )2 (alnt)l (a Int )2 (aMin )2 (aMin )1
I (aMax )1 (aMax )2 (a Int )2 (alnt)l (aMin )2 (aMin )1
Vi (aMax )1 (aMax )2 (a Int )2 (aMin )2 (alnt)l (aMin )1
Vi (aMax )2 (aMax )1 (05 Int )1 (0‘ Int )2 (aMin )2 (aMin )1
2 (aMax (alnt )1 (aMin Ciin )

(

alnt)l

(
1P (
V2 (e

(

\Z

(aMin )1

Ovtax )2 (alnt)z (alnt)l

Cependant, 1’étude peut se limiter aux cinq premiers ordres, puisque les cing suivant ne sont
qu’une permutation des réles entre les convertisseurs n°1 et n°2.

3.2.2. Contrainte de confinement dans une période de commutation

Pour chacun des cing ordres, il faudrait maintenant déterminer, pour les douze solutions de
synchronisation, les conditions de confinement dans la période de découpage. Ces conditions
nécessaires et suffisantes reposent comme cela sera démontré par la suite sur la valeur de la
composante homopolaire. Cette section est donc une généralisation par rapport au choix fait
précédemment de conserver hyo égal a zéro.
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3.2.2.1.  Systématisation du procédé de confinement

Une premicre simplification de 1’étude est possible car I’ensemble des solutions de
synchronisation totale répond a un ensemble de deux impulsions d’un convertisseur
synchronisées sur la plus fine des impulsions des deux convertisseurs®. Par la suite, cette
impulsion sera nommée Min’ et les impulsions synchronisees qui lui sont synchronisées
seront par définition plus larges (Figure 2.17). Cet ensemble des trois impulsions
synchronisées définit une largeur minimale du motif de synchronisation lors de I’application
de la ST pour laquelle nous pourrons déterminer les conditions nécessaires et suffisantes a son
confinement dans la période de découpage.

a) Motifs de base de synchronisation et motifs de confinement

L’ensemble des synchronisations autour de Min’ sera nommé par la suite motif de base de
synchronisation. Remarquons que la largeur de ce motif de synchronisation A ne varie pas en
permutant les synchronisations de fronts montant (FM) et descendant (FD) de 1’impulsion
Min’ (Figure 2.17).

;\l Pl ;\l »
< Max,
FM | o e | FD Int
I I Mim
FM FD FM FD
e FD FM lep Max,
I I Inty
Min1

@

(b)

Figure 2.17 : Motif récurrent a toute solution de synchronisation pour une synchronisation totale

L’¢étude du confinement peut se réduire a un seul des deux cas (on choisira arbitrairement
celui de la Figure 2.17.a). Ainsi, si Min” = Min, cette impulsion peut étre confinée entre Max;
et Ming, ou Max; et Inty, ou encore entre Int; et Miny. Puis les trois autres impulsions sont
associées a ce motif de base de synchronisation. Prenons 1’exemple d’un motif de base de
Min’ entre Max; et Min; alors les trois impulsions restantes sont Max,, Int; et Int,. Ces trois
derniéres impulsions peuvent étre soit contenues dans le motif de base obtenu avec Min’
(Figure 2.18.a) soit en déborder (Figure 2.18.b et Figure 2.18.c). La largeur d’impulsion
minimale définit qui est le convertisseur n°2 (Min,).

% |a représentation des 12 solutions de synchronisation par rapport & ce motif de synchronisation est donnée en

annexe.

© 2015 Tous droits réservés.
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)\’ »
EM I FD Max;
Motif de base de EM FD
synchronisation
|
M FD Ming
Motifs de

confinement

| | | E
! ! . } Int
| | P I I N R

@ - 0) ' ' ©

Figure 2.18 : Motif de confinement a trois impulsions (a) dans une impulsion d’un convertisseur (b) ou de I’autre (c)

Chacun des trois motifs de base de synchronisation avec la plus petite impulsion intercalée
entre deux autres peut donc donner trois motifs de confinement par la synchronisation des
trois autres impulsions.

e Les trois autres impulsions forment un motif confiné dans le motif de base (Figure
2.18.a).

e Une impulsion déborde d’un co6té seul des limites de confinement imposées par les
trois impulsions composées de la plus petite des impulsions (Figure 2.18.b).

e Une impulsion déborde des deux cotés des limites de confinement imposées par les
trois impulsions composées de la plus petite des impulsions (Figure 2.18.c).

L’association d’un motif de base de synchronisation et d’un motif de confinement forme
ensemble un motif de synchronisation.

b) Conditions nécessaires et suffisantes de confinement dans la
période

Les trois motifs de confinement représentent 1’ensemble des solutions possibles pour le
confinement de I'ensemble des impulsions issues d’un motif de synchronisation totale. Les cas
de confinement dans une seule impulsion (Figure 2.18.b et Figure 2.18.c) nécessitent que cette
derniére soit une des deux impulsions les plus larges (Max; ou Maxy). De plus, il faut qu’elle
soit la plus large de toutes les impulsions de telle sorte a toutes les « englober ». Ce cas est
intéressant puisqu’il permet, a fortiori, un confinement dans la période de découpage sans
contraintes supplémentaires. En revanche, les cas de confinement dans un ensemble de trois
impulsions doivent satisfaire a des contraintes sur la composante homopolaire pour permettre
le confinement dans la période de découpage.

[71]
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- Cas de confinement dans un motif de base

Prenons le cas pour lequel I’ensemble des impulsions est confiné dans un motif de base de
synchronisation avec la plus fine impulsion appartenant au convertisseur n°2. Cette impulsion
est synchronisée de part et d’autre avec Max; et Min; (ce cas correspond a 1’association des
motifs de base B2 et de confinement C1 du Tableau 2.3). Il est ainsi possible de quantifier la
largeur de ce motif de base A en fonction des largeurs des impulsions synchronisées (Eq 2.31).
Ainsi, nous avons :

/IT = (aMax )1T o (aMin )ZT + (aMin )1T (Eq 2-31)

Cette largeur A doit étre inféricure a la période de découpage T pour permettre le confinement
(Eq 2.32).

(aMax )1T - (aMin )zT + (aMin )1T <T (Eq2.32)

En remplagant les largeurs d’impulsion a7 par leur expression fonction des tensions réduites
(Eq 2.2), nous en déduisons 1’équation 2.33 :

(hMax )1 + (hMin )1 - (hMin )2 + hNO <1 (Eq 2.33)
De plus, la somme des tensions réduites de référence hyax, hint, hvin est égale a zéro, d’ou :
(hMax )1 + (hMin )1 = _(hlnt )1 (Eq 2.34)

Finalement, I’équation 2.33 peut se simplifier a 1’aide de 1’équation 2.34. Nous déduisons
ainsi une condition sur la composante homopolaire hyo en fonction des tensions réduites :

Mo <1+ (i ), + (D), (Eq 2.35)

- Cas de confinement dans (Max); ou (Max),

Reprenons le cas du motif de base de synchronisation B2 du Tableau 2.3, pour lequel on
associe le motif de confinement C2 (confinement dans (Max),). Comme il a été explicité en
début de section, il faut que (Max), soit la plus large des impulsions. De plus, il faut que la
largeur de (Max);, soit supérieure a A qu’il est possible d’exprimer en fonction des largeurs
d’impulsion du motif de confinement (Eq 2.35).

AT = (aMax )ZT o (alnt )1T + (alnt )ZT < (aMax )ZT (Eq 2.36)
Cette équation peut se simplifier et une simple relation entre deux largeurs d’impulsions
apparait.
(alnt )2 < (alnt)l (Eq2.37)
[72]
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Au final, le respect de 1’équation 2.37 et (Max), plus large de toutes les impulsions suffisent a

assurer un confinement du motif de synchronisation issu de 1’association B2 — C2 au sein de
(Max)s.

En revanche, dans le cas ou I’on souhaiterait associer le motif de base B2 au motif de
confinement C3, il faudrait que (Max); soit la plus large de toutes les impulsions et que A soit
inférieur & (Max);. Par utilisation de 1’équation 2.31, on déduit une condition sur les largeurs
d’impulsions donnée par la relation suivante.

(etyin ) < (@i )» (Eq 2.38)

Or, nous avons définit dans les hypothéses de depart que (Min), était la plus fine de toute les
impulsions. De ce fait, le motif de synchronisation issu de 1’association B2 — C3 est un cas
irréaliste.

Synthése

Il est ainsi possible de procéder de la méme facon pour déterminer les conditions de
confinement dans la période de découpage pour I’ensemble des cas de confinement pour les
trois motifs de base de synchronisation (B1, B2, B3) et des trois motifs de confinement (CL1,
C2 et C3). Les conditions qui découlent de cette étude sont résumées au Tableau 2.3 .

Tableau 2.3 : Conditions nécessaires et suffisantes pour le confinement dans la période de découpage des motifs de
synchronisation issus de 1’association d’un motif de base (B1, B2, B3) a un motif de confinement (C1, C2, C3)

Bl B2 B3
Hypothese : A A A
<« > <« « " »
Min’ = (Min), | —— ALV SY B S
(Max); (Min), (Min),
C1 N
hNO < 1+ (hMin )2 + (hMin )1 hNO < 1+ (hMin )2 + (hlnt )1 hNO < 1+ (hMin )2 + (hMax )1
(.
C2 A
(alnt)z < (aMin )1 (alnt)z < (alnt)l (alnt)z < (aMax )1
e (aMax )1 = (aMax )2 (aMax )1 < (aMax )2 (aMax )1 = (aMax )2
C3 \
o o (alnt)l < (alnt )2
: () : Cas irréaliste Cas irrealiste (), < ()
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Les cas de confinement au sein de (Max); et (Max), (motifs de confinement C2 et C3) sont
déterminés par des relations entre les largeurs des impulsions et ne sont pas soumis & une
contrainte sur la composante homopolaire autre que 1’égalité définie au paragraphe 2.1.1. Ces
mémes largeurs ont permis de définir plus t6t les ordonnancements des impulsions
(Tableau 2.2) qui définissent I’ensemble des points de fonctionnement du variateur de vitesse.

C) Détermination des ordonnancements pour chaque motif de
synchronisation

Les ordonnancements (I, 1l 111, 1V, V3) associés aux motifs de synchronisation B1 - C2,
B2 - C2, B3 - C2 et B3 - C3 se déduisent aisément des conditions de confinement (Tableau
2.3). Pour les motifs de synchronisation issus de 1’association de Bl — C1, B2 — C1, et B3 —
C1, les ordonnancements associés a ces motifs sont ceux ne satisfaisant pas aux conditions
précédentes. Par exemple, pour le motif de base de synchronisation B1, les conditions définies
pour le motif de confinement C2 permettent d’associer 1’ordre IV,. Par déduction, les ordres
I, 112, 111, et V, sont associés au motif de confinement C1 et sont soumis a une contrainte sur
la composante homopolaire. L’appartenance d’un motif de synchronisation & un ordre est
symbolisée par un «v'» dans le Tableau 2.4.

Tableau 2.4 : Attribution des ordonnancements des impulsions des différents motifs de synchronisation confinés dans la
période de découpage issus de I’association d’un motif de base (B1, B2, B3) a un motif de confinement (C1, C2, C3)

© 2015 Tous droits réservés.

Bl B2 B3
Hypotheése : % 2 A
<“—> R S EEE— P
. . (Int) (Max) i (Int)y
Min’ = (Min); — f - { f .
M Mi Min
(Max); (Min), (Min),
C1 N Ordre |, v Ordre |, v Ordre I, v
« 5>
Ordre 11, v Ordre 11, v Ordre 11,
M Ordre IlI, v Ordre IlI, Ordre Il
Ordre 1V, Ordre 1V, Ordre 1V,
Ordre V, v Ordre V, v Ordre V,
C2 A Ordre I, Ordre I, Ordre I,
«—————>»
Ordre 11, Ordre 11, Ordre 11, v
L T Ordre 11, Ordre 111, v Ordre 111, v
Ordre 1V, v Ordre 1V, v Ordre 1V, v
Ordre V, Ordre V, Ordre V,
C3 A\ Ordre I,
D —
Ordre 11,
. () . Cas irréaliste Cas irrealiste Ordre 111,
Ordre 1V,
Ordre V, v
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En revanche, une modification de la valeur de la composante homopolaire appliquée a
I’ensemble onduleur — AFE ne modifie par I’ordonnancement des impulsions. De plus, pour
chaque motif de base de synchronisation, on peut définir les solutions de synchronisation
(Tableau 2.1) qui leur sont associées par attribution des réles des convertisseurs n°1 et 2 (voir
Annexe 3). Cette attribution des solutions de synchronisation aux motifs de base de
synchronisation est donnée au Tableau 2.5.

Tableau 2.5 : Attribution des douze solutions de synchronisation aux motifs de base de synchronisation

B1 B2 B3
Convertisseur n°2 Solutions : Solutions : Solutions :
= onduleur 4-6-9-12 2-5-8-10 1-3-7-11
Convertisseur n°2 = AFE | Solutions : Solutions : Solutions :
4-6-9-12 1-3-8-10 2-5-7-11

Il est désormais possible de définir pour chaque solution de synchronisation et pour chaque
ordre les conditions nécessaires et suffisantes au confinement dans la période de découpage de
I’ensemble des impulsions onduleur — AFE. Les tableaux 2.6 et 2.7 résument I’ensemble des
contraintes de confinement en fonction que Min’ appartienne a 1’onduleur ou a I’AFE
respectivement.

Tableau 2.6 : Contraintes pour le confinement dans la période de découpage avec Min’ appartenant a I’AFE

Solutions de synchronisation 4-6-9-12 1-3-8-10 2-5-7-11
Irep * o O

lgeo #* o <>
Igrep B < <
(AV/ <> <> <+

Vreo * [o) %>

* hyo < hMin_OND + hMin_RED +1

O hvo < hMax_OND + hMin_RED +1

o hvo < hlnt_OND + hMin_RED +1

< Vhyo
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Tableau 2.7 : Contraintes pour le confinement dans la période de découpage avec Min’ appartenant a 1’onduleur

Solutions de synchronisation 4-6-9-12 2-5-8-10 1-3-7-11
lonp * oo OO
Hono #* (o] o) <>
Monp #* < <>
IVonp <> < <>
Vonp 3 (o] 0) <>

* hNo < hMin_RED + hMin_OND +1

oo hNO < hMax_RED + hMin_OND +1
oo hNo = hlnt_RED + hMin_OND +1

<> Vo

Suivant la solution de synchronisation, les contraintes sur la composante homopolaire (hno)
pour le confinement différent. De plus, le hyo devrait étre recalculé a chaque période de
découpage pour satisfaire aux contraintes de confinement ce qui complexifierait et
augmenterait le temps de calcul nécessaire a 1’algorithme. Pour ces raisons, nous chercherons
a fixer cette composante homopolaire.

3.2.2.2.  Solutions a contrainte minimale

D’aprés les tableaux 2.6 et 2.7, les solutions 7 et 11 sont applicables aux dix ordres avec
seulement deux ordres (lonp €t Irep) pour lesquels une contrainte sur la composante
homopolaire est imposée. Cependant, cette contrainte sur le hyo peut étre satisfaite si ce
dernier est nul.

- Démontrons la validité de la condition sur le hyo :

On souhaite borner la contrainte de confinement liée a 1’association des motifs de base B3 et
de confinement C1 (Tableau 2.3).

hyo <1+ (hMin )2 + (hMax )1 (Eq 2.39)

Par définition, I’impulsion (Max); est de largeur plus grande que le tiers de la somme des
largeurs de (Max);, (Int)1, (Min); :

(@)= () + () + () (Eq240)
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Or d’apres 1’équation 2.2, nous avons :
3
(aMax )1 + (a'lnt)l + (aMin )1 = 5 (1+hyo) (Eq2.41)
D’ou par association des équations 2.40 et 2.41 :
1
(aMax )1 2 2 (1+hyo) (Eq2.42)

Par soustraction de (owin)2 et remplacement des « par leur équivalent en h (Eq 2.2), on en
déduit I’équation 2.43 :

(M )+ (i ), +1> 1+ (), (Eq 2.43)
Or
1>1+(hy, ), >0 (Eq 2.44)
Donc :
(M ), + (N ), +1> 1+ (), >0 (Eq 2.45)

Ainsi pour une composante homopolaire nulle, la contrainte (Eq 2.39) est validée puisque le
hno doit étre inférieur a un terme positif (2.45).

Finalement, les solutions 7 et 11 permettent pour une composante homopolaire nulle de
satisfaire au confinement dans la période de découpage quelque soit le point de
fonctionnement du variateur de vitesse.

3.2.3. Contrainte d’imbrication des impulsions

La synchronisation totale est susceptible de générer trois types de positionnement des
impulsions (imbrication, chevauchement, et basculement). Nous avons déterminé qu’il était
possible d’éliminer les cas de basculement d’impulsions. Il ne reste donc plus que les cas
d’imbrication et de chevauchement pour lesquels les cas d’imbrication permettent de
minimiser I’ondulation du courant. Or, le dimensionnement du filtre en entrée du variateur de
vitesse (I’inductance au plus prés de I’AFE principalement) est déterminé, entre autres, pour
une ondulation maximale du courant. Il est donc intéressant de maximiser les cas
d’imbrication des impulsions générées par le redresseur afin de ne pas avoir a
surdimensionner cette inductance vis-a-vis du cas pour lesquels une stratégie a MLI centrée
(SPWM?*) est utilisée.

** Sinus Pulse Width Modulation
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Du fait des synchronisations de toutes les impulsions, les cas d’imbrication n’apparaissent pas
a chaque période de découpage. Suivant la solution et le point de fonctionnement envisagé, on
peut avoir :

e L’imbrication des impulsions onduleur mais pas celles de I’AFE
e L’imbrication des impulsions de I’AFE mais pas celles de I’onduleur
e Aucune imbrication, ¢’est-a-dire un chevauchement pour les deux convertisseurs

On désire connaitre les cas d’imbrication des impulsions de I’AFE pour lesquels les
contraintes de I’ondulation de courant jouent un réle important sur le THDi. Une premiére
condition & I’imbrication des impulsions de I’AFE est que la plus large de toutes les
impulsions soit celle de ’AFE. De nombreux motifs de confinement sont donc ¢liminés (C1
notamment) et on sait d’ores et déja que ce critére d’imbrication ne pourra pas étre respecté
pour tout point de fonctionnement.

- Exemple d’imbrication pour le motif de base B2 :

Considérons le motif de la Figure 2.18 dans le cas d’un confinement dans Max, (motif C2).
Ce cas est susceptible de permettre une imbrication des impulsions de I’AFE si le
convertisseur n°2 est I’AFE. De plus, pour obtenir I’imbrication, deux cas se distinguent pour
le motif de base de synchronisation B2 suivant la synchronisation des fronts de tension entre
ce motif de base et le motif de confinement C2 :

e soit le FD de Int; est synchronisé avec le FD de Min; (Figure 2.19.a), on appellera le
motif de confinement C2.

e soit le FM de Int; est synchronisé avec le FM de Max; (Figure 2.19.b), on appellera le
motif de confinement C22.

En revanche, les motifs de confinement C1 et C3 ne peuvent pas donner lieu a une
imbrication des impulsions de I’AFE. Cette observation est valable quelque soit le motif de
base.

Dans le cas du motif de synchronisation constitué de 1’association des motifs B2 — C2, il faut
que (ount)2 > (amin)1 afin d'obtenir un confinement des impulsions du convertisseur n°2. Alors
que I’association des motifs B2 — C22, il faut que (ount)2 > (amax)1. Ces conditions se déduisent
de la représentation graphique des associations motifs de base — motif de confinement.

[78]
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FM l FM l Max,

I— FD I— FD Ming

FM ' FD

Int
I | I | '

FD FM

(@ ' ' (b)

Figure 2.19 : Solutions de synchronisation issues d’'un méme motif de base

Les conditions d’imbrication des motifs de confinement C2 — C22 pour les motifs de base
(B1, B2, B3) est donné au Tableau 2.8.

Tableau 2.8 : Conditions nécessaires et suffisantes pour I’imbrication des impulsions du convertisseur n°2 des motifs de
synchronisation issus de 1’association d’un motif de base (B1, B2, B3) a un motif de confinement (C2, C22)

Bl B2 B3
Hypothese : A N N
e — <> D S
|
Min’ = (Min), | (Int)y : (Max), : : (Int), :
(Max), (Min), (Min);
C2 N
«————>
ORI (e < (@), (oo ) < (@), (i ) < (@),
C22 N
« "
e (aMax )1 = (alnt)z (aMax )1 s (alnt)z (alnt) < (alm)g

A partir des conditions nécessaires pour 1’imbrication des impulsions du convertisseur n°2
(Tableau 2.8), on deduit les ordonnancements des impulsions permettant cette imbrication
pour chacune des différentes solutions de synchronisation totale (Tableau 2.9).
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Tableau 2.9 : Attribution des ordonnancements de largeur d’impulsions pour 1’imbrication des impulsions du convertisseur
n°2 des motifs de synchronisation issus de I’association d’un motif de base (B1, B2, B3) a un motif de confinement (C2,

C22)
Bl B2 B3
Hypothése : A A %
<> <> P
. . (Int) (Max) (Int),
Min’ = (Min); — f - { f i
Max Mi Min
(Max), (Min), (Min), i
C2 N Ordre I, Ordre I, Ordre I,
) ) Ordre 11, Ordre 11, Ordre 11, v
e Ordre Ill, Ordre Ill, v Ordre Ill, v
Ordre IV, Ordre IV, Ordre IV,
Ordre V, Ordre V, Ordre V,
C22 N Ordre 1, Ordre 1, Ordre I,
) ) Ordre 11, Ordre 11, Ordre 11, v
A Ordre Il1, Ordre IlI, Ordre Il1,
Ordre 1V, Ordre 1V, Ordre 1V,
Ordre V, Ordre V, Ordre V,

Tout comme les cas de confinement dans la période de découpage, on identifie les solutions
de synchronisation liées a 1’association des motifs de confinement et des motifs de base de
synchronisation. Cette identification des douze solutions de synchronisation est donnée au
Tableau 2.10 pour un confinement dans (otmax)2-

Tableau 2.10 : Attribution des douze solutions de synchronisation en fonction des motifs de confinement C2 et C22

B1 B2 B3
C2 Solutions : Solutions : Solutions :
9-12 1-3 7-11
C22 Solutions : Solutions : Solutions :
4-6 8-10 2-5

Finalement, si I’on se base sur I’utilisation de la solution n°7 qui permet un confinement au
sein de la période de découpage a tout point de fonctionnement. Cette solution permettrait une
imbrication des impulsions de I’AFE pour deux des dix ordres qui regroupent 1I’ensemble des
points de fonctionnement de I’association onduleur — AFE.

3.3. Conclusion de I’étude théorique

Toutes les incertitudes liées a la contrainte de confinement étant levées, le choix d’utilisation
des solutions de synchronisation totale peut étre réalisé. Ce choix privilégiera les solutions
pour lesquelles la contrainte sur la composante homopolaire est la plus faible. De plus, pour
une simplification d’implémentation de 1’algorithme décisionnel, il serait souhaitable que ce
dernier soit composé d’une solution unique. Or, il apparait que les solutions 1, 2, 3, 4, 5, 6, 8,
9, 10, et 12 demandent une gestion de la composante homopolaire alors que les solutions 7 et
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11 permettent, quant a elles, un confinement dans la période de découpage pour une
composante homopolaire nulle. Finalement, le choix s’est porté sur la solution 7, méme si la
solution 11 aurait été tout aussi satisfaisante. De plus, la solution n°7 maximise les cas
d’imbrication des impulsions de I’AFE ou de ’onduleur mais pas pour tous les ordres
(Tableau 2.4). Ainsi, la minimisation de I’ondulation du courant de I’AFE ne peut étre
retenue pour le dimensionnement du filtre d’entrée du variateur de vitesse, puisqu’il aurait
fallu que ce critére soit applicable pour tous les ordres.

4. Validation de I’algorithme décisionnel

Afin de valider la méthode de synchronisation totale, une comparaison avec une stratégie
de modulation & impulsions centrée est réalisée. Pour ce faire, une simulation d’un ensemble
AFE — onduleur est effectuée. Le redresseur est alimenté par un réseau 230 Ve, 50Hz et le
bus continu est régulé a 530V (reg = 0.7). La charge de I’onduleur se compose d’un moteur
asynchrone consommant 15kW, et est alimentée sous une tension entre phases, Uag, de
151Vesr (rong = 0.4) a la fréquence de 20Hz. La fréquence de découpage des deux
convertisseurs est fixée & 4kHz. Les temps morts® ne seront pas pris en compte pour ces
simulations et les commutations seront idealisées.

4.1. Validation du principe de la synchronisation totale

La méthode de synchronisation totale est mise en ceuvre par une MLI intersective et
I’utilisation de deux porteuses®® pour le placement des fronts montants et descendants. Dans le
cas d’utilisation de la solution n° 7 et pour une composante homopolaire nulle, deux
configurations sont possibles pour le placement des impulsions. Soit toutes les impulsions
sont confinées dans la plus grande (Figure 2.20.a). Ce placement est valide pour les ordres Il,
I, 1V, V. Soit les impulsions sont confinées dans une association de trois impulsions
(Figure 2.20.b). Ce placement est quant a lui valide pour I’ordre 1.

T T
-

Inty

Ming

Max;

t

L

\J

' Tm2 Tml Tm3 Tf2 Tfl1 Tf3 'Tm2 Tml Tm3 Tf2 Tf3 Tfl

(@ (b)

Figure 2.20 : Instants de commutation pour un cas de confinement dans I’association de trois impulsions (a) et dans Max (b)

% |_es temps morts seront abordés au chapitre 3 paragraphe 3.2
% Cf. chapitre 1 paragraphe 3.3.2
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Les instants Tr1, Tm2, Tms cOrrespondent aux fronts montants des phases liées a Maxy, Inty, et
Min; respectivement. Tandis que les instants Ty, Tr,, Tss correspondent aux fronts descendants
des phases liees a Maxy, Int;, et Min;. Par I’association des fronts de tensions lors de
I’utilisation de la solution n® 7, on en déduit 1’assignation de Tmi, Tmz, Tmz @ Maxy, Inty, et
Min,. Cependant, le placement de ces différents instants de commutation est a définir. Le
tableau 2.5 fournit le calcul de Tm1, Tm2, Tma, Tr1, Tr2, Trs €n fonction du type de confinement
(dans une ou trois impulsions) pour I’utilisation de la solution n°® 7.

Tableau 2.11 : Calcul des modulantes pour le placement des impulsions avec utilisation de la solution n°7

Instants  de | Front Front Placement pour I’ordre I Placement pour les ordres 11,
commutation convertisseur convertisseur v, v
n°l n°2
T FM Max FM Int (e ), T — (O LT + T (e ), T = (i LT + T
Tu FD Max FD Max Ty — (T T~ (@ T
T FM Int FM Max <T —[(e), — (@ ), + (@ LT | < (), T
Ti FD Int FD Min Too — (@ )T Too — (@ )T
Tos FM Min FM Min () T = (i ), T + T (@ kT = (yin J,T + T
Tis FD Min FD Int T o~ (in ), T o~ (in ),

Seul le placement de T, est contraint puisqu’il correspond a la premiére synchronisation, les
autres instants de commutation se déduisent par la synchronisation des fronts de tension et la
durée des impulsions a7. Le placement des impulsions étant défini, on peut procéder a la
validation de la solution n°® 7 pour 1’annulation de la tension de mode commun générée par
une association AFE — onduleur. La comparaison est faite entre une stratégie de type MLI
classique (SPWM) et la ST appliquée aux deux convertisseurs sur une période égale a 100ms.
Cette valeur correspond a la plus petite période commune a I’onduleur (20ms) et a I’AFE
(25ms) et peut étre ainsi vue comme une période globale de fonctionnement du variateur de

vitesse.

353

Vue V)

-353

— MLlI centrée

Synchronisation totale

353

176

-176

-353
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@)
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Figure 2.21 : Résultats de simulation pour une tension de mode commun obtenue par MLI centrée (a) et par utilisation de la
méthode de synchronisation totale (b)
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La tension de mode commun générée par la MLI classique peut atteindre une amplitude de
2E/3 (Figure 2.21.a) alors que la ST annule complétement la tension de mode commun
(Figure 2.21.b) pour les conditions de simulations choisies (fronts de tension idéaux et temps
morts inexistants).

L'observation de la tension de mode commun Vyc a chaque période de découpage montre que
I’application d’une MLI centrée pour les deux convertisseurs donne lieu a une tension
composée de douze variations (Figure 2.22.a). Alors que pour la ST I’ensemble des fronts de
tension sont synchronisés (Figure 2.22.b). La ST est ainsi utilisable, au travers de la solution
n° 7 a tous points de fonctionnement définis par I’ensemble AFE — onduleur.

VAO
= 265 M
£2 | |
2E | | e
o C
— S -265 oo L S— |
V.
o 5 265 e
S § 0 YO
[0 V.
g % z0
- © -265 = = R .
—~ 176
> Ve
o 0
= I Ul U Ul
> .176
0 0.25 050 0.25 0.5
Temps (ms) Temps (ms)

@ (b)

Figure 2.22 : Zoom sur deux périodes de découpage des tensions de mode commun obtenues par une MLI centrée (a) et par
utilisation de la ST (b)

Dans ce cas, I’annulation de la tension de mode commun résultante est purement théorique.
En pratique, les commutations des interrupteurs de puissance (dv/dt) sont différentes selon le
point de fonctionnement et d'autres phénomenes peuvent induire une désynchronisation des
fronts de tension qui se traduira par des résidus de commutation. Ces points seront détaillés au
chapitre 3, puisque ces imperfections apporteront du contenu spectral a la tension de mode
commun. Les avantages de cette méthode sont: une régulation de la tension du bus continu
(Figure 2.23.a) et un fonctionnement a facteur de puissance unitaire de I’AFE (Figure 2.23.b).

Des distorsions sont visibles (Figure 2.23.b) sur le courant de ligne qui sont a I’origine de
perturbations basses fréquences qui entraineront une dégradation du THDi. Cependant,
comme cela a été abordé au cours du chapitre 1, ces distorsions sont compensables via
’utilisation d’une méthode prédictive. La ST est donc applicable a un ensemble AFE —
onduleur sans porter atteinte a la fonctionnalité essentielle de ce dernier.
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Figure 2.23 : Tension du bus continu (a), tension et courant de ligne (b). (Simulation)

4.2. Justification du choix de confinement des impulsions dans la période de
découpage

Dans ce paragraphe, nous allons démontrer 1’intérét du confinement dans la période de
découpage de I’ensemble des impulsions synchronisées. Pour ce faire, nous comparerons les
courants absorbés par le moteur pour deux solutions de synchronisations :

e la solution n°7 pour laquelle nous savons que le confinement pour une composante
homopolaire nulle est assuré a tous points de fonctionnement ;

e la solution n°4 pour laquelle nous n’avons pas de certitude d’un confinement dans la
période de découpage des impulsions synchronisées.

Avec ’application de la solution n° 4 (Figure 2.24.b), I’ondulation du courant absorbé par le
moteur est deux fois plus importante qu’avec la solution n° 7 (Figure 2.24.c). Cette élévation
est a mettre en rapport avec 1’augmentation de 1’excursion de la tension entre phases Uag. De
plus, I’ondulation du courant obtenue avec la solution n° 7 est d’amplitude similaire a celle
générée par la SPWM (Figure 2.24.a). Cette observation confirme que le confinement des
impulsions dans la période de découpage permet de limiter 1’ondulation du courant et valide
les développements effectuées en section 3.2.
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Figure 2.24 : Courant et tension entre phases avec utilisation de la SPWM (a), ST + sol. 4 (b) et ST + sol. 7 (c). (Simulation)

En effet, avec I'utilisation de la SPWM, les impulsions liées aux tensions simples Vao, Vgo, €t
Vco sont imbriquées et centrées (Figure 2.25.a). Dans le cas de notre exemple, ce
positionnement limite 1’ondulation du courant a 20Acrsecrete €t €St similaire au cas
d’imbrication sans centrage des impulsions (Figure 2.25.b).
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Figure 2.25 : Ondulation de courant et tension simples délivrées par I’onduleur dans le cas d’impulsions imbriquées et
centrées (a) obtenue avec la SPWM, d’imbrication non centrée (b), de chevauchement (c) et de basculement (d) obtenus avec
la ST. (Simulation)

Le cas de chevauchement des tensions simples (Figure 2.25.c) engendre, quant a lui, une
augmentation de I’ondulation du courant (environ 35 Acretecrate). AlOrs que, pour le cas de
basculement (Figure 2.25.d), I’ondulation du courant peut atteindre 45 Acrte-crate, SOIt plus du
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double que dans le cas d’impulsions imbriquées. Le critére de minimisation de 1’ondulation
du courant est ainsi respecté par le confinement des impulsions dans la période de découpage,
et justifie de ce fait son utilisation.
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5. Conclusion du chapitre

Dans ce second chapitre, a eté présentée une stratégie de réduction des variations de la tension
de mode commun d’une association redresseur MLI — onduleur par une synchronisation de
tous les fronts de tension générés par ces deux convertisseurs. Cette stratégie repose sur
I’utilisation d’un degré de liberté offert par la MLI et qui permet le déplacement des
impulsions de telle sorte a synchroniser tous les fronts de tension générés par I’onduleur avec
ceux du redresseur MLI. Cette stratégie a été ainsi nommée synchronisation totale (ST).

Une étude des degrés de liberté offerts par la méthode de synchronisation totale a permis de
mettre en lumiere la possibilité de synchroniser des impulsions « positives » et/ou
« négatives ». De plus, une multiplicité des solutions de synchronisation existe et un
dénombrement a permis d’en identifier douze différentes. Par ailleurs, 1’égalité des
composantes homopolaires et des frequences de découpage des deux convertisseurs ont été
identifiées comme des prérequis a I’utilisation de la ST. Vis-a-vis d’une stratégie classique, de
type MLI centrée (SPWM), pour laquelle ces variables sont indépendantes, 1’utilisation de la
ST impose de nouvelles contraintes de dimensionnement sur le variateur de vitesse tels que :
la tenue en tension des condensateurs du bus continu ou encore le dimensionnement du filtre
LCL place entre le réseau électrique et le variateur de vitesse. Afin de limiter la détérioration
apportée par la ST sur I’ondulation du courant, un algorithme décisionnel a été développé
dans le but de minimiser cette derniére par un confinement des impulsions dans la période de
découpage.

L’algorithme décisionnel ainsi développé est basé sur I’utilisation de 1'une des douze
solutions qui permettent la synchronisation totale avec comme contrainte le confinement des
impulsions dans la période de découpage pour une composante homopolaire nulle. Ces choix
ont été définis par soucis de facilit¢ d’implémentation de I’algorithme lors de la validation
expérimentale. Cet algorithme a permis de valider la possibilité d’une synchronisation totale a
tous points de fonctionnement ainsi que 1’intérét du confinement des impulsions au sein de la
période de découpage pour la minimisation de 1’ondulation du courant (moteur / réseau)

Il faut noter que cette annulation de la tension de mode commun est purement théorique. En
pratique, des facteurs extérieurs peuvent entrainer la désynchronisation tel que: les temps
morts et les temps des commutations des transistors de puissance... Ces éléments sont a
I’origine d’une dégradation prévisible des performances de cette stratégie de modulation. Une
étude détaillée de ces aspects sera présentée au chapitre suivant.
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o% stratégie de modulation proposée permet la réduction des perturbations

électromagnétiques de mode commun par une synchronisation totale de I'ensemble des fronts
de tension issus du redresseur MLI et de ’onduleur. En électronique de puissance, pour des
raisons de temps de calcul et de convergence des simulations, on peut étre amené a utiliser des
modeles idéalisés des composants de puissance ce qui génere des tensions (et des courants)
découpées idéalement (commutations instantanées). Dans le cas de la synchronisation totale,
cette représentation des fronts de tension n’est pas suffisante puisque, dans ce cas, la tension
de mode commun générée par le variateur de vitesse serait nulle (-co en dBuV). Alors que, en
réalité, du fait des commutations imparfaites des transistors, deux fronts de tension
synchronises donneront naissance & un «résidu » de commutation. La modélisation des
résidus de commutations et par extension des commutations elles-mémes, est donc nécessaire
pour une évaluation réaliste des gains apportés par la méthode de synchronisation totale
proposée. Au cours de ce chapitre, lorsqu’il sera fait état des commutations, ces dernicres
seront représentées par des fronts montants. Malgré tout, une modélisation des fronts
descendants a aussi été réalisée en se basant sur la méme approche de modélisation que les
fronts montants.

Une premiere partie de ce chapitre sera consacrée a I’étude des mécanismes mis en jeu lors de
la commutation des tensions par les transistors dans le but d’identifier les résidus générés lors
de synchronisations. De plus, différents facteurs d’une désynchronisation des fronts de tension
seront présentés (temps morts, jitter des circuits de commande des transistors ...).

Dans une seconde partie, différentes méthodes de modélisation des commutations seront
présentées et une validation de ces différents modéles sera fournie. La validation sera faite
principalement par rapport a un modéle réaliste obtenu par une injection des tensions de
commutation mesurées expérimentalement.

Dans les deux derniéres parties, les différents modéles seront appliqués dans le cadre de la
synchronisation totale et comparés au modeéle avec injection de fronts de tension. La
sensibilité de la stratégie de modulation permettant une synchronisation totale (ST) vis-a-vis
de la présence des temps morts et de la charge utilisée pour le variateur de vitesse sera
¢tudiée. De plus, des voies d’optimisation des résidus de commutations pour la
synchronisation totale sont proposées.

1. Influence des imperfections sur la tension de mode commun

Comme nous 1’avons vu au chapitre 1, au cours de la commutation des transistors, différentes
phases ont lieu. La commutation des transistors n’est donc pas instantanée et sera a I’origine
d’imperfections lors de l'application de la méthode de ST. Or, I'é¢tude par simulation des
stratégies de modulation (SPWM et ST) est réalisée jusqu’alors avec des modeéles de
composants idéaux. Dans le cas de la ST, I'utilisation des composants idéaux réduirait la
tension de mode commun a zéro, d’outl un contenu harmonique qui tendrait vers -oo s’il était
exprimé en dBuV. Cette valeur n’est cependant pas représentative de la réalité car les
commutations des transistors ne sont pas instantanées. Ainsi, les variations de tension devront
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respecter les phénomenes physiques liés aux différents types de commutation vus au
chapitre 1.

1.1. L’origine des résidus de commutations : les commutations des transistors

Dans ce paragraphe, la commutation d'un transistor sera représentée dans un premier temps
par de simples droites. Cette linéarisation permettra de mettre en avant les principaux
phénomenes a 1’origine des différences d’une commutation a 1’autre. Si ’on prend le bras X
du redresseur MLI (AFE) possédant a ses bornes par une tension E (Figure 3.1), pour un
méme ordre de commande envoyé aux transistors, la variation de la tension Vxo résultante
différe selon la valeur du courant ix.

C bus Onduleur

AFE D
Réseau | JGJ ! L@LZE}LA cable Moteur
] 5 ]
KK}
(@]

Jl

SIS

Figure 3.1 : Représentation d’un variateur de vitesse a redresseur MLI

En effet, suivant le sens du courant ix, les composants semiconducteurs de puissance (T1, T2,
D1, D2) qui se mettront a conduire ne seront pas les mémes. Ainsi, pour un méme ordre de
commande logique (issu du microcontréleur), on peut assister soit a la commutation d’un
transistor vers une diode soit a la commutation d’une diode vers un transistor. Par exemple,
pour commuter le courant de l'interrupteur K2 a K1, la tension n'évolue qu'aprés une durée
égale au temps mort si le courant est positif (Figure 3.2.b). Cette évolution de la tension se fait
avec un dV/dt invariant en fonction du courant commuté. En revanche, I'instant exact a partir
duquel il y a variation de la tension dépend de la valeur du courant par I'établissement du
courant dans le canal du transistor [Idir2006]. Une fois seulement que ce courant est établi, la
tension aux bornes de T1 se met a chuter et entraine par effet de complémentarité, la montée
de Vxo. On parle alors de commutation Diode vers Transistor DT. Tandis que si le courant est
négatif, la tension évolue immédiatement et sa pente dépend fortement de la valeur du courant
(Figure 3.2.a). On parle alors de commutation Transistor vers Diode TD. Ainsi, une
synchronisation de type TD-DT géneére systématiquement un résidu de la durée du temps mort
qu’il est cependant possible de compenser [Xuning2013]. Au final, les commutations d'un
bras, qu’elles soient DT ou TD, ont des effets différents sur I’évolution de la tension Vxo.
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Figure 3.2 : Représentation simplifiée des différents types de commutation

Parmi les commutations transistor vers diode, certaines, soumises a de faibles courants
commuteés (il a la Figure 3.2.a), sont tellement lentes qu’a la fin du temps mort, la tension du
bus continu E n’est toujours pas atteinte. La mise en conduction de T1 va imposer la tension
du bus aux bornes de T2 (Figure 3.3) et se traduira par une variation rapide de la tension aux
bornes de T2 (transistor complémentaire a T1).

Temps mort
“«—
A
Commande MLI
[ 11| v, de T1
Commande MLI
. de T2
Ix
E X > E
\
\ V11
t
0 >
T2 Vxo E
t Vxo
0 >
(0]

Figure 3.3 : Commutations TD de durée supérieure au temps mort — commutations a deux pentes lorsque iy est faiblement
négatif

Il est donc possible de déterminer, suivant le signe du courant commuté et 1’ordre de
commande donné, a quel type de commutation on aura a faire. Ces cas sont donnés au
Tableau 3.1.
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Tableau 3.1 : Type de commutation en fonction du signe du courant et de I’ordre de commande logique appliqué a T1

Ordre de commande appliqué a T1 iot>0 i< 0

Commutation diode vers Commutation transistor vers
transistor : DT diode: TD

Commutation transistor vers Commutation diode vers
diode: TD transistor : DT

La synchronisation de ces deux types de commutation est a I’origine de trois types de résidus
que I’on nommera par la suite :

e DT — DT pour la synchronisation de deux commutations de type diode vers transistor

e TD —TD pour la synchronisation de deux commutations de type transistor vers diode

e TD-DT (ou DT —TD) pour la synchronisation des deux types de commutations, par
la suite ces résidus seront qualifiés de mixtes.

Remarquons que les résidus TD — DT sont soumis a l'influence du temps mort. Ces derniers
subdivisent les résidus en deux sous types suivant la compensation ou non du temps mort.
Une étude spécifique de ces résidus des commutations sera présentée au paragraphe 1.2.1.

Dans le cas de commutations parfaitement synchronisées, sous réserve de fronts de tension
linéarisés (des droites) et identiques, la résultante serait un résidu égal a zéro (Figure 3.34.a).
En revanche, avec la prise en compte des différents phénomenes physiques inhérents a la
commutation des transistors, les résidus générés ne sont pas nuls (Figure 3.34.b)

E
N1 Az (LV)
l—> dt ),
o JESUO
0, O —
N°2 (LVJ
dt ),
0
E
N°1— N°2

(Résidu)
) /\

(a) ()

Figure 3.4 : Résidus issu des commutations parfaitement synchronisées (a), et de commutations quelconques (b)
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Les résidus de commutations sont liés a deux phénomenes :

e Des défauts de synchronisme : 4z
e Des fronts de tension différents : dV/dt

Ces points seront étudiés dans les sections suivantes.

Par ailleurs, I’étude dans le domaine fréquentiel d’une commutation seule est impossible, car
il ne s’agit pas d’un signal périodique (amplitude différente entre le début et la fin de la
commutation). En revanche, un résidu peut se répéter d’une période de découpage a 1’autre
(Figure 3.4.b), il est donc possible d’effectuer une transformée de Fourier d'un résidu de
commutation. Dans les sections qui suivront, les résidus seront étudiés sur une fenétre de
250us qui correspond a la période de découpage choisie pour le variateur de vitesse étudié.

1.2. Sensibilité au synchronisme des commutations (47)

Des délais entre les ordres de commande issus du microcontréleur et la commutation effective
des transistors peuvent subvenir. C’est le cas, entre autre, des temps morts et de la non-
homogénéité des retards dans la chaine du circuit de commande des transistors. Par la suite,
les commutations, a I’origine des résidus, seront issues de deux convertisseurs, numérotés 1 et
2 afin de simplifier I'étude des résidus de commutations. Dans le cas de la ST, les
convertisseurs 1 et 2 correspondent a I’onduleur et a I’AFE.

1.2.1. Influence des temps morts sur les résidus

Les temps morts sont des délais appliqués entre deux commandes complémentaires d'un seul
bras. L’objectif étant de ne jamais se trouver dans un cas ou les deux transistors
complémentaires sont mis en conduction simultanément (Figure 3.2.b). Ce cas aurait pour
conséquence un court-circuit des condensateurs du bus continu et la destruction des
transistors. Typiquement, pour les applications liées a la variation de vitesse, les temps morts,
TM, valent quelques microsecondes.

c
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£
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Figure 3.5 : Représentation temporelle des résidus mixtes avec et sans temps morts (a) et analyse fréquentielle pour différent
T™ (b)
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Lors de synchronisation de fronts de tension, les temps morts sont a 1’origine d’un délai entre
les commutations de type TD et DT (Figure 3.2). Ce délai se traduit par un résidu dont la
largeur est égale au temps mort (Figure 3.5.a). La Figure 3.5.b montre la représentation
fréquentielle des résidus de la Figure 3.5.a. Entre 4kHz et plusieurs centaines de kilohertz, la
réduction des temps morts permet une réduction des niveaux des perturbations. Dans le cas
considéré, au-dela de 2pus, la valeur du temps mort influence trés peu le niveau de la
perturbation (Figure 3.5.b). Nous verrons par la suite que ce type de résidus est le plus
impactant sur le contenu spectral de la tension de mode commun car leur durée est
géneralement supérieure a celle des autres résidus. Les temps morts sont néanmoins
compensables comme par exemple par la connaissance du signe du courant commuté (positif
ou négatif).

e Pour un courant de signe positif (basé sur la convention du signe du courant adoptée a
la Figure 3.3), T1 impose la tension Vxo, Il faut donc pour obtenir des commutations
aux instants ty; et tx, que I’ordre de commande de mise en conduction (0 a 1) soit
avancé de la durée du temps mort (Figure 3.6.a).

e Alors que pour un courant de signe négatif, T2 impose la tension Vxo. Le maintien des
commutations aux instants ty; et tx, nécessite donc que 1’ordre de commande de
blocage (1 a 0) soit avancé de la durée du temps mort (Figure 3.6.b).

.} i
Impulsion de référence
0 € Ordre de mise 0 Ordre de \¢—
en conduction blocage
avancé avancé
< Commande MLI —> T
< Temps mort <«—> Temps mort
P de T1
Commande MLI
de T2
\'% \Y
T o — S
Vxo
0 -t 0 -t

(@ (b)

Figure 3.6 : Compensation des temps morts pour un courant de phase iy positif (a) et négatif (b)

En réalité, la mesure du courant sur laquelle s’appuie la compensation des temps morts est
géneralement réalisée en début de période de découpage. La raison principale étant de limiter
la charge de calculs appliquée au microcontréleur. De ce fait, la détermination du signe du
courant au passage par zéro de ce dernier est incertaine. Il en résulte une compensation
imparfaite des temps morts?’ [Jong\W1996].

27 Cf. chapitre 3 paragraphe 3.2
[95]
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1.2.2. Retards dans la chaine de commande des transistors

Outre les temps morts, d’autres délais peuvent apparaitre entre le microcontréleur, qui génere
les ordres de commande des transistors ; et la mise en conduction (ou le blocage) des
transistors. Dans le cadre de cette these, cette étude est effectuée pour un variateur de vitesse
de la gamme ATV71 : 15kW — 400V de Schneider-Electric. La chaine de commande de ce
dernier est composeée de :

e un ASIC (Application Specific Integrated Circuit) pour la protection du variateur de
vitesse,

e un optocoupleur pour I’isolation électrique de la commande par rapport a la puissance
(commutation des transistors),

e un étage push-pull pour la commande de grille des transistors.

La commande est réalisée a 1’aide d’une carte de contrdle développée au sein de Schneider
Electric. Elle permet notamment :

e une connectivité avec les variateurs de vitesse ATV 71,

e une puissance de calcul permettant 1’implémentation de lois de commande
sophistiquées : un DSP (Digital Signal Processor).

Une représentation simplifiée de cette structure est donnée Figure 3.7.

Driver Transistor &
Push pull piloter

Signal MLI

DsP A/ASIC Optocoupleur

1Y) ooy+E— l—l
y

VDriver

Figure 3.7 : Représentation simplifiée de la chaine de commande des transistors

Les différents éléments présents au sein de cette chaine de commande vont introduire
différents retards.

e D’une part des délais variables qu’il ne sera pas possible de compenser. Ces délais
sont dus au jitter essentiellement présent au niveau des drivers®® (Figure 3.8).

e D’autre part des retards sont liés aux délais de propagation dans cette chaine de
commande. Ces délais peuvent étre différents selon que 1’ordre de commande soit un
front montant FM ou un front descendant FD. Mais ces ordres de commande sont fixes
et donc compensables.

% Une minimisation du jitter est possible par le choix du circuit de commande rapprochée (driver) utilisé.
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Figure 3.8 : Représentation des retards pouvant subvenir sur la chaine de commande des transistors

Une quantification de ces délais est donnée dans les paragraphes suivants, pour le dispositif
expérimental utilisé lors de la validation expérimentale de la méthode de synchronisation
totale.

1.2.2.1. Deéfauts de synchronisme liés au jitter des drivers

Les optocoupleurs® sont a 1’origine d’un retard fluctuant des ordres de commande aussi
connu sous le nom de jitter. Il se traduit par un retard variable entre ’entrée et la sortie de
I’optocoupleur de la carte de commande rapprochée. Le jitter peut se caractériser par :

e La plage de variation qui correspondra, dans notre cas, a la variation maximale du
retard en sortie d’optocoupleur

e La probabilit¢ de présence qui correspond au nombre de fois qu’un retard de durée
comprise dans un intervalle donné se présentera par rapport au nombre total de
commutations.

Ces deux aspects du jitter doivent étre caractérisés pour en évaluer I'impact sur la
synchronisation des fronts de tension

Plage de variation du Jitter : Dans le but d’étudier I’impact du jitter sur la qualité des
synchronisations réalisées, une variation paramétrique de la plage maximale de jitter a été
réalisée. Des simulations ont été effectuées pour des commutations toutes égales a 1.5kV/ps.
La désynchronisation des commutations est réalisée par un délai fluctuant correspondant a
une plage de variation du jitter. Les résultats de cette analyse sont donnés au Tableau 3.2.

2 Référence des optocoupleurs utilisés : HCNW3120 (fabricant : AVAGO).
[97]
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Tableau 3.2 : Effet de la variation du jitter uniquement

Plage de variation du jitter +5ns + 50ns +100ns | +200ns | +400ns | +800ns

Niveau de perturbations a 150kHz | 62dBpV | 74dBuV | 79dBHV | 85dBpV | 92dBuV | 97dBpV

Un jitter élevé entraine une dégradation des performances du contenu spectral des fronts de
tension synchronisés (+35dBuV pour un jitter 160 fois plus important). Le niveau de jitter est
imposeé par le driver (optodriver) utilisé. Ainsi, pour améliorer les performances des stratégies
de réduction de la tension de mode-commun, il faut choisir des drivers avec un faible jitter.
Pour cela, la mesure doit étre faite a partir d’un point pour lequel il n’y a pas d’effet de jitter.
Pour cette raison, le choix s’est porté sur la sortie du DSP (Vpsp), @ partir de laquelle on
mesure le délai entre I’ordre de commande logique et la tension en sortie du driver (Vpriver)
(Figure 3.7). Cette mesure est réalisée avec deux sondes différentielles (ADP 305 Lecroy®©) et
les résultats sur la plage de variation du jitter sont donnés Figure 3.9.b.

/] TELEDYNE LECROY
e et |

o A i

-~ TELEDYNE LECROY
P e

1
1

Ll 1
1

| %

100ns/div

300ns = jitter

Measure PImax(C1) P21req(C2) PImax(C2) P4ms(C2)
value myv - 411A

(a) (b)
Figure 3.9 : Mesure du Jitter (a) et zoom sur la plage de variations (b)
La mesure a été réalisée avec un oscilloscope en mode persistance. Le résultat obtenu nous
donne une plage de variation du jitter des cartes utilisées estimée a 25 nanosecondes.

Probabilité de présence : L’évaluation de la probabilité de présence du jitter permettra de
déterminer la proportion des défauts de synchronismes entre les commutations. Dans le cas du
variateur de vitesse utilisé dans cette these, une évaluation de la densité de présence a été
réalisée. Pour ce faire, un méme signal logique issu d’un DSP est appliqué a deux
optocoupleurs. La différence entre les délais de transmission de chaque optocoupleur est
mesurée®°.

% Matériel de mesure : 3 sondes passives Lecroy© (1:10, 300Vgus) avec retards entre les sondes déterminés :
ATSondcsl—>2 =<lIns Et ATSondcsl—>3 =<1ns.

[98]

© 2015 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



Thése de mehdi Messaoudi, Lille 1, 2015

Chapitre 3

Vbsp

LI Ijl LI

I T I I

I I
Vriver Lo |§: Lo

I B I B

1 _L_I_?.I_I_I_J

AT

Figure 3.10 : Défauts de synchronisme occasionnés par le jitter A Tyjer

Ainsi, la différence des retards A4 Titer mesurée pour de nombreux essais permet d’obtenir une
bonne estimation de la densité de présence du retard dans les optocoupleurs. Les résultats
statistiques®’ de la densité de présence du jitter entre deux optocoupleurs sont donnés & la
Figure 3.11.

35

L -

L e T ———ee .

211 SO D -

Probabilité de présence (%)

ATJiner (ns)

Figure 3.11 : Probabilité de présence du jitter en fonction du défaut de synchronisme AT

L’écart relatif 4T, prend une forme qui s’apparente a une gaussienne qui concentre plus de
90% de la fluctuation liée au jitter dans une plage inférieure a 2ns. Le jitter, reste au final trés
faible et ne devrait pas influencer la synchronisation des commutations dont la durée est
supérieure a plusieurs centaines de nanosecondes. La réduction du jitter ne semble donc pas
nécessaire, mais pourrait le devenir pour des optocoupleurs a jitter élevé et/ou 1’utilisation de
transistors a commutation rapide a base de carbure de silicium ou de nitrure de galium pour
lesquels les durées de commutation peuvent étre inférieures a 10ns.

%1 plus de 700 mesures sont réalisées pour cette évaluation
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1.2.2.2. Délais de propagation

D’autres retards entre commande logique et la commutation des transistors introduisent un
délai de propagation dans la chaine de commande des transistors. Ce délai peut étre lié :

e Aux délais de propagation dans les drivers ATgv, ATrp

e Valeurs des composants passifs tels que les résistances de grilles qui peuvent étre
différentes pour les commutations TD et DT.

e Tolérance des composants passifs.

e Alimentation des grilles des transistors a différents niveaux de tension.

Ces différents éléments vont entrainer, s’ils ne sont pas parfaitement identiques, des retards de
propagation disparates mais fixes entre les différents types de commutation de chaque
transistor du variateur de vitesse. Ces délais de propagation peuvent néanmoins étre
compensés pour améliorer la qualité des synchronisations®* moyennant une caractérisation au
préalable.

1.2.3. Défaut de synchronisme lié a I’établissement du courant dans le canal lors
de la mise en condition d'un transistor

Entre 1’ordre de mise en conduction d’un transistor (ordre logique) et la variation de la tension
aux bornes du transistor (commutation DT), vient se rajouter aux retards deécrits
précédemment, un délai correspondant a 1’établissement du courant dans le canal du
transistor. Ce délai peut étre considéré proportionnel a I’amplitude du courant a commuter. Un
exemple de cette évolution issu de mesures pour un module de puissance a IGBT
(39AC126V2 de chez Semikron®) utilisé lors de la validation expérimentale est donné Figure
3.12.b. Malgré la présence manifeste d’incertitudes de mesure, cette évolution est semblable a
un polyndéme du second ordre qui représente 1’évolution théorique de 1’établissement du
courant dans le canal d’un transistor [Yawei2014].

Ce retard va étre a 1’origine des désynchronisations entre deux commutations de type DT qui
va varier en fonction des niveaux de courants commutés. Ainsi, au méme titre que le jitter, ces
retards vont impacter sur la qualité des synchronisations réalisées. Pour étudier ce
phénomene, une variation paramétrique de ce retard des commutations de type DT (Figure
3.12.a) est réalisée pour des commutations toutes identiques (1,5kV/us). Les résultats de cette
étude sont donnés pour des retards compris entre 10 et 300ns*®. La tension commutée est
égale a 500V.

%2 Dans le cadre de la validation expérimentale, une compensation de ces délais sera proposée au chapitre 4.
% En pratique, les retards mesurés sont au maximum égaux & 80ns, mais afin de rendre ’¢tude la plus exhaustive
possible, la plage de variation des délais est augmentée a 300ns.
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Figure 3.12 : Commutation DT pour différents courants commuté (a) et retard A7 ¢anal 1ié a 1’établissement du
courant dans le canal du transistor en fonction du courant commuté (b)

Plus le retard relatif, 4Tcana, entre deux commutations DT est élevé, plus ’amplitude et la
durée du résidu de commutation le sont également (Figure 3.13.a). Mais, cette
désynchronisation liée a ce retard relatif est a mettre en regard avec la durée des
commutations DT. En effet, si la durée de commutation est supérieure au retard relatif (c'est le
cas d’aprés les mesures), I’amplitude du résidu généré sera limitée alors que dans le cas
contraire 1’amplitude du résidu est maximale®*. Au niveau fréquentiel, les retards des
commutations diode vers transistor entrainent une dégradation du contenu spectral des résidus
(Figure 3.13.b). A 150kHz, cette dégradation sera d’autant plus accentuée que la différence
des retards induit par les commutations DT (47cana) €St importante. Plus ce retard est faible,
plus le contenu spectral du résidu généré est faible. Ainsi, plus les valeurs de ATcaa SOnt
faibles, plus le contenu spectral a 150kHz est réduit.

% Ce cas serait susceptible de se produire avec I'utilisation de composants de puissance 4 commutations rapides
telles que les transistors a base de Carbure de silicium ou de Nitrure de Gallium.
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Figure 3.13 : Simulation de résidus DT-DT pour différentes durées de commutation (a) et analyse fréquentielle (b)

On observe sur les résidus, un plateau qui correspond a la compensation des dV/dt des deux
commutations, puisque la représentation faite des commutations DT a été remplacée par des
droites de méme pente. Nous verrons au paragraphe 2.2.1 que cet effet de plateau est moins
marqué pour des commutations réelles.

Finalement, ces retards pourront étre compensés a condition de connaitre 1’évolution du retard
en fonction du courant commuté. Ce type de compensation peut s’avérer utile lorsque les
retards sont dans les mémes ordres de grandeurs que la vitesse des commutations DT. En
revanche, cette compensation parait inutile pour des commutations lentes (retard faible devant
la durée de commutation). Or dans notre cas d’application, ces retards restent trés faibles
devant la durée des commutations™.

1.3. Similitude des fronts de tension dV/dt

Outre les retards induits par les temps morts, et les autres retards vus jusqu’a maintenant, les
commutations sont elles-mémes a l'origine de résidus car les pentes engendrées par les
variations de tension aux bornes des transistors ne sont pas toujours identiques les unes par
rapport aux autres. Les commutations de type TD sont fonction du courant commuté et
différentes des commutations DT. Dans le paragraphe suivant, on supposera que tous les
retards sont parfaitement compensés.

1.3.1. Résidus liés a deux commutations de type transistors vers diode (TD)

Les commutations TD génerent des fronts de tension qui dépendent de la valeur du courant
commuté. Pour des applications onduleur et redresseur MLI, les courants commutés sont
différents d’un convertisseur a l’autre car les points de fonctionnement de ces deux

% Nous verrons au paragraphe 4.2 I’intérét de la maximisation et de la compensation des résidus DT — DT.
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convertisseurs sont géneralement différents (courant). Cette différence des courants commutés
se traduira par des commutations TD de pentes inégales générant un résidu variant suivant le
dVv/dt des fronts synchronisés. Pour déterminer I’impact de la variation de vitesse de
commutation (dV/dt), des résidus sont générés pour différents dV/dt de I'une des deux
commutations TD, I’autre est fixée a 1.5kV/us pour 500V de tension commutée. Les résultats
issus des simulations pour différentes vitesses de commutation sont donnés a la Figure 3.14.a.
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Figure 3.14 : Résidus TD-TD pour différentes durées de commutation (a) et analyse fréquentielle (b)

Pour des commutations TD de pentes trés différentes, le résidu est soit de durée importante,
soit d’amplitude importante (Figure 3.14.a). Ces deux aspects ont un impact négatif sur le
contenu spectral. Ainsi, des vitesses de commutation plus rapides entrainent une diminution
du contenu spectral de la tension de mode commun a 150kHz qui marque le début de la bande
de fréquences soumises a des réglementations. La synchronisation de deux commutations de
pentes similaires permet une réduction importante du contenu spectral du résidu des
commutations (Figure 3.14.b). Au-dela de quelques mégahertz, les commutations les plus
lentes permettent une meilleure réduction des perturbations vers les hautes fréquences.
Finalement, I’amélioration de la symétrie des résidus issus de deux commutations TD-TD est
lice a des courants commutés similaires. Or, pour des courants commutés au-dela de quelques
ampéres (dans notre cas) la raideur de ces commutations n’évolue presque plus
(Figure 3.15.b).
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Figure 3.15 : Mesures expérimentales de commutation TD pour différents courants commutés (a), zoom pour les forts
courants (b)

Les résultats obtenus montrent que la réduction du nombre de commutations effectuées sous
un faible courant commuté aurait un fort impact sur le contenu spectral de la tension de mode
commun. Ainsi, les stratégies de modulation utilisées pour la synchronisation de fronts de
tension seront certainement plus efficaces pour des blocages rapides de transistor (type TD)

qui générent des fronts de tension plus raides.
1.3.2. Reésidus liés a une synchronisation des deux types de commutation

La synchronisation d’une commutation de type DT avec une commutation de type TD génére
un résidu de la durée du temps mort (Figure 3.5.a). Cependant, si ce temps mort est compense,
un résidu lié uniquement aux commutations est créé. Ainsi, la commutation DT sera retardée
temporellement par défaut de synchronisme (At) que I’on supposera constant et uniquement
due a I’établissement du courant dans le canal (Figure 3.16.a). La commutation TD est
caractérisée par une pente (dV/dt) variable. Pour évaluer I’impact de ces deux variables sur le
contenu spectral de ces résidus, 1’observation du résidu sera faite sur une fenétre toujours

fixée a 250ps.

Les résidus des commutations possédant un début de symétrie (variation positive et négative
du résidu) sont ceux qui générent le plus faible contenu spectral. Cette symétrie se traduit par
une partie du résidu positive et une autre négative. En revanche, lorsque la symétrie n’est pas
garantie, le contenu spectral évolue peu. Contrairement aux résidus issus de deux
commutations TD, 1’optimum ne semble pas correspondre a des pentes similaires mais a une
symétrie des résidus des commutations. Nous verrons au paragraphe 4.3 que cette symétrie de
résidus des commutations est applicable a tous les types de résidus puisque quelles que soient
les commutations envisagées, des défauts de synchronisation apparaitront en réalité.
L’obtention de résidus symétriques est donc une voie de minimisation du contenu spectral de
la tension de mode commun générée par une stratégie de modulation telle que la

synchronisation totale.
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Figure 3.16 : Simulation de résidus TD-DT pour différent dV/dt (a) et analyse fréquentielle (b)

En conclusion, on peut dire que les imperfections générées par les commutations des
transistors sont a 1’origine de la non-annulation de la tension de mode commun lors de
I’application de la synchronisation totale. De plus, d’autres éléments sont a l'origine d’une
désynchronisation des commutations, on peut citer notamment le jitter dans les drivers ou
encore les temps morts. Ces résidus sont classés en trois catégories (TD — DT, DT — DT et TD
— TD) suivant le type de commutations synchronisées et vont avoir un impact sur le contenu
spectral de la tension de mode commun générée par la synchronisation totale. Ainsi pour
quantifier les perturbations générées par la synchronisation totale, il est nécessaire de rendre
compte de ces résidus au travers d’une modélisation plus fine des commutations.

2. Modélisation réaliste des commutations

Un modele de représentation des imperfections des commutations est nécessaire afin de
quantifier avec précision le contenu spectral des résidus de commutations. La nécessité
d'utiliser des modeles plus fins est encore plus vraie pour des stratégies de modulation qui
réduisent la tension de mode commun a des résidus seulement, comme c'est le cas pour la
méthode de synchronisation totale.

2.1. Modéles de commutation

Dans la littérature, des modéles de commutations linéarisées par un segment de droite existent
[Moreau2009] et suffisent a la représentation de la tension de mode commun obtenue pour
une stratégie de modulation classique (SPWM). En revanche, les choix entrepris pour cette
méthode de modélisation rendent cette méthode impropre a la représentation de résidus. Ces
choix sont les suivants :
e la représentation des commutations TD par une pente invariante en fonction du
courant commute,
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e la modélisation des commutations DT sans prendre en considération les délais avant la
variation de la tension aux bornes du transistor.

En effet, dans ces conditions, les résidus issus de deux commutations du méme type ne
seraient pas représentes. Il est donc nécessaire de modéliser les commutations plus finement
[Messaoudi2014]. Dans cette optique, trois modeles ont éte definis :
e Un modéle de commutations par des droites pour lequel les phénomenes intrinséques
aux commutations ont été simplifiés.
e Un second modele plus fin sur la représentation des phénomeénes liés aux
commutations avec toujours une modelisation des commutations par des droites.
e Un troisieme modéle basé sur une interpolation de tensions de commutations mesurées
expérimentalement.

2.1.1. Modélisation simplifié des phénoménes de commutation : méthode 1

Afin d’ajouter un peu plus de finesse aux modeles de représentation des fronts, on se propose
de prendre en compte les phénomeénes relatifs aux commutations des transistors. La méthode
de représentation des commutations qui sera utilisée prend en compte les phénomenes liés aux
commutations des transistors de fagon simplifiée.
e Pour les commutations TD on utilisera un modéle linéaire de variation de la pente en
fonction du courant commuté.
e Pour les commutations DT, le retard avant commutation sera considéré comme
proportionnel au courant.

2.1.1.1. Modélisation de la commutation DT

Une représentation linéaire des variations de tension liées aux commutations DT sera realisée
(Figure 3.17). De plus, on introduira un retard simplifié qui évoluera linéairement en fonction
du courant commuté (AT). L’évaluation de ces deux parameétres est issue de mesures des
commutations réalisées sur un dispositif expérimental.
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Figure 3.17 : Linéarisation des commutations DT (a) et évolution simplifiée du courant commuté (b)
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D’apres la Figure 3.12, le retard AT représente 1’établissement du courant dans le canal du
transistor. Ce retard peut étre approximé par une fonction du premier ordre (Eq 3.1).

ATCanaI = KL Xi (Eq 3-1)
Avec : K, =8,3ns/A

On détermine aussi la pente de la tension commutée, qui est constante :
[d—vj =1,2kV/us (Eq3.2)
dt Jor

2.1.1.2. Modélisation de la commutation TD

Pour les commutations TD, 1’objectif est de représenter la variation de pente de la tension
commutée en fonction du courant. Afin de simplifier les modéles de commutation, cette
variation de pente sera considérée linéaire (eq 3.3).

dv .
i =K, xi ) Eq 3.3
( dt jTD P X commuté ( q )

La représentation des tensions commutées sera, quant a elle, linéarisée entre le début et la fin
de la commutation, et ce pour chacun des courants commutés (Figure 3.18).
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Figure 3.18 : Modélisation des commutations TD sans (a) et avec (b) cassure de pente en utilisant la méthode 1

Pour chacune des tensions commutées mesurées expérimentalement, la pente de la tension K

est mesurée (courbes en pointillés rouges a la Figure 3.18). L’ensemble des résultats est donné
au Tableau 3.3.
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Tableau 3.3 : Pente K des tensions commutées en fonction du courant

dv i ,
ioommas [A] (Ejm [V/s] K= % [As/V]

dt

0 0 0
0.32 2,4x10° 1,5x10°
0.96 6,6x10° 1,5x107
3.84 1,2x10° 2,3x10”
11.52 1,75x10° 5,5x107

La valeur de K est elle-méme fonction du courant commuté. Afin d’obtenir une linéarisation
du premier ordre de la pente des tensions commutées, on va prendre une valeur unique,
représentative de 1’ensemble des résultats issus du Tableau 3.3 (en excluant la valeur a zéro de
courant). Finalement, on en déduit une valeur Kp, telle que :

K, =3x107° As/V (Eq 3.4)

Ce coefficient Kp peut étre vu comme la valeur d’une capacité entre le collecteur et 1I’émetteur
de ’'IGBT que I’on vient charger (et décharger) sous différents courants.

Cas de la cassure de pente : La variation de tension aprées cassure de pente nécessite aussi
une linéarisation. Cette variation brusque de la tension est liée au second transistor d’'un méme
bras qui se met a conduire aprés un temps mort. La détermination de cette pente de tension est
réalisée a partir des essais expérimentaux. De plus, un temps teassure €St €stimé, il correspond a
I’instant a partir duquel a lieu la cassure de pente. Ce temps correspond approximativement a
la valeur du temps mort fixé & 4us > pour ces mesures (cette valeur peut étre modifiée).

tCaSSUre = 4/'5
(z—\:j — 12K/ (Ea35)

La valeur de la pente de la tension aprés temps mort n’est pas sans rappeler celle de la
commutation DT puisque c’est bien ce type de transition qui a lieu, apreés temps mort, sur
I’autre transistor du méme bras du convertisseur.

Algorithme des commutations TD a cassure de pente (E = tension du bus continu) :

Sit<TMetV<E
(d_vj = Kp o icommuté
dt Jip

% Le temps mort utilisé pour la modélisation des commutations est différent de celui utilisé pour 1’évaluation des
performances de la ST (2ps). Cette différence est due a I’antériorité de la mesure des commutations effectuée
sur un produit standard, pour lequel le temps mort était fixé a 4ps, alors méme que la ST n’était pas implémenté.
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Sit>TMetV<E

(dvj (dvj
— = — = constante
dt D dt cassure

Cette méthode de modélisation des commutations permet ainsi de rendre compte des
phénomenes liés aux commutations sous certaines hypotheses simplificatrices. Ce modele est
donc une simplification de la réalite.

2.1.2. Modélisation plus fine des phénoménes de commutation : méthode 2

Afin de modéliser plus finement les commutations DT et TD, une autre méthode de
représentation des fronts de commutation est mise en ceuvre. Cette méthode repose :

e Pour les commutations TD, sur une évolution de la pente des tensions commutées par
une fonction autre qu’un premier ordre. De plus, la linéarisation des variations de
tension sera réalisée sur la pente de plus grande importance®’ pour chaque valeur de
courant commute.

e Pour les commutations DT le retard lié a I'établissement du courant dans le canal du
transistor sera modélisé a 1’aide de la courbe de tendance déduite des mesures réalisées
sur des commutations DT (Figure 3.17.b).

2.1.21. Commutations DT

La représentation des fronts de commutation DT sera identique a celle utilisée dans la
méthode 1. En revanche, la prise en compte du caractére non linéaire des retards liés aux
commutations DT est a l’origine d’une modification de la forme du résidu obtenu
(Figure 3.19). Afin de rendre compte de I’impact de cette donnée sur la synchronisation des
commutations DT, le courant commuté est exprimé en fonction de ATcana CONtrairement aux
courbes précédentes.

Par exemple, prenons le cas d’un résidu lié a la synchronisation de deux commutations DT
issues des deux convertisseurs. Chacune de ces commutations est soumise & des courants i; et
i, différents. Ainsi, le retard appliqué pour chacune des deux commutations sera lui aussi
différent suivant que la méthode 1 (Figure 3.19.a) ou bien la méthode 2 (Figure 3.19.b) soient
utilisées. Et donc, le résidu lié a la synchronisation de ces deux commutations sera lui aussi
différent d’une méthode a I’autre. Cette différence au niveau de la forme du résidu aura un
impact sur le contenu spectral comme cela a été présenté précédemment a la Figure 3.12.

¥ 11 s’agit de la partie de la commutation pour laquelle le dV/dt est le plus grand.
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Figure 3.19 : Modélisation de résidus issus de deux commutations DT, en fonction du courant commuté, avec la
méthode 1 (a) et prise en compte de 1’évolution tendancielle de AT cany (MéEthode 2) fonction du courant
commuté (b)

2.1.2.2. Commutations TD

La représentation des commutations TD est basée, comme cela a été évoqué au début du
paragraphe, sur la pente de plus grande importance. Cette pente représente la partie la plus
raide des fronts de tensions. Ce choix permettra, d’une part de représenter plus fidélement les
commutations TD. Et d’autre part, I’utilisation de pentes plus raides permettra de rendre
compte des phénoménes hautes fréquences® (au-deld du mégahertz) liés aux transitions. De
plus, la variation des dV/dt en fonction du courant commuté ne sera plus approximée a un
premier ordre et tiendra compte de leur caractere non linéaire.

% Cf. chapitre 1 paragraphe 1.4
[110]
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Figure 3.20 : Méthode 2 de reproduction des commutations TD sans (a) et avec (b) cassure de pente en fonction
du courant commuté

Pour les courbes sans cassure, la linéarisation sur la pente de plus grande importance ne tient
pas compte du début de la commutation ou la pente est de faible importance (Figure 3.20.a).
La conséquence étant ’apparition d’un retard AT,g entre la variation réelle de la tension et
celle obtenue avec le modele. Afin de pallier a ces retards induits par la linéarisation sur la
pente de plus grande importance, une quantification de ATpg; en fonction du courant commuté
a été réalisée. A I’issue de cette quantification, une compensation de ATyg est apportee par
I’utilisation d’une courbe de tendance.

En revanche, pour les courbes avec cassure de pente, la pente de la tension commutée avant
cette cassure est treés faible (Figure 3.20.b). Or, d’un point de vue du contenu spectral hautes
fréquences, seule la partie de commutation apres cassure est pénalisante. C’est pourquoi ces
commutations seront par la suite modélisées comme pour la méthode 1, et n’induiront pas de

ce fait, de retards.

En résumé, pour les deux types de commutation on peut noter :

Commutations TD

Si t<TM et V<E

v .
b R
(dt JTD (commute)

ATpgi = h(icommuté)

Si t>TM et V<E

(dvj [dvj
E— = — = constante
dt TD dt cassure

[111]
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Commutations DT

ATCanaI = g(icommuté)

W
— = constante
dt Jpr

2.1.3. Injection de formes d’onde mesurées : méthode 3

Les améliorations apportées aux modeéles présentés précédemment ne tiennent pas compte du
caractere non linéaire de la commutation (évolution du dV/dt). Afin de valider les deux
méthodes de représentation des commutations, nous allons injecter dans notre modéle de
simulation les courbes de commutation mesurées pour différentes valeurs de courant
commuté.

2.1.3.1. Commutations DT

Pour les commutations de type diode vers transistor, la variation de tension reste la méme, et
donc une seule forme d’onde suffit. A cette derniére, on va appliquer un retard en fonction du
courant commuté en se basant sur la courbe de tendance issue des mesures des commutations
DT (Figure 3.17), tel que I’on a pu le faire avec la méthode 2.

2.1.3.2. Commutations TD

Les commutations transistor-vers-diode n’ont pas ¢été mesurées pour tous les courants
commutés. Ainsi les commutations manquantes sont déduites par interpolation de deux
courbes mesurées ayant les valeurs de courant commuté les plus proches de celle désirée. Plus
le nombre des courbes mesurées est important, plus I’interpolation sera précise.

600 T T T T T T T T T 500

220m -
interpolation 300
1
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Tension (V)
Tension(V)
N
8
T
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@) (b)

Figure 3.21 : Interpolation des courbes de commutation mesurées sans (a) et avec (b) cassure de pente

De plus, cette interpolation ne sera pas réalisée de la méme facon que 1’on soit en présence
des commutations avec et sans cassure de pente.

= Sans cassure de pente (Figure 3.21.a) : pour obtenir 1’allure d’une courbe soumise a un

courant non mesure il faut procéder a une interpolation entre deux courbes connues

[112]

© 2015 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



Thése de mehdi Messaoudi, Lille 1, 2015

Chapitre 3

suivant 1’axe temporel (interpolation horizontale) ; la tension commutée reste égale a
E.

= Avec cassure de pente (Figure 3.21.b) : pour obtenir ’allure d’une courbe soumise a
un courant non mesuré, il faut procéder a une interpolation entre deux courbes
mesurées en suivant 1’axe des tensions (interpolation verticale).

Il faut donc connaitre la valeur du courant commuté qui donne la courbe a la limite de la
cassure de pente. Dans notre cas, on la définit pour un courant commuté égal a 0.90A, par
approximation des courbes mesurées.

2.1.4. Recapitulatif des différentes méthodes de modélisation des fronts de
tension

On a vu, tout au long de cette partie, différentes méthodes de modélisation (essentiellement
linéaires) des variations de tension en sortie d’un variateur de vitesse (utilisé en onduleur pour
alimenter une machine asynchrone). Un résumé de ces modéles est donné au Tableau 3.4.

Les méthodes 1 et 2 sont simples a mettre en ceuvre et permettent de réduire les temps de
calcul nécessaires a la reconstitution des fronts de tension issus des simulations idéales (fronts
raides). Mais, la précision de ces méthodes doit étre au préalable validée pour les différents
types de résidus de commutations.

Tableau 3.4 : Résumé des différentes méthodes de modélisation des commutations

Méthode de Commutation transistor vers diode Commutation diode vers transistor
modélisation
1 _ .
dV _ K Xi AtCanal - KL X I(:ommuté
dt 'V commuté
D
Variation de tension linéarisée Variation de tension linéarisée
2 = 9isommuee)
dv — f(l ) AtCanal - g Icommuté
dt commuté
D
Variation de tension linéarisée Variation de tension linéarisée
’ = (iomme)
d_V =f (| ) AtCanal - g Icommuté
dt 2 \"commuté
D
Variation des tensions mesurées Variation des tensions mesurées

© 2015 Tous droits réservés.

2.2. Comparaison des modeles proposes

Afin de valider la précision des différentes méthodes de représentation des commutations, des
simulations ont été réalisées. La comparaison est faite entre la méthode 3 qui se rapproche le
plus d’un résultat expérimental et les deux autres méthodes.

[113]
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2.2.1. Deux commutations diode-transistor

Deux commutations de type DT soumises a des courants commutés différents sont générées
puis synchronisées (Figure 3.22.a).
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Figure 3.22 : Résultats de simulations des formes d’ondes temporelles (a) et enveloppes spectrales (b) des « résidus » de
synchronisations de deux commutations DT

Les méthodes 1 et 2 permettent une modélisation semblable au résidu obtenu avec la méthode
3. De plus, la méthode 2 est plus précise sur I’amplitude du résidu et confirme 1’apport d’une
évaluation plus fine du retard lié aux commutations DT. Ce résultat se confirme par une
comparaison fréquentielle (Figure 3.22.b). Cette comparaison se base sur la différence des
contenus spectraux (exprimés en dBuV) entre la méthode 1 et 3 puis 2 et 3. L’objectif étant de
se rapprocher au plus prés de 0dB sur toute la gamme de fréquence observée.

A(méthodel - Méthode3) = Vipoger( F) = Vignoges( )
A(methode2 - méthode3) =V, 0062 f) = Vinstnogea( T)

La méthode 2 permet de présenter plus fidelement et dans toute la gamme de fréquence
étudiée les résidus DT-DT avec un faible écart inférieur a 4dBuV jusqu’a 6MHz. La méthode
1 quant a elle permet aussi une représentation avec un écart faible mais en moyenne plus
important que celui obtenu a I'aide de la méthode 2.

Ainsi, on peut noter que de 1kHz a 1MHz, la méthode 2 présente treés peu d’écart avec la
méthode 3 (qui est issue des relevés expérimentaux).

2.2.2. Deux commutations transistor-diode

Deux commutations de type DT soumises a des courants commutés différents (donc dVv/dt
différents) sont ici modélisées puis synchronisées (Figure 3.23.a).
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Figure 3.23 : Résultats de simulations des formes d’ondes temporelles (a) et enveloppes spectrales (b) de « résidus » de
synchronisation de deux commutations TD

Ici aussi, la méthode 2 permet une meilleure reproduction du résidu de commutations que la
méthode 1 (Figure 3.23.a). Ce résultat se confirme dans le domaine fréquentiel par un écart
plus faible sur toute la bande de fréquence (Figure 3.23.b). Il est d’autant plus vrai au-dela de
quelques MHz ce qui confirme I’'intérét de la méthode 2 pour la prise en compte des
phénoménes HF. Finalement, la méthode de modélisation 2 semble plus adaptée que la
méthode 1 a la représentation des résidus TD — TD.

2.2.3. Une commutation TD et une DT — commutation mixte

Il s’agit ici d’observer non plus une synchronisation issue de deux commutations d’un seul et
méme type mais des deux. Pour ces résidus mixtes, seul le cas avec compensation des temps
morts est étudié puisque, a priori, la commutation n’influe que trés peu sur le contenu spectral
de la tension générée.
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Figure 3.24 : Résultats de simulations des formes d’ondes temporelles (a) et enveloppes spectrales (b) de « résidus » de
synchronisation des commutations TD et DT

Ici aussi, les résultats obtenus avec une méthode 2 sont largement plus précis qu’avec la
méthode 1. En temporel (Figure 3.24.a), la méthode 1 génére un résidu d’amplitude nettement

[115]

© 2015 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



Thése de mehdi Messaoudi, Lille 1, 2015
Chapitre 3

inférieure au résidu issu de la méthode 3 alors que la méthode 2 est, quant a elle, plus précise.
Ce résultat se confirme dans le domaine fréquentiel (Figure 3.24.b) ou un écart de plus de
15dBuV entre les méthodes 1 et 3 est constaté sur une large bande fréquences. En revanche,
I’écart entre les méthodes 2 et 3 reste faible (inférieur a 4dB) sur toute la gamme de
fréquences observée.

Résidu avec commutation a deux pentes

Un résidu mixte est généré avec une commutation de type TD a cassure de pente (deux
pentes) de durée supérieure au temps mort fixé dans notre cas a 4ps (Figure 3.25.a). Ces
résidus présentent une similitude avec ceux obtenus sans compensation de temps mort car
leurs durées sont équivalentes. Nous verrons aux paragraphes 3.2, 3.3 et 4.1 que ces résidus
ont un impact important sur la tension de mode commun générée lors de l'utilisation de la
synchronisation totale. D’un point de vue fréquentiel, les méthodes 1 et 2 appliquées aux
commutations TD donnent des résultats similaires. Cependant, la précision des méthodes 1 et
3 est similaire sur toute la gamme de fréquences considérée.
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Figure 3.25 : Résultats de simulations des formes d’ondes temporelles (a) et enveloppes spectrales (b) des « résidus » lors
d'une synchronisation des commutations DT et TD avec cassure de pente

En conclusion, on peut dire que suivant la méthode de modélisation utilisée, les résultats
obtenus sont différents. Cette étude a permis egalement de mettre en évidence I’intérét de la
modélisation fine des commutations et son influence sur le contenu spectrale des résidus. Les
résultats obtenus montrent bien la fiabilité de la méthode 2. Cette méthode repose sur une
linearisation des commutations et permet une modé¢lisation rapide des commutations a I’instar
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de la méthode 3 qui demande un temps de calcul plus important. Ainsi, dans la suite de ce
travail, I’évaluation des performances de la synchronisation totale sera réalisée a 1’aide de la
méthode 2 pour son compromis entre temps de calcul (reconstitution des fronts de tension) et
préecision.

3. Impact des résidus sur la synchronisation totale

Un modéle de représentation des fronts de commutation étant défini, la détermination de la
forme d'onde de la tension de mode commun par simulation est désormais possible. Les
résidus générés seront déterminés par le signe et la valeur du courant.

3.1. Résidus présents a chaque période de découpage

Les courants en sortie de I’onduleur et en entrée de I’AFE sont triphasés alternatifs. A ce titre,
les courants des trois phases de chacun des convertisseurs ne peuvent étre tous du méme
signe. Les deux configurations possibles pour un méme convertisseur sont donc :

e 2 phases sont associées a un courant de signe positif et 1 autre a un courant de signe
négatif : 2p1ln

e 2 phases sont associées a un courant de signe négatif et 1 autre a un courant de signe
positif : 1p2n

Par période de découpage, il ne sera donc pas possible que les trois fronts montants des trois
phases d’un méme convertisseur donnent tous naissance a des commutations d’un méme type
(soit DT ou TD) car cela reviendrait a dire que les courants sont de méme signe pour les trois
phases. Le méme raisonnement peut étre effectué sur les fronts descendants (Tableau 3.5).

Tableau 3.5 : Dénombrement des résidus de commutations pour les deux configurations: 2p1n et 2pln

Commutations Configuration 2p1n Configuration 1p2n

Front montant

Front descendant

Front montant

Front descendant

DT

2

1

1

2

D

1

2

2

1

Dans le cas ou les fronts de tension de deux convertisseurs sont soumis a la configuration
2pln, le nombre de résidus de commutations de chaque type peut varier en fonction des
synchronisations effectuées (Tableau 3.6).

Tableau 3.6 : Dénombrement des résidus de commutations par période de découpage pour deux convertisseurs dans les
configurations 2pln et 2pln

Association DT -DT DT-TD TD-TD
N°1 1 4 1
N°2 2 2 2
N°3 3 0 3

© 2015 Tous droits réservés.

Notons que le cas ou il n’y a aucun résidu DT — DT ou TD — TD n’est pas réalisable car avec
deux convertisseurs dans la configuration 2p1n, il n’est pas possible d’obtenir que des résidus
mixtes (TD — DT ou DT — TD). Les résultats obtenus sont transposables aux deux
convertisseurs dans la configuration 1p2n. En revanche dans le cas ou les fronts de tension

[117]

doc.univ-lille1.fr



Thése de mehdi Messaoudi, Lille 1, 2015

Chapitre 3

d’un convertisseur sont soumis a la configuration 2pIn et que 1’autre convertisseur est soumis
a la configuration 1p2n, le nombre de résidus de commutations de chaque type n’est plus le

méme (Tableau 3.7).

Tableau 3.7 : Dénombrement des résidus de commutations par période de découpage pour deux convertisseurs dans les
configurations 2p1n et 1p2n

Association DT -DT DT-TD TD-TD
N°4 0 6 0
N°5 1 4 1
N°6 2 2 2

© 2015 Tous droits réservés.

Au final, seules quatre associations différentes sont recensés pour 1’association des six fronts
de tension d’un convertisseur avec les six fronts de 1’autre convertisseur. Si 1’on se base sur le
nombre de résidus DT — DT, ces associations génerent : 0, 1, 2 ou 3 de ces résidus.

Application a la synchronisation totale

Cependant, les quatre associations définies précédemment ne prennent pas en compte les
contraintes liées a I’utilisation de la ST et notamment 1’impossibilité de synchroniser les
fronts montants et descendants d’une impulsion d'un convertisseur avec celles de 1’autre
(annexe 1). Ces cas correspondent aux associations qui ne générent aucun ou bien trois
résidus DT -DT.

Dans le cas de I’utilisation d’une solution (la solution n°® 7 en I’occurrence pour ses propriétés
évoquées au chapitre2) de synchronisation totale®®, suivant le nombre de résidus DT-DT, il est
possible de déterminer le nombre de chaque type de résidus. Si I’on considére que deux des
trois types de synchronisation de fronts montants produisent deux résidus de type DT-DT, la
derniéere association de fronts montants produira un résidu de type TD-TD. Tandis que les
synchronisations de fronts descendants produiront d’une part deux résidus « mixtes » et un
résidu TD-TD (Figure 3.26.a). Si une seule association de fronts montants est a I’origine d’un
résidu DT-DT, alors les deux autres associations de fronts montants sont nécessairement a
I’origine de résidus mixtes. De plus, pour les synchronisations des fronts descendants, les
résidus générés par ces derniers seront constitués de deux résidus mixtes et d’un résidu
TD-TD (Figure 3.26.b).

%9 Solution n°7 qui sera aussi utilisée lors de 1’évaluation des performances en simulation et de la validation
expérimentale
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Figure 3.26 : Résidus générés par la synchronisation totale (exemple avec la solution n° 7)

Finalement, par période de découpage, le nombre de résidus de chaque type ne peut varier que
de deux fagons. Le dénombrement des deux types d’impulsions est donné au Tableau 3.8 pour
les cas explicités précédemment et que 1’on nommera A et B. Cependant, ’attribution de ces
deux cas dépend a la fois des solutions de synchronisation et du signe du courant pour chacun
des bras de I’AFE et de I’onduleur. Cette derniére information est précieuse car elle définit les
conditions nécessaires et suffisantes pour la détermination du nombre de résidus de chaque
type pour chaque période de découpage en vue d’une optimisation (paragraphe 4.2).

Tableau 3.8 : Dénombrement des résidus de commutations par période de découpage avec utilisation de la ST

Types de résidus Cas A Cas B
DT-DT 2 1
TD-TD 2 1

DT-TD (mixte) 2 4

Ainsi, les résidus mixtes représentent plus d'un tiers des résidus générés par période de
découpage. Or, ces résidus sont fonction de la compensation des temps morts pour laquelle
nous avons constaté la contribution au contenu spectral des résidus de commutations.

3.2. Effets de la compensation des temps morts

Une simulation de I'ensemble AFE-onduleur est réalisée avec des interrupteurs idéaux, pour
laquelle, la méthode de modélisation 2 est ensuite appliquée afin de reconstituer la tension de
mode commun. L’AFE est alimenté par un réseau 230V — SOHz et une inductance d’une
valeur de 4mH est connectée entre ces derniers. Le bus est régulé par I’AFE a une tension de
530V. L’onduleur alimente un moteur de 15kW sous une tension entre phases de 153V et
pour une fréquence statorique fixée a 20Hz. De plus, pour satisfaire aux contraintes de la
synchronisation totale, les fréquences de découpage des deux convertisseurs sont
synchronisées et fixées a 4kHz. Le point de fonctionnement est défini pour un moteur a vide.
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Les tensions de mode commun issues d’une stratégie de modulation classique (SPWM) et de
la synchronisation totale sont reconstituées a I’aide de la méthode de modélisation 2. Et afin
de constater I’'impact de la compensation des temps morts, fixés a 2us, sur la synchronisation
totale, différents cas seront étudies :

e synchronisation totale sans compensation des temps morts, STty

e synchronisation totale avec compensation des temps morts basée sur le signe du
courant, STrmcomp

e synchronisation totale avec compensation idéale des temps morts, STnorm (équivalent
aTM =0)

Ce dernier cas n’est pas réalisable en pratique, mais servira de référence pour évaluer I’impact
des temps morts mal compensés STrmcomp SUr le contenu spectral de la tension de mode

commun.
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Figure 3.27 : Résultats des simulations de la tension de mode commun obtenue avec la SPWM (a), la ST sans compensation
des temps morts (b), la ST avec compensation des temps morts basée sur le signe du courant (c), la ST sans temps morts (d)

Nous remarquons que la SPWM génere une tension de mode commun composee de douze
variations réparties sur plusieurs impulsions (Figure 3.27.a), alors que la synchronisation
totale ne génere que six résidus par période de découpage. Dans le cas ou les temps morts ne
sont pas compensés, des résidus de la largeur du temps mort sont présents a chaque période de
découpage (Figure 3.27.b). Lorsque ces temps morts sont compensés, le nombre de ces
résidus décroit, mais du fait des compensations imprécises au passage par zéro du courant
certains persistent (Figure 3.27.c). Enfin lors d’une compensation idéale des temps morts
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(Figure 3.27.d), le nombre de résidus de la largeur du temps mort est quasiment nul, il reste
tout de méme les résidus liés aux commutations TD a cassure de pente (Figure 3.27.d).
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Figure 3.28 : Contenu spectral de la tension de mode commun en pour différentes stratégies de modulation et de la
compensation des temps morts

Dans le cas de I’utilisation de la synchronisation totale, le contenu spectral est toujours plus
faible dans la plage de fréquence allant de 4kHz & 10MHz. Par exemple, & 150kHz (fréquence
qui marque le début de la bande de fréquence de la norme CEM des perturbations conduites),
la compensation des temps morts permet une réduction de 7 dBpV qui s’additionne au gain de
7 dBuV déja présent sans compensation. En revanche, il apparait qu’une compensation idéale
des temps morts n’apporte que trés peu d’amélioration (Figure 3.28) par rapport & une
compensation imprécise, basée sur le signe du courant commuté. Ce résultat démontre que
dans le cas d’une compensation des temps morts, méme imparfaite, le contenu spectral de la
tension de mode commun est dominé principalement par les résidus des commutations dont la
largeur est inférieure au temps mort. Finalement, la compensation des temps morts basée sur
le signe du courant semble suffisante pour I’amélioration des performances de la
synchronisation totale quant a la génération de résidus désynchronisés par les temps morts.

3.3. Effets de la charge appliquée au variateur de vitesse

La durée des commutations de type TD est fonction du courant commuteé, a ce titre des résidus
de durée importante peuvent apparaitre. C’est notamment le cas lors de la synchronisation des
commutations a cassure de pente avec des commutations plus rapides (Figure 3.25). Ces
résidus génerent un contenu spectral similaire a celui des residus sans compensation des
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temps morts (Figure 3.15). Nous avons vu au paragraphe 1.3.1 qu’il serait préférable, pour les
résidus TD — TD, que les durées des commutations soient similaires. Pour favoriser ces cas,
des commutations a fort courant commuté sont souhaitables. Ainsi, I’augmentation du courant
commuté et donc de la puissance absorbée (ou réinjectée) sur le réseau electrique par le
variateur de vitesse, permettrait d’améliorer les performances de la synchronisation totale.
Pour constater cet effet, une simulation du dispositif étudié est réalisée avec un courant
absorbé du réseau de 7Aes (correspondant au moteur en charge). La tension de mode commun
obtenue pour ce point de fonctionnement est comparée a celle obtenue avec le moteur est a
vide, soit 1.2A absorbé par le VV. Ces simulations sont réalisées pour une compensation
des temps morts basée sur le signe du courant (Figure 3.29).
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Figure 3.29 : Résultats de simulation temporelle (a, b) et analyse fréquentielle (¢) d’une tension de mode commun pour un
moteur a vide et chargé

L’augmentation de la charge permet, dans le cas de la synchronisation totale, une réduction du
contenu spectral de la tension de mode commun. Cette diminution s’explique par 1’apparition
de résidus des commutations de durée plus faible a 1’origine du contenu spectral entre 4kHz
(fréequence de découpage) et 1MHz. Au-dela, uniquement les dV/dt influent sur le contenu
spectral. En revanche, dans le cas de la stratégie de modulation SPWM, I’augmentation de la
valeur du courant absorbé par le variateur de vitesse n’entraine pas de modification du
contenu spectral entre 4kHz et 1MHz puisque la forme de la tension de mode commun est une
association de trapézes dont seule la durée est impactée dans cette gamme de fréquences®.
Au-dela, le contenu spectral est similaire car les fronts de tension sont identiques quelle que
soit la stratégie de modulation appliquée.

Pour conclure les paragraphes 3.1 a 3.3, on peut dire qu'a chaque période de découpage
plus d’un tiers des résidus générés sont impactés par la compensation des temps morts. Ainsi,
la compensation des temps morts se révéle trés bénéfique pour I’amélioration des
performances de la synchronisation totale. Nous venons de montrer qu’une simple
compensation des temps morts basée sur le signe du courant est suffisante pour tirer
pleinement parti des performances de la stratégie de modulation développée, et ce malgré

%0 Cf. chapitre 1 paragraphe 1.2
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I’imprécision au passage par zéro du courant. On peut noter également que contrairement aux
stratégies de modulations classiques, 1’augmentation de la charge (courant commuté), et donc
de la raideur (dV/dt) des commutations TD, permet une réduction du contenu spectral de la
tension de mode commun. Cette amélioration par accélération des commutations sera
développée au paragraphe suivant.

4. Voies d’optimisation du contenu spectral de la tension de mode commun

Nous venons de voir que des facteurs tels que le synchronisme des commutations ou encore la
raideur des fronts de commutation imposent le contenu spectral de la tension de mode
commun. Dans ce paragraphe, nous allons présenter les voies d’amélioration possibles de la
synchronisation totale par une optimisation des résidus.

Ces voies sont les suivantes :

e Une action sur les vitesses des commutations de telle sorte a réduire la durée et donc la
signature spectrale basse fréquence des résidus de commutations.

e Une action sur les résidus DT — DT pour lesquels une compensation du synchronisme
permettrait une réduction notable de ces résidus car leurs dV/dt sont invariants.

e Une action sur la symétrie des résidus par un synchronisme des commutations de
tension au lieu d’un synchronisme des ordres logiques issus de la stratégie de
modulation.

4.1. Augmentation des vitesses de commutation

Afin d’étudier I’'impact de la vitesse de commutation sur le contenu spectral de la tension de
mode commun, une variation paramétrique des dV/dt est opérée a 1’aide de la méthode de
modélisation 2, par 1’ajout d’un coefficient multiplicatif a pour les commutations de type DT
et B pour les commutations de type TD tel que :

() = ) s pe(@5-1-10) (936
dt Jrp
dv
(—j =ax15 kV/us a€(05-1-10) (Eq3.7)
dt Jor

Les tensions de mode commun sont obtenues avec une simulation similaire a la précédente,
seul le point de charge est modifié (le courant absorbé par le variateur de vitesse est fixé a
5A¢) et une compensation des temps morts basée sur le signe du courant. A partir de ces
conditions de simulation, une évaluation paramétrique de I'impact de la vitesse de
commutation sur le contenu spectral de la tension de mode commun est effectuée. Les
résultats de cette étude sont présentes en fonction de la difféerence des contenus spectraux
AVwc des stratégies classique et de synchronisation totale.

AVye =Vve spwm = Ve st (Eq 3.8)
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Figure 3.30 : Evolution relative de la tension de mode commun pour
(@) : des commutations DT ralenties et TD accélérées ou ralenties,
(b) : des commutations TD ralenties et DT accélérées ou ralenties,
(c) : des commutations DT accélérées et TD accélérées ou ralenties,
(d) : des commutations TD accélérées et DT accélérées ou ralenties

Pour a = 0,5, quelle que soit la valeur de B, les écarts relatifs restent les mémes (Figure 3.30.a)
sur toute la plage de fréquence [4kHz -10MHz]. Le méme constat est fait pour une valeur de
B= 0,2 (Figure 3.30.b). En revanche, pour une accélération des commutations DT d’un
facteur 10 (Figure 3.30.c), suivant la valeur de B, le gain relatif apporté par la synchronisation
totale peut atteindre 10dBuV dans la bande jusqu'a 1MHz. De plus, dans le cas d’une
variation de o et d’une accélération des commutations TD (Figure 3.30.d), I’écart relatif entre
les différentes stratégies de modulation peut atteindre plusieurs dBuV.

Au-dela de quelques MHz, les gains apportés par la réduction des temps de commutation sont
quasiment nuls car la synchronisation totale influence principalement la décomposition
harmonique des tensions a la fréquence de découpage évoquée au chapitre 1. Une
représentation asymptotique du contenu spectral d’une impulsion (issue d’une stratégie de
modulation de type SPWM) et d’un résidu issu de la synchronisation de deux impulsions est
donnée a la Figure 3.31.
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Figure 3.31 : Comparatif temporel (a) et fréquentiel (b) entre une impulsion et un résidu de commutation de type DT - DT
Pour une impulsion, la décomposition peut étre divisée en deux parties :

= La premicre est lice a la largeur de I’'impulsion (aT) avec une décroissance en
20dB/déc. Le niveau a la fréquence de découpage (1/T) est fonction de 1’intégrale de
ce signal (aire sous la courbe). Cette partie sera nommée forme du signal.

= La seconde est liée aux commutations (dV/dt) avec une décroissance en 40dB/déc.
Cette décroissance s’opére au-dela du MHz.

Pour un résidu de commutation de type DT — DT :

= La partie basses fréquences est toujours liée a la largeur de I’impulsion (0, T) avec une
décroissance en 20dB/déc. Mais contrairement a I’impulsion, le palier est généré par
une compensation des fronts de commutation modélisés par des droites qui est plus
faible en amplitude qu’une impulsion.

= La partie liée au dV/dt (identique dans les deux cas) a lieu a des fréquences plus
élevées du fait de la commutation des transistors qui dure moins longtemps (une partie
des commutations se compense).

Ainsi, le niveau a la fréquence de découpage des résidus est plus faible que celui des
impulsions (aire sous la courbe plus faible). En revanche, puisque les commutations sont

présentes dans le cas des résidus, I’atténuation liée aux commutations est similaire a celle

1

générée par des impulsions. Donc, pour des fréquences supérieures a , ’amplitude du

T

contenu spectral est quasiment la méme quelque soit la stratégie de modulation utilisée.

Pour les autres types de résidus (TD — DT et TD — TD), la distinction entre forme du signal et
la commutation est difficile car le résidu n’est composé que de commutations. La notion de
largeur d’impulsion n’existe pas, mais, on peut définir une durée du résidu o, T ainsi qu’une
fréquence a partir de laquelle le dV/dt définit le contenu spectral. En revanche, I’atténuation
correspondant a la forme du résidu ne présentera pas une décroissance en 20dB par décade.
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Généralement, dans la gamme de fréquences liée a la forme du signal, les résidus n’ont pas de
décroissance en 20dB/déc puisqu’ils sont uniquement constitués de commutations. De plus,
des commutations « lentes » (Figure 3.32.b) vont générer des résidus de durée élevée et
entrainer une augmentation du niveau spectral a la fréquence de découpage. Et cette
augmentation se traduira par une élévation du niveau des perturbations générées par le résidu
jusqu’aux fréquences ou la commutation est dominante (Figure 3.33).

D’un point de vue qualitatif, ces différents signaux (Figure 3.32) vont avoir des signatures
spectrales spécifiques données a la Figure 3.33. Pour des impulsions (courbes grise et
pointillés noirs), le contenu spectral n’évolue qu’au gré de la vitesse de commutation. En
revanche, pour des résidus, en plus de I’effet lié¢ a la vitesse de commutation pour les hautes
fréquences, le temps de commutation va aussi générer des résidus dont I’empreinte
fréquentielle a la frequence de découpage varie. Pour des commutations « lentes » les résidus
auront une durée et une amplitude plus importante que pour des synchronisations de
commutations « rapides » (Figure 3.32.a). Cette différence se caractérise par des niveaux
d’amplitude différents a la fréquence de découpage (courbes bleues). De plus, augmenter la
vitesse de commutation permet de profiter d’un gain sur une plage de fréquences plus

importante.
% A '0' ----------- ‘\‘ 3 1 %
T e N I R B SN
I S o T i
| - > ] I
tm1 th =tm tmz ~ tm1
A
AV oT > AV; I /
‘ ogT
hig o «>
tm2 I =t tma ~ tm2
(@) (b)

Figure 3.32 : Représentation d’impulsions (a) et de résidus (b) sous différentes vitesses de commutations
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Figure 3.33 : Représentation asymptotique du contenu spectral des différentes impulsions et des résidus de
commutations

4.2. Maximisation des résidus DT - DT

L’amélioration du contenu spectral de la tension de mode commun par augmentation des
dV/dt n’est pas toujours possible notamment lorsque le variateur de vitesse alimente un
moteur a vide. Dans ces conditions, une action sur les résidus impliquant des commutations
de type TD n’est pas envisageable du fait de leur dV/dt variables. En revanche, les résidus de
type DT — DT ne sont soumis qu’a des défauts de synchronismes, sous 1I’hypothése de fronts
de tension modélisés par des droites de pentes identiques (Figure 3.34).

A A
1 1
i<~ Ordre de commande
0 Ordre de commande 0 avancé de (ATc,, )
1 (logique) 1
Ordre de commande
) 0 avancé de (AT ),
£ A E t
av _ (v
Tensions dt
o dt ), commutées 0 !
E — - — (de type DT) E
(ATCanal )1 (ATC6”5| !
dt ), \dt ) 0 dt ), \dt )
0 «—>
(ATCanaI )2 (ATcanal )Z
E/2
E/2 Résidu DT - DT
0 O T

(@) (b)

Figure 3.34 : Résidus de type DT — DT sans (a) et avec (b) compensation parfaite des défauts de synchronisme
(commutation sous forme de droites)

Dans le cas d'une synchronisation totale, le nombre de résidus issus de la synchronisation de
deux commutations DT est compris entre un et deux a chaque période de découpage (Tableau
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3.8). Le nombre de résidus issus de la synchronisation de deux commutations de type DT est
limité a deux au maximum et est fonction a la fois du signe des courants et de la solution de
synchronisation choisie (Figure 3.26). Si I’on suppose que les courants sont triphasés
sinusoidaux, trente-six cas d’attribution de ces courants Iy aux différentes impulsions (amax,
amnt, omin) de chacun des convertisseurs sont envisageables. Parmi ces trente-six états liés au
signe des courants de chacune des phases (six courants qui peuvent étre soit positifs soit
négatifs) seul douze sont représentatifs d’un fonctionnement moteur avec pour condition un
facteur de puissance unitaire c6té réseau (Annexe 4). Une maximisation du nombre des
résidus de type DT, a chaque période de découpage, repose donc sur la connaissance des
solutions de synchronisation et du signe des courants commutés. Le nombre de résidus DT —
DT en fonction des solutions et des combinaisons de courant est donné Tableau 3.9.

Tableau 3.9 : Nombre de résidus DT — DT pour chaque solution et pour chaque combinaison de courant

Sol.1 | Sol.2 | Sol.3 | Sol.4 | Sol.5 ] Sol.6 | Sol.7 |} Sol.8 | Sol.9 | Sol.10 | Sol.11 | Sol. 12
It 2112121212121 2|1|2|112J1}2)1 2])1]|2
le f1 2L (2t |2p1|2)1 (21|21 212|121 21 2])1]|2
o 12t 21121121 |2j1}|2y1}|2|1)2¢y1|2|1(211,211 2
l,p1f2p1 2111211 21 211 21 21}21 (2121|211 2
ls 12112111211 211}211 2121 (2j1|2¢41 2)11}|2)1]2
lg gt 21121 21 211}211 2121 (21|21 21121 2
by g1 (21 21211121 21121 2121|2121 |2|1 2
byl 2L 21121f21 |21 212|121 |2]112¢1 2112
Iy g2 |211|21 21 (21|21 21 (2|1 (21|21 |21 21 2
I g1 (211121 211211} 211 21 21 (211|241 ,2)11}|2)1]2
ls 11211 2111211 21 21 21121 (21|21 21121 2
lss 1121112111211 2)11}2)11 21121121 |21 /211|2|1 2

La connaissance du signe du courant étant nécessaire a la compensation des temps morts, elle
ne nécessiterait pas 1’ajout de mesures supplémentaires pour l’application de ce nouvel
algorithme. L’étude est effectuée par simulation dans les mémes conditions que
précédemment (moteur chargé a 3kW). Dans ces conditions, le nombre de résidus générés sur
une période fixée a 100ms est égal a 2400*!. La maximisation de ces résidus consisterait & en
générer un tiers de type DT-DT soit 800 au total (Tableau 3.10). Et la minimisation des
résidus fournirait 600 résidus de type DT — DT.

Tableau 3.10 : Exemple de recensement de résidus issus de la maximisation de synchronisations de type DT
sans contrainte de confinement

Minimisation DT- Maximisation de résidus Minimum Maximum
DT DT-DT théorique théorique
Synchronisations DT- 530 780 600 800
DT

*1 6 résidus par période de découpage (250ps) et 400 périodes de découpage sur une période (100ms)
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De plus, les retards imposés par 1’établissement du courant dans le canal des transistors sont
idéalement compenseés. Ainsi, toutes les commutations de type DT débutent au méme instant.
Les résultats de 1’analyse fréquentielle, dans le cas d’une maximisation et d’'une minimisation
des résidus DT — DT, est donnée a la Figure 3.35.
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Figure 3.35 : Comparaison des contenus spectraux de tension de mode commun pour une maximisation et une
minimisation des résidus de type DT - DT

Le gain sur le contenu spectral est un peu plus faible lors de I’application d’une maximisation
(Figure 3.35). Ainsi, 3dBuV sont gagnés sur une plage de fréquence allant de 30kHz a 2MHz.
Le faible gain s’explique en partie par la présence des autres résidus de commutations qui
continuent d’imposer un contenu spectral riche a la tension de mode commun.

De plus, la maximisation des résidus de commutations de type DT — DT nécessite de :

e s’autoriser la coexistence d’impulsions « positives » et « négatives » sur une méme
période de découpage®® a I’origine d’une ondulation du courant plus importante,

e (d’utiliser, a tout point de fonctionnement, différentes solutions de synchronisation des
différents fronts offerts par la ST ce qui complexifie I’algorithme décisionnel.

Finalement, 1’optimisation de la tension de mode commun par une maximisation de résidus
DT — DT dont la compensation des défauts de synchronisme est similaire a celle des temps
morts, n’apporte que peu de gains en mode commun vis-a-vis des contraintes qu’elle
engendre. C’est pour cela que cette voie d’amélioration ne sera pas retenue par la suite.

%2 Cf. chapitre 2 paragraphe 4.2
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4.3. Optimisation de la symétrie des résidus de commutations

Dans le paragraphe 1.3.1, nous avons vu qu’il était possible d’améliorer le contenu spectral
des résidus mixtes par une symétrie du résidu de commutation. Or, les commutations de type
TD sont fonction du courant commuté et ne permettent pas d’obtenir des résidus symétriques
(Figure 3.36.a). Le seul moyen de maintenir une symétrie des résidus mixtes consiste a
synchroniser les commutations a la moitié de la tension commutée E/2 (Figure 3.36.b).

E E
E/2 E/2 Commutation DT
0 t 0 t
E A E A
Ef2 /
» El2

/ 47 Commutation TD
0 t 0 - t

Désynchronisation des ordres
logiques de commande

\ 4
v

E A E A

Résidu mixte

(a) (b)
Figure 3.36 : Formation d’un résidu mixte sans (a) et avec (b) synchronisation a mi-tension

Ce type de synchronisation que 1’on appellera par la suite synchronisations a mi-tension
peut étre appliqué a toutes les commutations de telle sorte a optimiser les résidus. Elle
nécessite la connaissance du type et de la durée de chacune des commutations a mi-tension en
fonction du courant commuté. Un exemple de ces temps pour les commutations de type DT
(Figure 3.37.a) et de type TD (Figure 3.37.b) est donné en fonction du courant commute.

500 500
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Figure 3.37 : Détermination des durées pour atteindre la mi-tension des commutations TD (a) et DT (b) mesurées
expérimentalement
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La mesure des durées pour atteindre la mi-tension pour les commutations DT et TD est
donnée a 265V qui correspond a la moitié de la tension du bus continu régulée par I’AFE lors
des simulations ainsi que lors des validations expérimentales (chapitre 4). Ces durées sont
ainsi appliquees de facon prédictive aux ordres de commande des transistors sous réserve de
connaitre le courant commuté pour chacun des ordres de commande. Afin d’observer I’effet
de ces synchronisations a mi-tension, une simulation est réalisée dans les mémes conditions
que précédemment lorsque le moteur est a vide. La tension de mode commun sans et avec
synchronisation a mi-tension obtenue a I’aide de la méthode de modélisation n°2 est
compareée dans les domaines temporels et frequentiels (Figure 3.38).
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g 0 | [T
I IR
> S 110 | qll\v PILIN
-100
€ oo RSN '
0 50 100 150 200 250 ¢ / \L M
g \
100 g 80 <\
— (=N
IS
S ol | | I | < 7 \ "
> b ! I I
60
-100 !
|
0 50 100 150 200 250 501k 10k 100k 1M 10M
Temps (ps) Fréquence (Hz)
(a) (b)

Figure 3.38 : Résultats des simulations temporelles sur une période de découpage (a) et analyses fréquentielles (b) de la
tension de mode commun sans et avec une synchronisation a mi-tension

Pour une période de découpage (Figure 3.38.a), lorsqu’une symétric des impulsions est
appliquée, les résidus DT-DT sont annulés car les délais liés aux commutations DT sont
compensés. Ainsi, le quatrieme résidu présent sur la Figure 3.38.a sans compensation est
annulé puisqu’il s’agit d’un résidu issus d'une commutation de type DT-DT. De plus, on
observe une symétrie des résidus par rapport a zéro qui n’est pas présente lorsque la
synchronisation a mi-tension n’est pas appliquée. Nous verrons au cours du chapitre 4 que
I’obtention de cette symétrie des impulsions est difficile a réaliser car les commutations
réelles ne sont pas linéaires. De plus, la qualité de ce type de synchronisation dépend
principalement de 1’estimation de la valeur du courant a I’instant exact de la commutation. Or
nous verrons au chapitre 4 que ce courant n’est généralement pas mesuré en pratique.
Cependant, dans des conditions optimales, la synchronisation a mi-tension permettrait de
réduire le contenu spectral de la tension de mode commun de 10dBuV sur une bande de
fréquence allant de 4kHz & 200kHz (Figure 3.38.b). Ensuite une amélioration moindre reste
effective jusqu’a 1MHz, au-deld, la synchronisation & mi-tension n’a plus d’effet sur la
tension de mode commun car le contenu spectral est imposé par les variations de tension
identiques dans les deux cas.
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5. Conclusion du chapitre

Dans ce troisieme chapitre, nous avons étudié les imperfections sur la tension de mode
commun qui sont liées a la commutation des transistors ainsi que toute autre source de
désynchronisations due aux variations des tensions des différentes phases de 1’onduleur et de
I’AFE tels que les temps morts. Pour une stratégie de modulation classique (SPWM), ces
imperfections ont un effet sur le contenu spectral de la tension de mode commun au-dela de
quelques mégahertz. En revanche, lors de I'application de la méthode de synchronisation
totale (ST), la tension de mode commun obtenue est réduite uniquement a la synchronisation
de commutations imparfaites. Ces synchronisations donnent lieu a des résidus de
commutations sur la tension de mode commun qui seront a 1’origine du contenu spectral de
cette tension dés la fréquence de découpage (quelques kilohertz). Il était donc nécessaire de
modéliser finement les commutations afin de rendre compte mais également d'évaluer par
simulation la méthode ST dans la réduction des perturbations de mode commun.

Des modeles de commutation de transistors basés sur des phénomenes intrinseques aux
transistors tels que la variation de I’instant et de la durée de commutation en fonction du
courant commuté ont été développés. Deux modéles simples ont ainsi été proposés avec une
précision croissante par rapport a la commutation réelle des transistors. Il est apparu qu’un
modele mélant précision et simplicité est souhaitable pour la prise en compte d’'un maximum
de phénomene intervenant lors de la synchronisation de commutations réelles, le tout pour un
temps de simulation raisonnable.

Puis, une évaluation des performances de la synchronisation totale a été réalisée a 1’issue de
laquelle la compensation des temps morts, par un réajustement des ordres de commande
logique des transistors, s’est avérée nécessaire pour une réduction accrue du contenu spectral
de la tension de mode commun. Nous avons montré également qu'une compensation des
temps morts imprécise, basée sur le signe du courant commuté, est suffisante pour tirer
pleinement profit des avantages de la synchronisation totale. Des pistes d’optimisation des
performances de la synchronisation totale ont aussi été développées. Ces optimisations sont
basées, dune part sur une réduction des durées de commutations atteignables avec
I’utilisation de composants rapides tels que le carbure de silicium ; et d’autre part sur la
création de résidus de commutations symetriques.
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Ce dernier chapitre est dédi¢ a I'¢tude de I'implantation expérimentale de la stratégie de
modulation développée. Un variateur de vitesse composé d’un redresseur entiérement
commandé (AFE) est réalisé dans le but de valider la méthode de réduction des perturbations
électromagnétiques de mode commun proposée.

Dans une premicre partie la mise en ceuvre du dispositif expérimental et I’implémentation de
I’algorithme décisionnel seront présentées. Dans une seconde partie, la validation des
performances de la méthode ST sera présentée. Ainsi, les défauts de synchronisme des
commutations présentés au chapitre 3 et qui nécessitent des actions telles que la compensation
des temps morts ou encore 1’optimisation des résidus de commutation pour I’amélioration des
performances de la ST, seront validées. De plus, une vérification de la réduction des courants
de mode commun, qui représentent une des grandeurs électriques mesurées dans le cadre des
normes de pollution des réseaux électriques, sera vue. Finalement, dans une troisieme partie,
I’apport de la ST sera étudié dans le domaine industriel.

1. Mise en ceuvre du dispositif expérimental

A partir d’un contréle simple (présenté au chapitre 1, paragraphe 3.2.2) simulé sous Matlab
Simulink© et un portage de ce contréle sur DSP (librairie Embedded Coder de Matlab
Simulink), un AFE a pu étre validé expérimentalement & 1’aide de cartes FPPP*. Ces
derniéres ont été développées, a ’origine, au sein de l'entreprise Schneider Electric pour la
validation des lois de contréle moteur dans le cadre de projets d’anticipation.

1.1. Spécifications techniques

L’ AFE a été réalisé en utilisant un variateur de vitesse issu du commerce fourni par Schneider
Electric (ATV71) pour lequel I’onduleur a été utilis¢é comme AFE. Quelques spécifications de
ce variateur de vitesse sont données ci-apres :

e Référence : ATV71HD15N4

e Puissance fournie au moteur : 15kW

e Tension efficace entre phases en sortie : 480V au maximum
e Courant efficace : 33A

e Tension maximale du bus continu : 800V

e Condensateurs du bus continu : 2mF

De plus, le filtre utilisé a I'entrée de I’ AFE est constitué de deux bobines en série d’une valeur
globale de 4mH. Cette inductance se décompose en deux inductances différentielles de 2mH
chacune. Le choix de ce type de filtrage par rapport au filtre LCL (chapitre 1 paragraphe 3)
est utilis¢é d’une part pour limiter les éventuelles excitations du filtre (fréquences de
résonance) par la fréquence de découpage générée par le convertisseur. D’autre part, la valeur
¢levée de I’inductance permet de minimiser I’ondulation du courant prélevé sur le réseau mais
également d’obtenir une meilleure compensation des temps morts de I’AFE car 1’ondulation
du courant est plus faible.

*% Fast Product Prototyping Platform
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L’onduleur est aussi composé d’un variateur vitesse identique a I’AFE. Ainsi, le variateur de
vitesse utilisé dans le cadre de ce travail de thése est constitué d’une association de deux ATV
71 montés téte béche (Figure 4.1). La charge est constituée d’un moteur asynchrone (400V —
11 kW) fonctionnant a vide pour les essais sur un banc de mesures CEM ou d’un moteur
asynchrone (400V — 4kW) couplé a un moteur a courant continu faisant office de charge
mécanique pour certains essais en charge.

Filtre
d’entrée

Réseau
triphasé

Figure 4.1 : Dispositif expérimental utilisé pour les mesures expérimentales

L’utilisation de deux moteurs différents est due a des contraintes matérielles lors des essais
CEM sur paillasse qui n’offrait pas la possibilité d’effectuer des essais du moteur en charge
(absence de banc de charge pouvant consommer 11kW).

1.2. Description des moyens de mesure

Afin d'évaluer les performances de la stratégie de commande proposée (ST) pour la réduction
des perturbations conduites en mode commun du variateur de vitesse, deux types de mesures
seront réalisés:

e Des mesures dites normatives, effectuées sur un banc de mesures équipé d’un RSIL et
d’un récepteur de mesure (Rohde & Schwartz). La méthode de mesure normative est
décrite dans le chapitre 1.

e Des mesures dites fonctionnelles, ou la tension de mode commun générée par chaque
convertisseur (AFE et onduleur) est mesurée entre le bus continu et un point neutre

créé a l’aide de trois résistances d’une valeur 30kQ chacune montées en étoile
(Figure 4.2).

[137]

© 2015 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



Thése de mehdi Messaoudi, Lille 1, 2015
Chapitre 4

Ces résistances et les capacités des sondes de tension différentielles** utilisées forment un
filtre passe-bas qui va limiter la bande de fréquences des mesures a quelques mégahertz.

AFE . Onduleur R Moteur
Bus continu Cable long

X A

e R e e —

| - |
30kQ

A A
Vmc_Are Vmc_ond

Figure 4.2 : Systéme de mesure des tensions de mode commun du variateur de vitesse étudié

1.3. Mise en ceuvre de I’algorithme de synchronisation totale

Dans ce chapitre sont comparées deux stratégies de modulation :
e Une stratégie de modulation classique a impulsions centrées : SPWM
e Lastratégie de modulation de synchronisation totale développée : ST

L’implémentation de ces deux stratégies de modulation est réalisée sur un DSP de Texas
Instrument (TMS28335). Il posséde six périphériques PWM (ou MLI) indépendants chacun
pouvant générer deux signaux MLI complémentaires ou non.

Le déplacement des impulsions est réalisé au travers deux modulantes* présentes en entrée de
chaque périphérique MLI. Cependant, une différence est a noter au niveau des valeurs de
porteuses et de modulantes. Un DSP est un composant numérique, a ce titre toutes les
opérations sont effectuées par rapport a une horloge cadencée a 150MHz. Ainsi, une porteuse
en dent de scie descendante se présente sous la forme d’un décompteur dont la valeur initiale
est fonction de la période de découpage T. Dans le cas d’une porteuse en dent de scie, ce
maximum, PRD* est donné par 1’équation 4.1.

PRD = |_T X fhor,ogej—l (Eq4.1)

De plus, une modulante m, généralement comprise entre 0 et 1 sera exprimée pour le DSP
par :

m= Lm[oll] X PRDJ (Eq 4.2)

Il est théoriquement possible qu’avec un seul DSP 28335 de créer les douze signaux MLI
nécessaires pour piloter tous les transistors de 1’ensemble AFE — onduleur. Mais, les

* Sonde différentielle de Lecroy ADP305
%8 Cf. chapitre 1 paragraphe 3.3.2
“® PRD = période
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périphériques disponibles sur les cartes de contrdle utilisées n’étaient pas assez nombreux
pour piloter a la fois I’AFE et ’onduleur. C’est pourquoi, un DSP a été utilisé sur chaque
convertisseur pour répartir la charge de calcul nécessaire au bon fonctionnement de
I’algorithme de synchronisation. La répartition des taches entre le DSP de I’AFE et celui de
I’onduleur est donnée a la Figure 4.3.

My I
m, I :
Modulantes m -
e 2 Stratégie de Retard I
générées par le  —— g ation: ST TP 71 -—
|
—>

I
|
|
|
Il controle de I’AFE
|
|
|

____________ -— 1| === —— = Signaux MLI de

DSP n°1 m, . Tm1 I’AFE
m Liaison T
8 Série Tf"z
. me m3 Sighaux MLI

N U -y _____________ 5 onduleur
' —» I L
| |
| Modulante |
|| générées par le Stratégie de Retard | m
| contréle de - modulation : ST > Z2 | >
I| I’onduleur : loi U/f I |
| . > L
| Mg [
- - - - - - - _____- 1

Figure 4.3 : Représentation schématique de I’implémentation de ’algorithme de synchronisation totale

Chaque DSP génére les modulantes nécessaires au controle de I’AFE et de I’onduleur, puis le
calcul de Ty, Tma, Tma' est réalisé par I’AFE au travers de la connaissance des modulantes de
I’onduleur (ma, Mg, mc). Puis les instants de commutation Tmi, Tm2, Tma SONt transmis a
I’onduleur au travers d’une liaison série rapide (5Mbit/s). Le calcul de Ty, Tr, Tz €St ensuite
réalisé par chacun des deux DSP.

De plus, la présence de la liaison série va nécessiter d’appliquer un retard entre la génération
des modulantes et I’application des signaux MLI. Ce retard peut se traduire par une instabilité
de la commande de I’AFE (I’onduleur fonctionne dans notre cas en boucle ouverte et n’est pas
impacté par ce retard).

*7 Ces instants ont été définis au chapitre 2 - paragraphe 4.1
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Figure 4.4 : Régulation de la tension du bus continu sans (a) et avec (b) un retard entre les modulantes et les
ordres de commandes appliqués a I’AFE (simulations)

Cette instabilité peut cependant étre évitée par une augmentation du temps de réponse de la
boucle de courant de I’AFE et permet de retrouver la stabilit¢ de régulation observée a la
Figure 4.4.a.

2. Validation des performances en mode commun

Dans cette section seront présentées :

e la validation expérimentale de I’impact des défauts de synchronisme et des fronts de
tension (dV/dt) qui sont a I’origine des résidus de commutation sur le contenu spectral
de la tension de mode commun (temps morts, vitesse de commutation),

e les améliorations liées a I’obtention de résidus symétriques (voir au chapitre 3),

e la conséquence de la réduction de la tension de mode commun sur le courant de mode
commun.

Afin d'effectuer cette validation, le variateur de vitesse est alimenté par un réseau 50Hz -
230V entre phases, la tension du bus continu est régulée a 530V. Le moteur est alimenté par
une tension de 153Vruvs et de fréquence fixée a 20Hz. Les deux convertisseurs fonctionnent a
la méme fréquence de découpage fixée a 4kHz et les temps morts sont réglés a 2us. Toutes les
analyses fréquentielles seront effectuées pour une période de fonctionnement de 1’ensemble
AFE — onduleur égale a 100ms (cette valeur correspond a une période de fonctionnement
commune a chacun des convertisseurs).

2.1. Validation du principe de synchronisation totale

Afin de valider expérimentalement la méthode de synchronisation des commutations de
I’AFE et de l'onduleur, une mesure des tensions de mode commun (Vmc are €t Vmc ond)
génerées par chacun des deux convertisseurs est effectuée (Figure 4.5.a). Puis, la différence de
ces tensions est réalisées afin d’en déduire la tension de mode commun résultante générée par
le variateur de vitesse (Figure 4.5.b)
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Figure 4.5 : Mesures expérimentales des tensions de mode commun induites par I’AFE et 1’onduleur (a) puis par
le variateur de vitesse (b) sur une période de découpage

A partir de ces resultats, nous constatons que les tensions de mode commun générees par
I’AFE et I’onduleur sont synchronisées et a 1’origine de résidus de commutation similaires a
ceux modélises au chapitre 3. Ce résultat démontre bien la validitée de 1’algorithme
implémenté sur le dispositif expérimental. Il est désormais possible d’étudier
expérimentalement 1’impact des défauts de synchronisme tels que les temps morts ou les
dV/dt sur la tension de mode commun générée par le variateur de vitesse.

2.2. Effet de la compensation des temps morts

Des mesures de la tension de mode commun du variateur de vitesse utilisant la ST, avec et
sans compensation des temps morts, est comparée a celle obtenue lors de I'application d'une
stratégie de modulation classique (SPWM). Les résultats sont donnés dans les domaines
temporel (Figure 4.6.a) et fréquentiel (Figure 4.6.b) pour une période de fonctionnement du
variateur de vitesse.

2E/3
S E3 I l.
(8]
>2 0 I
-E/3 L
0 50 100 150 200
§2E/3 Effet du temps mort \""n
<, EB e t
O |
¢ L i L VA 0\
> 0 \-\"\
r m .\‘\“l
-E/3 ¥ o\ A
0 50 100 150 200 \ .\
2E/3 | { 3\ / /
> 80 || s SPWM [
o E/3 ST sans compernsation des temps morts
>2 0 | _ I | ST avec compensation des temps morts
_E/3 L | | | | 601k 10k 100k 1M 10M
50 100 150 200 250 Fréquence (Hz)
Temps (1)
(@ (b)

Figure 4.6 : Forme d'onde de la tension de mode commun sur une période de découpage (a) analyse
fréquentielle (b) pour les stratégies SPWM et ST avec et sans compensation des temps morts pour un
fonctionnement & vide
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Alors que la SPWM crée une tension de mode commun composée de douze variations par
période de découpage, la ST génére six résidus de tension. Ces derniers sont liés d’une part
aux temps morts non ou mal compenses qui génerent des impulsions de durée proche du
temps mort, et d’autre part aux commutations des transistors qui ne sont pas rigoureusement
identiques. La diminution de I’amplitude de la tension de mode commun, observée en
temporel, se confirme dans le domaine fréquentiel par une diminution globale de 1’amplitude
dans une bande de fréquence allant de 4kHz a quelques MHz. Ainsi, a 150kHz, fréquence qui
marque le début de la norme CEM des émissions conduites, la ST permet une réduction de
15dBuV de I’amplitude de la tension de mode commun. Au-dela de quelques MHz, les
résultats ne sont plus valides du fait que la mesure de la tension de mode commun du
variateur de vitesse est obtenue a l'aide de trois résistances en étoile pour créer un neutre en
entrée et en sortie du variateur (voir paragraphe 1.2). Néanmoins, ce résultat confirme
I’évaluation effectuée au chapitre 3 (paragraphe 3.2) par une reconstitution des variations de
tension en fonction du courant commuté.

Résidus de la durée du temps mort
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Figure 4.7 : Mesures expérimentales du : (a) courant absorbé par le moteur, (b) courant prélevé au réseau
électrique par I’AFE, (c) tension de mode commun sur une période de fonctionnement de I’ensemble AFE —
onduleur, (d) courant prélevé au réseau électrique par I’ AFE sur deux périodes découpage, (e) tension de mode
commun résultante sur deux périodes de découpage

La compensation des temps morts est basée sur le signe du courant mesuré a chaque début de
période de découpage. Lorsque le moteur est a vide (Figure 4.7.al), le courant de ligne
(Figure 4.7.b1) reste trés faible et ondule autour de zéro rendant ainsi la compensation des
temps morts imprécise (Figure 4.7.d1). Une augmentation de la puissance consommée par le
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moteur (« niveau de charge ») (Figure 4.7.a2), va entrainer une augmentation du courant
absorbé par I’AFE (Figure 4.7.b2) ce qui permet une meilleure compensation des temps morts
(Figure 4.7.d2) car I’ondulation du courant de ligne autour de zéro est moins fréquente.
L’effet de cette réduction du nombre de résidus (Figure 4.7.el, e2) sur le contenu spectral de
la tension de mode commun résultante est donneé a la Figure 4.8.

140 A i P
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130 STencharge ||

=
N
o

et commutation

=
o
o

Amplitude de \KAC(dBpV)
H
H
o

90 -\\‘ U/

80 W

[ T 100k 1M 10M

Fréguence (Hz)

Figure 4.8 : Analyse fréquentielle de la tension de mode commun obtenue avec la ST pour différents points de
charge du moteur

L’augmentation de la charge du moteur a permis de raidir les fronts de tension des
commutations TD diminuant ainsi la durée globale des résidus sur une période de découpage
par diminution des cas a cassure de pente. Ce résultat est vérifié dans le domaine fréquentiel
par une réduction de 3dBuV de I’amplitude pour un fonctionnement en charge jusqu’a
plusieurs centaines de kilohertz. Au-dela, le dV/dt, lorsque le moteur est en charge, est plus
important donc la durée des commutations diminue, ceci a pour conséquence l'augmentation
de la valeur de la fréquence a partir de laquelle une décroissance en 40dB/décade est observée
sur le spectre de la tension de mode commun. Cette augmentation de la fréquence liée au
temps de commutation implique une décroissance du contenu spectral de la tension de mode
commun moindre lors d’un fonctionnement en charge.

En conclusion, nous pouvons dire que la compensation des temps morts basée sur le signe du
courant permet, méme si elle est difficile a mettre en ceuvre lors d’un fonctionnement a vide,
de réduire significativement le contenu spectral de la tension de mode commun résultante
dans une large gamme de fréquences (de la fréquence de découpage a quelques MHz). Cette
compensation des temps morts a permis une réduction de 7dBuV entre 10kHz et 200kHz, ce
qui justifie bien son intérét. De plus, a la fréquence de découpage entre les stratégies SPWM
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et ST une réduction de plus d’une dizaine de dBuV est observée. Cette valeur est directement
liée au design du filtre CEM et permettra une réduction du volume de ce dernier. En revanche,
le niveau de perturbations, tel qu’il est défini dans les normes est lié aux courants de mode
commun.

2.3. Amélioration de la symeétrie des résidus de commutation

Nous avons montré au chapitre 3 que I’augmentation des vitesses des commutations et de la
symeétrie des résidus permet d'améliorer les performances de la synchronisation totale. Or lors
d’un fonctionnement a vide du variateur de vitesse, les courants efficaces absorbés et fournis
par I’AFE et I’onduleur respectivement sont d’amplitude différente. Cette différence des
courants commutés donne ainsi lieu a des résidus issus a la fois de défauts de synchronisme et
de symétrie (dV/dt différents) que nous allons chercher a minimiser.

2.3.1. Homogénéisation des dVv/dt

Lors d’un fonctionnement a vide, le courant commuté par 1I’AFE est faible (moins de 2Aef)
puisque la puissance active consommeée correspond uniquement aux pertes des convertisseurs
et du moteur. Alors que pour 1’onduleur, méme si le moteur est a vide, ce courant peut
atteindre 10A¢s pour un moteur capable de délivrer une puissance de 11kW (le courant de
magnétisation du moteur correspond a environ un tiers du courant nominal absorbé par le
moteur). Il en résulte que les commutations de type TD de 1I’AFE sont globalement plus lentes
que celles de onduleur. Afin d’harmoniser les dV/dt pour ce type de commutations, nous
avons diminué les valeurs des résistances de grille liées aux commutations TD de I’AFE.
Cette réduction des résistances est possible puisque celles—ci étaient a 1’origine égales a 22Q
alors que le fabriquant des modules de puissance®® préconise une valeur minimale a 5Q. Le
choix s’est porté sur une résistance de 7€2 qui permet une homogénéisation des dV/dt des
commutations TD de I'AFE et de I’onduleur (Figure 4.9) méme lorsque I’amplitude des
courants commutes est différente.
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Figure 4.9 : Formes d'ondes des commutations transistor vers diode de I’AFE (a) et de ’onduleur (b) pour
différentes valeurs de courant commuté
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Les résultats obtenus montrent que pour un méme courant commuté, les commutations TD de
I’ AFE sont légérement plus rapides que celle de I’onduleur. Cette différence est due a la faible
action de la resistance de grille pour ces niveaux de courant qui représentent moins de 5% du
courant nominal des transistors (150A au maximum & 25°C)*. Pour les faibles courants, les
commutations TD se résument a la charge des capacités parasites du transistor. En revanche,
la réduction de la résistance de grille entraine un délai de propagation de la commande plus
faible (on supposera qu’a t = 0, ’ordre logique d’ouverture du transistor issu du DSP est
envoye). Cette réduction entraine une inhomogénéité des délais de propagation des ordres de
commande des transistors pour laquelle une compensation sera nécessaire au risque de
détériorer les performances de la ST.

2.3.2. Symétrie des résidus de commutation

L’objectif visé est de mieux synchroniser les ordres de commande des transistors de telle sorte
a obtenir des commutations synchronisées a la moitié de la tension commutée [Allaert2015].
Pour aboutir a ce résultat, deux opérations sont effectuées :

e Une synchronisation du début des commutations entre les différents transistors de
chaque bras de I’onduleur et de I’AFE.

e Une évaluation des délais entre début de la commutation et la « mi-tension » pour les
deux types de commutations (TD et DT) en fonction du courant.

- Synchronisme des commutations

L’objectif est ici de compenser les différences de retards (Figure 4.10) entre les différentes
chaines de commande des transistors par une mesure du délai entre un ordre de commande en
sortie du DSP et la commutation effective de la tension du transistor (tension entre phase et
bus continu). Par ailleurs, les retards liés a I’instauration du courant dans le canal du transistor
lors de commutations de type DT ne seront pas pris en compte ici.

Commutation DT Commutations TD
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Figure 4.10 : Mesures des retards liés aux délais de la chaine de commande d’un transistor de 1I’onduleur pour

des commutations de type TD et DT (t = 0 correspond a I’instant ou I’ordre logique est envoyé)

“% Les modules sont issus d’un design préexistant et ne relévent pas d’un choix personnel
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Le delai de propagation de chacun des douze transistors composant la structure AFE —
onduleur (Figure 4.11) sera ainsi mesuré pour les deux types de commutation (DT et TD).

Variateur de vitesse

_ A"
- N
AFE Onduleur
Bus continu
J Tx J@J TS Tc L Te L Ta L
o . E/2
_________ Y Y N X A
o |
......... Y Y Y\ Y ;: o B
® C
_________ Y YY"\ 7
E/2
Jor s S S gl

Figure 4.11 : Dénomination des douze transistors dans les six bras de la structure AFE — onduleur

Ce délai sera ensuite compensé de telle sorte que deux commutations synchronisées débutent
en méme temps. L’ensemble des retards mesurés pour les transistors de 1’onduleur (A, Ac, B,
Bc, C, Cc) et de ’AFE (X, X¢, Y, Yc, Z, Zc) est donné au Tableau 4.1.

Tableau 4.1 : Récapitulatif des délais de propagation pour chaque transistor de chaque bras de la structure
onduleur — AFE pour les deux types de commutation

Bras « k » Délais commutations DT (us) Délais commutations TD (us)

ATy ATy ATy ATy

A 1,08 0,98 1,14

B 1,06 0,98 1,18 1,20

C 1,04 0,96 1,22 1,22

X 0,96 0,92 0,62 0,58

Y 0,96 0,90 0,58 0,68

z 0,96 0,92 0,60 0,62

Ainsi, une méthode de compensation de ces retards est proposée. Elle s’appuie sur le délai le
plus important, a savoir celui du transistor Ta” pour une commutation TD, de telle sorte que
toutes les commutations aient lieu avec un délai égal a celui-ci. De plus, ces retards doivent
ensuite étre exprimés dans des grandeurs applicables par le DSP, a savoir, des nombres de pas
d’horloge. Nous avons choisi I’horloge maximale fournie par le DSP, a savoir 150MHz, pour
réaliser cette compensation. Le tableau 4.2 fournit le retard relatif & de chaque transistor par
rapport au plus grand exprimé en nombre de pas d’horloge du DSP.
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Tableau 4.2 : Ecart relatif des délais de propagation pour chaque transistor de chaque bras de la structure
onduleur — AFE par rapport au plus important exprimé en nombre de pas d’horloge du DSP

Retards relatifs au bras « k » Retard commutations DT Retard commutations TD

STk STk’ STk STk’

A 24 39 15 0

B 27 39 9 6

C 30 42 3 3

X 42 48 93 99

Y 42 51 99 84

Z 42 48 96 93

Ces retards sont ensuite appliqués aux modulantes utilisées pour le placement des impulsions.
Ces modulantes comparées a une porteuse en dent de scie descendante pour lesquelles on
identifie :

e mqui gere le passage d’un état logique 0 a 1 du signal MLI
e mtqui gere le passage d’un état logique 1 & 0 du signal MLI

On va modifier ces deux modulantes pour resynchroniser les commutations. Cette
modification est fonction du signe du courant commuté (choisi positif lorsqu’il « sort » du
variateur). 1l est ainsi possible par la seule connaissance du signe du courant commuté de
connaitre pour chaque ordre de commande le retard relatif € a appliquer aux modulantes m et
mt. Ces retards sont donnés au Tableau 4.3.

Tableau 4.3 : Attribution des retards relatifs € aux modulantes utilisées pour le placement des impulsions de
chacun des bras de I’association onduleur - AFE

Sens du courant | <0 (mesuré sortant) | > 0 (mesuré sortant)
Modulantes m mt m mt
Types de commutations TD DT DT TD
Bras A -0 -39 -24 -15

Bras B -6 -39 -24 -9

Bras C -3 -42 -30 -3

Bras X -99 -48 -42 - 93

Bras Y -84 -51 -42 -99

Bras Z -93 -48 -42 - 96

Par exemple, pour synchroniser les commutations des bras A et X issus d’ordres de type front
montant, si les courants commutés des deux bras sont négatifs alors la commutation sera
imposée par les transistors Ta’ et Tx’ et de type TD. En I’absence de compensation des
retards, une désynchronisation des instants de commutation apparait (Figure 4.12.a). Pour
compenser ce retard, les valeurs des modulantes my et ma sont réduites de €T’ et €Tx’
respectivement pour des commutations de type TD. Cette réduction permet de retarder 1’ordre
de commande des IGBT du bras X et ainsi d’obtenir des tensions commutées, Vao et Vxo
pour lesquelles les débuts des commutations sont synchronisés (Figure 4.12.b).
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Figure 4.12 : Génération de commutations sans (a) et avec (b) compensation des délais de propagation des
ordres de commande — exemple entre les bras A et X

Les commutations sont ainsi synchronisées par la simple connaissance du signe du courant
commuté qui comme pour la compensation des temps morts est incertaine au passage par z&ro
du courant.

- Synchronisme des commutations a mi-tension

L’objectif final est une synchronisation a la moiti¢ de la tension commutée et non pas en
début de commutation. C’est pour cela qu’une estimation du délai entre le début de
commutation et la mi-tension est nécessaire. Cette estimation est réalisée pour chaque
commutation (DT et TD) et est fonction du courant commuté puisque la forme des
commutations est dépendante du courant commuté. Ces retards sont nommeés ATon min €t
ATore mi-h respectivement. La valeur de la moitie de la tension commutée est fixée a 265V
puisque le bus continu E est régulé a 530V. Avec la connaissance de la valeur de la tension
commutée, 1’estimation des délais a mi-tension est effectuée pour :
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o les commutations DT (Figure 4.13.a) identiques pour I’AFE et I’onduleur : ATon_mi-h =
f(i)

e les commutations TD de I’onduleur (Figure 4.13.b) : ATore mi-h ond = 9(i)

e les commutations TD de I’AFE (Figure 4.13.c) différentes de celles de ’onduleur
puisque les résistances de grille sont différentes : ATore mi-n_are = h(i)

500 500

N

/ —262A
197A

4/: —101A
! —— 047A

N
o
a1

N
[}
a

Tension commutée (V)

Tensions commutées (V)

0 = | 0 e
) ATon_min " A ATPFF,mi—h,ond
0.8 09 0961 11 12 13 14 15 0 11.22 2

Temps (1s) Temps (ks)
(a) (b)

500

265

Tensions commutées (V)
o
B
[e°]
>

ATOFF,mirhTAFE
0 062 1 2 3 4
Temps (i)

©

Figure 4.13 : Mesure des durées a mi-tension des commutations DT (a) des commutations TD de 1’onduleur (b)
et de I’AFE (¢)

L’évolution de la durée pour atteindre la mi-tension en fonction du courant commuté est
ensuite déduite des différentes commutations. Cette évolution est ensuite retranscrite sous la
forme de fonctions simples (Figure 4.14) afin de permettre leur traitement par le DSP.
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Figure 4.14 : Analyse de I'évolution de la durée a mi-tension en fonction du courant commuté des commutations
DT (a) des commutations TD de 1’onduleur (b) et de I’AFE (c)

Les valeurs des parameétres a, b, ¢ des fonctions sont obtenus par fitting et elles sont données
dans le Tableau 4.4. Le courant, représenté par la variable x, dans les courbes de tendance de

la Figure 4.14 est donné positif. En pratique, on prendra donc la valeur absolue du courant
mesuré pour la compensation de ces délais.

Tableau 4.4 : Détermination des coefficients de fitting de la fonction décrivant I’évolution du délai a mi-tension

Courbes a [s/A?Z] b [s/A] c [s] d [As]
Figure 4.14.a -9,31x10™ 8,15x10° 1,71x10”
Figure 4.14.b 4x10” 1x10°
Figure 4.14.c 4x10” 1x10°

Ces équations doivent étre retranscrites sous une forme utilisable par le DSP. Pour ce faire, il
suffit de multiplier les équations décrites a la Figure 4.14 par la fréquence d’horloge du DSP a
savoir 150MHz. Les nouvelles valeurs des coefficients a, b, ¢ sont données au Tableau 4.5.
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Tableau 4.5 : Détermination des coefficients de fitting de la fonction décrivant 1’évolution du délai a mi-tension
appliqués au DSP

Courbes a b c d
Figure 4.14.a -0,014 1,22 25,65
Figure 4.14.b 60 150
Figure 4.14.c 60 150

© 2015 Tous droits réservés.

Le choix de la représentation de 1’évolution du délai a mi-tension des commutations de type
TD par la fonction choisie précédemment nécessite d’en borner les limites car pour une valeur
de courant nulle, le délai serait trop important. Cependant, I’évolution de la tension pour une
commutation de type TD aprés le temps mort (cassure de pente) est imposée par une
commutation de type DT. Ainsi, par les mesures expérimentales des commutations réalisees,
on peut borner ATOFF_mi-h_ond et ATQFF_mi-h_AFE par .

e 2.5 (us) pour I’AFE =» 375 pas d’horloge du DSP
e 2,1 (us) pour ’onduleur®® = 315 pas d’horloge du DSP

Puis ces temps seront appliqués a chaque commande des transistors par une action sur les
modulantes m (Figure 4.15.a) et mt (Figure 4.15.b) en fonction du courant commuté considéré
positif lorsqu’il « sort » du variateur.

Les commutations sont donc synchronisées a la moitie de la tension commutée par la
connaissance de la valeur du courant commuté et des fonctions ATon mi-h € ATore mi-n pour
chacun des deux convertisseurs. Donc, elle nécessite la connaissance de la valeur du courant
au moment de la commutation ce qui n’est généralement pas mesuré. Seule la valeur du
courant a chaque début de période de découpage est connue pour notre dispositif
expérimental. Nous verrons a la section suivante en quoi cette imprécision impacte la
précision des synchronisations a mi-tension.

> Cette différence est due au changement des résistances de grille des commutations TD de I’AFE qui fait que le
délai entre le blocage d’un transistor et la mise en conduction du transistor complémentaire soient plus
importants que dans le cas de I’onduleur
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Figure 4.15 : Calcul de ATy pour la synchronisation a mi-tension sur un ordre de commande de type front
montant (a) et descendant (b)

2.3.3. Conséquences sur la tension de mode commun

Pour cette validation expérimentale, 1’essai est réalisé sur un moteur 4kW couplé & un moteur
a courant continu. Deux points de fonctionnement sont étudiés :

e Moteur en charge : iare eff = 4,8A €t iond eff = 7,3A
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a. Moteur a vide

Comme nous [’avions fait remarquer aux sections précédentes, un fonctionnement a vide
entrainera la consommation d'un trés faible courant par I’AFE (Figure 4.16.a) qui ne sera pas
sans conséquences sur la tension de mode commun du variateur lors d’une optimisation des
résidus de commutations par synchronisation a mi-tension.

sA/div ) sa/div §)
10ms/div 10ms/div
<> <>

(a) (b)
Figure 4.16 : Courant consommé par I'AFE (a) et le moteur (b) pour un fonctionnement a vide
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Figure 4.17 : Tension de mode commun issue de la ST mesurée sur une période de fonctionnement du variateur
de vitesse (a) et analyse fréquentielle (b) pour un fonctionnement a vide

Les relevés temporels (Figure 4.17.a) n’indiquent pas d’amélioration notable sur la tension de
mode commun. Cette observation se confirme par des enveloppes spectrales similaires avec et
sans optimisation des résidus (Figure 4.17.b) sur toute la plage de fréquences observée. Les
résultats au-dela de 2MHz ne peuvent étre interprétés vis-a-vis de Ve du fait des moyens
utilisés pour réaliser la mesure de la tension de mode commun du variateur de vitesse.
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b. Moteur en charge

Nous avons réalisé des essais avec le moteur en charge. Dans ce cas, le courant de I’AFE ne
se limite plus a son ondulation ce qui permettra une meilleure estimation du signe du courant
hormis autour des passages par zéro.

10ms/div

10ms/div .
<> 5A/div Q <> 5A/div @

(a) (b)
Figure 4.18 : Courant consommeé par I'AFE (a) et moteur (b) pour un fonctionnement en charge

&

200 200 ;
100 ‘ _ 4 { STnon optim?
S \HHHHHHHHHHHHﬂHH\M\H\HMHHH\HH\HH\HHHH\HHH\HH\H\HMH\HMHHHHHHHHH\NHHHH\HHH\HHH\HHMHH\HHHHHHHHH\\H\H\HHH\H\H\\HHHHHHHHH\\H\H\\HHHH\HHHHH\HHMHHHHUH\HHHHHHHHHHWH\H\MHHHI s |
HHHH\H\HH\H\\HHHHHHHH\H\HHHH\HHHN\H\HHHHHHHNHH‘NHH\NHHHHHWHHHHHV\HHHHHH\HHH\HHH\HHHHHHH\HH\HMH\HHH\HHH\H\H\HHHHHH\HHHﬂ\\HHNHHHHHHH\\HH\HHH\HHHHH\W\H\H\HHH\HHH\HHHHH\ 3 | | |
-100 § )
-200 = : 2005 05 1 15 2 25
0 0.02 0.04 0. 06 0. 08 0.1 - - -
x10°
200 ‘ [—T[ 200 r
optim i
100 : P ‘ ST optim
S |
g O ° | | | |
> | | | |
-100 | | | |
200 N 1 1 | 1 )
-2
%% 002 004 006 0.08 01 0 05 s 2 25
Temps (s) P x 10
(a) (b)

Figure 4.19 : Tension de mode commun issue de la ST mesurée expérimentalement sur une période de
fonctionnement du variateur de vitesse () et sur une période de découpage (b) pour un fonctionnement en charge

Les mesures expérimentales indiquent une réduction importante de la tension de mode
commun grace a l'optimisation des résidus. Par observation des résidus sur une période de
découpage (Figure 4.19.b), on peut remarquer que I’amplitude de ces derniers a fortement
diminuée. Ce résultat corrobore la simulation qui a été réalisée au chapitre 3. L’analyse
fréquentielle des mesures de tension de mode commun est donnée a la Figure 4.20.
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Figure 4.20 : Analyse fréquentielle de la tension de mode commun issue de la ST pour un fonctionnement du
moteur en charge

La réduction de la tension de mode commun observée en temporel se confirme par une
réduction de son contenu spectral de 5dBuV sur une plage de fréquence allant jusqu’a 1MHz.
Cette réduction est plus faible que celle obtenue par simulation au chapitre 3. Cette différence
s’explique essentiellement par une synchronisation idéale a mi-tension en simulation alors
qu’en pratique, le bon fonctionnement de cette méthode est conditionné par la connaissance
de la valeur exacte du courant au moment de la commutation (Figure 4.21). Cependant, la
détermination du courant commuté serait néanmoins possible par 1’ajout d’un estimateur du
courant instantané durant chaque période de découpage. La connaissance du courant a
I’instant de la commutation améliorerait les performances de I’optimisation de la ST en
particulier pour un fonctionnement a vide. Cet estimateur n’a pas été réalisé lors de ce travail
de thése mais serait une perspective intéressante pour 1’amélioration des performances de la
synchronisation totale.
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Figure 4.21 : Résidus de commutation dans le cas : une mauvaise compensation de commutations TD - DT (a),
des temps morts mal compensés, une bonne compensation de commutations dont I’une est a cassure de pente (b),
une bonne compensation de commutations DT — DT (c)

2.4. Consequences sur le courant de mode commun

Dans cette section, nous allons évaluer les performances de la ST sur le courant de mode
commun. Les mesures sont réalisées sur un banc de mesure CEM équipé d’un réseau
stabilisateur d’impédance de ligne (RSIL). La charge est constituée d’un moteur 400V —
11kW fonctionnant a vide. La connexion entre le variateur de vitesse et le moteur est réalisée
par un céble blind¢é constitué de quatre conducteurs (trois phases et la terre) d’une longueur de

5 meétres.
Variateur de vitesse
~ A ~
Réseau RSIL : AFE Bus continy Onduteur Cable long Moteur
Imc X A

13
!

%N

Figure 4.22 : Représentation schématique des points de mesure du courant de circulation a la terre

Le courant de mode commun est obtenu par une mesure des courants des trois phases d’entrée
du variateur, imc, 4 ’aide d’une seule sonde a effet Hall®® (Figure 4.22). La mesure du courant
de mode commun pour les deux stratégies de modulation envisagées (SPWM et ST) est
donnée a la Figure 4.23.

>t Cp150 Lecroy 150A créte — bande passante 10MHz
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Figure 4.23 : Mesure temporelle (a) et analyse fréquentielle (b) du courant de mode commun pour les deux
stratégies de modulation avec un cable de 5m

Le courant de mode commun mesuré (Figure 4.24.a) lors de l'application de la ST est
d’amplitude plus faible que celui obtenu avec une stratégie classique (Sinus ou SPWM). Cette
réduction se confirme par 1’analyse fréquentielle de ces courants (Figure 4.24.b). On peut
observer une réduction du contenu spectral du courant sur une large plage de fréquence
(10kHz a 200kHz). Au-dela de quelques centaines de kilohertz, 1’analyse fréquentielle n’est
plus valide car I’amplitude des courants mesurés est inférieure au courant minimal mesurable
par la sonde de courant utilisée.

Si I’on se référe au modele adopté au chapitre 2 - paragraphe 1, en négligeant les capacités
parasites entre la terre et le bus continu, la tension de mode commun générée par le variateur
de vitesse est la seule source des perturbations de mode commun. Celle-ci excite un ensemble
de capacités parasites entre les différents éléments du montage (céble, inductances en entrée
du variateur, moteur) et la terre. Cette excitation est a 1’origine du courant de mode commun.
Ainsi, toute action de réduction de la tension de mode commun devrait se répercuter, dans les
mémes proportions, sur le courant.

Pour rendre compte de cette réduction du courant et de la tension, un quantificateur basé sur
I’atténuation de la tension AV et du courant Aiyc™ de mode commun est utilisé.

AiMch = iMC_SINUS (dBP-A) - iMC_ST (dBHA)

. (Eq 4.3)
AVye =Vye sinus(@BHV) =V o (dBUV)

L’atténuation en courant est comparée a celle en tension pour un cable moteur d’une longueur
de 5m (Figure 4.24).
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Figure 4.24 : Atténuation de la tension et du courant de mode commun pour les deux stratégies de modulation avec 5m de
céble moteur
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En pratique, on observe une différence d’atténuation (le courant de mode commun est moins
atténué que la tension). Cette différence peut atteindre plus de 10dBUA en fonction de la
bande de fréquence considérée. Plusieurs effets peuvent étre a 1’origine de cette différence,
c’est le cas notamment des transferts de mode® [Marlier2013] ou encore des chemins
parasites jusqu’alors négligés. Or, pour définir le générateur de perturbations de mode
commun qu’est la tension, nous avons fait I’hypotheése que les capacités parasites présentes
entre le bus continu et la terre étaient négligeables. Malheureusement il s’avére, aprés mesures
expérimentales, que le courant de circulation entre la terre et le bus continu, icap, n’est pas nul
(Figure 4.22).

F E

Sinus (SPWM)

. ot m -4,.' I l'w‘ .J‘,l
e fl 'II b I 8 T
20 40 60 80 100
Temps (ms)
(b)

Figure 4.25 : Dispositif de mesure du courant entre la terre et le radiateur - chemin capacitif du bus continu (a)
et mesure du courant pour les deux stratégies de modulation (b)

%2 |_es transferts de mode sont généralement des phénoménes haute fréquence (au-dela du MHz), ils ne
permettent donc pas d’expliquer les différences d’atténuation en dega du MHz.
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Pour notre application, ces capacités parasites ont été mesurées au banc d’impédance
(HP4292A) et valent 2,2nF. Les courants circulant dans ces capacités (Figure 4.25.a)
s’avérent étre d’amplitude similaire & ceux mesurés> en entrée du variateur de vitesse (Figure
4.22.a). Le chemin de propagation décrit par les capacités parasites entre le bus continu et la
terre ne peut donc définitivement pas étre négligé (Figure 4.25.b). Pour valider cette
conclusion, une mesure du courant de mode commun, imvc, est réalisée en déconnectant la
terre du variateur de vitesse (Figure 4.26.a). Cette déconnection se traduit par un courant icapa
nul. La mesure temporelle du courant de mode commun ne permet pas de conclure sur la
conséquence de la déconnection de la terre du variateur de vitesse. En revanche, 1’analyse de
I’atténuation du courant de mode commun est devenue similaire a celle de la tension de mode
commun (Figure 4.26.b). Ce résultat est trés intéressant car il a permis de mettre en évidence
I'influence des capacités parasites sur les performances de la ST.
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Figure 4.26 : Mesure du courant de mode commun en entrée du variateur de vitesse sans connexion a la terre (a)
— Atténuation du courant par rapport a la tension de mode commun (b)

Ces capacités parasites sont directement liées a la surface et au nombre de puces dans les
modules de puissance. On peut aussi noter que les nouveaux composants a base de carbure de
silicium ou de nitrure de gallium ont des dimensions plus faibles. Ainsi, 1’utilisation de ces
derniers permettrait une amélioration accrue des performances de la synchronisation totale.

3. Apports de la ST dans le domaine industriel

Dans le domaine de la variation de vitesse, les problématiques industrielles sont multiples. On
peut citer notamment :

e L'influence de la solution proposée sur le volume du variateur de vitesse et les filtres.
e Laréduction des courants dans les roulements des moteurs triphasés (bearing current).

e L'influence de la longueur des cables entre variateur de vitesse et le moteur sur les
aspects CEM.

> Mesure réalisée a I'aide d’une sonde de courant a effet Hall APO15 Lecroy ©
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Les spécifications CEM se traduisent sous la forme de normes qui imposent le respect d’un
niveau maximum de perturbations émis par le variateur. Ce niveau dépend du courant de
mode commun qui évolue en fonction de la longueur du céble entre variateur et moteur (ce
point sera détaillé dans la section suivante). Les normes CEM imposent de réduire les
perturbations émises par les variateurs de vitesse a des niveaux inférieurs aux limites
normatives. Une des solutions consiste a utiliser des filtres de mode commun en entrée du
variateur (c6té réseau électrique) pour respecter les normes. L’objectif industriel consiste
alors a satisfaire aux différentes normes en vigueur tout en limitant 1’ajout de filtres
volumineux et codteux.

3.1. Modele de mode commun simplifié du dispositif expérimental

Afin de rendre compte des variations des courants de mode commun dans le dispositif
expérimental etudié, un modele simplifié de I'ensemble (variateur de vitesse, cables, moteur) a
¢été développé. La représentation simplifiée du systéme (variateur, cable, moteur, ...) en mode
commun consisterait a modéliser I’ensemble des éléments du systéme par des capacités a la
terre (Figure 4.27) :

e [L’impédance co6té cable et moteur est assimilée a une capacité équivalente Co.

e Le RSIL est assimilé a une résistance équivalente de 50Q/3 (en réalité, I’impédance du
RSIL diminue en deca du mégahertz).

e Le chemin parasitique entre le bus continu et la terre est modélisé par une capacité Cy,.

e [L’impédance entre I'AFE et le RSIL est assimilée a une capacité Cg.

La source équivalente de mode commun du systéeme est la conséquence de deux tensions de
mode commun Vg et Vo respectivement celle générée par I'AFE et I’onduleur. Le filtre CEM
et les bobines du filtre AC ne sont pas modélisées afin de simplifier la représentation du
systeme. Ce modéle permettra d'étudier 1’impact des différents paramétres tels que la
longueur du cable moteur (équivalent a Co) ou encore les capacités parasites (Cp) entre le bus
continu et la terre sur le contenu spectral du courant de mode commun.

Vo

4>

VR
- 47
Imc
Zesw=R | | 3 < c
RolL Q;@ CJbus-teD Cph ses-terre 01
CR Cb CO

T AFE Onduleur

Figure 4.27 : Représentation simplifiée de mode commun d’un variateur de vitesse et de son environnement

On en déduit une relation entre les capacités parasites du systéme, le courant et les tensions de
mode commun de chaque convertisseur.
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) di dv, dVv dv,
iye + R(C, +C, +C,) d":c = CO( dto — dtRj_Cb dtR (Eq 4.4)

Ainsi, 1'écriture de 1’équation 4.4 dans le domaine de Laplace permet de déduire I’évolution
fréquentielle du courant de mode commun donnée par I’équation 4.5.

(Co (Vo (F) =V (F))—CV ()27

(Eq 4.5)
J@A ¥ x(R(C, +Cy +C,)f +1

lc (T) =

e Créquivaut aux capacités parasites des inductances connectéees entre I'AFE et le RSIL
(Cr 1) ainsi que les capacités parasites liées aux trois phases du redresseur MLI par
rapport & la terre® (Cpases-terre)-

e Co représente I’ensemble des capacités parasites du cable et du moteur (Co 1) ainsi
que les capacités parasites liées aux trois phases de I’onduleur par rapport a la terre
(Cphases-terre) .

e Cy représente les capacités parasites du variateur de vitesse entre le bus continu et la
terre (Cous-terre)-

On obtient les valeurs des différentes capacités Cp, Cr et Co comme suit :

C,=2C
CO = Cphases—terre + CO_l (Eq 4-6)
C;=C +Cq,

— “phases—terre

bus—terre

Il restera a déterminer les valeurs de Cq 1, Cr 1, Chus-terres €t Cphases-terre QUi SONt obtenues a
partir des mesures des impédances en mode commun du céble, des modules de puissance et
des bobines AC en basse fréquence. Cette fréquence est fixée a 10kHz et 1’on s’assurera que
les différentes impédances mesurées traduisent un comportement capacitif jusqu’a 150kHz.

3.1.1. Mesure des capacités du cable et du moteur (Co 1)

La mesure est réalisée a 1’aide d’un analyseur d’impédance (HP4292A) pour deux cables
moteurs de longueur respective 5m et 150m avec et sans moteur connecté. Une représentation
schématique des mesures de Co ; est donnée a la Figure 4.28.

Moteur
Cable long Cable long

Analyseur Analyseur ﬂ
d’impédance d’impédance

@ (b)

Figure 4.28 : Représentation schématique de la méthode de mesure de I’'impédance de mode commun du cible
en circuit ouvert (a) et du cable connecté au moteur (b)

> La distinction des différentes capacités parasites d’un module de puissance a été présentée au chapitre 1
paragraphe 1.2.2
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Les résultats de mesure de I'impédance du cable avec et sans moteur connecté pour deux
longueurs 150m et 5m sont représentés sur les Figure 4.29 et Figure 4.30 respectivement.
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Figure 4.29 : Impédance (a) et phase (b) du cable de 150m avec et sans moteur connecté
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Figure 4.30 : Impédance (a) et phase (b) du cable de 5m avec et sans moteur connecté
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La modélisation de I’ensemble céble + moteur par une capacité équivalente est valable jusqu'a
200kHz, au-delad, des phénomeénes de résonnance seraient a prendre en compte. L’étude du
courant de mode commun, avec les simplifications effectuées, n’est valide que dans une plage
de fréquence allant de 4kHz a 200kHz. Le calcul des capacités parasites équivalentes du cable
et du moteur sont données au Tableau 4.6.

Tableau 4.6 : Détermination des valeurs de capacité du cable moteur (5m et 150m) sans et avec moteur connecté

5m 5m + Moteur 150m 150m + Moteur

Co 1 (NF) 2.9 16,3 82 95,6

© 2015 Tous droits réservés.

La prise en compte du moteur est importante pour la détermination de la capacité parasite,
c’est d’autant plus vrai pour de faibles longueurs de céble car les capacités parasites de mode
commun du moteur sont préponderantes. Cependant cette valeur de capacité ne represente
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qu’une partie de Co puisque certaines capacités parasites du module de puissance se situent
entre les phases de sortie et la terre.

3.1.2. Mesure des capacités d’un module de puissance : Cpys terre €t Cphases-terre

Chaque convertisseur (AFE et onduleur) est composé d’un module de puissance comprenant
trois bras (Figure 4.31.a). Ces modules sont aussi connectés a un radiateur dont le potentiel est
ramené a la terre (Figure 4.31.b). Ainsi, chaque association transistor — diode antiparallele
comprend différentes capacités parasites :

e Capacités intrinseques des semi-conducteurs : Cinta
e Capacités bus-terre : Cpus-terre
o Capacites phases-terre : Cpnases-terre

+ bus continu

C +bus-terre

O

| —
| —
)
J
’
’

Radiateur connecté
alaterre

Phase 1 Phase 2 Fnase 3

(@) (b)

intra

|
C phase3-terre

5

- bus continu

Figure 4.31 : Représentation d’un module de puissance (a), capacités parasites d’une association transistor —
diode antiparalléle (b)

Dans notre cas, seules les capacités équivalentes entre les trois phases de sortie et la terre ainsi
que les capacités équivalentes entre le bus continu et la terre nous intéressent. Pour mesurer
ces capacités, nous ferons 1’hypothése que le bus continu est assimilable & un court-circuit
(Figure 4.32.a) ; et que les trois phases de sorties sont aussi en court-circuit. Avec ces
hypothéses, nous pouvons ramener le systéme a trois capacités parasites équivalentes (Figure
4.32.b). Nous sommes donc en présence d’un systeme de trois capacités qu’il faudra
discrétiser. Une solution consiste a utiliser la garde de [D’analyseur d’impédance
[Agilent2013].
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Garde

Phases

La mesure des impédances et des phases de Zpys-terre €t Zphases-terre €St donnée a la Figure 4.33.
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Figure 4.33 : Impédance (a) et phase (b) des capacités parasites du module de puissance sur les trois phases

Ainsi, on en déduit les valeurs des capacités parasites par rapport a la terre d’un module de
puissance : Cpus-terre = 1,1NF et Cphases-terre = 451pF (pour une fréquence égale a 10kHz)

3.1.3. Mesure des capacités entre RSIL et variateur : Cgr 1

Dans cette étude, on supposera que ces capacités parasites sont dues uniquement au module
de puissance (qui contient les trois bras) de I’AFE et aux bobines AC en entrée du variateur de
vitesse (deux de 2mH chacune). Une représentation schématique du circuit de mesure de
I’'impédance d’une bobine AC en mode commun est donnée a la Figure 4.28.

Analyseur
d’impédance

Bobines AC
.l Y Y Y \

]

Y'Y Y

]

o/ Y Y Y

Figure 4.34 : Représentation schématique de la mesure de I’impédance de mode commun d’une bobine AC
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La mesure de I’impédance et la phase en mode commun lorsque les phases sont en court-
circuit par rapport a la terre est donnée a la Figure 4.35.
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(a) (b)
Figure 4.35 : Impédance (a) et phase (b) en mode commun d'une bobine AC en entrée du variateur

On en déduit une valeur de capacité Cg 1’ égale a 1,8nF pour une bobine. Or, le variateur de
vitesse est composé de deux bobines en série donc les capacités a la terre s’ajoutent et on en
déduit une valeur de Cg ; egale a 3,6nF.

3.1.4. Validation du modéle

D’apres les différentes mesures des impédances réalisées précédemment, I’approximation des
couplages a la terre par des capacités uniquement n’est valide qu’en deca de quelques
centaines de kilohertz. Cette limite correspond a la plage de validité du modele. Pour la
validation expérimentale, on compare le courant de mode commun obtenu avec la formule
analytique donnée a 1’équation 4.8 et une mesure expérimentale du méme courant avec un
cable de 5m. Cette comparaison est réalisée pour une stratégie de modulation de type sinus ou
SPWM (Figure 4.36.a) et la synchronisation totale (Figure 4.36.b).

110 Stratégie sinus Stratégie ST
" 100
Formule analytique }F == = Formule analytique
100 A _,‘ == Mesure expérimentale 90 1 Mesure expérimentale
90 r ,
I 80 R A s
80 | \ i RV AL
= ~ 10 it | R
< 70 < I A
E v W
m cd
= 60 A e % ] YA 1y
) i ~ ]
= W/ = sl SR L
50 \. ‘k N
EE 40 AR
40 | ’, ~/
'}
30— 30 r,l‘v
[
2 I3
01k 10k 100k M 10M 20lk 10k 100k M 10M
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(@) (b)

Figure 4.36 : Comparaison des résultats obtenus avec le modéle analytique et de la mesure expérimentale du
courant de mode commun pour les stratégies de modulation SPWM (a) et ST (b)
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Quelle que soit la stratégie de modulation, le modéle analytique retranscrit assez fidelement
les tendances du gain obtenu sur le contenu spectral du courant de mode commun. Au-dela de
quelques centaines de kilohertz, le modele analytique est moins représentatif de 1’évolution
réelle du courant du fait des simplifications apportées (modélisation des €léments du systéeme
par des capacités parasites uniquement). Ce modele sera utilisé dans les sections suivantes
afin de rendre compte de 1I’évolution des perturbations liées au courant de mode commun en
fonction de parametres tels que la variation de Co ou encore celle de Cp.

3.2. Contraintes CEM pour un variateur de vitesse standard (stratégie de
modulation SPWM)

Nous avons vu au chapitre 1 paragraphe 3.1 que la mesure des perturbations conduites est la
somme des courants de mode commun et de mode différentiel. Or le courant de mode
commun est genéré, par I’excitation de capacités parasites entre cable, moteur, variateur de
vitesse, pour lesquelles la longueur du céble entre variateur de vitesse et le moteur va
introduire plus ou moins de capacités parasites et donc un niveau de perturbations variable
que le filtre de mode commun (inductance et condensateurs Cy>°) devra limiter (Figure 4.37).

Figure 4.37 : Inductance de mode commun pour un systéme triphasé

Ces filtres sont essentiellement dimensionnés par :

e Le niveau de perturbations (Iuc) @ 150kHz qui permet de déterminer 1’inductance de
mode commun Lyc.

e Et, a valeur d’inductance donnée, la valeur maximale du courant de mode commun
nous fournit I’information sur le flux vu par la bobine de mode commun & et donc le
volume de son noyau magnétique. Ce flux est fonction de la tension de mode commun
Vmc [Fang2010].

Ces deux points seront détaillés dans les sections qui suivent.
3.2.1. Effet de la longueur du cable moteur

Dans cette section seront présentés 1’impact de Co dont la valeur est fonction de la longueur
du cable moteur. Une évaluation du courant de mode commun a la fréquence de 150kHz a été

> Cf. chapitre 1 paragraphe 2.2.1.2
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réalisée. Cette valeur est a mettre en rapport avec la valeur de I'inductance L nécessaire au
filtrage des perturbations de mode commun. Elle se traduira par un nombre de tours (spires de
bobinage plus élevé dans le cas d’une augmentation des perturbations sur Iyc [Fang2010]. De
plus, cette variation du niveau du courant de mode commun est aussi fonction de la topologie
du redresseur choisie (pont de diodes ou AFE).

3.2.1.1.  Variateur de vitesse a redresseur non commande (pont a diodes)

Dans ce cas, on peut admettre que le redresseur ne participe pas a la génération de
perturbations haute fréquence, d’ou Vg = 0. L’équation 4.5 est simplifiée a :

C
L (f)= 0 V- ( )x 24 .
we(f) 14+R(C, +C, +Co) x 24 olf)x (Ea4.)

Le courant de mode commun est fonction de CoVo en supposant que Cy, est constante et égal
a 2,2nF (correspond approximativement & la valeur mesurée expérimentalement pour le
dispositif expérimental). Ainsi, plus le cable moteur est long, plus sa capacité équivalente a la
terre est importante et plus le courant de mode commun est élevé. Il en résulte un besoin de
filtrage plus grand et donc un filtre plus volumineux pour de grandes longueurs de cable
moteur.

3.2.1.2.  Variateur de vitesse a redresseur commandé (AFE)

Dans ce cas aucun terme n’est négligeable, le courant de mode commun répond donc a
I’équation 4.4 pour laquelle ce courant est fonction de Co(Vo — Vg) mais aussi de C,Vg. La
valeur de Cyp variera en fonction de la puissance d'un variateur de vitesse a 1’autre car les
dimensions des puces de silicium augmentent avec la puissance. La valeur de Co est quant a
elle toujours fonction de la longueur du cable moteur. Une variation paramétrique de Co et de
Cb, qui donne le niveau de courant de mode commun & 150kHz, valeur particuliérement utile
cat il s’agit du début de la bande de fréquences considérée par la norme, et qui a un impact sur
le dimensionnement des filtres, est donnée a la Figure 4.38
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Figure 4.38 : Courant de mode commun a 150kHz pour une variation de Cy, et Co dans le cas d’un AFE sous
stratégie de modulation SPWM

[167]

© 2015 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



Thése de mehdi Messaoudi, Lille 1, 2015
Chapitre 4

Le niveau de perturbations augmente avec la longueur du cable moteur (Co). Ce résultat était
prévisible et confirme les problématiques industrielles concernant les grandeurs longueurs de
cable citées en début de section. De plus, le niveau de courant de mode commun semble
indépendant des capacités entre le bus continu et la terre (Cp). Finalement, dans le cas d’un
variateur de vitesse avec une stratégie de modulation classique (SPWM), I’efficacité du filtre
de mode commun est donnée pour une longueur de cable moteur maximale. Si cette longueur
augmente, le filtre ne limitera plus suffisamment les perturbations et la norme ne sera plus
respectée.

3.2.2. Saturation des filtres de mode commun

Il existe des cas ou le filtre de mode commun devient complétement inefficace, on parle alors
de saturation. Ce phénomeéne est di a un flux maximal ®pga VU par le noyau magnétique de
I’inductance de mode commun. Or, le flux ® vu par le noyau magnétique de I’inductance de
mode commun est fonction de I’image de la tension de mode commun appliquée a la bobine
VMc_bovine. Ainsi, une amplitude faible de la tension de mode commun aux premiers
harmoniques de la fréquence de découpage permet de réduire le flux maximal dans le noyau
[Fang2011] (Figure 4.39.a).

Le flux dans cette inductance est donné par (Eq 4.8).

1
=—|V - (H)dt 8
¢ n I MC_boblne( ) (Eq 4 )

Ce flux conditionne le volume du noyau car ce dernier est réalisé de sorte a ne pas saturer
sous 1’application de la tension de mode commun Vuc hobine (image de Ve vue de la bobine).

Vme
A
” H AVMC i E
3
0 : =t
(@ < = >
B 4
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L 0 N N_
< - >

(a) (b)

Figure 4.39 : Représentation équivalente en mode commun de la bobine triphasée du filtre de mode commun (a)
et représentation de la tension de mode commun et du flux dans le noyau (b)
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Ainsi Dy, est intrinséquement lié a la forme de la tension de mode commun, celle-ci pouvant
étre altérée par :

e une réduction de la fréquence de découpage [Dong2013].
e Une modification de la tension du bus continu E
e Un déphasage des porteuses des deux convertisseurs [Dong2013].

On peut noter que dans notre cas, les porteuses sont en phase, ce qui représente un cas optimal
pour la minimisation du flux dans la bobine de mode commun avec une stratégie de
modulation de type SPWM. Une comparaison des flux dans I'inductance de mode commun
entre les stratégies de modulation ST et SPWM sera donnée a la section suivante.

3.3. Application de la synchronisation totale

Dans cette section, les deux contraintes industrielles, autour du dimensionnement du filtre de
mode commun, explicitées précédemment seront étudiées dans le cadre de la synchronisation
totale.

3.3.1. Contrainte liée aux grandes longueurs de cable

Le courant de mode commun généré par un variateur de vitesse utilisant la ST répond toujours
a I’équation 4.4, mais certains phénomenes intrinseques a cette stratégie de modulation sont a
prendre en considération. En ’occurrence le terme égal a la différence des tensions Vo et Vg
qui est fortement réduit puisque la ST vise a égaliser ces deux tensions. Ainsi, certains termes
de I’équation 4.4 peuvent étre négligés suivant les cas (équation 4.9).

(CoWVo (F) =Vo ()= CVe ()24
J@ ¥ x(R(C, +Cy +C,)) +1

e (f)= (Eq 4.9)

A partir de cette équation, il est possible d’interpréter les résultats obtenus au paragraphe 2.4
concernant ’effet de la capacité Cp. Un premier constat est réalis¢ par 1’é¢tude de la fonction
de transfert donnée a 1’équation 4.9 :

> Si Cy(V,-Vgy)>>C,\V, alors le courant de mode commun ne dépend que de la

différence des tensions de mode commun. Or, cette derniére est réduite par la ST ce
qui se traduit par une diminution sur la différence des tensions de mode commun
AVwc™ qui se retrouve intégralement sur le courant Aluc™®, méme si le chemin
capacitif entre bus et terre existe.

> SiC,(V, —V,)<<C,V,, alors le courant de mode commun ne dépend plus uniquement

de la différence des tensions de mode commun (la part de courants de mode commun
circulant par le chemin capacitif bus — terre devient non négligeable). Donc la ST est
moins efficace pour réduire les courants de mode commun. D’ou une diminution des
tensions AVwc®® plus importante que sur les courants Alyc®®.
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I1 est donc possible pour une grande longueur de cable de s’affranchir de I’effet néfaste de Cy,.
Pour valider ce constat, une comparaison de AVuc™ et Alyc®™ est effectuée pour des cables
d’une longueur de 5m et 150m (Figure 4.40) avec connexion du variateur a la terre.
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Figure 4.40 : Atténuation du courant par rapport a la tension de mode commun pour un cable moteur de 5m (a)
et de 150m (b) issues de mesures expérimentales

A 150m de cable, I’évolution de l'atténuation du courant et de la tension de mode commun est
similaire malgré la présence de la capacité parasite entre la terre et le bus. Ce résultat
confirme la dépendance entre performance en mode commun et la proportion des capacités
parasites Co et Cp.

D’un point du vue industriel, cette propriété est intéressante puisque contrairement aux
stratégies classiques (SPWM, flat top), les performances de la ST semblent d’autant
meilleures que la longueur du cable augmente. Cette propriété n’est cependant plus valide au-
dela d’une certaine longueur de cable car méme si la capacité Co est excitée par une tension
fortement réduite par la ST, elle en demeure non nulle. Ainsi, pour des valeurs de Co tres
grandes, le courant de mode commun finira par étre supérieur a la capacité d’atténuation du
filtre de mode commun. Reprenons 1’exemple de la Figure 4.24 que I’on compare a 1’analyse
fréquentielle du courant de mode commun en entrée du variateur de vitesse pour un céble
moteur d’une longueur de 50m et 150m (Figure 4.41).
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Figure 4.41 : Analyse fréquentielle de courants de mode commun mesurés pour des cables moteur de 5m (a) et
150m (b)

Le dimensionnement du filtre de mode commun est basé, en partie, sur I’amplitude du courant
a 150kHz qui marque le début de la bande de fréquence couverte par les normes CEM
conduites®. Or, on remarque que le niveau & 150kHz du courant de mode commun avec une
stratégie de modulation classique est similaire pour un céble de 5 ou 150m. En revanche, pour
la ST, le niveau de perturbations a 150kHz est plus faible a 150m qu’a 5m car le courant
circulant par C,, est négligeable (Eq 4.8).

Quantification a [’aide du modeéle en mode commun

Ce résultat peut aussi étre mis en lumiere par une quantification de Iyc a 150kHz (point de
dimensionnement du filtre CEM) suivant une variation paramétrique de Co et C, donnés a
I’équation 4.8 (mod¢le simplifié). Les générateurs de tensions Vg et Vg seront directement les
tensions de mode commun mesurées expérimentalement dans le cas d’un fonctionnement a
vide du moteur et d’une compensation des temps morts. De plus, I’analyse est faite pour deux
tensions de mode commun :

e La premiére obtenue sans optimisation des résidus de synchronisation pour un essai a
vide

e La seconde avec optimisation des résidus (synchronisation des tensions commutées a
la moitié de la tension commutée) pour I’essai en charge décrit paragraphe 2.3.3.

Les résultats sont donnés a la Figure 4.42 et sont a rapprocher de ceux de la Figure 4.38.

% Un exemple de norme CEM appliquée & la variation de vitesse est donné au chapitre 1 paragraphe 1.3.2
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Figure 4.42 : Courant de mode a 150kHz pour une variation de Cy et Cg dans le cas d’un AFE avec la ST non
sans (a) et avec (b) optimisation des résidus par synchronisation a mi-tension

Tout comme pour la stratégie de modulation sinus (Figure 4.38), 1’augmentation de la
longueur du céble moteur entraine une augmentation de Iyc, mais cette augmentation est en
partie masquée pour des valeurs élevées de Cp Et elle est d’autant plus maquée que la
synchronisation est optimisée (Figure 4.42.b). L’effet de Cp est dd, si I’on se réfere a
I’équation 4.4 a la prédominance de C, V; sur C, (VO —VR), cette prédominance est d’autant

plus marquée que le terme Vo-Vgr (terme réduit par la ST) est faible. De plus, par
extrapolation, dans le cas d’une synchronisation parfaite, (Vo —VR)= 0, Co ne se retrouverait

plus qu’au dénominateur dans 1’équation 4.4 et donc le courant de mode commun
diminuerait avec ’augmentation de la longueur du ciable moteur (Figure 4.43).

Revenons au cas de notre dispositif expérimental pour lequel C, = 2,2nF. Un filtre de mode
commun, dimensionné pour satisfaire aux normes avec un cable de 5m et une stratégie de
modulation SPWM, serait surdimensionné avec la ST car le niveau de perturbations relatif est
plus faible. Ce résultat est montré en Figure 4.43 ou la valeur de Co est traduite en longueur
de cable moteur équivalente. De plus, le niveau de perturbations atteint avec la SPWM avec
5m de céble n’est toujours pas atteint pour 150m de cable (au-dela de cette longueur,
I’hypothése que le cable soit purement capacitif en mode commun n’est plus certaine et donc
le modele ne serait plus valide). Finalement, la ST est trés intéressante puisque, pour 5m de
cable moteur par exemple, le dimensionnement du filtre de mode commun (valeur
d’inductance) sera réduite, et ce filtre restera efficace jusqu’a plus de 150m”’.

% Ces affirmations ne sont que I’interprétation du modéle simplifi¢ décrit au paragraphe 3.1. Elles ne sont
valables a ce titre que pour une approche qualitative.
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Figure 4.43 : Courant de mode & 150kHz en fonction de la longueur du c&ble moteur

3.3.2. Réduction du flux dans le noyau magnétique de la bobine de mode
commun

Nous avons vu au paragraphe 3.2.2 que le flux présent dans le noyau magnétique de la bobine
de mode commun était un paramétre important pour le dimensionnement du filtre. Or du
courant de mode commun maximum vu par la bobine, en fréquentiel ce courant peut étre
identifié comme les premieres harmoniques autour de la fréquence de découpage (les cing
premieres sont suffisantes). Il apparait au travers de la Figure 4.41 qu’une augmentation de
longueur du cable moteur n’augmente 1’amplitude de ces harmoniques (4kHz, 8kHz, 12kHz,
16kHz, 20kHz) que dans le cas d’une stratégie de modulation Sinus. Ce résultat se traduit part
un flux vu par le noyau magnétique de la bobine de mode commun qui ne varie pas avec
I’augmentation de la longueur du cable (pour les longueurs testées) avec la ST et assurera
donc le maintient de ses performances (pas de saturation).

Il est aussi possible de raisonner par 1’intégrale de la tension de mode commun (Eq. 4.8)
geénérée par le variateur de vitesse (Vmc_ond - Vmc_are). Une comparaison, en relatif, du flux
généré par chaque stratégie de modulation (SPWM et ST) est ainsi réalisée. Le résultat de
cette intégrale sur une période de fonctionnement (100ms) est donné a la Figure 4.44.
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Figure 4.44 : Flux en V/s généré par une stratégie de modulation SPWM a porteuses en opposition de phase,
synchronisées et la ST

Le résultat est sans équivoque, la ST génere moins de flux que la SPWM (supérieure a un
facteur 10), alors méme que la synchronisation des porteuses réduisait déja fortement le flux
par rapport a une stratégie de type SPWM avec porteuses en opposition de phase (paragraphe
3.2.2). L’utilisation de la ST permettrait donc de réduire le volume du noyau magnétique de la
bobine de mode commun par rapport a I’utilisation d’une stratégie de modulation classique de
type SPWM.

Afin de valider cette réduction, une mesure du courant de mode commun est réalisée pour
deux filtres de mode commun®® placés entre le RSIL et les inductances de I’AFE. Nous
appellerons ces filtres F1 et F2 (Figure 4.45).

Les caractéristiques de ces filtres sont les suivantes :

Caractéristiques F1 F2

Volume du noyau magnétique (cm®) 154 50

Nombre de tours par phase 8 21
Valeur de Lyc (a 4kHz) 16mH 26mH

%8 Les filtres utilisés pour cette validation sont issus de variateurs de vitesse vendus dans le commerce. A ce titre
les validations effectuées ne sont que qualitatives. Pour une approche quantitative un design de filtres serait
nécessaire pour chaque stratégie de modulation. Par ailleurs, le filtre F2 est congu pour des courants de ligne plus
faibles que le filtre F1.
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Filtre F2
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Figure 4.45 : Filtres de mode commun utilisés pour la validation expérimentale

La mesure du courant de mode commun est réalisée entre le RSIL et les filtres F1 et F2 pour
un cable moteur d’une longueur de 150m. Les résultats de ces mesures sont donnés a la Figure
4.46. De plus, les mesures effectuées lorsque le filtre ne sature pas sont tout simplement
inexploitables car seul le bruit de mesure est ici observé. Ces mesures n’ont pour objet que

I’observation d’une saturation du filtre qui se traduit par une élévation du courant de mode
commun en amont du filtre (entre ce dernier et le RSIL).
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Figure 4.46 : Courant de mode commun avec utilisation des filtres F1 (a) et F2 (b)

On constate que le niveau du courant de mode commun avec 1’utilisation du filtre F1 est tres
faible et semble indiquer que ce filtre ne sature pas. En revanche, avec I’utilisation du filtre
F2, le niveau de lyc croit fortement (x100) alors qu’avec la ST le niveau n’évolue guére. Ce
résultat indique une inefficacité du filtre F2, de noyau magnétique nettement plus faible que
F1, qui peut étre attribué a un phénomeéne de saturation de F2. Malgré tout, ces mesures ne
permettent pas totalement de conclure sur I’efficacité des filtres F1 et F2, puisque les courants
de mode commun mesurés a la Figure 4.46.a sont d’amplitude inférieure au seuil mesurable
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par la sonde utilisée®®. C’est pourquoi, une mesure est réalisée a I’aide d’un récepteur de
mesure CEM (Rhodes et Schwartz) comme cela est défini par les normes CEM. Les mesures
réalisées sont données pour des fréquences comprises entre 150kHz et 10MHz qui correspond
a une partie de la bande de fréquences couverte par les normes CEM conduites. De plus, les
mesures sont réalisées avec un détecteur quasi-peak® (QP), afin de les comparer au gabarit
décrit au chapitre 1 - paragraphe 1.3.2.
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Figure 4.47 : Mesure normative des émissions conduites (quasi-peak) avec utilisation des filtres F1 (a) et F2 (b)

Ces résultats confirment d’une part la perte d’efficacité du filtre F2 lorsque la stratégie sinus
(ou SPWM) est utilisée (Figure 4.47.b). Dans ce cas le niveau des perturbations est bien au-
dela du gabarit. Mais, malgré le fait que F2 ne sature pas avec la ST, il ne permet pas de
satisfaire a la norme EN61800-3 Classe 3. En revanche, le filtre F1 rend similaire les niveaux
de perturbation quelle que soit la stratégie de modulation utilisée (Figure 4.47.a). Ce filtre
assure donc sa fonction mais il est surdimensionné pour la ST car un filtre l1égérement plus
efficace que F2 suffirait a rester sous le gabarit (a 150kHz le niveau de perturbations avec F2
est Iégerement trop élevé). Ces résultats seraient vérifiables par une approche quantitative, qui
se traduirait par un dimensionnement adapté des filtres de mode commun en fonction de la
stratégie de modulation envisagée.

Finalement, les résultats obtenus ont permis de démontrer 1’intérét de la ST lors de l'utilisation
de grandes longueurs de céble car le filtre F2 sature a partir d’une certaine longueur pour une
stratégie de modulation SPWM mais pas en utilisant la ST.

%% Sonde CP150 de Lecroy®© pour laquelle le seuil de mesure est définit 8 200mA
8 |_a notion de quasi-peak a été définie au chapitre 1 paragraphe 1.3.1
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4. Conclusion du chapitre

Un dispositif expérimental, mettant en ceuvre la synchronisation totale, a été réalisé afin de
valider d’une part les voies d’optimisation décrites au chapitre 3, et d’autre part les retombées
industrielles liées a 1’utilisation de la ST. La mise en ceuvre expérimentale de 1’algorithme de
synchronisation totale (chapitre 2) s’est faite au travers de deux DSP essentiellement suite a
des restrictions du nombre de périphériques PWM disponible par carte de commande.
L’implémentation s’est finalement faite sur deux cartes de commande composées chacune
d’un DSP de la famille F2833x de Texas Instrument. Ces deux DSP pilotent I’onduleur et
I’AFE constitués d’une association téte-béche de deux variateurs de vitesse fournis par
Schneider-Electric (architecture imposée). Le variateur de vitesse, composé de I’AFE, a été
utilisé pour la validation des performances sur la tension de mode commun d’une part et sur le
courant de mode commun d’autre part. Les performances sur la tension de mode commun ont
montré I’apport de la compensation des temps morts et de la qualité des synchronisations
réalisées. Ainsi, un fonctionnement en charge du moteur réduit le niveau des perturbations
générées par rapport a un fonctionnement a vide. Nous avons également montré gu'une
synchronisation des commutations a la moitié de la tension commutée permet une réduction
encore plus importante des émissions. Ces résultats corroborent les simulations réalisées au
chapitre 3. En revanche, la mesure du courant de mode commun a mis en lumiere une
diminution de l'efficacité de la synchronisation totale du fait de la présence des capacités
parasites entre le bus continu et la terre. Ces capacités offrent un chemin de propagation aux
courants de mode commun pour lequel la ST ne permet pas de réduction notable.

D’un point de vue industriel, la mise en conformité vis-a-vis des normes CEM des variateurs
de vitesse nécessite I'utilisation de filtres définis pour un niveau de perturbation et des
longueurs maximales de céble entre le variateur et moteur. Or la réduction des perturbations
de mode commun, suite a 1’utilisation de la synchronisation totale, permet d’une part, de
réduire la taille des filtres de mode commun et notamment la valeur de la bobine de mode
commun. La ST permet aussi, d’une part, de repousser les limites d’utilisation des filtres de
mode commun a des longueurs de cable entre moteur et variateur bien supérieure a celles
atteignables par une stratégie de modulation de type SPWM. Et d’autre part, la ST permet, par
la réduction de la tension de mode commun, de diminuer le flux vu par le noyau magnétique
de I’inductance de mode commun qui permet une nouvelle réduction des dimensions du filtre.
Cette réduction se traduit par un noyau magnétique moins volumineux. Finalement, la ST
présente des avantages indéniables de réduction des dimensions des filtres de mode commun
lorsque de grandes longueurs de cables sont utilisées entre le variateur de vitesse et la charge.
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Conclusion géneérale

Ce manuscrit présente les travaux de recherche qui portent sur la réduction des perturbations
conduites générées par un variateur de vitesse. Ce variateur de vitesse présente la particularité
d’étre constitué d’un redresseur entiérement commandé (Active Front End ou AFE) lui aussi a
deux niveaux de tension. L’utilisation d’un AFE présente les avantages bien connus
d’absorption de courant sinusoidal, permettant une faible pollution harmonique basse
fréquence des réseaux électriques (taux de distorsions harmoniques inférieur a 5%) et une
bidirectionnalité du transfert de puissance, ainsi qu’un contréle de la tension du bus continu.
En contrepartie, les découpages des tensions supplémentaires induites par I’AFE sont a
I’origine des perturbations é¢électromagnétiques supplémentaires. Les travaux de recherche
réalisés dans le cadre de cette thése ont permis de proposer une nouvelle stratégie de
modulation pour la réduction des perturbations conduites de mode commun. Les résultats
obtenus montrent l'efficacité de la méthode proposée en vue de réduire les dimensions des
filtres CEM des variateurs de vitesse. Cependant, pour atteindre notre objectif, différentes
étapes ont été nécessaires.

Une premiére partie est consacrée a I’origine des émissions conduites issues du découpage des
grandeurs électriques (source de perturbations). Ces perturbations sont néfastes pour les
équipements électriques voisins aux variateurs de vitesse. Parmi elles, les perturbations
conduites de mode commun sont les plus difficilement maitrisables du fait de la multiplicité
des couplages (capacités parasites) et des chemins de propagation entre I'ensemble du systéeme
et la terre. Or, le niveau des émissions conduites est limité par des normes CEM dont le
respect passe par l’utilisation de filtres volumineux et colteux. De plus, ces filtres ne
représentent qu’une solution palliative aux problémes liés aux perturbations de mode
commun, dont I’origine se trouve dans la source d’excitation de capacités parasites par les
variations de la tension de mode commun du variateur de vitesse (dans le cas d’un variateur
de vitesse composé d’un AFE, cette tension se définie comme la différence de potentiel des
potentiels moyens des tensions générées par I’AFE et I’onduleur). Cette tension est elle-méme
générée par la stratégie de modulation (basée sur la MLI) appliquée a chaque convertisseur.
Ainsi, une technique intéressante de réduction des perturbations de mode commun consiste a
agir sur la stratégie de commande MLI qui est a I’origine de ces perturbations. Cette action
consiste a synchroniser les commutations des convertisseurs de puissance dans le but
d’annuler les variations de la tension de mode commun.

Une seconde partie est consacrée au développement de la méthode de synchronisation totale
(ST). Ce développement a conduit a définir les conditions nécessaires et suffisantes a la mise
en ceuvre de la ST, ainsi que les degrés de liberté offerts par cette stratégie, tels que les
differentes associations de commutations donnant lieu a une synchronisation totale. Ces
nouvelles possibilités offertes par la ST ont nécessité le développement d’un algorithme
décisionnel. Cet algorithme est basé sur une minimisation des effets néfastes liés a la ST et
plus particulierement de I’ondulation du courant. Alors que les stratégies de modulation
classiques (SPWM) permettent une imbrication centrée des impulsions générées par la ML,
la méthode de ST, du fait du déplacement des impulsions pour permettre la synchronisation
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des commutations, n’est pas en mesure d’en faire de méme. Or, il s’aveére que des impulsions
centrées et imbriquées permettent 1’obtention d’une ondulation de courant faible. L’objectif
de ’algorithme décisionnel a été de tendre vers ce résultat par un confinement des impulsions
dans la période de découpage, qui a permis de maitriser I’ondulation du courant prélevé sur le
réseau et consommeé par la charge. Ce résultat a été verifié au travers de simulations qui ont
aussi permis de s’assurer de la réduction des variations de la tension de mode commun, mais
également de la préservation des fonctions de base du variateur de vitesse (régulation de la
tension du bus continu, facteur de puissance unitaire sur le réseau électrique).
Malheureusement, en pratique, les commutations ne sont pas idéales comme elles peuvent
I’étre en simulation. Le caractére idéal des commutations simulées entraine une annulation
parfaite de la tension de mode commun ce qui ne correspond pas a la réalité.

Ce constat nous amene a la troisieme partie de ce mémoire pour laquelle une étude du résultat
de la synchronisation des commutations est réalisée. Il est bien connu que les commutations
des transistors dépendent du courant commuté. Ainsi, deux commutations, dont les ordres de
commande, issues de la MLI, sont synchronisées, ne se compensent pas parfaitement. Ces
synchronisations sont a 1’origine de « résidus de commutation », qui représentent la source
des perturbations de mode commun dans le cas de la ST. Pour cela, une modélisation des
phénomenes liés aux commutations a été réalisee pour évaluer les performances sur la tension
de mode commun de la ST par rapport a la SPWM. Des phénomenes, tels que la
désynchronisation des commutations peuvent méme dégrader davantage les performances de
réduction de la tension de mode commun. C’est pourquoi, une attention toute particuliére a
été portée aux temps morts, qui entrainent naturellement une dégradation des performances de
ST a moins qu’une compensation ne soit effectuée. En revanche, cette compensation n’a pas
besoin d’étre idéale pour permettre de profiter pleinement des avantages de la ST. De plus,
des voies d’optimisation des performances de la ST sur la tension de mode commun ont aussi
été proposées. Il en ressort, d’une part, qu’une accélération des vitesses de commutations
permettrait une amélioration des performances de la ST par une réduction de la durée des
« résidus », et d’autre part, que la modification des ordres de commande pour I’obtention des
synchronisations des commutations a mi-tension permettrait, elle aussi, une amélioration
notable des performances de la ST et ceci grace a une meilleure symétrie des « résidus de
commutation ».

Les derniers points ont fait I’objet d’une validation expérimentale menée dans une quatriéme
et derniere partie. Pour ce faire, un dispositif expérimental a été réalisé au travers d’une
association téte-béche de deux onduleurs issus de variateurs de vitesse fournis par Schneider-
Electric. Le développement et I’implémentation de 1’algorithme de synchronisation totale ont
été réalisés au travers de deux DSP qui permettent un placement des impulsions au travers de
périphériques dédiés. L’utilisation d’un DSP pour chaque convertisseur s’est en revanche
avérée nécessaire a la vue des contraintes sur le nombre de périphériques disponibles sur les
cartes de commande (équipées d’un DSP) mises & notre disposition. Ainsi, le bon
fonctionnement de I’AFE (régulation du bus et absorption sinusoidale de courant) et les
performances entre SPWM et ST (avec et sans temps morts compenses) ont pu étre validés.
Ces résultats ont permis de justifier de I’intérét de la compensation des temps morts dans le
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cadre de la réduction des perturbations de mode commun. S’en suivit une validation de la
méthode proposée pour lI'amélioration des performances de la ST qui consiste a accélérer les
vitesses de commutation au travers d’un essai en charge, mais également par une
synchronisation des commutations a mi-tension. Ces expérimentations ont permis de conclure
sur 'intérét des approches d’optimisation proposées. Une évaluation des performances sur le
courant de mode commun a été réalisée a I’issue de laquelle, il a ét¢ déterminé que les
capacités parasites entre bus continu et la terre, bien que relativement faibles, entrainent une
réduction des performances sur les perturbations de mode commun. Ces capacites offrent en
effet un chemin de propagation pour les courants de mode commun non affectés par la ST. En
revanche, Il a été démontré que ce chemin de propagation peut étre négligé pour de grandes
longueurs de cable entre variateur de vitesse et moteur. D’un point de vue industriel, cette
propriété est tres intéressante puisque, pour une stratégie SPWM, plus la longueur du céable
moteur est importante, plus le recourt a des filtres supplémentaires est nécessaire. En
revanche, avec la ST, le niveau des perturbations est plus faible qu’avec la SPWM ; et
I’augmentation de la longueur du cable moteur favorise les performances de la ST. Cette
étude a également démontré qu'une optimisation du volume du noyau magnétique de
I’inductance de filtrage de mode commun est possible grace a la réduction de la tension de
mode commun, qui implique une réduction du flux vu par cette méme inductance.
Finalement, une approche qualitative a permis de constater expérimentalement que la ST
permettait ['utilisation de filtres de mode commun pourvus d’un noyau magnétique de volume
réduit. Des mesures effectuées dans le cadre normatif sur le variateur de vitesse pour des
longueurs de cables moteur importantes, en présence de deux filtres, ont démontré I'efficacité
de la solution proposée.

Bien entendu, il reste encore des points dont 1’étude reste a entreprendre ou a compléter. Il me
semble prioritaire de procéder a une évaluation quantitative de la réduction des dimensions du
filtrage du mode commun, ainsi que 1’évaluation des gains sur ’usure prématurée des
roulements des moteurs (bearing current). L’algorithme de synchronisation totale pourrait lui
aussi étre amélioré par la prise en compte et la compensation des « sauts » de courant génerés
par le déplacement des impulsions de commande. Concernant les voies d’optimisation des
performances de la ST, I'utilisation de cette stratégie de modulation avec des composants a
base de carbure de silicium ou de nitrure de gallium permettait potentiellement une réduction
notable des perturbations électromagnétiques conduites, qui représentent un frein a la montée
en fréquence des convertisseurs statiques. La synchronisation a mi-tension commutée,
pourrait étre elle aussi améliorée par une estimation du courant a I’instant de la commutation
au lieu de se satisfaire de la mesure périodique effectuée par le DSP. Finalement, une
évaluation des performances de la ST sur les perturbations rayonnées pourrait aussi étre une
perspective intéressante de travail.
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Annexe 1 : Cas particuliers de synchronisation de fronts de tension

1. Egalité d’une impulsion onduleur et redresseur MLI

FM

A A
vV

FD

!

FM

J |_ Vao FD

l_l FD
VBO

FM

- - Bras A et X de méme largeur

G (b)

Figure Al : Synchronisation de deux impulsions (a) et représentation simplifiée des associations de fronts de
tension (b)

Cette égalité est possible a chaque fréquence de découpage si la composante homopolaire est
utilisée sur I’un des convertisseurs. Cette méthode revient a utiliser la stratégie de modulation
développée par [Lee2000].

2. Egalité de toutes les impulsions deux a deux

? FM

\ FD

>
A A
\ A4

FM

FD

vy]
A A
\ A

] L veo
FM
L v c

‘ FD
\ | | Vco Bras A et X de méme largeur

Bras B et Y de méme largeur
Bras C et Z de méme largeur

A A

vV

Figure A2 : Synchronisation des impulsions de I’onduleur avec celles de I’AFE (a) et représentation simplifiée
des associations de fronts de tension (b)

Possible si les deux convertisseurs (onduleur et redresseurs) sont synchronisés et fonctionnent
a un méme point de fonctionnement. On parle alors de fonctionnement by-pass.
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Annexe 2 : Solutions d’association de fronts de tension pour la
synchronisation totale

Impulsions Impulsions Impulsions Impulsions
onduleur redresseur onduleur redresseur
FM M
Max Max
FD
FM
Int
FD
FM
Min
FD FD
Solution 1 Solution 2

FM
/4 Max
FD
FM
Int
FD
FM
Min
FM FD
Solution 3 Solution 4
FD

Max Max
EM \ FD
FM FD
FM

Min FD Min

FM FD

Solution 5 Solution 6

Figure A3 : Solutions de synchronisations relevant d’une synchronisation totale 1/2

[187]

© 2015 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



© 2015 Tous droits réservés.

Impulsions
onduleur
FD
Max V
Int
FD
Min A
FD
Solution 7
FD

/MaX<—>

FM

N

Int

Impulsions
redresseur

%

FM

Min
FM
Solution 9
FM
Max V
Int
FM
Min A
FD
Solution 11

Thése de mehdi Messaoudi, Lille 1, 2015
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Figure A4 : Solutions de synchronisations relevant d’une synchronisation totale 2/2
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Annexe 3 : Représentation des solutions de synchronisation a 1’aide
des motifs de base

On supposera que la plus fine des impulsions est Min,. Cette impulsion est ensuite
synchronisée avec deux autres pour former un motif de base. Il existe trois motifs de base
pour lesquels la synchronisation des fronts des trois autres impulsions forme un motif de
synchronisation. Ce motif suivant I’identification de ’onduler et du redresseur permet de
définir deux solutions. Ces solutions peuvent étre soit identiques (solutions 7 et 11), soit
differentes (solutions 1, 2, 3, 4, 5, 6, 8, 9, 10 et 12). Cette représentation permet la
factorisation des solutions de synchronisation, pour 1’¢tude des cas de confinement des
impulsions dans la période de découpage, aux trois motifs de base.

Permutation des fronts montants et

descendants
— Max; I ———
Motif de base 1 i
| Init1 P
Sol 6 : Sol 4
— M!m A
Sol 12 Sol 9
— Min; —
1
|
_ Mlax1 _—
Motif de base 2 I
— M—im —
Sol 1 : Sol 3
—_ In_t1 H—
Sol 8 I
' 11
I — Inty P Sol 10
1
|
I — Irl1t1 —_
Motif de base 3 |
— I\_/Ilin1 —
Sol 5
Sol 2 N!ax1
Sol 7 ' Sol 11
—_ Max- S Em—

Légende :
l=ondet2=red

Figure A5 : Détermination des motifs de base de synchronisation
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Annexe 4 : Dénombrement des résidus DT — DT

Détermination du signe du courant des différentes impulsions générées par I’onduleur et
I’AFE a chaque période de découpage.

1. Différentes combinaisons de signe du courant associées a Max Int et Min

Hypothese : Le courant est sinusoidal alternatif donc les signes du courant des trois
impulsions Max Int et Min ne peuvent ni étre tous positifs ni négatifs (fond gris).

Max
Int
Min

Tableau Al : Différentes attribution du signe du courant pour un convertisseur (onduleur ou AFE)

0 0 0 1 1 1
0 1 1 0 0 1
1 0 1 0 1 0

Avec : « 1 » signe du courant positif
« 0 » signe du courant négatif

Pour un convertisseur six combinaisons de signe de courant sont associées a Max Int et Min.
On en déduit, pour deux convertisseurs (AFE + onduleur) trente-six combinaisons recensées
au Tableau A2.

Tableau A2 : Combinaisons de signe de courant recensées pour un ensemble AFE + onduleur

Combinaisons de courant

Signe {Max Int Min}yng

Signe {Max Int Min}are

{110}

{110}

{101}

{011}

{100}

{010}

{001}

{101}

{110}

{101}

{011}

{100}

{010}

{001}

{011}

{110}

{101}

{011}

{100}

{010}

{001}

{100}

{110}

{101}

{011}

{100}

{010}

{001}

{010}

{110}

{101}

{011}

{100}

{010}

{001}

I35

|36

{001}

{110}

{101}

{011}

{100}

{010}

{001}
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2. Différentes combinaisons de signe du courant associées a Max Int et Min

Parmi les trente-six combinaisons listées précédemment, seules une partie retranscrivent un
fonctionnement moteur (la puissance transite du réseau vers le moteur). Dans ces conditions
de fonctionnement, le courant absorbé du réseau est en phase avec la tension. De plus, la
chute de tension générée par le filtre (LCL ou simple inductance) est faible pour limiter la
puissance réactive absorbée. On peut supposer que le déphasage y entre les tensions générées
par I’AFE, Vagg, et le courant prélevé du réseau électrique ires est inférieur a 30°.

Vi

— LYY Y ___

1 res

<

Vare

Ires

(@) (b)

Figure A6 : Tensions monophasées en entrée d’un variateur de vitesse & AFE (a) et représentation vectorielle
des grandeurs électriques (b)

Dans ces conditions (y < 30°), le signe de I’impulsion la plus grande (déduite de
I’ordonnancement de Vxo, Vvo, Vzo) ne peut étre que positif et le signe du courant associé a a
la plus petite ne peut étre que négatif.

\E/ 600 T T T T T r
" i
|;<|_ 4001 7A(/ | VXO L]
8 200 NG| T Ve
i N V.
= 0 AN 20 p
£ )y 4
= 200 N
w
S -400f—— N AN
§ -600 f : f f
~ 0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0012 0814 0016 0018 0.02
Vxo = max(Vxo,Vvo,Vzo) Vxo = min(Vxo,Vyo,Vzo)
20 T T T \ i
=

10 <\

Courant de ligne (A)
I o

'20 r r 4 [ F—
0 0.002 0.004 0.006 0.008 001 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02
Temps (s)

Figure A7 : Signe du courant dans le bras X suivant I’ordonnancement de Vo, Vyo, Vzo pour un déphasage
courant — tension égal a 30°

S’en suit 1’élimination de plusieurs combinaisons de courant qui conduit a seulement
douze nommees: I3 lg, lg l12, l1s, lis, lo1, log, l27, 130, l33, l3s. Ces douze combinaisons seront
utilisees pour la maximisation des résidus DT — DT (chapitre 3 - paragraphe 4.2) pour
laquelle, la connaissance du signe du courant dans chaque impulsion est nécessaire.
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