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Introduction Générale

La révolution technologique majeure des nouveaux aéronefs repose sur une électrification intensive de nombreux
constituants de l'appateil, ce qui augmente significativement la puissance électrique embarquée, ce qui leur vaut d'étre qualifiés
d'"avion plus électrique” (ou More Electric Aircraft (MEA) en anglais). Cette électrification importante a pour but de remplacer les
actionneurs hydrauliques ou pneumatiques par des actionneurs électriques de sorte a réaliser un gain de volume et de masse des
équipements par la suppression d'un circuit de distribution hydraulique. Les avions standards possédent 3 circuits hydrauliques
indépendants et un circuit électrique ce qui est appelé architecture de distribution "3H" alors que les nouveaux appareils, " plus
électrique" ne possedent plus que deux circuits hydrauliques mais un circuit électrique supplémentaire ce qui fait un total de deux,
cette architecture de distribution est "2E+2H". Pour compenser la diminution de fiabilité liée au remplacement des actionneurs
hydrauliques par ceux électriques, ces derniers lorsqu'ils remplissaient une fonction vitale sont redondés pour assurer la
disponibilité de ces fonctions. Malgré cette approche basée sur la redondance de certains actionneurs, la réduction du poids liée a
la suppression d'un circuit hydraulique est plus importante dans le cas des avions plus électriques.

Cette augmentation de la part des actionneurs électriques dans les avions modernes permet aussi une meilleure efficacité passant
par une meilleure gestion de la puissance électrique instantanée consommée. En effet, instantanément, seule la puissance nécessaire
au fonctionnement du systeme est produite contrairement aux actionneurs pneumatiques ou hydrauliques, pour lesquels, il est
indispensable de garder le circuit pneumatique ou hydraulique sous pression en permanence méme si l'actionneur n'est pas utilisé.
L'utilisation d'actionneurs électriques, comparés aux actionneurs classiques, laisse entrevoir des possibilités de Health monitoring
supérieures, du fait de l'utilisation de signaux électriques qu'il est possible d'interpréter pour évaluer la santé ou I'état de
vieillissement de l'actionneur pour 7 fine établir une maintenance programmée des systemes permettant de réduire les couts
d'utilisation de l'appareil pour la compagnie aérienne.

Une autre rupture technologique conjointement a cette augmentation de la part d'électrique, réside dans la maniére dont cette
énergie est générée. En effet, par l'utilisation du VSG (Variable Speed Generator) la vitesse des génératrices électriques n'est plus fixe
mais vatiable, ce qui permet de supprimer les otganes de transformations mécaniques comme les boites a vitesses (CSD - Constant
Speed Dripe) et d'accroitre la fiabilité tout en diminuant le cott de maintenance. Cette nouvelle maniere de générer la puissance
électrique par des alternateurs a vitesse vatiable va engendrer des variations de tension et de fréquence sur les réseaux AC de l'avion
puis des variations de tension sur les réseaux DC qui en résultent par redressement non commandé a l'aide d'associations
transformateurs-ponts de diodes (TRU pour Transformer Rectifier Unif) ou autotransformateurs-ponts de diodes (ATRU pour Awto-
transformer Rectifier Unif). 11 est donc nécessaire de prendre en compte ces variations de tension DC dans le dimensionnement de
l'alimentation électronique des actionneurs électriques de l'avion.

De plus, pour découpler les différentes charges non linéaires connectées aux réseaux DC locaux et aussi pour faire
respecter les normes aéronautiques concernant les perturbations électromagnétiques (CEM) conduites, les différents actionneurs
(ou charges non linéaires) sont connectés a ces réseaux DC au travers d'un filtre passif LC. L'architecture classique d'un actionneur
connecté a un bus DC créé par un TRU ou ATRU se compose donc d'un filtre d’entrée LC et I'actionneur (composé d'un onduleur
de tension et d'un convertisseur électromécanique). Pour des raisons de compacité, de rendement et de cout, la plupart des
convertisseurs électromécaniques alimentés par le réseau DC via l'ensemble filtre d'entrée-onduleur dans les applications
avioniques sont des machines synchrones a aimants permanents (MSAP) surfaciques. De plus, pour accroitre la compacité de ces
machines a puissance donnée, on augmente autant que possible leur vitesse d'entrainement, en les associant pour certaines
applications a des réducteurs mécaniques.

La variation du niveau de tension du bus DC alimentant une MSAP haute vitesse via le filtre d'entrée et I'onduleur implique
l'adaptation du nombre de spires par phase de son bobinage statorique, ceci afin d'assurer la controlabilité des courants statoriques
sur toute la plage de vitesse et notamment a vitesse maximale de fonctionnement avec le niveau minimal de la tension de bus DC.
Comme la tension du réseau varie et peut atteindre des valeurs de tension jusqu'a 150% de son niveau minimal, le point de
fonctionnement dimensionnant pout l'onduleur associé a son dissipateur thermique cortespond au cas ou le couple développé par
la MSAP et la tension du bus DC sont simultanément a leurs valeurs maximales.

Afin de réduire cette contrainte de dimensionnement de 1'onduleur liée a la variation de tension du bus DC, une solution consiste
a modifier la structure d'alimentation classique d'une MSAP en intercalant un convertisseur DC/DC entre le filtre d'entrée et
l'onduleur de tension. Cette solution permet de maintenir la tension DC en entrée de l'onduleur a une valeur adaptée au
fonctionnement de l'actionneur. Par ailleurs, ce degré de liberté supplémentaire permet de mieux accorder la tension d'entrée de
l'onduleur au nombre de spires de la MSAP haute vitesse dans l'objectif de téduire les pertes de l'onduleur au point de
fonctionnement le plus contraignant, en d'autres termes lorsque le couple développé par le moteur est maximal. Méme si l'ajout
d'un convertisseur DC/DC offre une solution pour mieux optimiser un actionneur en termes de masse, de volume et de
rendement, il augmente l'ordre du systeme, ce qui accroit la complexité de son contrdle, accentuée par les contraintes liées a la
nature haute-fréquence des MSAP considérées (retard da a l'échantillonnage, fréquence électrique importante, ...).
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Etant donné qu'il existe plusieurs structures de convertisseurs DC/DC, le choix d'une topologie pour ce convertisseur
doit se faire suivant plusieurs critéres: sa fiabilité, son impact sur la taille du filtre d'entrée, le profil de mission de I'application visée
et le niveau de complexité de la commande globale de 'actionneur. Quand bien méme qu'il existe une ou plusieurs topologies qui
satisfont ces critéres, la nouvelle structure de 'alimentation intégrant le convertisseur DC/DC ne peut étre préférée a la structure
classique que si un gain de masse et de volume a rendement donné est avéré. Pour chaque convertisseur DC/DC tetenu, il est
donc nécessaire de mener une optimisation globale de la chaine de conversion en termes de masse, de volume et de rendement
afin de pouvoir conclure au gain effectif de cette nouvelle architecture d'alimentation d'une MSAP haute-vitesse par rappott a la
structure classique. Pour effectuer cette optimisation, il est donc nécessaire de pouvoir évaluer le volume, la masse et les pertes
des différents constituants du systéme. Comme chaque constituant de la chaine de conversion (filtre d'entrée, convertisseur
DC/DC, onduleur) comporte a son tour plusieurs éléments, pour une structure donnée d'alimentation de l'actionneur le nombre
de configuration a évaluer en termes de volume, de masse et de rendement est relativement élevé. De ce fait, il est nécessaire de
disposer des modeles analytiques de pertes des différents constituants de la chaine de conversion, ainsi que des lois analytiques de
variations permettant d'estimer objectivement le volume de ces éléments constitutifs tout en tenant compte des contraintes liées a
leur réalisation pratique. Pour se fier aux résultats de cette optimisation, il est également nécessaire que les modeéles et les lois
analytiques utilisés soient validés soit pat nos soins soit en se basant sur les études déja menées dans la littérature.

Pour une structure d'alimentation optimisée par rapport a une application donnée, il faut évaluer I'impact de 'augmentation d'ordre
du systéme sutr le comportement dynamique de l'actionneur intégrant le convertisseur DC/DC retenu. De ce fait, pour un
actionneur contrdlé en vitesse associé a un convertisseur DC/DC controlé en tension, les variables d'état 2 contrdler sont au moins
au nombre de cing : le courant d'élément de stockage inductif et la tension de sortie du convettisseur DC/DC, les composantes
directe et en quadrature du courant de la MSAP et sa vitesse de rotation. Lorsque la commande est effectuée a l'aide de stratégies
classiques utilisant les régulateurs linéaires de type proportionnel-intégral (PI), on doit envisager jusqu'a quatre boucles de
régulation imbriquées, ce qui pose des problémes de réglage des différentes dynamiques et de placement des différentes fréquences
de coupure, pouvant entrainer une dégradation de la réponse dynamique du systéme vis-a-vis de certaines perturbations extérieures.
Cet inconvénient peut aussi contraindre a adopter un dimensionnement plus conservatif des éléments de stockage capacitif. Pour
remédier a ces inconvénients des stratégies de commande linéaire, une solution consiste a utiliser des méthodes de commande
globale non linéaire telles que les méthodes de commande basées sur les propriétés de platitude ou de passivité du systéme. Pour
ces méthodes de commande non-linéaires il faut évaluer leur potentiel a controler les variables d'état du systéme efficacement et
sttement avec un nombre réduit de boucles de régulation imbriquées. Cette évaluation doit d'abord étre faite de maniére théorique
par simulation numérique en se basant sur les modeles établis des constituants du systeme étudié. Cependant, il est nécessaire de
réaliser une validation expérimentale pour a la fois montrer la validité des modeles, la faisabilité des architectures d'alimentation
des actionneurs intégrant un convertisseur DC/DC adapté, et l'apport des commandes non-linéaires dans l'amélioration des
dynamiques de régulation des variables d'état controlées ainsi que leurs comportements vis-a-vis des perturbations extérieures.

Les travaux menés dans cette thése concernent I'étude, 'optimisation et le contrdle des structures d'alimentation des
actionneurs haute-vitesse connectés aux réseaux DC avioniques a tension variable. Ils ont été réalisés dans le cadre d’une
collaboration au travers d'un contrat CIFRE entre le Groupe SAFRAN (Safran Electrical & Power et Safran SA) et les laboratoires
GREEN de 1'Université de Lorraine et SATIE de 1'Université de Cergy-Pontoise. Les travaux de recherche présentés dans ce
manuscrit sont organisés en quatre chapitres dont le contenu est détaillé ci-apres.

Le chapitre I rappelle I'objectif et le contexte de I'étude. Il permet notamment de présenter la mutation des réseaux de
bord des aéronefs partant d'un réseau classique de type "3H" vers un réseau de bord "plus électrique" de type "2H+2E" ainsi de
que le principe de fonctionnement d'un générateur VSG par rapporta un IDG (Integrated Drive Generator). C'est dans ce chapitre
également que les différentes normes CEM pour l'aéronautique sont présentées et commentées afin d'indiquer le gabarit qui sera
retenu pour I'ensemble des travaux. Puis dans l'objectif d'introduire I'optimisation globale de I'architecture d'alimentation, les deux
applications considérées dans cette thése; le démarrage de turbomachines et le conditionnement d'air seront présentés ainsi que
leur cycle de mission respectif. Ce n'est qu'aptrés que deux familles de convertisseurs DC/DC élévateurs seront introduites; les
convertisseurs de type Boost (Boost simple et Boost entrelacés) et les convertisseurs a source impédante (onduleur a Quasi Z-
soutce et convertisseur 2 Quasi Z-source DC/DC). 1l sera montré que l'onduleur 2 Quasi Z-source pourra étre préféré pour
l'application de démarrage alors que les convettisseurs DC/DC seront appliqués pour 'application de ventilation. De par son cycle
de mission, la ventilation se préte bien a la stratégie de commande Pulse Amplitude Modulation (PAM) qui sera introduite dans ce
chapitre 1. Enfin, la fin de chapitre s'attache a présenter différentes commandes non linéaires et les méthodes qui seront utilisées
pour étudier la dynamique et la stabilité de la mise en cascade de deux convertisseurs statiques. Avant de refermer ce chapitre
introductif, des modeles analytiques de pertes et d'évaluation des volumes des éléments passifs seront établi et des algorithmes
d'optimisation seront présentés dans l'objectif de mener une optimisation des structures identifiées.

Le chapitre IT est divisé en 3 parties; la premiére partie s'intéresse a 'onduleur 4 quasi Z-source avec couplage magnétique
des inductances. Le modele analytique du convertisseur est établi ainsi que les modélisations mathématique et magnétique du
couplage des inductances en vue d’annuler I'ondulation de courant en entrée de 'onduleur a quasi Z-source. Cette premiére partie
se clot par l'optimisation de l'ensemble "filtre d'entrée-onduleur a4 quasi Z-source-machine”" pour une application starter. La
seconde partie va quant a elle se pencher sur l'association convertisseur DC/DC+onduleur avec une stratégie PAM pour une
application ventilateur. Aprés avoir modélisé analytiquement les convertisseurs considérés, une optimisation globale est menée.
Enfin la troisiéme partie propose une nouvelle topologie de convertisseur de type Buck-Boost se basant sutr une base de
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convertisseur a quasi Z-source permettant de concilier les avantages du couplage magnétique des inductances et la stratégie de
controle PAM dans une application de type starter.

Le chapitre III étudie l'architecture de controle de ces structures alternatives en proposant tout d'abord des corrections a
la solution conventionnelle (transformation dq et régulateurs linéaires) pour l'adapter au pilotage d'actionneurs haute-vitesse (et
donc haute-fréquence). Ensuite, nous vetrons l'intérét de la commande basée sur la platitude pour réduire la charge de calculs dans
l'algorithme et comment cette commande reste valide d'un point de vue mathématique lorsque la machine est saturable ce qui peut
étre le cas d'une machine rapide qui est généralement compacte. La derniére partie étudie la mise en cascade des convertisseuts
dans le cas d'une commande PAM avec une stratégie de commande par platitude ou une commande par passivité. Cette partie
proposera aussi une stratégie de passage continu d'une commande MLI 2 une commande PAM en réduisant progressivement le
nombre de découpage sans utiliser de commutation d'algorithme.

Le chapitre IV, dernier chapitre de ce manuscrit est consacré a la validation expérimentale des différents modéles de
pertes établis, mais aussi des modeles analytiques des convertisseurs étudiés. Le comportement du couplage magnétiquement dans
le domaine fréquentiel est étudié pour valider les observations temporelles et la conformité vis a vis des normes CEM. Enfin, la
seconde partie du quatrieme chapitre valide les algorithmes de contréle classique, par platitude et par passivité proposés dans le
chapitre 11T pour les structures d'alimentation du chapitre II dans le cadre d’une application starter.
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CHAPITREI:
L'AVION PLUS ELECTRIQUE ET LA CONTRIBUTION
DES MACHINES A HAUTE VITESSE

1.1 Introduction

L'objectif de ce premier chapitre est de mettre en évidence la problématique des réseaux DC a tension variable dans le
cadre des avions "plus électriques” du fait de la génération de puissance électrique par un VSG (Variable Speed Generator).
L'alimentation des actionneurs électriques haute-vitesse, connectés a ces réseaux DC 2 tension variable, utilisant une architecture
classique (filtre d'entrée LC - onduleur) apporte un certain nombre de contraintes sur le dimensionnement du convertisseur
DC/AC. En tenant compte des normes CEM aéronautiques et des applications considétées, il existe un certain nombre de
solutions alternatives pout remédier a cet inconvénient, en particuliet, celle d'intercaler un convertisseur DC/DC entre le filtre
d'entrée et l'onduleur. Bien que cette solution reliche les contraintes sur l'onduleur, elle apporte d'autres problématiques,
notamment au niveau du contrdle, ce qui demande d'utiliser des commandes non linéaires, de sorte a assurer la stabilité et la
dynamique de régulation suffisante pour les différentes variables d'état du systeme.

Dans ce chapitre, la premiére section introduit le contexte de 1'étude avec I'électrification dans les avions en présentant les
architectures énergétiques d'un appareil dit conventionnel puis d'un avion plus électrique avec I'exemple de I'AIRBUS A380. Cette
section présente aussi le principe de la génération électrique a tension et fréquence variables par le VSG ainsi que son impact sur
les réseaux de bord DC. La section suivante expose les différentes normes aéronautiques et leurs attentes avant de conclure sur le
choix de respectet la norme DO160 dans le cadre de ces travaux. Une fois l'environnement et le contexte des travaux ainsi que les
contraintes afférentes sont introduits, la structure d'alimentation classique d'une MSAP haute-vitesse et son controle sont étudiés
pour mieux mettre en évidence les contraintes autour du dimensionnement de l'onduleur et l'intérét d'utiliser une structure
d'alimentation alternative utilisant un convertisseur DC/DC supplémentaire. En se basant sur la littérature existante, un apercu
des solutions utilisant une association convertisseur DC/DC - onduleut est dressé tout en tenant compte des contraintes de tension
d'entrée DC variable, fréquence d'alimentation élevée de la MSAP, respect des normes CEM et compacité. Ensuite des éléments
sur le controle de cette structure alternative sont donnés pour montrer les contraintes et la difficulté de réaliser son controle avec
les commandes habituelles a base de régulateurs linéaires. C'est donc natutellement, qu'aprés avoit justifié le besoin d'introduire
un controle global non linéaire du systéme, un apercu des commandes existantes est établi pour ne retenir que deux architectures
de controle pouvant répondre a nos besoins. Pour ces travaux, deux applications industrielles ont été retenues; une application de
démarrage de turbomachines et une application de conditionnement de l'air. Le choix de ces applications s'est fait pour étre en
adéquation avec les attentes de la société Safran Electrical & Power dans le cadre de cette these CIFRE. Chacun des deux cas de
figure est détaillé pour mettre en exergue les points délicats et les caractéristiques qui permettent d'orienter le choix d'une structure
alternative plutot qu'une autre. Enfin, ce chapitre présente une derniere section qui modélise la structure d'alimentation classique
du point de vue des pertes (MSAP et onduleur) de sorte a préparer I'optimisation de la structure alternative par rapport a cette
architecture classique. Cette optimisation sera menée dans le chapitre II.

1.2 Vers 1'avion plus électrique

1.2.1  Accroissement du besoin énergétique dans les avions

L'énergie principale d'un avion assure la propulsion de celui-ci, elle est fournie par les différents réacteurs dont le nombre
peut aller jusqu'a 4. Conjointement a cette source d'énergie, I'appareil nécessite d'autres sources d'énergie dites "énergies
secondaires" dont le role est d'assurer le fonctionnement des systémes auxiliaires (commandes de vol, freinage, sortie du train
d'atterrissage, ...) ainsi que l'alimentation des différents instruments électroniques et de contrdle. Ces sources d'énergie secondaires
créées a partir de la source principale peuvent étre hydrauliques, pneumatiques ou électriques.

L'avenement de l'aviation commerciale et du transport de passagers a encouragé l'augmentation du confort dans les avions;
éclairage, divertissement, ...
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Ce qui a fortement accru la demande en énergie électrique comme I'illustre le Tableau 1-1 ou bien encore la Figure 1-1. A l'origine
de l'aviation moderne, I'énergie électrique était limitée a l'allumage des moteurs thermiques or elle constitue désormais une des
premiéres sources d'énergie embarquées a bord des aéronefs.

Puissance
Type d'appareil (priﬂir:jevol) Nombres de passagers éilzs::.l?él::e PIEZ;ZT:;:::S(S\;?EZ;;CS
(kVA)

Super Caravelle 1965 100 2x40 670
A300 1972 250 2x90 1500
A320 1987 150 2x90 1500
A330-300 1992 295 2x115 1540
A340-600 2001 380 4x90 1500
A380 2005 555 4x150 2310

Tableau 1-1 - Augmentation de la puissance électrique dans les avions [1]

1000, (KVA)

600

500

400

300

200

100

1962 1966 1969 1987 1993 2004 2010 Year
Caravelle BT737 Concorde A320 A330 A380 B787

Figure 1-1 Evolution de la puissance installée dans les avions [2]—[4]

Les trois sources d'énergie auxiliaires sont produites a partir des réacteurs de l'avion (Figure 1-2) a I'aide d'un boitier accessoires
comme sur la Figure 1-3.

Motsur

e —
~. —
Moteur / \\?—\
[{ 3 ')

Alr

\ .. Besains moteur

Générateur
électrique

Figure 1-2 Production des sources d'énergie dans un aéronef [5] Figure 1-3 Réacteur et son générateur électrique [5]
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L'énergie pneumatique est fournie par un prélévement d'air sur les étages basse pression et haute pression du réacteur. Cet air sert
a pressuriser et climatiser le cockpit et la cabine.

Pour ce qui est de I'énergie hydraulique, elle est issue d'une pompe hydraulique entrainée par le moteur thermique. Cette énergie
qut e gie hy q y q q g
permet principalement d'actionner les commandes de vol, le train d'atterrissage et le freinage.

Quant a I'énergie électrique, elle est principalement utilisée pour alimenter les calculateurs, les instruments de navigation, I'éclairage,
la commande d'actionneurs. Cependant, le champ d'utilisation de I'énergie électrique ne fait que grandir car dans les nouveaux
avions, les commandes de vol sont électriques de méme que la ventilation, le freinage, la sortie du train d'atterrissage,... [3]

1.2.2  Architecture énergétique type d'un avion de ligne standard

11y a une répartition de ces 3 sources d'énergie secondaires au sein des avions afin d'alimenter chaque actionneur pour réaliser la
fonction qui lui est confiée. Cette distribution peut vatier d'un appareil a l'autre, c'est pourquoi nous prendrons comme exemple
ici, I'Airbus A330 (Figure 1-4).

Moteur 1

Bleu

ACBUS | |

W
[ [
l_ljslf_l &

]
e TRU 2 \_S‘kj

ACBUS2 )

U —
b

s
T
\ BAT APU

RU1
STAT INV

DC ESS BUS

E E DC BUS 2

BAT | —— BAT2—T—

Figure 1-4 Architecture des réseaux électrique et hydraulique pour un biréacteur conventionnel de type 3H - cas d'un avion
conventionnel (Airbus A330) [1], [5]

1.2.2.1  Circuits bydrauliques

Bien qu'appliqué a un aéronef précis, le schéma de la Figure 1-4 n'est néanmoins pas un cas particulier car la majorité des avions
de lignes possedent 3 circuits hydrauliques indépendants d'ou le nom d'architecture 3H. Ce nombre de circuits hydrauliques peut
méme monter a 4 pour le Boeing 747. Le fait d'avoir plusieurs circuits indépendants permet une redondance qui assure une grande
sureté de fonctionnement. En effet, dans le cas d'un avion conventionnel, les commandes de vol sont réparties sur I'ensemble des
citcuits hydrauliques, ce qui permet de garder le controle de I'avion méme si 2/3 des circuits hydrauliques sont défaillants (ou 3
sur 4 pour le Boeing 747). La puissance hydraulique est générée a partir de deux pompes hydrauliques (EDP) sur chaque réacteur
au niveau du compresseur haute-pression. En complément de cette redondance, un circuit supplémentaire de secours est également
présent, généré par une éolienne de secours, la RAT (Ram Air Turbine), il permet d'assurer les fonctions vitales de l'appareil. Afin
de limiter les variations de pression dans les circuits, des accumulateurs hydrauliques (Accu) sont présents. Le systeme de freinage
possede son propre accumulateur hydraulique pour garantir le freinage en cas de perte des circuits hydrauliques.

1.2.2.2  Circuits électriques

Dans un avion de ligne standard de type moyen et long courrier, le réseau électrique se divise en un réseau primaire alternatif
triphasé (115V/200V - 400Hz) et en un réseau secondaire continu (28V) obtenu 2 partir du premier en utilisant des transformateurs
redresseurs (TR). Le réseau primaire est utilisé pour alimenter les gros consommateurs. La puissance électrique d'un gros porteur
comme ['Airbus A330 est de l'ordre de 330 kVA. Pour les bimoteurs, deux réseaux électriques alternatifs indépendants sont
produits a l'aide de deux IDG (Integrated Drive Generator), chacun alimentant un réseau. Cependant il existe des moyens
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d'interconnecter ces deux réseaux pour pallier I'éventuelle défaillance d'un générateur. Clest le compresseur haute pression du
moteur (propulsion) qui entraine ces IDG comme pour la pompe hydraulique.

Ces deux IDG ne représentent pas les seules sources d'énergie, il existe aussi des sources auxiliaires qui peuvent étre soit des
sources de secours, soit des sources utilisées pendant les phases au sol de l'avion.

Lors de sa phase au sol, I'avion produit son énergie électrique a partir de I'APU (Auxiliary Power Unit), il s'agit d'une turbine
fonctionnant au kéroséne qui entraine un alternateur d'une puissance équivalente 2 un IDG. Cet APU permet de démarrer les
moteurs principaux de maniére autonome mais aussi d'assurer le conditionnement de la cabine.

Parmi les sources électriques de secours, il y a des batteries qui peuvent assurer la continuité du réseau pendant une dizaine de
minutes en maintenant un niveau de tension acceptable. Mais il y a aussi un générateur de secours (CSM/G -Constant Speed
Motor/Generator) qui permet de fournir un réseau alternatif de faible puissance (1-10kVA) a partir d'un circuit hydraulique.
Compte tenu de sa puissance réduite, seules les fonctions vitales a la survie de l'appateil sont assurées. Suivant le type d'avion ou
de panne, la source hydraulique peut provenir d'un moteur ou d'une éolienne: la RAT (Ram Air Turbine).

1.2.3  Architecture énergétique d'un avion de ligne plus électrique
1.2.3.1  Historique

La premiére étape majeure dans I'électrification des aéronefs s'est jouée dans les années 50 avec le passage du 28V continu au 115V
alternatif, du fait de 'augmentation de la puissance électrique consommeée a bord. C'est ensuite dans les années 70 que la seconde
étape a eu lieu avec la réalisation des commandes de vol électriques dans le domaine du transport commercial avec l'appareil
supersonique franco-britannique, le Concorde. Puis dans les années 80, ' AIRBUS A320 devient le premier avion commercial dont
les commandes sont entierement contrélées par un calculateur. Cela a permis de confirmer la direction prise vers une électrification
plus grande des avions.

11 faut cependant attendre la décennie suivante et les années 1990 pour voir apparaitre dans des programmes militaires ambitieux,
le terme de "plus électrique” mais aussi le lancement de deux projets phates qui donneraient naissance a I'AIRBUS A380 et au
BOEING 787, suivis par 'AIRBUS A350.

Ce sont les contraintes économiques de réduction de couts, de réduction des masses et des volumes embarqués, sans oublier la
souplesse d'utilisation et le renforcement de la fiabilité qui ont conduit a ces projets afin de remplacer progressivement les
équipements hydrauliques, pneumatiques et mécaniques par des équipements électriques pour assurer les mémes fonctionnalités.

1.2.3.2  Exemple d'avion plus électrique: I'A380

L'exemple le plus probant d'avion plus électrique est sans doute le réseau électrique de 'AIRBUS A380. Sur cet appateil, I'énergie
électrique joue un réle important notamment dans les commandes de vol et les équipements de secours.

Moteur | M oteur 2

®% | B
B

[ ACBHUS 1 | [ ACBUS2

[mary — — rcrss BLS

DC ESS BLS

* B p— TRU APU
STAT INV - i Ij’é_l \7
)

DC BUS 2 APU
STARTER
t BATESS — T E

BAT | —T— BAT2 T

Figure 1-5 Architecture des réseaux électrique et hydraulique pour un bimoteur plus électrique de type 2H+2E [1], [5]
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Le terme plus électrique vient du fait qu'un circuit hydraulique a été supprimé pour étre remplacé par un circuit électrique. Ainsi
la structure réseau de l'avion passe de "3H" (3 circuits hydrauliques indépendants) a un réseau "2H+2E", soit deux circuits
hydrauliques et deux circuits électriques indépendants (Figure 1-5). Quant a la RAT, générant le réseau de secours, dans un avion
conventionnel, elle entrainait une pompe hydraulique alors que dans un avion plus électrique, elle est directement générateur
électrique connecté au bus alternatif pour fournir 'énergie nécessaire a I'alimentation des commandes de vol [6] [7]

La suppression de ce circuit hydraulique permet de réaliser un gain de masse. Cependant, pour compenser la diminution de fiabilité
liée au remplacement d'une technologie mature (les actionneurs hydrauliques) par des actionneurs électriques, ces derniers sont
doublés pour assurer la disponibilité des fonctions vitales. Ainsi, il existe des actionneurs électro-hydrostatiques; EHA - Electro-
Hydrostatic Actuator (Figure 1-6) ou des actionneurs électromécaniques, EMA -Electro-Mechanical Actuator mais également,
d'autres actionneurs utilisant I'énergie hydraulique en fonctionnement normal et utilisant I'énergie électrique en secours, ce sont
les EBHA - Electro Back-up Hydraulic Actuator (Figure 1-7).

Dans ce type d'avions, un tiers des actionneurs sont a puissance électrique. La répartition entre électrique et hydraulique se fait de
maniere a garder le contrdle de I'appareil suivant les scénarii d'urgence imaginés.

Meotor Drive Electronic

al Coil Solenoid Valve

Electro Hydraulic Servo
Valve (EHSV)

S~ WP Filter

Figure 1-7 Actionneur EBHA (15kW) de gouverne de direction
AIRBUS A380 © France [9], [10]

Figure 1-6 Evolution des actionneurs de commandes de vol:
une servocommande hydraulique (a gauche) et un EHA (a
droite) [8]

Une autre modification majeure dans les aéronefs plus électriques est la suppression de 1'étage mécanique servant a réguler la
vitesse du générateur (CSD Constant Speed Drive) dans le but de réaliser une réduction considérable de masse et d'augmenter la
fiabilité du systéme. Le réseau électrique est désormais variable en fréquence entre 360 et 800 Hz. Le générateur, appelé VFG pour
Variable Frequency Generator (Figure 1-8), est directement accouplé a I'étage haute pression du réacteur [11].

Dans le but de supprimer le systéme balais-collecteur, la conversion d'énergie se fait en trois étages, ce qui permet de régler
l'excitation directement au stator comme le montre le schéma de la Figure 1-9.

Figure 1-8 Illustration d'un Variable Frequency Generator [12]

Une machine a aimants permanents (PMG) assure I'alimentation d’une excitatrice pat le biais d’'un ensemble redresseur plus
convertisseur DC-DC (ler étage). Cette derniere est un alternateur inversé pour lequel I'induit est connecté a un pont de diodes
tournantes qui permet d’exciter Ialternateur principal (2eme étage). La régulation de tension est assurée en jouant sur 'excitation
de Palternateur principal. L’intérét d’une telle structure est sa fiabilité et son faible cott de maintenance puisque le systéme est sans
balais et autonome.
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stator | rotor

Réseaun a
fréquence
variable

Commande
du bacheur
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Turbine d’entrainement
a vitesse variable
N J

Figure 1-9 Variable Speed Generator ou Génératrice synchrone a 3 étages sans balais
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Figure 1-10 Génération du réseau DC dans un avion plus électrique [13]

Le VSG (Variable Speed Generator) permet de créer un réseau AC a fréquence et tension variables qui va alimenter les plus gros
consommateurs électriques de l'avion (Primary Power Distribution). Pour ce qui est des autres consommateurs électriques comme
la ventilation, ils sont alimentés via un réseau DC local (Secondary Power Distribution), obtenu a partir du réseau AC a fréquence
et tension variables par redressement non commandé en utilisant des TRU (ou ATRU). Le redressement non commandé (par
TRU ou ATRU) d'un réseau alternatif a tension et fréquence variables va donc créer un réseau DC local dont la tension est
également variable. Pour un réseau DC de tension nominale de 270VDC, elle peut varier de 230V a 335V.

Ce réseau DC local a tension variable alimente plusieurs charges électriques, ainsi pour les découpler entre elles, elles sont
connectées a ce bus DC au travers d'un filtre d'entrée. Ce filtre d'entrée n'a pas pour seule vocation le découplage des charges mais
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aussi le respect des normes CEM aéronautiques pour les perturbations conduites, pouvant apparaitre sur ce bus DC a tension
variable [14], [15].

1.3 Normes et standards (CEM conduites)

Cette électrification intensive des aéronefs fait sensiblement augmenter le nombre de convertisseurs statiques qui sont autant de
sources de perturbations. Il est donc important d'instaurer des régles, des normes pout que chaque fonction de l'avion soit réalisée
dans les meilleures conditions sans perturber les autres actionneurs. En effet, sur un réseau DC local (bus DC) plusieurs actionneurs
électriques peuvent étre connectés, c'est pourquoi un filtre LC est ajouté entre le bus DC et le convertisseur statique, de sorte a
découpler les actionneurs entre eux et respecter les normes aéronautiques [16], [17].

1.3.1  Objectif d'une norme CEM

Les objectifs d'une norme CEM sont multiples, tout d'abord elle permet de définir des limites maximales de perturbations
rayonnées et conduites mais aussi de prévoir les niveaux d'immunités des équipements. Enfin son dernier objectif est de donner
une méthodologie et un cadre précis pour mesurer les perturbations afin de les comparer avec les limites fixées.

Les limites maximales de perturbations sont généralement données en dBuV ou en dBA, ce qui revient a considérer le courant

et la tension en uA ou UV lors du calcul du gain en dB, soit dBuA = 201og;,(107°A).

Suivant la norme, la limite maximale est exprimée en pA ou pV mais il existe un moyen de passer d'une unité a l'autre. En effet,
pour la majeure partic des normes CEM, exceptée la DO160, la mesure des perturbations se fait en utilisant un Réseau de
Stabilisation d'Impédance de Ligne (RSIL) qui présente une impédance normalisée de 50€2, ainsi pour passer de dBuV en dBuA,
il faut retrancher 34dB (20log(50) = 33,97 dB).

1.3.2  Normes CEM aéronautiques et militaires

11 existe plusieurs types de normes CEM. Cependant ici, seules les normes aéronautiques et militaires seront retenues et présentées
car ce sont elles qui sont importantes et utilisées dans le cadre de ces travaux.

1.3.2.1 La norme ED14-E DO 160

Cette norme aéronautique date de 1945 pour sa premicre édition, elle est depuis une référence. Elle regroupe toutes les
spécifications sur les phénomenes présents en aéronautique; vibrations, altitude, humidité, givrage, ... afin de définir ce que doivent
respecter les équipements a bord [106], [18]

Pour la part électrique qui nous intéresse ici, cette norme donne des gabarits a tenir pour les perturbations pouvant intervenir sur
les réseaux embarqués et notamment les émissions/immunités des appateils vis a vis des perturbations conduites. Elle définit aussi
les méthodes et matériels a utiliser pour reproduire les mesures.
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Category B: F<2 MHz slope = -28.335, intercept = 48.83
Category LM,.&H: F<2 MHz slope = -29.335, intercept = 28.83

Figure 1-11 Gabarit pour les perturbations conduites de la norme DO160 [18]
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Les deux courbes de la Figure 1-11, fixent les gabarits d'émission maximale pout plusieurs cas de figute, suivant la zone d'opération
de I'équipement. En effet, les catégories I, M et H (voir Figure 1-11) correspondent a des zones ou les perturbations CEM
importantes ne sont pas tolérées: prés des antennes radio par exemple. Alors que la catégorie B est moins contraignante mais tout
de méme tres restrictive (voir Figure 1-11).

1.3.2.2 Lanorme MIL-STD 461E

La MIL-STD est une norme militaire américaine donnant des gabarits pour les perturbations électriques dans les applications
aéronautique, terrestre ou navale. Le spectre "basse fréquence" couvert par cette norme est plus large que celui de la DO160 car
les gabarits vont de quelques kilohertz 2 10MHz (contre 150kHz 2 30MHz pour la DO160) [16]
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Figure 1-12 Gabatit pour les perturbations conduites de la norme MIL-STD 461E [19]

Le niveau maximal de perturbations est donné par la Figure 1-12. La différence est que cette norme autorise un relichement de
6dBpV lorsque le niveau de tension AC est de 115V et 10dBpV lorsque le niveau de tension DC est de 270V.

1.3.2.3 Lanorme GAM-T-13

11 s'agit d'une norme militaire francaise éditée pat CEDOCAR (CEntre DOCumentaire de I'ARmement) et faisant partie d'un
ensemble de normes Guerre Air Mer (GAM), comme la MIL-STD pour les Etats-Unis.
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Figure 1-13 Gabarit pour les perturbations conduites de la norme GAM-T-13 [19]
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Elle définit des standards pour les perturbations conduites comme le montre la Figure 1-13. Les différentes courbes correspondent
au domaine d'application. C'est la courbe D sur la Figure 1-13 qui se concentre sur l'aéronautique qui présente des valeurs trés
proches des normes précédentes.

1.3.2.4 La norme DEF-STAN 59-41 Part 3

La def-Stan 59-41 est toujours une norme militaire mais anglaise cette fois [16], [20]. Elle est en vigueur pour les domaines terrestre,
naval et aéronautique.
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Figure 1-14 Gabarit pour les perturbations conduites de la norme DEF-STAN 59-41 [20]

Cette norme donne un gabarit (Figure 1-14) comme les précédentes sauf qu'ici tout le spectre des perturbations est couvert avec
une partition en gamme de fréquence d'action des différentes perturbations.

Ce gabarit est donné en dBpA comme pour la DO160 alors les autres étaient donnés en dBuV.
1.3.2.5  Comparaison des normes considérées

Chacune des normes est mise dans la méme unité, en dBpA. Pour passer de dBuV en dBuA, 34dB ont été retranchés ce qui
correspond a I'impédance normalisée de 50Q2 utilisée pour faire les mesures CEM a I'aide d'un Réseau de Stabilisation d'Impédance
de Ligne (RSIL). Les normes ont été exprimées en dBuA car la mesure des pertutbations préconisée dans la DO160 n'utilise pas
de RSIL mais une mesure avec deux pinces de courant, il a donc été fait le choix de prendre le gabarit tel que la norme le donne
sans appliquer de modification.

Sur la plage 50kHz-30MHz, les gabarits vus précédemment ont été reportés sur la méme courbe (Figure 1-15)
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Figure 1-15 Gabarits des normes présentées, exprimées en en dBpA.
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11 est possible de voir que les normes sont assez proches et leurs gabarits s'accordent sur un niveau de perturbations compatable.

Dans le cadte de ce manuscrit, pour le dimensionnement théorique des filtres d'entrée et les mesures expérimentales menées, la
norme DO160 sera choisie car il s'agit d'une norme trés importante et trés utilisée en aéronautique mais aussi car elle pourrait étre
définie comme une médiane, ce n'est pas la plus contraignante sans pour autant étre la plus relachée.

1.4 Architecture d'alimentation et de contrdle d'un actionneur haute vitesse dans le cadre
de I'avion plus électrique

Le choix de la structure d'alimentation et de commande de la MSAP haute-vitesse connectée a un réseau DC local 2 tension
variable est une étape importante car un certain nombre de contraintes se posent : tension variable du réseau DC, fréquence
d'alimentation élevée de la MSAP, respect des normes CEM, compacité... Nous présentons d'abord la structure d'alimentation
classique en soulignant ses avantages et inconvénients en termes de fiabilité, de compacité, de contraintes sur l'onduleur et de
complexité de contréle. Nous étudions ensuite une structure d'alimentation de la MSAP haute-vitesse intégrant un convertisseur
DC/DC. 1l est possible d'envisager plusieuts topologies pout ce convertisseur selon l'application visée. De ce fait, certaines
topologies de convertisseur DC/DC sont analysées afin de les évaluet, de vérifier I'impact de leur intégration sur les contraintes
précédemment citées et de montrer les contraintes propres de chaque topologie notamment sur la complexité de la commande
globale de 'actionneut.

1.4.1  Architectures d'alimentation et de controle classiques d'une MSAP haute-vitesse

1.4.1.1  Architecture d'alimentation classique

L'architecture d'alimentation classique d'une MSAP sur un bus de tension DC vatiable en avionique se compose d'un onduleur de
tension deux niveaux et d'un filtre d'entrée de type LC afin de ne pas pertutber le réseau DC local de sorte que les normes CEM
aéronautiques comme la DO160 soient respectées. Cette architecture représentée sur la Figure 1-16 est la structure d'alimentation
la plus simple d'une MSAP, elle utilise le nombre minimal de composants actifs (six interrupteurs pour I'onduleur) et d'éléments
passifs (une inductance et une capacité), ce qui en fait un candidat fiable et bien connu dans les applications industrielles.
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Figure 1-16 Architecture d'alimentation classique d'une MSAP haute-vitesse

Cependant, I'inconvénient majeur de cette structure classique d'alimentation, connectée a un réseau local DC a tension variable,
réside dans le fait que le nombre de spires des bobines statoriques de la machine devrait étre choisi en fonction de la tension la
plus basse du réseau pour que la controlabilité des courants statoriques du moteur soit assurée sur toute la plage de vitesse,
notamment 2 vitesse maximale. L'alimentation d'une MSAP par un réseau DC 2 tension vatiable (230V 2 335 V) au lieu d'un réseau
a tension fixe (270V) conduit alors a la réduction de son nombre de spires pat phase et 4 accroitre donc 'amplitude de ses courants
a couple donné. L'onduleur via lequel est alimentée la MSAP doit alors supporter simultanément le courant maximum demandé
par la machine pour développer son couple maximum et la tension la plus élevée du réseau DC (335V). A ce point de
fonctionnement les pertes de I'onduleur deviennent maximales, son dissipateur thermique doit étre dimensionné pour ce point qui
est le pire cas de fonctionnement. L'onduleur dimensionné ainsi, compaté a un onduleur connecté a un réseau DC local a tension
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fixe, voit ses pertes augmenter de maniére non négligeable, ce qui augmente significativement la masse et le volume de son
dissipateur thermique.

1.4.1.2  Architecture de contréle d'une structure d'alimentation classique d'une MSAP

Malgré les contraintes fortes sur I'onduleur associées a l'architecture d'alimentation classique d'une MSAP connecté a un réseau
DC a tension variable, le controle des vatiables électriques et mécaniques de I'actionneur est maitrisé compte tenu que l'ordre du
systéme n'est pas élevé et que les modeles mathématiques de ses constituants sont bien connus.

L’approche de contréle généralement utilisée pour un actionneur équipé d'une MSAP a structure d’alimentation classique se base
sur I'utilisation des régulateurs linéaires de type proportionnel-intégral (PI) dont le dimensionnement nécessite la connaissance du
modele de la machine. Nous présentons d’abord le modele dg de la MSAP ainsi que les hypotheses généralement admises pour
son établissement et nous rappelons briévement ensuite le controle classique a base de régulateurs PI d’un actionneur haute vitesse
a structure d’alimentation classique.

1.4.1.2.1 Modele analytique de la MSAP en vue de sa commande

Pour la modélisation des MSAP triphasée (a rotor lisse ou saillant), on admet généralement les hypotheses suivantes :

e  La répartition des forces magnétomotrices (ou la répartition des courant totaux dans les encoches statoriques)
est sinusoidale.

e L'effet d'amortissement au rotor est négligé.

e Lesirrégularités de l'entrefer dues aux encoches statoriques sont ignorées.

e Les phénomenes d'hystérésis et de courants de Foucault sont négligés.

e  Les couplages capacitifs entre les enroulements sont négligés.

e  Le circuit magnétique de la machine n'est pas saturé

La derniére hypothese ne restera valable que dans cette premicre partie. Dans les chapitres suivants, nous verrons qu'il sera
nécessaire de prendre en compte la saturation magnétique dans le modéle des MSAP compactes, motorisant les actionneurs
avioniques.

En admettant les hypothéses mentionnées, on aboutit 2 un modele relativement simple des MSAP triphasées en partant de ses
équations de tension dans un repere fixe lié au stator :

Va L] g [Ya

Vp| = Rglip|+—|¥

[Vcl i) 4ty .1
ou Ry est la résistance des phases statoriques. [Ve Vb Vc]* et [ic  ip ic]" sont respectivement sont les vecteurs tension et
courant dont les éléments sont respectivement les tensions et les courants des phases statoriques. [V, W W¢]* est le vecteur
flux dont les éléments correspondent aux flux totaux a travers les phases statoriques. Comme la machine est alimentée par un
onduleur de tension a trois bras, la somme instantanée des courants statoriques est nulle, ce qui n’est pas forcément assurée par
les équations de tension (Equation (1.1)). Afin d’imposer la condition de la somme nulle des courants statoriques, il faut exprimer
les variables statoriques (courant, tension et flux total) dans un référentiel hafS. Dans ce référentiel, le vecteur courant se trouve
dans le plan af8, la composante homopolaite du courant, qui est proportionnelle a la somme des courants des phases, est nulle.
De ce faitles composantes homopolaires de la tension et du flux total, méme si elles existent, n'interviennent pas dans la conversion
électromécanique d’énergie et notamment dans ’expression du couple électromagnétique [21]. Le comportement de la machine
peut donc étre représenté par les composantes af des vatiables statotiques qui s’obtiennent en appliquant la matrice de
transformation restreinte de Concordia T3,. Les composantes aff de la tension statorique s’expriment alots pat :

a '(Z Lp(l
[Z,;] = K [;ﬁ]-"%[‘{lﬁ] 1.2)
ou:
1 0
] = FCZ] wvee Ty = \F[‘i gl 1.3)
X 32 x, 3 l_l _‘EJ

Nous avons a présent un systeme a deux équations dont les variables sont des grandeurs alternatives (AC). De plus, les
composantes aff du flux total dépendent des composantes @f8 du courant et de l'angle électrique 8, désignant la position du rotor
par rapport a I'axe de symétrie de la premiére phase statorique (phase @). Pour que les composantes des différentes variables
deviennent des grandeurs continues (DC) et donc indépendantes de la position du rotor, il faut exprimer les différentes variables
par leurs composantes dans un référentiel tournant dg lié au rotor (I'axe d coincide avec un axe de ’excitation des aimants). Pour
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cela, il suffit d’appliquer une matrice de rotation P(—8) (définie par I'équation (1.5)) aux composantes af8 des variables utilisées
dans I'équation (1.2). Les expressions des composantes dg de la tension statorique deviennent :

i d . y
L] = R[]+ 5 [+ or )] 9
ou :
] = Peo) [] wee P =[0%0 s 0

Vg, Vg, iq et g sontles composantes directe et en quadrature (dg) de la tension et du courant. Wy et Wy sont les composantes dg
du flux dans ce méme repere et sont définies par :

. (1.6)
{lpd = Ld ld + lpf

¥ Lqiq

Pour les MSAP 2 rotor lisse ou saillant, si les hypothéses de modélisation sont validées (répartition sinusoidale des courants totaux
dans les encoches et machine non-saturée), Ly et Lg deviennent des constantes (indépendantes de la position 8 du rotor) et sont
appelées les inductances statoriques directe et en quadrature. Dans ces conditions, Wy qui est le flux des aimants a travers les
bobines statoriques devient une constante. En remplagant I'équation (1.6) dans 1'équation (1.4), nous obtenons :

[Zz] = ks [:] + [Lod Loq ]% [tﬂ + wP (g) [Lod Loq] [ij] 4 [ZZ] .7

avec w = 0 = pQ ou p est le nombre de paires de poles et 0 la vitesse mécanique du rotor. e et €, sont les composantes
directe et quadrature de la f.é.m. (force électromotrice) définies par (1.8) :

{ed = 0 (1.8)

eq = pY¥Q
Les différentes expressions du couple électromagnétique développé par une MSAP "sinusoidale" non saturée sont données par les
relations suivantes (1.9):

T = p(Waip — Wsiy)
T = p(Waiy — Yyia) (1.9)
T = (¥ + (La — Lg)ia)iq

L'équation mécanique des MSAP est similaire a celle des autres machines (1.10):

dQ

]E =TI, —Ta (1.10)

ou J estle moment d'inertie de 'ensemble des patties tournantes et Iy, est le couple de chatge incluant le couple lié aux pertes
mécaniques. La position électrique 8 quant 2 elle suit 'équation (1.11):

do
aa—e (1.11)
ac P

Les équations de tension (1.7), Pexpression de couple (1.9) et les équations mécaniques (Equations (1.10) et (1.11)) constituent le
modele électromécanique des MSAP "sinusoidales" non saturées dont les parametres principaux (Lg, Ly et Wf) sont constants
(indépendants de la position du rotor).

Remarque : Il est a noter que pour les MSAP non-saturées a rotor lisse (a aimants surfaciques), Ly = Ly, = L est une constante
méme si la répartition des courants totaux dans les encoches n’est pas sinusoidale ; L est appelée I'inductance cyclique des bobines
statoriques. Dans ce cas, il suffit que les fém induites dans les phases statoriques ne comportent pas d’harmoniques de rangs (6k +
1) pour que ¥y soit une constante. Cette condition, qui est beaucoup moins contraignante que la condition d’avoir une répartition
sinusoidale des courants totaux dans les encoches statoriques, permet d’utiliser le modele dg précédemment présenté pour les
MSARP a rotor lisse a bobinage dentaire a fém sinusoidales.
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1.4.1.2.2 Contrdle classique d'un actionneur haute-vitesse par les régulateurs linéaires

Le controle classique du couple d'une MSAP est basé sur le controle des composantes dg du courant statorique en utilisant les
mesures des courants des phases et l'information sur la position du rotor pour assurer l'autopilotage de la machine (la pulsation

d'alimentation électrique est 2 chaque instant égale a p{l).

Sila MSAP est a pdles lisses (Lg = L), le couple électromagnétique est indépendant de la composante directe du courant (ig) et
devient proportionnel a la composante en quadrature du courant (i;). De sorte, a minimiser les pertes Joule, la composante iy est
forcée a zéro par la commande. Dans le cas ot la machine est a poles saillants (Lg # Lg), alors il existe une valeur optimale de iy

permettant de maximiser le couple électromagnétique pour une valeur du module du courant statorique donnée (I = [i% + i2).

Pour les MSAP a rotor saillant, compte tenu du fait que généralement Ly < Ly, pour maximiser le couple a pertes Joule données

(I fixé), la composante directe du courant doit étre négative et égale a iy" [21]:

2
W, — (W2 +8(L, —Lyq) I?
one _ T \/f+(q a)

= (1.12)
¢ 2(Ly — Lg)I <0

X . 1 i0DE .opt?2 . .
La composante en quadrature du courant a I fixé est alors déduite (lqp =+ /[ 2—i dp ) ; en fonctionnement moteut, le signe

p

.opt ) : ‘oz . L . .opt .opt .
de iy est positif et en fonctionnement générateur son signe est négatif. En reportant les expressions de i; et iy en fonction

de I dans Pexpression du couple (1.9), on peut établir la relation du couple et du module du courant statorique (I), ce qui permet
d’obtenir pour un couple de référence donné les valeurs optimales des références des composantes directe et en quadrature du
courant statorique (ig ref €t igref). La Figure 1-17 représente le schéma du contréle du couple d'une MSAP alimentée par un
onduleur de tension commandé en MLI (Modulation de Largeur d'Impulsion), en contrélant les composantes directe et en
quadrature a leurs références respectives (ig ref €t ig ref)-

4 N\
| )
s N s N s N e r N la -
idref Var | Var | Va |
Régulateurs Vb Onduleur @ ; g
r 1
des T52 P(B) —> >  MSAP ——>
iq ref t d Vqr Ver d MLI Ve Q
&AL/ courants aq qr ~ > >
61
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iq id
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T2 P(-6)
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Figure 1-17 Schéma d'une commande vectorielle de MSAP

En admettant que les dynamiques des variables électriques (i et i) sont raisonnablement bien plus rapides que celles des variables
mécaniques (£ et 8), on peut scinder le systeme électromécanique constitué d'une MSAP et de sa charge mécanique en deux sous-
systémes électrique et mécanique. Pour le sous-systeme électrique, modélisé par ’Equation (1.7), la vitesse £ et donc w = p)
peuvent étre supposées constantes et pour le sous-systeme mécanique, modélisé par ’'Equation (1.9), les composantes dg du

courant (et donc le couple développé par la MSAP) sont confondues avec leurs références. De plus, 'onduleur de tension
B : T . 14 N .
commandé en MLI est classiquement modélisé au sens des valeurs moyennes par un gain Gopg = #ﬂd ou Vyng estla tension de
m

I'étage continu de l'onduleur et p,, 'amplitude de la porteuse associée a la commande MLI. Compte tenu du fait que le modele de
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l'ensemble convertisseur et sous-systeéme électrique ainsi que le modéle de sous-systéme mécanique deviennent ainsi linéaires, le
controle des variables électriques et mécaniques d'une MSAP alimentées par un onduleur de tension est assuré par des régulateurs
linéaires classiques de type PI (Proportionnel-Intégral). La Figure 1-18 représente 'architecture classique de la commande d'un
actionneur controlé en vitesse et en courant. Ainsi, une boucle externe lente assure le controle de la vitesse (la boucle de vitesse)
et deux boucles internes imbriquées beaucoup plus rapides assurent le controle des composantes dg du courant et donc du couple.
En réglant la dynamique des deux correcteurs avec un écart suffisant, il est possible de controler séparément les courants (et donc
le couple) et la vitesse.
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(4 gy >
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Figure 1-18 Régulation des courants et de la vitesse d'une MSAP

1.4.2  Architectures d'alimentation de MSAP intégrant un convertisseur DC/DC

Comme il a été montré au paragraphe précédent l'architecture d'alimentation classique d'une MSAP présente l'avantage d'avoir
une architecture de contréle simple a base de régulateurs linéaires. En revanche, son inconvénient est que lorsqu’elle est connectée
a un bus DC de tension variable, le volume et la masse de 'onduleur et de son dissipateur sont fortement augmentés.

Afin de réduire les contraintes sur I'onduleur, une solution consiste a intercaler un convertisseur DC/DC supplémentaire entre le
filtre d'entrée et l'onduleur de tension (Figure 1-19), ce qui apporte plusieurs avantages au systéme.

e N\
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/ MSAP
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,, \‘ J hante-vitesse
T ( ,( ( DC

: || O Charge
T =

: v Nombre de

I I spires adapté
|
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mécanique

Tension variable de
230V a 3351

Figure 1-19 Architecture d'alimentation alternative d'une MSAP haute-vitesse

Tout d’abord, lorsque la tension du bus DC est variable, cette solution permet de maintenir la tension DC d'entrée de l'onduleur
a une valeur adaptée au fonctionnement de I'actionneur. Ce degré de liberté supplémentaire, permet de mieux accorder la tension
d'entrée de 'onduleur au nombre de spires de la MSAP haute vitesse dans l'objectif de réduire au plus les pertes de l'onduleur au
point de fonctionnement le plus contraignant, en d'autres termes lorsque le couple développé par le moteut est maximal. En effet,
la modification du nombre de spires d'une MSAP déja optimisée pour une application spécifique (forme et dimensions du circuit
magnétique au stator et au rotor, nombre de paires de pdles, natures des matériaux utilisés et structure du bobinage étant fixés),
ne conduit qu’a modifier les valeurs de ses variables électriques externes (la tension et le courant par phase) a chaque point de
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fonctionnement sans modifier pratiquement ses variables internes (induction et densité de courant locales) et donc ses différentes
pertes :

- Les pertes fer a vitesse donnée ne sont pas modifiées car 'augmentation de la tension par phase, liée a 'augmentation
du nombre de spires, ne modifie pratiquement pas le flux a travers chaque spire et donc I’évolution de I'induction
dans le temps a chaque point du circuit magnétique lorsque la structure du bobinage statorique est figée.

- Les pertes Joule ne changent pratiquement pas car la modification du nombre de spires est effectuée a densité de
courant fixée dans les encoches statoriques. En effet dans ce cas, augmenter le nombre de spires revient a diminuer
dans la méme proportion la section des conducteurs et donc les courants des phases a chaque point de
fonctionnement.

- Les pertes dans les aimants ne changent pratiquement pas avec la modification du nombre de spires a densité de
courant fixée dans les encoches statoriques car dans ce cas I’évolution dans le temps de la répartition des courants
totaux dans ces encoches a vitesse donnée n’est pratiquement pas modifiée.

- Les pertes mécaniques a chaque point de fonctionnement sont indépendantes du nombre de spires.

De ce fait, ajuster le nombre de spires du bobinage d’une MSAP ne présente pas un impact considérable sur son volume
et sa masse. Ce degré de liberté supplémentaire, ajouté aux degrés de libertés liés au choix de la nature du convertisseur
DC-DC et le choix de la stratégie de commande du systéme ainsi obtenu, permet de réaliser un meilleur compromis entre
le volume, la masse et les pertes de ’ensemble filtre d’entrée / convertisseur DC-DC / onduleur / machine qui constituent
Pactionneur.

Conjointement a cet avantage d’avoir un degré de liberté supplémentaire pour le choix du nombre de spires de la machine,
Iassociation convettisseur DC/DC-onduleut offre également une liberté dans le choix de la commande. En effet, il est possible
d’imaginer une commande globale des deux convertisseurs en utilisant une stratégie Pulse Amplitude Modulation (PAM) pour
piloter la machine électrique [22]—[25]. En comparaison a des stratégies de commande des onduleurs basées sur la Modulation de
la Largeur d’Impulsion (MLI), la PAM propose de segmenter les fonctions « adaptation de la tension » et « aiguillage du courant » :
la premiére est réalisée par le convertisseur DC/DC quant a la seconde, elle est a la charge de 'onduleur qui est piloté en pleine
onde (ou 180°). La PAM présente le bénéfice de réduire le nombre de commutation sur 'onduleur et ainsi en réduire les pertes
mais aussi de mieux optimiser I'architecture d’alimentation en fonction de 'application visée par le choix d’une topologie adaptée
de convertisseur DC/DC.

La topologie du convertisseur DC/DC peut étre de différentes natures, soit un convertisseur abaisseur comme le convettisseur
Buck, soit un convertisseur élévateur avec par exemple, le Boost classique ou bien un convertisseur Boost avec plusieurs bras en
paralléles, soit des convertisseurs a source impédante comme l'onduleutr 4 Z ou quasi Z-soutce ou bien le convertisseur quasi Z-
source DC/DC. Etant donné qu'il existe plusieurs structutes de convertisseurs DC/DC, le choix d'une topologie pout ce
convertisseur doit se faire suivant plusieuts critéres : sa fiabilité, son impact sur la taille du filtre d'entrée, le profil de mission de
l'application visée et le niveau de complexité de la commande globale de l'actionneur.

Malgté I'avantage que peut appotter 'ajout d’un convertisseur DC/DC supplémentaire, du point de vue de 'optimisation de la
chaine, il advient des contraintes, sur le contrdle et la stabilité de I’ensemble, inhérentes a I'augmentation de I'ordre du systéme.
En effet, quand bien méme pris séparément les deux convertisseurs en cascade seraient stables, il n’est pas évident que I’ensemble
le reste et cela indépendamment de la topologie des convertisseurs, il peut y avoir des interactions entre les commandes des deux
sous-ensembles entrainant la divergence du systéme global ou bien la dégradation des dynamiques de régulation des variables
d’état. C’est pourquoi, il est nécessaire de disposer d’outils permettant de s’assurer de la stabilité de 'ensemble et permettant de
proposer des alternatives du point de vue commande pour palliet ces désavantages de I'association convertisseur DC/DC-onduleur
pour I'alimentation d’une machine rapide dans une application avionique et profiter pleinement de son potentiel pour réduire le
volume de la chaine de conversion a iso-rendement.

Dans ce qui suit, différentes topologies des convertisseurs DC/DC sont analysées pour évaluer leurs adéquations a étre intégrées
dans la structure d’alimentation de MSAP haute vitesse, équipant les actionneurs avioniques pour différentes applications ayant
des profils de mission distincts. Pour les architectures d'alimentation d'actionneur intégrant un convertisseur DC/DC, la tension
d'entrée de 'onduleur peut également étre controlée en fonction de la vitesse de sorte que I'on puisse commander I'onduleur a
fréquence de découpage réduite ou en pleine onde ou sans que le taux d'ondulation de courant au-dela d'une certaine vitesse ne
devienne trop important. Comme nous l'avons mentionné plus haut, cette stratégie de commande d'un onduleur dont la tension
d'entrée est controlable avec un convertisseur DC/DC est appelée "Pulse Amplitude Modulation" (PAM, voir les références [22]—
[25]). Le principe de la stratégie de commande PAM est brievement rappelé en section 1.4.2.3 selon le type du convertisseur
DC/DC en amont de I'onduleur alimentant les MSAP haute vitesse. Puis a la suite de ce tour d’horizon des convertisseurs DC/DC
les plus représentés dans la littérature, le dernier sous-paragraphe s'intéressera a la problématique de la stabilité du systeme dans le
cas de Iinterconnexion de deux sous-ensembles. Ce dernier sous-paragraphe permettra de mettre en évidence les causes et les
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conséquences de ces phénomenes qui seront ensuite traitées par I'introduction de nouvelles stratégies de controles énergétiques
globaux comme les commandes basées sur la platitude ou la passivité, en lieu et place des stratégies linéaires (PI) présentées avant
dans le cas d’une architecture d’alimentation classique (onduleur seul).

1.4.2.1  Conwertisseurs DC/DC classiques (Buck et Boost)

Parmi les convertisseurs DC/DC présents dans la littérature, il est important de commencer par les deux convertisseurs les plus
répandus; le convertisseur Boost et le convertisseur Buck.

Le convertisseur Buck, représenté sur la Figure 1-20 est un convertisseur abaisseur présentant deux interrupteurs, une inductance
et une capacité. Il est possible de trouver des architectures d'alimentation associant ce convertisseur abaisseur avec un onduleur
comme dans [20],[27].
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Figure 1-20 Topologie convertisseur DC/DC Buck

Ce convertisseur possede une topologie simple et permet d'adapter la tension en entrée d'onduleur pour ajuster le nombre de
spires de la machine avec une tension inférieure a la valeur minimale que peut prendre le bus DC de sorte a s'affranchir des
variations de tension sur le bus DC. Cependant, le courant en entrée de ce convertisseur est celui d'un interrupteur, ce qui signifie
qu'il subit des vatiations brusques (courant discontinu) qu'il est nécessaire de filtrer pour étre en accord avec les normes
aéronautiques, ce qui va nécessiter un filtre d'entrée tres volumineux.

Un autre convertisseur DC/DC classique est le convertisseur Boost (Figure 1-21), il est le dual du convertisseur Buck car sa
fonction est d'élever la tension en sortie. De méme que le convertisseur Buck, sa topologie est composée de deux interrupteurs,
d'une inductance et d'une capacité, ce qui fait de ce convertisseur un bon candidat en termes de fiabilité. De plus, le courant en
entrée de ce convertisseur est celui d'une inductance, ce qui permet de réduire la taille du filtre compaté au cas ol 'onduleur serait
seul. De nombreuses applications utilisent la structure Boost-Onduleur comme [28], [29]. Un avantage de cette structure est la
possibilité de survolter la tension en entrée de 'onduleur au-dela de la tension maximale que peut prendre le bus DC, ce qui permet
de remplacer la MSAP initiale par une autre a nombre de spires plus élevé afin de réduire son courant de phase a couple donné et
diminuer ainsi les pertes de l'onduleut.
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Figure 1-21 Topologie convertisseur DC/DC Boost
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11 existe des variantes de ce convertisseur avec plusieurs bras en paralléle [30]—[33], ce qui permet, avec une commande adaptée,
de réduire 'ondulation de courant en entrée du convertisseur et donc de réduire en plus le volume et la masse du filtre .C d’entrée
de I'actionneur (Figure 1-19).

1.4.2.2  Conwvertisseur a source impédante avec couplage magnétique

La structure d'alimentation basée sur I'association d'un convertisseur DC/DC et d'un onduleur (convertisseur DC/AC)
peut réaliser une fonction globale DC/AC, c'est pourquoi, il est intéressant de considérer également les convertisseurs DC/AC a
soutce impédante car ils combinent les fonctions d'un convertisseur DC/DC en cascade avec un convertisseur DC/AC. Les
convettisseuts DC/AC de type "ondulenr a source impédante” sont un ensemble de convertisseur plus récemment apparu dans la
littérature scientifique avec en premier lieu les travaux du Professeur Fang Zheng Peng dans son article [34] puis [35] en 2002 et
2003. Le premier convertisseur présenté est l'onduleur 2 Z-source représenté sur la Figure 1-22. Ce type de convertisseur
s'appatente dans sa fonctionnalité a l'association d'un hachenr Boost-ondulenr mais sa particularité réside dans sa capacité a pouvoir
utiliser les interrupteurs de l'onduleur afin d'élever de maniére controlée la tension d’entrée de 'onduleur. De par sa construction,
le convertisseur posséde un réseau impédant I.C disposé en X, ce qui rend possible la fermeture simultanée des deux interrupteurs
d'un méme bras de 'onduleur, sans mettre la source en court-circuit. Ces états particuliers de l'onduleur sont appelés courts-circuits
de bras d'onduleur.

Durant chaque période de découpage de 'onduleur et lorsque la tension appliquée a la MSAP est non-nulle, les commandes des
bras de 'onduleur sont configurées normalement et aucun bras n’est mis en court-circuit par la commande (un seul composant de
chaque bras de 'onduleur conduit). Dans ce cas, la diode D ou interrupteur K sur la Figure 1-22 conduit, les courants iy et i,

diminuent, les tensions V¢, et V¢, augmentent et la tension d’entrée de Ponduleur devient égale a (Vg + Vep — Vpe)>0.

Durant les intervalles que la commande de 'onduleur devrait imposer une tension nulle a la MSAP (les interrupteurs du haut ou
du bas de 'onduleur sont simultanément fermés), le court-circuit d'un ou plus d’un bras de 'onduleur entraine le blocage spontané
de la diode D ou le blocage commandé de l'interrupteur KX (dans le cas d'un fonctionnement réversible). Les courants iy, et if,
augmentent, les tensions V¢, et V¢, diminuent et la tension d’entrée de 'onduleur devient égale a zéro. Cette annulation de la
tension d’entrée de 'onduleur n'impacte pas la commande de la MSAP car la tension requise pour la machine durant ces intervalles
est nulle. L’inconvénient majeur de I'onduleur a Z-source (Figure 1-22) est que le courant en son entrée est celui d'un interrupteur,
comme dans le cas du convertisseur DC/DC Buck (Figure 1-20), ce qui signifie qu'il subit des variations brusques (courant
discontinu)

11 existe aussi 'onduleur 2 Quasi Z-soutce illustré par la Figure 1-23 dont le fonctionnement différe trés peu de celui de I'onduleur
a Z-source mais son apparition est un peu plus récente, car il faut attendre 2008 pour voir la publication des articles [36]—[39].
L'onduleur a Quasi Z-source présente de nombreux points positifs mais le principal avantage en comparaison avec l'onduleur a
Z-source est l'existence d'une inductance en son entrée dont le courant (i, sur la Figure 1-23) n’est pas discontinu. De plus, il est
possible de coupler magnétiquement ses deux inductances Lq et L, [39]-[42] de sorte a obtenir un courant d'entrée (iy,)
pratiquement démuni d’ondulation, rendant possible de réduire significativement la taille du filtre d'entrée.

-

Figure 1-22 - Architecture de 1'onduleur a Z-source
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Figure 1-23 - Architecture de 1'onduleur a4 Quasi Z-source

11 existe de nombreuses vatiantes comme l'onduleur trois niveaux a Z-source dual [43],[44] qui utilise deux onduleurs connectés a
une méme source continue ou bien a deux sources continues isolées. 1l est possible de citer aussi, l'onduleur a Trans-Z-soutce ou
Trans-Quasi-Zsource qui sont des versions des onduleurs a source impédante pour lesquelles les inductances ont été couplées et
seul un condensateur est utilisé [42], [45], [46]. Cependant, cette topologie souffre du fait que le courant en entrée du convertisseur
est discontinu. Ces topologies existent également en versions isolées comme détaillé en [47]—[49] ou multi niveaux [50], [51].

A c6té des onduleuts a source impédante, il existe des variantes de convertisseurs DC/DC se basant sur cette topologie de source
impédante comme le convertisseur DC/DC a Quasi Z-soutce [47], [52]—[55]. Il est possible de trouver des hacheurs élévateurs
reprenant pour base la structure en "X". Dans le cadre de ces travaux, pout la vatiante DC/DC des convertisseurs a source
impédante, seul le convertisseur Quasi Z-source DC/DC donné sur la Figure 1-24, en version élévateur de tension sera étudié. Ce
type de convertisseurs autorise le couplage magnétique de ses inductances Ly et L, [39]-[42] de sotte a obtenir un courant d'entrée
(i, sur la Figure 1-24) pratiquement démuni d’ondulation, rendant possible de réduire significativement la taille du filtre d'entrée.
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Figure 1-24 Convertisseur Quasi Z-source DC/DC élévateur
1.4.2.3  Stratégie de pilotage Pulse Amplitude Modulation

Cette architecture de controle alternative permet aussi d'appliquer une stratégie de controle particulierement adaptée a la haute-
fréquence et la réduction des pertes sur la chaine de conversion, il s'agit de la Pulse Amplitude Modulation (PAM). La PAM est
un type de modulation différent de la Modulation sur Largeur d'Impulsion (MLI). Avec la PAM, la durée de I'impulsion est
constante, par rapport a l'onde fondamentale, mais c'est I'amplitude qui vatie contrairement a la MLI ou l'amplitude est constante
(égale ala tension en entrée d'onduleur) mais c'est la durée (largeur) de I'impulsion qui varie. La figure ci-dessous résume le principe
de la PAM par rapport a la MLI pour une période électrique T du signal de sortie [22], [26]—[29], [56].
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Figure 1-25 - Principe de Pulse Amplitude Modulation (PAM) comparé au principe de Modulation de la Largeur de 1'Impulsion
(MLI)
Lors de la montée en vitesse de la machine, I'amplitude de l'impulsion va s'adapter, la tension en entrée d'onduleur va augmenter
et le nombre d'impulsion reste le méme sur une période de 'onde fondamentale créée en sortie de I'onduleur comme le montre la
figure ci-dessous.

1 AV Impulsions de faibles largeurs
Amplitude de
Basse Pimpulsion faible
vitesse
t/T T
1%

Impulsions larges
Amplitude de Vimpulsion grande

Haute
vitesse

/T

Y

PAM MLI

g g g P

Figure 1-26 - Evolution de la commande PAM et MLI lors de la montée en fréquence électrique du fondamental de I'onde de
tension en sortie d'onduleur

Dans le cas d'un entrainement haute-vitesse, cette approche possede I'avantage principal de limiter la fréquence de découpage de
'étage DC/AC. Ainsi cette propriété de la PAM permet de réduire le contenu haute-fréquence de la tension de sortie de l'onduleur
appliquée a la machine, réduisant ainsi le risque d'excitation de certaines fréquences de résonnance du bobinage statotique, pouvant
endommager ses isolants entre spires.

Ce nombre de commutation est réduit par le fait que 'onduleur est piloté en pleine onde (180° ou 120°), il n'a plus qu'une fonction
"d'aiguilleut” de courant, il n'a plus la fonction de modulation, comme il a dans le cas du pilotage d'un onduleur par MLI classique.
Cette fonction de modulation doit étre assurée par un convertisseut DC/DC placé en amont de 'onduleur. Il aura alots la fonction
de modulateur en adaptant la tension en entrée du DC/AC. Quant a ce dernier, il mettra 'onde en forme comme le montre la
figure ci-dessous.
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Figure 1-27 - Architecture d'alimentation permettant de réaliser une commande de type Pulse Amplitude Modulation (PAM)

L'ajout d'un convertisseur supplémentaire permet de dissociet les fonctions de mise en forme (DC/AC) et de modulation, et ainsi
mieux les optimiser. En effet, la fréquence de découpage du hacheur peut étre choisie indépendamment de la vitesse maximale de
la machine, ce qui n'est pas le cas lorsque 'onduleur est seul.

La nature du hacheur est a définir, qu'il soit abaisseur ou élévateur, il apporte un gain certain. Avec un hacheur abaisseur, il réduit
les contraintes sut 'onduleur alors qu'un hacheur élévateur permet d'élever la tension aux bornes de la machine ce qui peut donc
soit éviter le défluxage, soit permettre de choisir un nombre de spires élevé, d'augmenter l'inductance cyclique de la machine et
avoir un meilleur filtrage a basse vitesse.

Conwvertisseur DC/DC élévateur et/ou convertisseur DC/DC abaisseur ?

La PAM avec hacheur abaisseur présente l'avantage par rapport aux autres structures (onduleur classique branché directement
sur le bus DC source) de bénéficier d'une réduction des contraintes en tension sur les interrupteurs de l'onduleur en plus d'avoir
un nombre limité de commutations par période électrique (2 commutations par période du signal d’alimentation par interrupteur),
ce qui permet d'avoir une efficacité optimale de I'onduleur. Cependant dans la majeure partie des nouveaux aéronefs, comme il a
été vu, la génération d'énergie électrique se fait via un VSG, ce qui implique que le niveau de tension DC varie entre 230V et 335V
pour une tension nominale de 270V [57]. Cette variation de tension disponible sur le bus DC impacte fortement le
dimensionnement de l'actionneur électromécanique car les courants de phase doivent étre controlables sut toute la plage de
fonctionnement avec la tension minimale disponible dans le cas d'un hacheur abaisseur. Cela implique alors de diminuer le nombre
de spires des bobines statoriques, de sortes a limiter le coefficient de couplage rotor-stator pour éviter que la fém prenne une
valeur trop grande a tres haute vitesse, ce qui rendrait les courants de phases incontrolables. Or une faible valeur du coefficient de
couple (ou de couplage rotor-stator) nécessite des courants de phase importants pour créer le couple moteur, ce qui va contraindre
de dimensionner I'électronique de puissance de l'alimentation en conséquence. Elle sera alors volumineuse et trés massique.

L'utilisation d'un hacheur élévateur de type Boost (Figure 1-21) ou bien Quasi Z-source DC/DC (Figure 1-24), permet d'élever la
tension en entrée d'onduleur donc autorise d'augmenter le nombre de spites de la machine et ainsi de réduire les courants de
phases transitant dans l'onduleur le rendant plus compact par rapport au cas ou 'onduleur serait directement branché sur le bus
DC. L'autre avantage d'utiliser un hacheur élévateur est que si la tension est survoltée juste au-dessus de la valeur maximale que
peut prendre la tension de bus, par exemple 350V pour un bus 270V nominal, alors I'actionneur ne percoit plus les variations de
tension du bus DC. Survolter la tension de bus de maniere a avoir une valeur légerement supérieure a la valeur maximale de bus

DC permet de fixer la tension sans avoir un ratio d'élévation important sur le convertisseur DC/DC, dans le cas de l'exemple, le
Vona _ 350V

Vacimi 230V
hacheur [58], [59]. De plus, le pilotage pleine onde de l'onduleur permet de profiter pleinement de la tension de bus car le
fondamental qu'il est possible d'appliquer a la machine est de 2V;./m = 0,63 V. contrairement 2 une MLI vectorielle ou le

fondamental maximal est seulement de Ve /vV3 = 0,577 Ve [60].

pire cas est ~ 1,5 . Le ratio d'élévation n'excéde pas 2, ce qui permet de garder un rendement acceptable pour le
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Ainsi en augmentant la tension de bus de seulement 1,5 fois, la tension maximale aux bornes de la machine pour la tension de bus
nominale passe de 133V (dans le cas ou 'onduleur est seul et piloté en MLI naturelle) 4 environ 223V avec un hacheur élévateur
et une commande PAM soit presque 1,7 fois supérieure.

1.4.2.4  Contréle et stabilité d’une architecture d'alimentation intégrant un convertisseur DC/DC en cascade avec un
onduleur de tension

La mise en cascade de deux convertisseurs pose un certain nombre de problémes rendant la synthése de leurs contréles plus
complexe.

Le premier probleme posé par cette mise en cascade réside dans la possible interaction des commandes des deux convertisseurs
notamment lorsque les dispositifs utilisés fonctionnent a puissance quasi constante. Cela peut conduire a des problemes d'instabilité
méme si pris séparément les deux convertisseurs sont stables dans le cadre de fonctionnement respectif [1,2] [3,4][61]—[65].

Le second probléme est lié au fait que I'ajout d'un convertisseur DC/DC entre le filtre d'entrée et I'onduleur augmente l'ordre du
systeme, ce qui peut conduire a une réduction de la dynamique des variables contrélées ou a une augmentation du risque
d'instabilité de la chaine de conversion. Ce probléme est accentué lorsque I'on applique une stratégie de commande de type PAM
pour réduire les pertes de l'onduleur en ajustant sa tension d'entrée en fonction de la vitesse de la MSAP a l'aide du convertisseur
DC/DC. Dans ce cas, si 'on utilise des régulateurs linéaires pout controler les variables d'état du systéme, il est nécessaire d’utiliser,
comme nous le verrons plus loin, jusqu'a 4 boucles de régulation en cascade dans le cas d'une commande en vitesse de la machine,
ce qui rend relativement complexe le réglage des dynamiques des différentes boucles imbriquées qui doit prendre également en
compte le retard a I'échantillonnage des différentes boucles de régulation. Pour atténuer le probléeme de la diminution des
dynamiques de réponse des variables d’état des systémes d'ordre élevé, une solution consiste a appliquer des stratégies de
commande non-linéaire dont nous devons évaluer les avantages et inconvénients.

Dans la suite de cette section, en premier lieu nous présentons les méthodes d'analyse de la stabilité des convertisseurs en cascade
en se basant sur les références bibliographiques et nous retenons celle qui sera appliquée pour étudier la stabilité des systemes
d'alimentation de MSAP haute vitesse étudiés. Nous analysons ensuite différentes stratégies de commande non-linéaires et nous
retenons celles qui en fonction des systemes considérés dans ce manuscrit permettent de controler leurs variables avec des
dynamiques relativement plus rapide.

1.4.2.4.1 Méthodes d'analyse de la stabilité des convertisseurs en cascade

Nous mettons d'abord en évidence le probleme de stabilité posé par la mise en cascade de deux convertisseurs en s'appuyant sur
l'exemple de la mise en cascade de deux hacheurs élévateurs (Figure 1-28), traité dans [67]. Ces deux hacheurs élévateurs sont
controlés en courant et fonctionnent en mode de conduction continue, d'une puissance de 1kW chacun, sous des tensions d'entrée
respectives de 50V (hacheur 1) et 100V (hacheur 2) pour des tensions de sortie asservies respectivement a 100V et a 200V. La
fréquence de découpage est de 20kHz. Les pulsations des boucles de régulation ainsi que les marges de gain et de phase sont
consignées dans le Tableau 1-2. Les marges de robustesse usuelles (marge de gain supérieure a 5dB et marge de phase supérieure
a 45°) sont respectées. La Figure 1-29 montre que chaque hacheur alimenté par une source de tension idéale et fournissant une
puissance de 1kW sur charge résistive est stable.

La mise en cascade de ces deux convertisseuts provoque l'apparition d'un cycle limite qui se traduit par des ondulations de tension
et de courant dans le systéme comme le montrent les résultats de simulation de la Figure 1-30.
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Figure 1-28 mise en cascade de deux convertisseurs DC/DC élévateurs
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Pulsation de coupure des .
¢ coup Marges de phase Marges de gain
asservissements
Courant: 2.10° rad/ s
Hacheur n°1 46° ©
Tension: 848 rad/ s
Courant: 2.10° rad/ s
Hacheur n°2 78° 61dB
Tension: 848 rad/ s
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2 — : : : —
I 12
21+ Irefl | 12
11 “ Iref2 ‘l
T
0
A < 1o} JUENEREL
18 1 ol |
18 ! ! ! . . ! ! ! ! 1 1 1 1 1 1 1 1 1
D03 D031 D032 0033 0034 “535 D035 D037 0038 0035 004 Bor 0om aom2 0073 0074 007 0076 0077 0076 00 008
g
120 — : : : —
— 20 —— —— —
M0 sl e 20+ W2
> 100 > 200
90 E 180 -
¥z o031 003 00 0031 D0% 003 0037 00% 003 004 "W oor 007z 0073 oora ovE 0076 D7 DO7E 0079 008
5 5

@)

(b)

Figure 1-29 Courants circulant a travers 'inductance et tensions aux bornes de la capacité des hacheurs n°1 et 2 en régime
permanent lorsqu’ils sont alimentés par une source de tension parfaite (L1=1mH, C1=470uF,:L1=rL.2=0, L2=1mH, C2=470pF)

[67]

(a): hacheur n°1 alimenté par une source de tension idéale de 50V et régulé a 100V
(b): hacheur n°2 alimenté par une source de tension idéale de 100V et régulé a 200V
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Figure 1-30 Formes d’onde obtenues aprés une mise en cascade des hacheurs n°1 et 2 en régime permanent, le hacheur n°1 étant
alimenté par une source de tension parfaite de 50V, (L1=1mH, C1=470pF,rL1=rL2=0, L2=1mH, C2=470pF) [67]
(a): Tensions a la sortie des hacheurs n°1 et 2 et leur référence
(b): Courants dans les inductances des hacheurs 1 et 2 et leur référence

Afin d'étudier la stabilité de ces systémes, il est nécessaire de définir un critére simple basé sur la détermination des impédances de
sortie et d'entrée des convertisseurs en cascade. Les méthodes destinées a cette étude sont basées sur une approche "petit signal”
introduite par Middlebrook [62], [65], [68], [69].
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Dans l'approche par spectroscopie d'impédance, chaque sous-systéme électrique est supposé stable lorsqu'il évolue seul. En
adoptant une notation quadripole (Figure 1-31) pour les deux dispositifs en cascade, les vatiations des différentes grandeurs
d'entrée et de sortie de chaque quadripdle, apres linéarisation et application de la transformée de Laplace peuvent étre exprimées
par :

[1701(5) _ [ Tu®)  Zo(s) [ﬁe (s)

ie(s) B 1/Ze1(s) - cl(s) -t (S) (1.13)
ot [7702(5) _ Toa(s)  Zsa(s) ] [ﬁiz(s)
T(S) 1/Zin(s) _TCZ(S) _is (S)
Avec :
Zin(5), limpédance d'entrée du dispositif _ P (s)
de ch Zin(9) =705
€ charge is(s)=0
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o -

source .(s) Ba()=0

Ty1(s) et T2 (), les fonctions de transfert T,.(s) = 17~01(S) et T,y(s) = 1:702(3)
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Figure 1-31 Mise en cascade de deux sous-syst¢mes modélisés par leurs matrices de transfert

Chaque sous-systeme étant supposé individuellement stable, les 4 fonctions de transfert en courant et en tension (Teq, Tep, Tyq et
T,,) ont toutes des poles a parties réelles négatives [65], [70]. La fonction de transfert liant la variation de tension de sortie en
fonction de celle d'entrée devient (voir Figure 1-32) :

Q) _ Ty1 (). Ty (s)
Te(s) 1+ Zp(s)
Zo(s)

Zin(s)

Ainsi, la mise en cascade de deux convertisseurs est stable si les zéros de 1+ Z,,,(S) sont tous a partie réelle négative. Cette
condition est suffisante pour assurer que le quadripdle issu de la mise en cascade de deux quadripdles supposés stables est
effectivement stable. Pour vérifier la satisfaction de cette condition, plusieurs méthodes sont proposées dans la littérature comme
celle de Middlebrook, celle de Marge de Gain - Marge de Phase (MGMP) ou bien encore celle d'ESAC (Energy Systems Analysis
Consortium) [68], [69].

Afin d'avoir un critére moins conservateur que celui de Middlebrook, il est proposé d'utiliser ici le critere de MGMP [65], [70].

Pour considérer qu'un systéme est stable, il faut que |Z,, jw)| < 1/MGpinimaie Selon Middlebrook alors que selon le critére de
MGMP le systeme est stable si :

(1.14)

Avec: Zp(s) =
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|Zm(jw)| < 1/MGminimale (1'15)
ou:
|Zm (]w)l > 1/MGminimaie avec MP > MPyinimate

La méthode de MGMP permet de définir des conditions sur l'impédance d'entrée du sous-systéme charge (ensemble onduleur
machine et sa commande) tout en autorisant des dépassements a l'interface. En effet, en fixant une marge de gain de 6dB et une
marge de phase de +/- 60°, il est possible de définir une zone interdite comme sur la Figure 1-32. Dans le cas ou I'impédance de
sortie du dispositif de source Zy(S) est connue, la définition de la région interdite peut étre exprimée par deux conditions sur
'impédance d'entrée du sous-systéme charge :

|Zin(Nag — 126 (S)lap > MGyp (1.16)
—180°+ MP < £Z,(s) — £Z;,(s) < 180° — MP 1.17)

4

b Axe Im
Cercle

Ve unitaire

Reégion
mterdite

Figure 1-32 Région interdite selon la méthode MGMP [66]

/

Trajectoirede 7, (s)

De 13, il est possible de définir une bande de phase inacceptable (Figure 1-33), dans laquelle la courbe de phase de Z;;,(s) ne doit
pas pénétrer lorsque son module est inférieur a celui de Z,(s) afin de préserver la marge de phase désirée. C'est ce critere de
MGMP qui sera appliqué pour étudier la stabilité de la mise en cascade de sous-systemes dans ce manuscrit.
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Trajectoirede Z, ()

Figure 1-33 Bande inacceptable [66]

1.4.2.42 Stratégies de controle des variables d'un actionneur haute-vitesse — évaluation des stratégies de
controle non-linéaire

Comme nous l'avons mentionné, quel que soit la nature du convertisseur DC/DC, I'ajout d’un convertisseur DC/DC, entre le
filtre d'entrée et 'onduleur, augmente l'ordre du systéme, ce qui peut conduire 2 une réduction de la dynamique des variables
contrdlées ou 4 une augmentation du risque d'instabilité de la chaine de conversion. De plus, I'ajout d'un convertisseur DC/DC
avec une stratégie de commande de type PAM géneére également d'autres contraintes lorsqu'on utilise des régulateurs linéaires en
cascade pour controler les variables d'état du systéme. En effet dans ce cas, pour assurer la causalité de I'architecture de commande
du systéme, la référence de tension de sortie du convertisseur DC/DC (tension d'entrée de 'onduleur) est déduite de la valeur des
tensions de commande de l'onduleur qui sont la sortie des régulateurs de courant de la machine. Si nous considérons la chaine de
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conversion de la Figure 1-34, il y a donc jusqu'a 4 boucles de régulation en cascade dans le cas d'une commande en vitesse de la
machine par des régulateurs linéaires (voir Figure 1-35), ce qui rend relativement complexe le réglage des dynamiques des
différentes boucles imbriquées.

Conjointement a cela, il faut prendre en compte le retard da a 'échantillonnage des boucles de régulation qui nécessite de limiter
leurs dynamiques afin d'assurer la stabilité du systéme. Par ailleurs, le retard d'échantillonnage introduit aussi une erreur sur la
mesure de la position mécanique et une erreur sur la mesute des courants qui créent un décalage entre l'instant de mesure (qui est
utilisé pour le calcul des boucles de régulation) et l'instant d'application de la commande au systéme qui se fait usuellement a la
pétriode d'échantillonnage suivante.

Bus DC

MSAP

O charge mécanigne

Vond

Contréle machine Position élec. —l

| G,
g L
d
Conrgl i Transformations mathématiques |y Gy
. + MLI ! Cs
ref. O g < |
A A\ | Y ot T Ce
T[T Tttt ] T T T T T T T et T T T T T vef. ~ T T T T TTT
i courant
| Calcul tension )
Vond* PI tension PI courant
d
Contréle convertisseur i1
DC/DC V.
Cm
Idm
Igm
Qn

Figure 1-35 - Schéma de contrdle classique d'un convertisseut DC/DC en cascade avec un onduleur de tension

Pour pallier les problémes cités avant, il est possible d'appliquer différents types de corrections. Tout d'abord, le retard
d'échantillonnage sera compensé par des méthodes classiques d'estimation de la valeur de la position mécanique et des courants
au moment de l'application de la commande en se basant sur les mesures aux instants d'échantillonnages précédents.

Pour ce qui est du probléme du réglage de la dynamique des boucles de régulation, il est proposé d'évaluer l'intérét d’utilisation
des stratégies de commande non linéaire comme par exemple la commande se basant sut la propriété de platitude d'un systéme
ou encore la commande exploitant le caractere passif du systéme. Ces stratégies de commande ont l'avantage de réaliser le controle
du systéme a I'aide d'une seule boucle, il n'y a plus de boucles imbriquées comme pour le cas de commandes linéaires. Cela a le
bénéfice non négligeable de permettre d'augmenter la dynamique du systéme tout en assurant sa stabilité globale.

Parmi les applications nécessitant des commandes performantes, il est possible de donner en exemple, les actionneurs haute
fréquence, la mise en cascade des convertisseurs le filtrage actif ou encore la compensation d'énetgie. Ici, c'est le cas du pilotage
d'une machine haute fréquence avec la potentielle mise en cascade de convertisseurs qui sera traité. Le but recherché est une
dynamique de poursuite de référence performante et la stabilité du systeme d'ordre élevé.

Les problemes dans la commande surviennent lorsque la rapidité de réponse est un critére prépondérant, ce qui demande de
rechercher des lois de commande plus rapides. C'est pourquoi, les lois de commande standards, basées sur utilisation des
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régulateurs linéaires, ne permettent d'assurer la stabilité qu'en adoptant un comportement consetvatif, en choisissant un compromis
entre rapidité et robustesse. Les causes résident dans les incertitudes de modélisation et les erreurs paramétriques du fait de la
traduction du caractére non linéaire du convertisseur. Ces problématiques peuvent certes ¢tre traitées par une commande linéaire
mais cela va demander d'utiliser des dispositifs d'asservissement faisant appel a des correcteurs complexes d'ordre élevé.

De ce constat, il ressort un intérét a rechercher des solutions basées sur 'emploi des stratégies de commande non linéaire. De plus,
pat I'évolution de I'électronique de commande, la mise en ceuvte de ce type de commande se révele relativement aisée. La suite du
paragraphe va se poursuivre par une présentation non exhaustive et ’analyse de quelques stratégies de commande non linéaire
pouvant étre mise en ceuvre dans le cas de figure de ces travaux.

1.4.2.4.2.1  Commande linéarisante

La commande linéarisante ou linéarisation entrée/sortie d'un systéme d'ordre n consiste a transformer le systéme originel en un
intégrateur d'ordre r, ou r est l'ordre de la dérivée de la sortie qui fait apparaitre les variables de commande [71]. Le systéme se
décompose alors en un intégrateur d'ordre r et en une dynamique dite des zéros, d'ordre n-r. Cependant, cette technique génére
les deux points négatifs suivant:

e l'existence de cette commande est soumise a certaines conditions, ce qui ne permet pas d'assurer la faisabilité.

e  La stabilité de la dynamique des zéros n'est pas toujours assurée.

Le développement formel a été mené par Isidori [72] et plusieurs applications en électronique se trouvent dans la littérature comme
[73], [74] ou [75]. Les incertitudes sur l'existence et la stabilité de cette commande ne permettent pas de la considérer comme
candidate dans nos travaux.

1.4.24.2.2  _Approche de commande a structure variable

Cette théorie vient de I'école de mathématique Soviétique, elle date des années 70. Le premier a publier sur le sujet est [73], [75]
en prenant comme base, les travaux de Fillipov [76] sur les systemes d'équations différentielles a entrée discontinue. C'est Utkin
qui a largement contribué 2 la diffusion de la commande par mode glissant telle qu'elle est actuellement en introduisant la notion
de commande équivalente. Cette commande équivalente permet de définir le comportement du systeme une fois la consigne
(sutface glissante) atteinte. L.a condition d'existence et d'unicité de cette commande est qu'elle soit comprise entre les valeurs
extrémes de la commande instantanée. Cette commande par mode glissant se préte donc bien aux convertisseurs de par leur
structure variable du fait de la présence d'interrupteurs.

Ce controle robuste suppose une fréquence de découpage élevée, elle s'apparente a une commande par hystérésis. Ce qui crée un
inconvénient majeur car le spectre des tensions est non confiné. Il existe cependant des moyens de fixer cette fréquence mais cela
I'éloigne de la commande glissante idéale. De méme que pour la commande linéarisante, la commande par approche variable ne
sera pas considérée dans ce manuscrit pour la principale raison de non confinement du spectre qui pourrait apporter des problemes
d'interaction dans les commandes ou bien des fréquences élevées pourraient venir exciter des modes résonnants du systeme
complet qui est d'ordre élevé.

1.4.24.2.3  Commande basée sur la passivité

Le principe de la commande passive est basé sur l'idée de la formation d'énergie des systémes, qui a été inspirée des travaux de
Takegaki et Arimoto [77] dans la commande de manipulateur de robot.

La commande basée sur la passivité (CBP) est une commande non linéaire, développée dans les travaux d'Ortega [78]—[81]. C'est
une méthode de conception qui, a partir des propriétés de passivité du systéme, propose un controleur qui transforme le systeme
en un autre systéme passif ayant une fonction d'énergie différente (faconnée). Afin de stabiliser un point d'équilibre, on choisit une
énergie positive définie pour qu'elle agisse comme une fonction de Lyapunov. Dans une deuxiéme étape, on peut ajouter un
amortissement au systéme pour atteindre la stabilité asymptotique. Cette procédure est connue sous le nom de "faconnement de
I'énergie” ("energy shaping") et "d'injection d'amortissement” ("damping injection"). La CBP integre I'étape de modélisation dans
la synthese de la loi de commande.

Avant d'arriver a la définition mathématique de la passivité, il est nécessaire de définir les concepts de fonction de stockage et de fonction
de dissipation.

Définition d'une fonction de stockage [82]:

Une fonction H(x): X — RYest dite de stockage si lintégrale suivante est satisfaite (Nt > to):

1 t
H(x(@®) — H(x(to)) < 3 f (allull® = BllylI*)dz

avec H(0) = 0, u € L,[ty, t] et x(ty) comme condition initiale avec t fixe

on 7 (a||ull?> — Blvll 2Y est le taux d "approvisionnement du systéme définit par n, y comme entrée et sortie et a, § parametres du systéme.
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Définition d'un systéme dissipatif [82]:

Un systéme est dit dissipatif, avec un tanx d'approvisionnement > (allull? = BllyNl?), s'il existe une fonction de stockage.

Nous pouvons maintenant énoncer la définition de base et générale de la passivité.

Définition de la passivité [82]:

Un systeme % = f(x,u), y = h(x,u), on x € X erw,y € R™, est dit passif s'il existe nne fonction de stockage S:X = R avec S(x) =
0,x € X, satisfaisant l'inégalité de dissipation

d o
= S(x(®) < u"®y ()

Dans l'inégalité précédente, il est possible d'interpréter physiquement le terme de droite u” (£)y(t), comme la puissance fournie
au systéme et S(x) comme 'énergie stockée par le systéme lorsqu'il est dans I'état x. Ainsi, un systéme passif ne peut pas stocker
plus d'énergie que celle qui lui est fournie.

La notion de passivité est intimement liée a la notion de stabilité et notamment stabilité an sens de Lyapunov. Ainsi, ce résultat sur la
passivité nous permet de montrer la stabilité au sens de Lyapunov d'un systeme passif. Mais pour cela, il est nécessaire d'introduire
quelques prérequis sur la définition d'une fonction de Lyapunov et la stabilité.

Définition d'une fonction de Lyapunov :

Soit U un voisinage onvert de X et V:U — R une fonction lisse. Pour nne trajectoire t — x(t) on note

V() = Z—Z(x(t))Tf(x(t))
On dit que V" est une fonction de Lyapunoy si
HV(x™) =0eV(x) >0 pourx € U{x"}
(@) V < 0 dans U{x"}
De plus, si V< 0 dans U{x*}, on dit que V est une Lyapunov stricte

Définition de la stabilité au sens de Lyapunov :

On dit que x* est un état d'équilibre si f(x*) = 0. On dit qu'un état d'équilibre est stable au sens de Lyapunov si
Ve>03an>0,|xg—x|<n = |x(t,xg) — x| <eVvVt>0

S'il existe une fonction de Lyapunov, alors I'état d'équilibre est stable. Et si la fonction de Lyapunov est stricte, alors 1'équilibre est

asymptotiquement stable.

En reprenant a partir de 'inégalité de dissipation, en effet, si $ a un minimum strict pour 'état du systéme x *alors il vient que pout

u = 0, I'état x"est un état d'équilibre naturel X = f(x, 0) avec S(x) fonction de Lyapunov; ce qui implique la stabilité de l'état

d'équilibre x*.

La passivité est une propriété directe pour les systemes Hamiltonien a ports (port-Hamiltonian) compte tenu de leur balance

énergétique. Pour vérifier cette propriété, nous donnons la définition d'un systéme Hamiltonien.

Définition d'un systéme hamiltonien :

Un systeme hamiltonien (SH) est défini par un quadruplet (], R, H, g) et les équations

0H
£ = =R @ +g(u

_ @) oH
y = 9" = (%)
0 J(x) + J()T = 0 se nomme matrice de structure, R(x) = R(x)T = 0 est la matrice de dissipation, H: R™ — R la fonction hamiltonienne

et g(x) € R™™ g matrice d'entrée.

Si nous tentons d'exprimer 'inégalité de dissipation 2 partir de la définition d'une fonction Hamiltonienne, il vient :
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dH oTH . 0TH 0H
EZ W.X = W[(}—R)a+g(x)u)
0TH 0H 0"™H 0H d"H
= ox Jox "o Raxtax 90)-w) (19
0"TH 0H -
= “ox Rax Ty
Comme R est semi définie positive alors il vient l'inégalité ci-dessous:
dH T
P yu (1.19)

En prenant en compte le fait que H est supérieure ou égale a zéro, il s'agit de l'inégalité de dissipation avec H comme fonction de
stockage.

1l est alors possible de conclure qu'un systéme hamiltonien a port est passif et la fonction hamiltionienne H est la fonction
de stockage du systéme! [82].

La commande basée sur le contrdle de la convergence de I'énergie de l'erreur vers zéro est robuste, notamment pour des systemes
mécanique [77], [81]. Cette technique sera développée dans ce manuscrit car elle est applicable aux systémes d'électronique de
puissance et permet d'augmenter la dynamique de régulation du systéme tout en réduisant le nombre de boucles d'asservissement.

1.4.24.24  Commande basée sur la platitude

La propriété de platitude d'un systéme est un concept relativement récent cat elle a été proposée en 1992 par M. Fliess, J. Lévine,
P. Martin et P. Rouchon [83], [84]. Cette technique permettant de paramétrer de fagon simple, le comportement dynamique d'un
systéme se base sur l'utilisation de vatiables fondamentales du systéme; ses sorties plates. Cette commande possede de nombreux
avantages, tout d'abord, cela permet de mettre le contréle au centre d'un processus de trajectoire que le systeme doit exécuter. En
d'autres termes, cela permet que le mouvement demandé au systeme soit réalisable par le systéme en question. Ceci est important
du point de vue de la stabilité des systemes car il est possible d'extraire la dynamique maximale du systéme assurant la stabilité.
Clest ainsi que la premiere étape, dans I'élaboration de la commande, est la planification de trajectoires désirées adéquates tenant
compte du modéle.

Cette commande utilise un bouclage sur les bases de la rétroaction, a savoir corriger les erreurs de modélisation pour assurer la
trajectoire. De plus, il sera montré plus loin qu'en utilisant un modéle non linéaire du systeme, ce bouclage élaboré dans I'optique
d'une poursuite asymptotique de la trajectoire a réaliser, est con¢u d'un point de vue linéaire. Ainsi, le modéle non linéaire peut
étre utilisé directement sans faire appel a des outils complexes d'étude des systémes non linéaires [83], [84].

Avant de se lancer dans un controle par platitude d’un systeme donné, une analyse mathématique préalable est nécessaire pour
prouver que ce systeme est dit "plat". Au sens mathématique, la définition de la platitude différentielle est la suivante.

Un systeme d'état X et de commande U défini par :
x=f(,u) x € R",u € R™
est dit plat 5'il existe une fonction y € R™, appelée sortie plate, de la forme :
y=h,(x,ut, .., u?)
telle que

x = hx(y,y,...,y(r))
u = h(y,y..,y7)

o les fonctions i R™X (R™)a*1 > R™ | h: (R™)™1 > R™ et hy: (R™)"™% — R™ sont réguliéres. Elles sont ainsi dévivables et lenrs

dérivées successives sont continues

Aptes avoir prouvé qu’un systéme est plat, il serait possible d'imaginer une commande par platitude en boucle ouverte si le modéle
du systeme et ses parameétres sont parfaitement connus. L'intérét de cette approche de commande réside alors dans la possibilité
de la planification des trajectoires pour ces sorties plates car il est possible de définir précisément comment le systeme va passer
d'un état A a un état B et ainsi connaitre a chaque instant les variables d'état et les variables de commande. Avec cette approche
de commande, on doit choisir les trajectoires des variables de sortie de sorte que les variables de commande soient physiquement
réalisables et puissent étre pratiquement imposées au systeme. Ainsi, aucune variable d’état ne prendra de valeur non autorisée afin
que les différentes contraintes soient respectées méme en régime transitoire. Etant donné qu’en pratique, il y a des incertitudes sur

U Rg: un systeme Haniltonien a port est passif mais la réciproque n'est pas nécessairement vrai.
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le modele et sur ses parameétres, le controle en boucle ouverte du systéme peut conduire au fait que certaines variables dévient plus
b } q

ou moins de leurs trajectoires planifiées. Pour résoudre ce probleme, il est possible de controler les variables de sortie du systéme

plat en boucle fermée sans que toutes les variables d’état ne soient controlées en boucle fermée. On peut ainsi réduire le nombre

de boucles imbriquées comparé au nombre de boucles imbriquées utilisées avec les stratégies de commande classique, ce qui

permet d’accroitre les dynamiques de réponse des différentes variables et de simplifier la réalisation pratique de la commande.

A titre d’exemple, dans ce qui suit nous montrons que la MSAP peut étre considérée comme un systéme plat et que 'on peut
controler ses variables de sortie par une commande plate. En s’appuyant sur le modele électromécanique de la MSAP (les équations

(1.4) a (1.11)), nous choisissons pour les éventuelles sorties plates la composante directe du flux (Wy) et la vitesse ({2) comme
lindique ’équation (1.20) [85]—[87]:

Yo = Ya= Lglg+Y¥
(1.20)

Ya = Q

Afin de montrer que le systéme est plat, il est possible d’exprimer les variables d’état de la machine (ig et i; qui sont les
composantes directe et en quadrature du courant) en fonction des sorties plates et de leurs dérivées (1.21).
. Ya ¢f
= —_—— h;
| la L, Lg iaVa)
1 (1.21)
iy = UmYa =Ten = fya) = hi,(¥a,Ya.ya)
k p (ll’f + (Ld - Lq)hid(yd))

En s’appuyant sur les équations (1.4) a (1.11) ainsi que les équations (1.20) et (1.21), il est possible aussi d’exprimer les variables de
commande (V; et V; qui sont les composantes directe et en quadrature de la tension) en fonction des sorties plates (1.22) :

Vg = Ya + Rshi,(ya) — pyalqhi,(¥a, va ,Ya)
(1.22)

dh;
= Ly d—tq(}’d;)fn '¥a) + Rs hiy(Va, Yo, ¥a) + pYa(Lahi,va) + V)

Les variables de commande (Vy et ) et les variables d*état (iy et i) s’expriment bien en fonction des sorties plates. Conformément
a la définition mathématique, la MSAP peut étre considérée comme un systéme plat. On peut alors appliquer une commande plate
pour controler les variables de sortie (yg = Wy et Yo = £1). Ainsi, la commande par platitude différentielle qui est une commande
non linéaire comporte une architecture de contréle différente (Figure 1-36) de ce qui est mis en place habituellement permettant
de s'affranchir de la boucle de régulation de ig. En effet dans ce cas, Iexistence de la boucle de vitesse (Yo = (1) permet la poursuite
de la trajectoire de i, (hiq (Va,Ya »¥Ya)) en compensant les éventuelles erreurs de modélisation. L'autre avantage lié a la suppression
de la boucle de contréle de i, est la réduction du nombre d'opérations élémentaires dans l'algorithme de commande plate par
rapport a l'algorithme de controle d'une commande classique.

it /_— ) ﬂref_‘ boucle ouverte

ref] Z Vd
ydinf Yd - L Calcul des
— ®_> Regulateurs | ., variables
+ de

commande Vq

Q Q Terh —
Calcul des V.
1a Transformations g solrtzes U
ib—— de Concordia L Rt g 3
0 & Park boucle fermée

Figure 1-36 Architecture de contréle par platitude différentielle de la MSAP
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La question qui peut se poset est de savoir si la propriété de platitude reste valable dans le cas d'une MSAP saturable car dans ce
cas, les variables Lq, Lq et {r sont des fonctions de iy etde iq. Cette question est tout 2 fait fondée dans le cas d'une machine haute
vitesse qui sera compacte, donc qui va saturer plus facilement. Il sera montré dans ce manusctrit que la propriété de platitude
reste valable avec une MSAP saturable.

La commande basée sur la propriété de platitude des systemes peut aussi s'appliquer 4 un convertisseur DC/DC Boost comme
nous le montrerons dans le chapitre I11.

La commande par platitude sera retenue dans les travaux de recherches présentés ici pour son potentiel en termes de systeme
saturable et sa large plage de validité mais aussi de par sa possibilité de réduire la quantité de calculs de I'algorithme de commande
facilitant son intégration sur cible FPGA ou DSP comme il sera montré dans le chapitre III.

1.4.24.2.5  Conclusion sur les stratégies de commande non-linéaire

Les commandes présentées ci-dessus ne constituent pas une liste exhaustive des controles non linéaires existants. De plus, il existe
un certain nombre de combinaisons de ces controles comme dans [88], [89] ou il est établi une commande glissante avec une
sutface basée sur une fonction de Lyapunov. Ou encore Sira-Ramirez [75] qui propose une surface générée a l'aide d'une
linéarisation entrée/sortie.

Pour ce manuscrit, les commandes non linéaires retenues sont la commande par passivité et par platitude car elles présentent des
intéréts certains pour l'application visée et la recherche d'une dynamique importante tout en assurant la stabilité du systéme.

1.5 Analyse des applications visées et choix des architectures d’alimentation adaptées

Comme il a été indiqué dans l'introduction de ce chapitre, ces travaux se sont déroulés dans le cadre d'une collaboration CIFRE
avec la société SAFRAN ELECTRICAL & POWER, il a donc été choisi deux applications aéronautiques en adéquation avec le
ceeur de métier de l'industriel et propices a la montée en vitesse mécanique. Ces deux applications sont la ventilation qui est
maitrisée par la division SAFRAN VENTILATION SYSTEMS de la société SAFRAN ELECTRICAL & POWER et la micro
hybridation des hélicopteres supportée par SAFRAN HELICOPTER ENGINES. Ces deux applications sont présentées et
analysées de maniére a en extraire les points importants pour notre cadre d'étude.

1.5.1  Application de démarrage électrique de turbomachines pour la micro-hybridation des hélicoptéres

Le terme d'avion plus électrique ne s'applique pas seulement aux avions, il serait sans doute plus juste d'employer l'expression
«aéronef plus électrique ». En effet, au niveau des hélicopteres, une révolution autour de I'énergie électrique s'opere également. Le
démarrage des turbomachines de maniere électrique n'est pas la plus grande nouveauté, il s'agit plutot de I'hybridation avec la
possibilité de mettre en veille une turbine lors de la phase de croisiere avec une assistance ¢électrique a I'image du "Stop & Start”
dans l'automobile. De plus, dans le but de minimiser I'impact de ce moteur électrique de forte puissance, sa vitesse de rotation
mécanique est relativement rapide.

1.5.1.1  Description et fonctionnement du starter

La fonction premiére d'un starter est d'entrainer la turbine lors de son démarrage et de I'accompagner dans sa montée en vitesse
avant que cette derniere puisse fonctionner par ses propres moyens de combustion. Ici le cas de figure considéré est un starter de
turbomachines ayant une fonctionnalité supplémentaire en plus de celle de démarrage. En effet, la machine électrique est utilisée
pour entrainer la turbine a basse vitesse lorsque celle-ci est en mode veille.

Les hélicopteres destinés a transporter des charges lourdes possédent deux moteurs. Ce type d'appateil nécessite l'utilisation de ses
deux moteurs a pleine puissance pour le décollage et arracher sa masse du sol. Or lors de sa croisiére (cruise), un fonctionnement
classique consiste a utiliser ses deux moteurs mais 2 une puissance réduite. Ce mode n'est pas optimal d'un point de vue de
consommation d'énergie, c'est pourquoi, il est proposé un mode "efficient cruise mode" qui n'utilise qu'un seul moteur pour la
propulsion, le second est en mode vieille entrainé par le moteur électrique a faible vitesse. Les deux turbines peuvent étre réutilisées
a pleine puissance pour une manceuvre de trajectoire ou bien l'atterrissage (Figure 1-37).
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Figure 1-37 Concept de I'hybridation pour les hélicopteres - [90]

Le moteur électrique haute vitesse aidant a la réalisation de cette hybridation a donc un fonctionnement a haute-vitesse lors du
démarrage ou redémarrage de turbine qui est temporaire et une phase de mode vieille a basse vitesse et puissance réduite qui va
durer la majeute partie du vol de I'hélicoptere comme le montre la Figure 1-38.

1.5.1.2  Profil de mission et caractéristique couple/vitesse

La description de la mission de vol d'un hélicoptere hybride avec la mise en veille d'une des deux turbomachines se traduit au
niveau de la machine électrique haute-vitesse par le profil de couple-vitesse et le cycle de mission de la Figure 1-38. Figure 1-38

I, couple moteur
-« Vitesse maximale i
Couple

maximal

Q, vitesse mécanique
Iso-puissance a
4— puissance maximale

basse vitesse faible d
— t, temps 0, vitesse mécanique
——
Majorité du cycle de Montée en . basse vitesse
fonctionnement & basse vitesse vitesse, arrét
jusqu’a vitesse
maximale

Figure 1-38 Profil de couple/vitesse (a droite) et cycle de mission (2 gauche) pour I'application starter

L'étude de ce cycle de mission permet de distinguer deux phases de fonctionnement trés différentes en tous points. En effet, il est
possible d'identifier une phase haute-vitesse de durée trés réduite, c'est-a-dire quelques dizaines de secondes et une phase a faible
vitesse (environ 10% de la vitesse maximale) avec une faible puissance (moins de 20% de la puissance maximale) mais dont la
durée est relativement trés longue.

La phase basse vitesse correspond au moment ou la turbomachine est en mode veille, soit durant la phase de croisicre de
I'hélicoptere qui dure quasiment tout le cycle mission soit plusieurs heures. D'emblée, il est possible de dire que le rendement de
cette phase doit étre 'objet d'une attention particuliére pour le maximiser afin d'assurer la tenue thermique du moteur.
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A l'inverse, la phase haute-vitesse est transitoite, le rendement n'est donc pas primordial sur cette partie du cycle (il faut tout de
méme s’assurer que le pic de puissance dans cette phase soit encaissable thermiquement par la machine et I’électronique de
puissance). En revanche, la machine électrique est une Machine Synchrone a Aimants Permanent (MSAP), il est donc important
de s'assurer que les courants de phases sont bien contrdlés, méme a haute-vitesse ol la force électromotrice (fém) est maximale.

Compte tenu de la nécessité de I'actionneur a fonctionner a haute-vitesse, le coefficient de couple (aussi le coefficient de la fém)
doit avoir une valeur suffisamment faible pour assurer le contrdle des courants de phase avec la tension disponible méme dans le
cas ou le bus DC prend sa valeur minimale. En limitant ce coefficient, il faut un courant de phase plus grand pour le méme couple
moteur, ce qui fait augmenter les pertes et le volume de l'alimentation dans le cas ou celle-ci se compose uniquement d'un onduleur
de tension directement connecté au travers d'un filtre au bus de tension DC. En effet, pour une application dont la vitesse de
rotation est faible la majeure partie de son cycle de fonctionnement et la vitesse augmente jusqu'a sa valeur maximale sur une
pétiode transitoire courte de la mission comme c'est le cas de I'application starter dont le profil de couple et de mission sont donnés
sut la Figure 1-38, il est important d'optimiser énergétiquement le point de fonctionnement basse vitesse tout en assurant le
contréle du moteur a haute-vitesse. C'est pourquoi, une étude détaillée au chapitre I justifiera le fait qu'un onduleur a Quasi Z-
source (Figure 1-23) sera préféré dans ce cas car il va permettre d'obtenir la fonction Boost avec un minimum de composants
actifs car 'élévation de la tension se fait par des courts-circuits de bras d'onduleur. Ainsi lors de la phase basse vitesse (majoritaire
dans le cycle), l'alimentation va s'apparenter a l'association d'un filtre d'entrée suivi d'un onduleur de tension, proche a une
alimentation classique. Et dans la phase de démarrage, la tension de bus sera survoltée pour s'adapter a la vitesse de rotation du
moteur et garder le contréle des courants de phase. De plus I'onduleur a quasi Z-source autorise le couplage de ses inductances de
maniére a rendre le courant d'entrée plat ce qui permet de réduire significativement le filtre de mode différentiel.

1.5.2  Application de ventilation et conditionnement d'air

Le conditionnement de 'air par I'énergie électrique et non plus via le réseau pneumatique (par exemple le Boeing 787 qui ne posséde
plus de réseau pneumatique - avion "Bleedless”) est une fonction importante de 1'avion plus électrique, cela représente une part non
négligeable de la consommation électrique totale [91]. C'est pourquoi le conditionnement d'air sera la seconde application traitée
dans ce travail de these. De plus, il s'agit d'une fonctionnalité se prétant bien a la montée en vitesse pour réduite le volume de
l'actionneur car a débit d’air égal, une vitesse de rotation plus élevée va permettre de diminuer le rayon des pales.

1.5.2.1  Description et fonctionnement d'un ventilateur

La spécificité des motoventilateurs (Figure 1-39) est d'évacuer les caloties au sein d'un systeme par la génération d'un débit d'air.
Le ventilateur est principalement dimensionné par son débit d'air massique nécessaire au refroidissement.

11 existe trois grands types de ventilateur; le ventilateur axial, le ventilateur centrifuge et le ventilateur mixte (Figure 1-40). Chacun
possede un champ d'application qui lui est dédié [91].

H

k.

| gLy

Ventilateur axial Ventilateur mixte

==
S

Ventilateur centrifuge

Figure 1-39 Coupe d'un ventilateur [91] Figure 1-40 Les principaux types de ventilateur [91]

Dans les avions plus électriques comme 'AIRBUS A380, la ventilation est utilisée a plusieurs niveaux ( Figure 1-41), ce qui fait de
cette fonction une grande consommatrice d'énergie.
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Figure 1-41 Les différentes ventilations de I'AIBUS A380 [91]

1.5.2.2  Profil de mission et caractéristique couple/vitesse

Le profil couple/vitesse et le cycle de mission d'un ventilateur (Figure 1-42) sont relativement simples comparés au cas d'un starter.
En effet, le cycle de mission d'un ventilateur présente une phase transitoire rapide de montée en vitesse, pour atteindre son point
de fonctionnement nominal. Pour ce qui est du couple de charge, il est classiquement de type polynomial d'ordre 2 pat rapport a
la vitesse de rotation.

Dans ce cas d'application, dans la majeure partie du cycle de mission, la machine opére a haute-vitesse avec un couple moteur
maximal. Le moteur de type MSAP fonctionne donc en permanence en limite de tension.

Dans le cas d'une alimentation classique se réduisant a2 un onduleur de tension connecté directement sur le bus DC, comme pout
le cas du starter, le coefficient de couple k; doit étre limité afin de controler le courant sut toute la plage de fonctionnement du
moteur méme avec la tension de bus DC minimale. Cette limitation du coefficient de couple engendre alors de forts courants pour
fournir le couple maximal et donc des pertes élevées dans 1'onduleur. De plus, le fonctionnement permanent a haute-vitesse
(fréquence électrique maximale) demande alors un pilotage rapide de l'onduleur devant cette fréquence importante, pouvant
avoisiner 2000Hz.

Profil de mission Couple de charge vs vitesse mécanique
70000 —~ 1,2
§ 60000 : 1
~ =
50000 / L 0,8
2 40000 { g 06 A=
S 30000 <7 SEzat
S 0,4
\g 20000 ..§ - = E===
10000 4 et
g 1% - —
g 0 10 20 30 40 50 60 70 80 5 0 10000 20000 30000 40000 50000 60000
® temps (s) vitesse mécanique (rpm)

Figure 1-42 Cycle de mission (a gauche) et Profil de couple de charge/vitesse (a droite) pour 1'application ventilateur
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1.5.2.3  Perspectives d'évolutions pour l'application ventilateur

En reprenant la Figure 1-41 présentant les différents types de ventilation de I'AIRBUS A380, il est possible de détailler les quatre
niveaux en précisant pour chacun, la puissance et la masse en jeu afin de prendre conscience des enjeux de la réduction de masse
sur chaque actionneur [91].

Ventilation cabine et cargo (17 fans):

v’ puissance apparente: 100kVA
v poids: 165kg

Ventilation avionique (3 fans):

v’ puissance apparente: 15kVA
v poids: 45kg
Ventilation "unpressurized bay" (2 fans):

v’ puissance apparente: 8kVA
v poids: 15kg

Ventilation des freins (16 fans):

v’ puissance apparente: 12,5kVA
v’ poids: 42kg

La puissance électrique totale consommée est de l'ordre de 128kVA dans le cas ot tous les équipements fonctionnent a leur régime
maximal en méme temps. Cette puissance représente environ 21% de la puissance totale des générateurs (4 VSGs soit 4x150kVA
pour I'A380) et une masse de 267kg soit environ 0,05% de la masse de l'appareil.

Un axe d'amélioration de cette fonction majeure des avions est la montée en vitesse ce qui permet d'optimiser la masse et le
rendement.

Dans le cas d'une application de ventilation (Figure 1-42), le moteur fonctionne principale 2 haute-vitesse, il est important
d'optimiser ce point de fonctionnement. Dans ce but, il est possible d'imaginer une stratégie de controle Pulse Amplitude
Modulation [22], [26], [29], qui permet de séparer les fonctions "adaptation de la tension" et "aiguillage du courant de phase" tout
en augmentant le couplage rotor-stator pour diminuer le courant de phase pour une meilleure optimisation de la chaine électrique.

1.5.3  Synthese et conclusion sur le choix des architectures d’alimentation des applications visées

Au vue des observations faites précédemment, il semble que I'ajout d'un convertisseur DC/DC supplémentaite soit une alternative
intéressante pour alimenter une MSAP haute-vitesse par rapport 2 une structure d'alimentation classique. Cependant, l'ajout
d'un convertisseur DC/DC supplémentaire ne pourra étre accepté seulement si le volume et la masse globale de
l'architecture d'alimentation sont réduits en conservant le méme niveau de pertes qu'une architecture classique.

Dans la suite des travaux (chapitre II), un convertisseur a Quasi Z-source sera utilisé pour alimenter la MSAP haute-vitesse dans
le cas de l'application starter alors que pour 'application ventilateur, 'association d'un convertisseur DC/DC (Boost simple, Boost
entrelacé et QZS DC/DC) et d'un onduleur de tension avec une stratégie de contrdle PAM sera mise en place. Pour les deux
applications, les architectures d'alimentation seront optimisées en termes de masse, volume, rendement et les résultats seront
comparés au cas de la structure classique pour quantifier les gains.

1.6 Modélisation des architectures d'alimentation des actionneurs haute vitesse
avioniques en vue de leur optimisation

Dans 1'objectif d'optimiser les architectures d'alimentation vues précédemment en termes de volume et de rendement, il est
nécessaire de disposer de modéles de pertes et d'évaluation du volumes des différents constituants de la chaine de conversion
électrique. Ces modeles pourront alors étre utilisés dans un algorithme d'optimisation pour trouver I'optimum au vue des objectifs
de volume et rendement. Cette partie présentera d'abord les pertes dans la machine puis dans les éléments actifs (interrupteuts) et
enfin dans les éléments passifs avant de proposer des modeles d'évaluation du volume de capacités et d'inductances et enfin, nous
terminerons par un apetcu non exhaustif d'algorithmes d'optimisation multi-objectif afin de déterminer le plus 2 méme de répondre
a notre entreprise.

1.6.1  Modélisation des pertes dans la machine synchrone a aimants permanents

Les pertes considérées dans la machine sont les pertes Joule et les pertes fer statoriques. Les pertes mécaniques ne sont pas
considérées car elles dépendent du design du moteur et de sa vitesse de fonctionnement.
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Pertes Joule

Les pertes Joule dans les enroulements statoriques déctites par I'Equation (1.23) sont exprimées comme le produit de la résistance
statorique Ry par la valeur efficace du courant de phase au catté, L 2

P]StaCOT—MSAP — 3Rsie2ff — Rs(lé + "3) (1.23)

oule
Pertes fer

L'expression des pertes fer statoriques prend en compte l'effet du découpage sur le cycle d'hystérésis en considérant la valeur
efficace de la tension de sortie de l'onduleur. Les harmoniques, dues au découpage de I'onduleur, créent des cycles mineurs qui
viennent s'ajouter au cycle d'hystérésis principal, augmentant les pertes fer statoriques [26], [56], [92], [93] [8]-[11]. D'aptes Bertotti
[94], il est possible de séparer les pertes fer en pertes classiques (dues a la présence de courant de Foucault) et pertes par hystérésis comme
le montre I'Equation (1.24) [95]:

Pfe‘r = Physteresis + Proycaur = @ fBﬁ + bszg (1.24)
f est la fréquence du champs magnétique, Bp la valeur pic de l'induction et a, b, x des constantes propres au matériau.

En admettant que la tension est proportionnelle a la variation de la densité de flux, il est possible d'exprimer les pertes par courants
de Foucault avec la valeur efficace de la tension d'alimentation comme indiqué dans [96]. En remplagant cela dans I'Equation (1.24)
, les pertes fer statoriques totales peuvent étre calculées par I'Equation (1.25) [58].

— x 2
Pfer - apr + kZV;*mS (1.25)
Les coefficients a, x et ko sont représentatifs du moteur et déterminés par une caractérisation physique ou bien par éléments finis.

1.6.2  Modélisation des pertes dans les semi-conducteurs de puissance
1.6.2.1  Pertes dans un interrupteur commandable de type IGBT ou MOSFET

Les pertes dans un interrupteur commandable se divisent en deux types: les pertes par commutation et les pertes par conduction.

Pour le calcul des pertes par conduction, des modeéles équivalents des interrupteurs en conduction sont utilisés comme le montre
le Tableau 1-3.

Vceo
—_
RdsonIGBT + .
Modele équivalent d'un IGBT en conduction _| UGBT
MN—
Vicsr
R dsonMOSFET
IMOSFET
Modele équivalent d'un MOSFET en conduction ANN €
>
Vumosrer

Tableau 1-3 Modg¢les équivalents en conduction

Ce qui nous amene aux formules de pertes par conduction pour ces deux types d'interrupteurs données dans le Tableau 1-4.

Pertes par conduction dans

IGBT _ 2 .
un IGBT Peonauction = Rasonicar Ieff,IGBT + VceOImoy,IGBT (1.26)
Pertes par conduction dans pMOSFET  _ p 2 a.27)
un MOSFET conduction — “dson,MOSFET !eff,MOSFET .

Tableau 1-4 Formules des pertes par conduction dans les interrupteurs
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Les pertes par commutation quant 2 elles correspondent a I'énergie dissipée lors de chaque blocage et chaque amorcage de
l'interrupteur. En admettant que cette énergie évolue linéairement avec les niveaux de courants et de tensions aux instants de
commutation, il est possible d'évaluer les pertes par commutation dans les interrupteurs de type MOSFET et IGBT avec le Tableau
1-5 sans distinction.

1.28)
r r IGBT _ 1 (
Pertes pa . Peommutation = faec ;1eer 1087 [Vow,sear lonicsr Eoniesr + Vorrcsr lorr st Eorr icer)
commutation ref ‘ref
dans un
IGBT ou
dans un MOSFET 1
MOSFET Peommutation = faec |/ MOSFET [MOSFET [VON,MOSFET lonmosrer Eon mosFET (1.29)
ref ref
+ Vorrmosrer lorrmosrer Eorrmosrer]
Tableau 1-5 Mod¢lisation des pertes par commutation dans un IGBT ou un MOSFET
Avec
Vonier »Vorrger :  tensions aux bornes de l'interrupteur IGBT respectivement a 'amorgage et au blocage
tensions aux bornes de l'interrupteur MOSFET respectivement a I'amorcage et au
Von,mosrer » Vorr mosrET : blocage
I I courants dans l'interrupteur IGBT respectivement au moment de 1'amorcage et du
ON,IGBT» loFF IGBT" blocage
courants dans l'interrupteur MOSFET respectivement au moment de 1'amorcage et du
Ion mosrers lorrmosFer: blocage
E E énergie dissipée dans I'IGBT a la commutation sous les conditions VTIerB T ;g?T,
ON,IGBT > LOFFJIGBT * .
’ respectivement VTIZ?SF ET I%,?S FET
) o 5 . . MOSFET
énergie dissipée dans le MOSFET a la commutation sous les conditions Vygr ,
Eonmosrer 5 Eorrmosrer MOSFET
ref
VIGBT [IGBT |sMOSFET [MOSFET, tension et courant au blocage et a I'amorcage de l'interrupteur pris comme référence
ref riref »Vref »iref :

par le constructeur.

respectivement le courant efficace et le courant moyen traversant I'IGBT lots de la

I I : .
effAGBT> “moyIGBT*  phase de conduction

respectivement le courant efficace et le courant moyen traversant le MOSFET lors de

leggmosrers Imoy,mosrer: la phase de conduction

Rasonicpr s Rasonmosrer @ tésistances dynamiques en conduction de, respectivement, I'TGBT et du MOSFET
Veeo : tension collecteur-émetteur en conduction de I'TGBT

faec: fréquence de commutation

1.6.2.2  Pertes dans les diodes

Comme pour le cas d'un intetrupteur commandable, les pettes dans la diode se divisent en pettes par conduction calculées par le
modele en conduction du Tableau 1-6 et en pertes par commutation.

Modele équivalent d'une diode en conduction

\

Vb

Tableau 1-6 Modé¢le équivalent d'une diode en conduction

40




Chapitre I: I’avion plus électrique et la contribution des machines haute-vitesse

Les pertes par conduction dans la diode sont données par 'Equation (1.30) et les pertes par commutation pat I'Equation (1.31).

Pertes par conduction dans

la diode

Pertes par commutation

dans la diode
Avec
Vaiode,orF :
laiode,oFF *
Erecouv
Vdiode diode,
ref olref

Ieff,diodea Imoy,diode:
Ry:

Va:

faec

diode — 2
Pconduction - Rdleff,diode + VdImoy,diode (1-30)
. V,. L;:
Pdwde _ diode,OFF 'diode,OFF E
commutation — fdec Vdiode [diode recouv (1.31)
ref ref

tension aux bornes de l'interrupteur lors du blocage

courant moyen dans l'interrupteur au moment de la commutation

diode jdiode
Vref aIref

conditions de tension et de courant au blocage de la diode correspondant 2 I'énergie de recouvrement
donnée par le constructeur

énergie dissipée au blocage de la diode sous les conditions

respectivement le courant efficace et le courant moyen traversant la diode
résistances dynamiques en conduction de la diode
tension de seuil de la diode

fréquence de commutation

1.6.2.3 Cas de l'onduleur de tension contrdlé en MLI

Dans le cas d'un onduleur de tension classique a deux niveaux controlé en MLI, les formules données précédemment restent vraies
au détail pres que le courant traversant l'interrupteur va dépendre de la profondeur de modulation mais aussi de l'angle de
commutation du fondamental du signal de sortie, ce qui implique la modification dans les formules de calcul des pertes d'un
interrupteur (MOSFET ou IGBT avec sa diode antiparalléle).

Vond imoy,IGBT (9)

= JaecyieBT T j1BT [Eon + Eorrl
ref ref

PIGBT ou MOSFET
commutation

! (1.32)
i Viond tmoy.diod
diode ond ‘moy,diode
Pcommutation dec yydiode  jdiode recouv
ref ref
IGBT 2 .
Pconduction Rdsonleff,lGBT(H) + VceO lmoy,IGBT(e)
MOSFET — 2
Pconduction - Rdsonleff,MOSFET (0) (1.33)
diode .2 .
Pconduction Rdleff,diode(e) + lemoy,diode(e)

Avec:
Vyna : tension aux bornes de l'interrupteur
Imoy :  courant moyen dans l'interrupteur au moment de la commutation sur une période de découpage
Eon , Eopp:  énergie dissipée dans I'GBT a la commutation sous les conditions Vrlng T Iﬂgfj T
Erecour :  ¢énergie dissipée au blocage de la diode sous les conditions Vrdel}’de, Irdelj?de

Lefri6BT> Imoy,icBT"

Ieff,diodes Imoy,diode:

respectivement le courant efficace et le courant moyen traversant 'IGBT sur une période de
découpage
respectivement le courant efficace et le courant moyen traversant la diode sur une période de
découpage

Ryson » Rq :  tésistances dynamiques en conduction de, respectivement, I'TGBT et la diode
Veeo : tension collecteur-émetteur en conduction de I'IGBT
V;: tension de seuil de la diode
faec :  fréquence de commutation
6 : Angle de commutation par rapport au signal de sortie de I'onduleur
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En admettant que les courants de sortie de I'onduleur sont parfaitement sinusoidaux, il est possible d'écrire:

i.(0) = Lnax€os(8 — @)

. 2

ip(0) = Ipaxcos(f — 3 ®) (1.34)
) 2m

Lc(e) = ImaxCOS(H + ? - (P)

De plus, suivant le secteur il est possible de définir la durée de conduction de chaque interrupteur et ainsi de mener le calcul de
I'Equation (1.36) afin de calculer le courant moyen et efficace traversant l'interrupteur commandable et la diode antiparalléle sur
une période du signal de sortie.

1 21
iigff = %J- LGB (6)do
L - (1.35)
idiOde = _J- id' d (H)dg
moy 27T o iode
:IGBT2  _ 1 217:'2
leff = 55 ‘tesr (6)do
0217: (1.36)
-diode? 1 :2
leff = EJ igioqe (6)dO
0

Ol 14y,1687(0) est une fonction qui dépend des courants iy, ij et i pour un interrupteur donné de l'onduleur. Idem pour
. .2 .2

lmoy,diode (9): lmoy,IGBT (9) et Loy, diode (9)

De nombreux auteurs ont déja menés [97] ces calculs pour établir le courant moyen et efficace dans un interrupteur d'un onduleur
de tension commandé en MLIL, c'est pourquoi, il ne sera donc pas retranscrit dans ce manuscrit, seul le résultat est donné par les
Equations (1.37) et (1.38) [97].

mmn

2V3

I
ey = e (1

cos())

. I mm
idiode _ _Mmax (1.37)
= 1——
lmoy o < 2 ,—3 COS(‘P))
I? 2v/3m m )
'IGBTZ _ max _
leff = o ( 3 cos(¢p) 3 cos(2¢p) + 2 )
, o3 .\ (1.38)
. I v3m m T+m
-diode? max
= — J— 2 -
leff o ( 3 cos(p) + 3 cos(2¢) + 2 )

tension de référence

Avec m la profondeur de modulation soit m = - .
amplitude de la porteuse MLI

Les précédentes expressions des courants efficace et moyen dans un interrupteur sur une période du signal de sortie peuvent étre
replacées dans les Equations (1.32) et (1.33) afin d'obtenitr des expressions pout les pertes, ne dépendant pas de l'angle de
commutation par rapport a la tension de sortie.

Remarque : Ce modéle de pertes en commutation émet plusienrs hypothéses, a savoir que le conrant dans I'GBT ou le MOSFET an moment du
blocage et au moment de l'enclenchement sont relativement comparables mais anssi que les énergies dissipées anx commmutations évoluent proportionnellement
avec le produit de la tension par le conrant, ce qui est correct en premiére approximation.
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1.6.2.4  Cas de l'onduleur de tension controlé en pleine onde (ou commande 180°)

Dans le cas d'un pilotage pleine onde de l'onduleur, les formules de pertes dans les interrupteurs établies au départ (Equations
(1.32) et (1.33)) sont toujours valides, c'est seulement les calculs des courants moyens et efficaces dans les interrupteurs qu'il faut
recalculer.

L'enchainement des commandes pour une commande pleine onde de l'onduleur est donné par la Figure 1-43

Vs N
4B
T/'=T=Ts'=1 Ti=T:=T;=1

o
T: ‘K} T2 15
Ve ==

T/ T> T5'

Ti=1,1i =1,2,3 - interrupteur i en conduction

T =T:

Figure 1-43 Enchainement des commandes des interrupteurs pour une commande pleine onde

A partir de cette figure, en fonction de la position du rotor, nous pouvons connaitre la commande a appliquer aux interrupteurs
de l'onduleur et ainsi il est possible de définir le courant moyen et efficace dans chaque interrupteur. Le calcul est mené sur
l'interrupteur commandable et la diode du haut du premier bras mais le principe de calcul reste le méme pour les autres
interrupteurs.

En supposant les inductances de phase de la machine sont suffisamment élevées pour considérer les courants statoriques
sinusoidaux, nous pouvons donc en l'expression des courants donnée par I'équation (1.34), les formulations suivantes des courants
moyen et efficace au carré pout un interrupteur donné.

1 2w
liﬁff = Efo ligpr (0)dO -
rdiode  _— 1 ZTE' 4
lmoy - EL lgiode (9)d9
2 1 2
S I OY
- 1 - (1.40)
ey = o fo i4ioae (0)d6

En connaissant I'enchainement des vecteurs de commande pour une commande pleine onde, il est possible de définir en fonction
des courants de phase, les courants instantanés traversant les différents composants de I'onduleur, afin de calculer 'Equation (1.39)
et 'Equation (1.40). Seuls les résultats sont donnés ici (Equations (1.41) et (1.42)) [22], [26], [98], [99].

jIGBT  — Inax (sin (2_7T — ) + E)
moy 2 3 2

. I V3 21
jdiode = 22 (— — sin <— + (p))

(1.41)
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12 V3 4m
1GBT?2 .
i = —"éax <2n - 2¢+ — tsin <? - 2(p>>
(2w (1.42)
l-diode2 — Irznax E _ f _ sin (T + 2('0)
eff 2r \ 8 2 4

Comme dans le cas de la commande par MLI de I'onduleur, les précédentes expressions des courants efficace et moyen dans un
interrupteur sur une période du signal de sortie peuvent étre replacées dans les Equations (1.32) et (1.33) afin d'obtenir des
expressions pour les pertes, ne dépendant pas de l'angle de commutation par rapport a la tension de sortie dans le cas d'un pilotage
pleine onde de l'onduleur.

1.6.3  Modélisation des pertes dans les éléments passifs

Les modeles de pertes dans les éléments passifs ont déja été traités par d'autres auteurs, c'est pourquoi nous rappelons simplement
les résultats et invitons le lecteur a se reporter aux références mentionnées.

1.6.3.1  Pertes dans les inductances

Dans les inductances, il est possible de distinguer deux types de pertes: les pertes Joule dans les enroulements de l'inductance et
les pertes fer dans le noyau magnétique.

Les pertes Joule sont directement liées au carré de la valeur efficace du courant traversant les enroulements, ce qui donne
naturellement la formule ci-dessous (Equation (1.43))

Pinductance

Joule = RLig,e ff (1.43)

Avec
R, : résistance série des enroulements de l'inductance
i 12,,ef ¢+ carré de la valeur efficace du courant traversant l'inductance

Les pertes fer dans les inductances peuvent étre divisées comme précédemment en pertes par hystérésis et pertes par courant de
Foucault. L'ensemble des pertes est évalué ici de maniére globale a partir de la loi empirique de Steinmetz donnée par 1'équation

(1.44) [100].

Boost inductors __ XD
Piron = CmVOI f BY (1.44)
avec
. les parametres de Steinmetz qui dépendent des
Cy : laconstante de Steinmetz X,y - e
matériaux utilisés
Vol: le volume de fer B . lavaleur créte de l'induction dans le fer

f: lafréquence électrique

1.6.3.2  Pertes dans les condensateurs

Les pertes considérées dans les condensateurs sont les pertes lices a la résistance série équivalente du condensateur ESR, et au

2
, 12 .. .e . .
carré du courant efficace traversant 1'élément capacitif (lC{ ! ) comme le montre la formulation de I'Equation (1.45)

2
P, = ESR, igl” (1.45)
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1.6.4  Evaluation du volume des éléments passifs
1.6.4.1  Cas d’un condensateur

A partir d'un travail de "benchmarking" sur les condensateurs de technologie film, privilégiés dans le domaine aéronautique pour
leur fiabilité, il est possible de compiler plusieurs "datasheets" de condensateurs disponibles actuellement sur le marché (1
semestre 2016), ayant les mémes caractéristiques en termes de tenue en tension et valeur efficace de courant, il est possible de

tracer les courbes de la Figure 1-46 présentant respectivement le volume en fonction de la valeur de condensateur en uF pour une
capacité film.
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Figure 1-44 - Evolution du volume d'un condensateur de technologie film suivant sa valeur et pour une tenue en tension donnée

Cette courbe confirme la tendance que Lazaro avait déja montré dans [101], a savoir que pour un calibre de tension donné, le
volume d'un condensateur évolue linéairement avec la valeur de sa capacité. La Figure 1-44 montre l'exemple de condensateur
pour les calibres de tensions 500Vde, 700Vdc et 1200Vdc.

De maniére pratique, si l'on prend des capacités de valeurs différentes comme il est exposé sut la photo ci-dessous, 1'évolution
linéaire de la loi semble plutét respectée.

Vishay

Figure 1-45 - Photographie des condensateurs film de méme calibre de tension (500V) de la marque Vishay et AVX Corporation
ayant plusieurs valeurs différentes

11 est possible d'établir le méme type de relation entre la masse d'une capacité est sa valeur comme le montre la Figure 1-46 pour
une capacité de 450Vdc.
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Figure 1-46 - Evolution de la masse d'un condensateur film 450Vdc suivant sa capacité

Ces courbes montrent bien que le volume et la masse d'un condensateur pour une tenue en tension donnée évolue linéairement
avec la valeur de capacité comme l'illustre I'équation (1.406)

Volume condensateur = A(tenue en tension) X C + B(tenue en tension)

1.46
Masse condensateur = D(tenue en tension) X C + E(tenue en tension) (1.46)

avec les coefficients A, B, D et E déterminés a partir des courbes précédentes (Figure 1-44 et Figure 1-46) pour une tenue en
tension donnée.

Dans le chapitre suivant, lors de la phase d'optimisation, ces modéles analytiques d'évaluation du volume et de la masse du
condensateur en fonction de sa capacité pour une tenue en tension fixée seront utilisés pour déterminer la taille (masse et volume)
des condensateurs choisis dans le design.

1.6.4.2  Cas de l'inductance

Le volume de l'inductance est quantifié a partir du produit de l'inductance L par le carré du courant i* comme le préconise le
fabricant Magnetics dans ses documents techniques [102].

En effet, a partir de courbes (Figure 1-47), il est possible de déterminer pour un matériau donné, la référence dans cette gamme,
assurant la valeur d'inductance désirée avec un noyau magnétique de taille minimale. Cette courbe donne également la valeur
maximale de I'inductance spécifique A atteignable sans que le matériau magnétique sature. Il est a noter aussi qu'il est important
de tenir compte de la longueur de l'entrefer qui impacte cette valeur A4;.

Ainsi pour un type de matériau magnétique donné, la connaissance produit Li? permet d'identifier les noyaux compatibles et
susceptibles de répondre aux attentes en commencant par le noyau de plus petite taille.

Dans la suite des travaux, la valeur d'inductance sera déterminée par les contraintes électriques du convertisseur (ondulation
maximale de courant...), ce qui permettra a partir de Li?de choisir un noyau magnétique adéquate et de taille minimale mais nous
prendrons également en compte le nombre de spires afin d'introduire un degté de liberté supplémentaire pour optimiser
l'inductance.

Puis en connaissant le noyau magnétique donc ses dimensions géométriques, le courant traversant les enroulements (en se fixant
une densité de courant) ainsi que le nombre de spires, il est possible de déterminer 'encombrement et la masse globales de
l'inductance complete (noyau magnétique + enroulements).
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Figure 1-47 Courbes d'aide au choix d'un matériau magnétique dans une gamme donnée, icile "E cores" [102]
1.6.43  Volume/masse du dissipateur

La conception du dissipateur est un élément complexe de la chaine de conversion faisant intervenir de nombreux parametres aussi
bien géométriques qu'environnementaux. C'est pourquoi il a été fait le choix de partir d'une géométrie existante et de n'agir que
sur une seule variable. La forme de base du dissipateur est celle donnée sur la Figure 1-48.

L'application de conditionnement de I'air (ventilateur) est destinée a étre implantée au sein méme du conduit de ventilation. Ainsi,
la présence d'ailettes trop longue selon l'axe z sur le dissipateur perturbe I'écoulement du flux d'air, ce qui le rend turbulent et
engendre des pertes de charge supplémentaires. Il serait alors souhaitable de jouer sur cette longueur qui est problématique et ce
sera le seul parametre variable de notre dissipateur tant la modification d'un autre parameétre demanderait des considérations
importantes sur le systéme tout entier.

P'.J. rolale Pw L
(10 (230%)

P-'I-‘ rESi0 /‘f

(70%)

e y

| . . ¥ x

Figure 1-48 - Géométrie de base choisie pour le dissipateur thermique du systeme

De par sa géométrie particuliere et la présence d'une semelle, seulement 70% des pertes sont évacuées vers les ailettes ce que
traduit la relation ci-dessous.

PW—dissip. =70% Py _totar (1.47)

De plus, un coefficient correctif € est utilisé pour quantifier le fait que toute l'ailette n'est pas utilisée a 100% de ses capacités du
fait des phénomeénes de conduction au sein du dissipateur, il s'agit de l'efficacité de l'ailette. Elle est fixée a 80% en se basant sur
un retour d'expérience.

Sréetie = Siaéate€ (1.48)

avec Syeepela surface utile a la dissipation et Sjggqqe la sutface physique du dissipateur.
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Enfin en appliquant les lois de la thermique, il est possible de déterminer une relation liant la puissance totale a dissiper (les pertes
totales) et la longueur d'ailette.

hSréelle (1'49)

PW—dissip. = h Sigsaie AT = (Tsemelle - Tambiante) = 0,7 Py_totar

La température de la semelle est choisie égale 2 100°C et la température ambiante de 70°C. La température de semelle de 100°C
permet d'avoir une température de jonction du composant de puissance satisfaisante et inférieure a la valeur limite qui souvent de
150°C ou 175°C. Quant au coefficient d'échange par convection h, il est fixé 2 150W/m?/K. Les valeurs utilisées proviennent du
retour d'expérience de la société SAFRAN ELECTRICAL & POWER sur ce type de refroidissement.

Enfin avec la relation (1.49), il est possible de déterminer la sutface du dissipateur et par conséquent la hauteur d'ailette en fonction
des pertes a dissiper comme la topologie du radiateur est figée. Ces données permettent de connaitre le volume et la masse du
dissipateur suivant le niveau de pertes 2 dissiper qui sera utilisé lors de l'optimisation au chapitre II.

1.6.5  Algorithmes d'optimisation multi-objectifs

Pour mener l'optimisation des structures préalablement sélectionnées en termes de volume et rendement, il est nécessaire d'établir
les modeles de pertes et volumes des différents composants, ce qui a été fait ici mais ensuite, la seconde étape est donc le choix
d'un algorithme d'optimisation. Dans ces travaux, l'algorithme d'optimisation n'est qu'un outil pour mener nos travaux de
recherches et ne constitue pas le principal objectif de ce manuscrit. Nous attendons de l'algorithme d'optimisation, d'une part, qu'il
puisse nous permettre de comparer objectivement les différentes structures identifiées sur les critéres de masse, volume et
rendement et d'autre part, le résultat obtenu doit avoir une réalité physique, il doit nous permettre une mise en ceuvre du
convertisseur a partir des parameétres dimensionnants identifiés. Le point important auquel doit répondre notre algorithme
d'optimisation est l'efficience des solutions optimales trouvées plutot que l'efficacité de résolution, compte tenu des nombreuses
contraintes physiques (réalisation possible), environnementales (choix restreints de matériaux dans l'environnement aéronautique),
et systeme (contrdlabilité, stabilité, ...), le nombre de combinaisons qu'il est possible de réellement mettre en ceuvte est en réalité
relativement restreint comparé a d'autres systemes dans d'autres domaines (automobile, industrie lourde, ...). L'accent est mis sur
la globalité de 'optimisation en passant par des "pseudo optimisations locales" qu'un observateur supérieur scrute et dont 1'objectif
est la recherche de l'optimum global qui ne correspond pas nécessairement par une somme d'optimums locaux, ce point sera plus
longuement détaillé dans le second chapitre.

L'optimisation de la chaine de conversion cherche a minimiser, le volume global, la masse globale et les pertes globales sur la
chaine de conversion, il s'agit donc d’une optimisation multi-objective globale. L’optimisation multi-objective permet de rechercher
les valeurs des variables d’un probléme qui maximisent ou minimisent une ou plusieurs fonctions objectif. Il peut s'agir par exemple
de minimiser un cout de production, de rationaliser l'utilisation de ressources, d'améliorer les performances énergétiques d'un
procédé industriel, etc. Elle procede donc par la définition au préalable des criteres de qualité de la solution du probleme, puis
I'algorithme d’optimisation va résoudre le probleme en cherchant les meilleures solutions en fonction de ces critéres. Ainsi, la
formulation du probleme d’optimisation comporte les étapes suivantes [103], [104]:

- Exprimer les criteres (ou fonctions) objectifs d'optimalité

- Choisir les parametres (ou variables) d’optimisation

- Définir un espace admissible pour les variables d’optimisation

- Définir les contraintes associées (impératives ou indicatives)

Un probléme d’optimisation multi-objectif peut étre formulé, d’une fagon générale, selon les équations suivantes :
Minimiser (ou maximiser) f;(X) i=12,..,m
Soumis aux contraintes
gi(X) =0 j=12,..,q
h,(X)=0 k=12,..,p

ou M est le nombre de fonctions objectif, X = [xl, X, o xn] est un vecteur de n variables de décision dont chaque variable x est
définie dans les limites supérieure x{ et inférieure x. Les expressions g i (X) et hy(X) sont respectivement des contraintes
d’inégalités et d’égalités.

Les fonctions objectif du probléme d’optimisation forment un espace multidimensionnel appelé espace des fonctions objectif, en
plus du traditionnel espace des variables de décision.

Le schéma de la Figure 1-49 illustre les deux espaces o, pout chaque solution X = (x;, ..., x,) dans 'espace des variables de
décision, il existe un point dans ’espace des fonctions objectif tel que F(X) = (f1 X)), LX), ..., fm(X))
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Figure 1-49 Représentation d'un probléme multi-objectif

La recherche de la solution optimale pour un probléme d’optimisation multi-objectif souleve quelques réflexions par rapport a la
notion méme de optimalité. En effet, il est impossible de trouver une solution optimale unique pour un probleme multi-objectif,
car il n’y a aucune combinaison des variables de décision qui minimise (ou maximise) toutes les composantes du vecteur F
simultanément. Les problemes multi-objectifs ont en général un ensemble de solutions optimales dont les valeurs des fonctions
sont en fait les meilleurs compromis possibles dans ’espace des fonctions objectif. Il faut donc utiliser une autre définition de la
"meilleure solution", afin de déterminer exactement quelle solution peut étre considérée meilleure par rapport a une autre. Le
concept de "l"optimalité de Pareto" [104], [105] est ainsi utilisé pour établir une hiérarchie entre les solutions d’un probléme
multi-objectif en vue de déterminer si une solution appartient réellement a 'ensemble des meilleurs compromis.

Pour mieux présenter le concept de "optimalité de Pareto, introduisons d’abord la notion de "dominance de Pareto" [105]. Soient
deux vecteurs U et V dans I’espace des fonctions objectif ou un probleme de minimisation est considéré. On dit que le vecteur
U = (uq, Uy, -, Up,) domine le vecteur V = (vq, vy, ..., V), si et seulement si toutes les composantes de U sont inférieures ou
égales a celles correspondantes dans V, et au moins une composante de U est strictement inférieure a celle correspondante dans
V. Le principe de la dominance de Pateto est illustré a la Figure 1-50. Une solution X = (X;, ..., X, ) d’un probléme multi-objectif
est dite "Pareto optimal" par rapport a 'espace entier des variables de décision si et seulement s’il n’existe aucune autre solution
X'= (' .., x'y) telle que la fonction F(X') = (fl(X'),fz(X'), ,fm(X’)) domine F(X) = (fl(X),fz(X), ...,fm(X)).
L’ensemble des solutions optimales est appelé "ensemble Pareto optimal", et I'ensemble des valeurs des fonctions objectif
correspondantes dans espace des fonctions objectif est appelé "front de Pareto". Selon les problémes a traitet, le front de Pareto
peut avoir une configuration trés complexe (e.g., continuité, discontinuité, convexité, disjonction etc.).

4 )
Espace des variables de Espace des fonctions
Xn A décisi A .o
écision f2 objectifs
PP St
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|
oo U
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X1 fi
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Figure 1-50 Dominance de Pareto et optimalité de Pareto
Dans le contexte de 'optimisation multi-objectif, on vise en général :

(a) a trouver 'ensemble des solutions Pareto optimales, c’est-a-dire celles qui couvrent tout le front de Pareto.
(b) a s’assurer que les solutions soient suffisamment différentes les unes des autres et qu’elles ne soient pas biaisées en
favorisant un objectif particulier.

49




Chapitre I: I’avion plus électrique et la contribution des machines haute-vitesse

La solution d’un probléme multi-objectif est un ensemble de solutions. Cependant, pour un probléme réel, une seule solution
pourra étre déployée. Un choix par un décideur doit donc étre effectué ; le décideur peut intervenir en amont de la résolution,
apres celle-ci, ou de maniére interactive [103], [104] :

— Les méthodes a préférence a priori : Dans ces méthodes, I'utilisateur définit le compromis qu’il désire réaliser (il fait part de ses
préférences) avant de lancer la méthode d’optimisation. On retrouve dans cette famille la plupart des méthodes par agrégation (ou
les fonctions objectif sont fusionnées en une seule).

— Les méthodes a préférence progressive : Dans ces méthodes, 'utilisateur affine son choix de compromis au fur et a mesure du
déroulement de optimisation. On retrouve dans cette famille les méthodes interactives.

— Les méthodes a préférence a posteriori : Dans ces méthodes, I'utilisateur choisit une solution de compromis en examinant toutes
les solutions extraites par la méthode d’optimisation. Les méthodes de cette famille fournissent, a la fin de optimisation, une
surface de compromis (ou front de Pareto).

Les méthodes faisant intervenir le décideur en amont de la résolution (préférence a priori) suppose une connaissance a priori du
probleme pour affecter des poids aux différents objectifs et ainsi se ramener a un probleme mono-objectif, comme le propose la
méthode des sommes pondérées, ou bien une connaissance approximative du but a atteindre, c'est le cas des méthodes de Goal
programming [106] ou Goal attainment [107], de Min-Max ou de e-contrainte [108], [109]. Nous ne voulons pas faire de choix a
priori car la connaissance du probléme et de l'objectif a atteindre n'est pas clairement identifié et utiliser ce type de méthode en
privilégiant un objectif par rapport a un autre pourrait nous faire manquer une configuration du systeme intéressante. La
philosophie adoptée ici est la recherche et nous ne voulons pas nous interdire de solutions a priori, c'est pourquoi les stratégies
d'optimisation a préférence a priori ne seront pas retenues.

Quant aux méthodes a préférence progressives, le choix du décideur se fait tout au long du processus d'optimisation ce qui est
préférable par rapport aux méthodes a préférence a priori car il est possible de penser que plus 'optimisation est avancée plus le
choix du décideur est éclairé. Cependant, cela suppose tout de méme de connaitre le probléeme et ne permet pas d'avoir une vue
complete de l'ensemble des solutions optimales car ces méthodes menent a une et une seule solution. Ces méthodes comme la
méthode de Fandel [110] dont le but est d’aider I'utilisateur dans le choix de ses coefficients de pondération ou encore la méthode
STEP [110] qui est similaire 2 la méthode de Fandel a la différence qu'ici, les informations sur la préférence de lutilisateur
permettent de restreindre 'espace de recherche étape par étape, sont un intermédiaire entre les méthodes a préférence a priori et
les méthodes a préférence a posteriori [110].

Compte tenu de ce qui vient d'étre exposé ci-dessus, le choix de l'optimisation se penche vers des méthodes a préférences a posteriori
permettant au décideur d'attendre de voir l'ensemble des solutions et notamment du front de Pareto pour faire son choix. Ici, il
n’est plus nécessaire de modéliser les préférences du décideur, nous nous contentons de produire un ensemble de solutions qui
sera soumis 2 I'étude du décideur pour retenir une ou plusieurs solutions optimales. Il y a donc un gain de temps non négligeable
vis-a-vis de la phase de modélisation des préférences de la famille des méthodes @ priori mais aussi cela évite de faire des choix
priori qui conditionneraient le résultat final.

L’inconvénient qu’il nous faut souligner est que, maintenant, il faut générer un ensemble de solutions bien réparties. Cette tiche
est non seulement difficile, mais en plus, peut requérir un temps d’exécution prohibitif. Cependant comme nous l'avons déja
évoqué précédemment, l'ensemble des combinaisons réalisables dans nos cas d'applications est relativement raisonnable et
l'imbrication des différents parametres en limite encore I'étendue. De plus, l'idée ici est d'étre certain de trouver l'optimum, c'est
pourquoi il est possible d'imaginer de tester tous les cas réalisables a partir des données d'entrées fixées.

La méthode de recherche exhaustive consiste a partir d’un espace des variables de décision et de tester toutes les configurations
possibles. Cette méthode permet d’atteindre 'optimum a coup sir certes mais au prix d’une quantité de calculs importante. Cette
approche permet aussi de bien controler les variables d’entrée et de s’assurer qu’elles sont réalisables, par exemple dans le cas du
choix d’un matériau, étre certain qu’il est disponible chez un fournisseur et donc que le résultat optimum est physiquement
réalisable.

Pour rappel, la philosophie de nos travaux est d’évaluer le potentiel de chaque structure avec un regard critique sur le résultat. La
performance temporelle n’est pas une donnée primordiale dans notre développement car chaque cas testé s’apparente a un pré-
dimensionnement calculé a I'aide de formulations analytiques. C’est donc assez naturellement qu’il sera choisi d’utiliser un
algorithme d’optimisation basique, a savoir de recherche exhaustive ou algorithme de Brute Force [111] afin d'axer plutdt les
travaux sur I'optimisation globale comme il sera présenté au cas par cas dans le chapitre II.

1.7 Conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons mis en évidence la problématique des réseaux DC a tension variable dans le cadre des avions
"plus électriques” du fait de la génération de puissance électrique par des générateurs a vitesse variable (VSG), et plus
particulicrement la prise en compte des contraintes qu'imposent cette variation de tension sur l'alimentation électronique des
actionneurs électriques haute-vitesse.

La premiére section de ce chapitre a recentré la problématique dans son contexte en retracant partiellement I'évolution de la
puissance électrique et son utilisation dans les différents avions. Cela a aussi été I'occasion d'introduire les réseaux de bord plus
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électriques de type "2E4+2H" qui suppriment un circuit hydraulique pour le remplacer un circuit électrique avec l'exemple de
I"AIRBUS A380. La section suivante a exposé les différentes normes aéronautiques et leurs attentes avant de conclure sur le choix
de respecter la norme DO160 dans le cadre de ces travaux. Une fois 'environnement et le contexte des travaux ainsi que les
contraintes qui y afférent ont été introduits, la structure d'alimentation classique d'une MSAP haute-vitesse et son controle ont été
étudiés pour mieux mettre en évidence les contraintes autour du dimensionnement de l'onduleur et I'intérét d'utiliser une structure
d'alimentation alternative utilisant un convertisseur DC/DC supplémentaire. En effet, nous avons montré que malgré la simplicité
de son contrdle, la structure d'alimentation classique d'un MSAP haute-vitesse, comprenant un onduleur seul, présente le
désavantage majeur d'avoir des contraintes importantes en courant et tension impliquant un surdimensionnement de l'onduleur et
de son dissipateur, pénalisant la masse et le volume global de la chaine de conversion. C'est pour ces raisons qu'il a été dressé un
apercu des solutions utilisant une association convertisseur DC/DC - onduleur tout en tenant compte des contraintes de tension
variable du bus DC, fréquence d'alimentation élevée de la MSAP, respect des normes CEM et compacité. 1l a aussi été vu que
l'ajout de ce convertisseur DC/DC supplémentaite, en plus de pallier les contraintes sur 'onduleur observées dans le cas de la
structure classique, permet également de réaliser une stratégie de commande PAM réduisant @ priori davantage les pertes de
l'onduleur. Cependant, nous avons montré qu'ajouter un convertisseur dans la chaine de conversion augmente significativement
l'ordre du systéme, pouvant entrainer des instabilités méme si chacun des convertisseurs est séparément stable. Des éléments sur
le controle de cette structure alternative ont été donnés pour montrer les contraintes et la difficulté de réaliser leur contrdle avec
les commandes a base de régulateurs linéaires, nécessitant plusieurs boucles imbriquées. En effet dans ce cas, le réglage des
dynamiques des différentes boucles imbriquées est assez complexe et la réponse dynamique de certaines variables devient
relativement lente. C'est donc naturellement, qu'aprés avoit justifié le besoin d'introduire un controle global non linéaire du
systéme, qu'un apercu des commandes existantes est établi pout ne retenir que deux architectures de contréle pouvant répondre a
nos besoins : la commande par passivité et la commande basée sur la platitude.

Afin d'évaluer les architectures d'alimentation intégrant un convertisseur DC/DC associées a leurs commande, nous avons retenu
deux applications industrielles ; une application de démarrage de turbomachines et une application de conditionnement de ['ait.
Aprés avoir présenté les caractéristiques de chacune des applications, en termes de profil de couple/vitesse et profil de mission, il
a été possible de faire le lien avec les structures d'alimentation présentées avant et en déduire a priori celles plus adaptées pour
atteindre l'objectif de réduction de la masse, du volume a iso-pertes. Ainsi nous avons proposé de choisir 'onduleur a quasi z-
soutce avec couplage magnétique des inductances pour l'application starter et une structure alliant un convettisseur DC/DC
élévateur en cascade avec un onduleur et appliquant une stratégie de contréle PAM pour 'application ventilateur.

Ces propositions de structures d'alimentation alternatives a la structure classique ne peuvent étre validées que si la réduction de
masse et volume a iso-rendement est effective, ce qui nécessite donc de mener une optimisation globale se basant sur des modéles
analytiques de pertes et d'évaluation du volume et de la masse des différents éléments de la chaine de conversion. C'est alors que
l'avant derniére section de ce chapitre introductif a établi un certain nombre de modéles analytiques permettant d'évaluer les pertes
et le volume des différents constituants des actionneurs a structures d'alimentation retenues. Le chapitre se clot sur un apercu des
différents algorithmes d'optimisation afin de déterminer le plus adapté a la comparaison des structures d'alimentation proposées
pat rapport a la structure classique et c'est l'algorithme de recherche exhaustive qui est retenu et sera utilisé au chapitre 11.

Le cceur de ces travaux de recherches traite de I'alimentation et de la commande d'une Machine Synchrone 4 Aimants Permanents
haute-vitesse connectée a un réseau DC a tension variable généré a partir d'un VSG et ce pour les deux applications présentées
précédemment: le démarrage de turbomachines et la ventilation comme I'lllustre la Figure 1-51.
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Figure 1-51 Placement de 1'apport des travaux présentés
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CHAPITRE II:

ETUDE DES ARCHITECTURES D'ALIMENTATION
D'UNE MACHINE SYNCHRONE A AIMANTS
PERMANENTS HAUTE-VITESSE POUR DES
APPLICATIONS AVIONIQUES

2.1 Introduction

Comme il a été rappelé au chapitre 1, la production de I'énergie électrique dans le cadre de I'avion plus électrique, est assurée par
des Générateurs a Vitesse Variable dans le but de supprimer les boites a vitesse pour réaliser une réduction de masse considérable.
En revanche, le principal inconvénient de cette approche est que I'amplitude de tension et la fréquence du réseau triphasé de
distribution deviennent variables. De ce fait, la tension d'un bus DC issu de ce réseau par un redresseur non commandé a diode
(TRU ou ATRU) est variable ; de 230V a 335V pour une tension nominale de 270V (lorsque la valeur efficace de la tension du
réseau AC est fixée a 115V).

Ainsi dans le cas d'une structure d'alimentation classique d'un actionneur (Figure 2-1), la machine est connectée directement sur
ce bus DC a tension vatiable au travers d'un onduleur de tension et d'un filtre d'entrée connecté électriquement en amont de
l'onduleur de sorte a respecter les normes aéronautiques vu précédemment.
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23017 a3351” | |
N y,

Figure 2-1 - Architecture d'alimentation classique d'une Machine Synchrone a Aimants Permanents

1l a été montré dans le chapitre I que l'inconvénient majeur de cette structure classique d'alimentation réside dans le fait qu'elle
appotte un certain nombre de contraintes sur le dimensionnement du convertisseut DC/AC. C'est ainsi qu'une solution alternative
(Figure 2-2) consistant a intercaler un convertisseur DC/DC entre le filtre d'entrée et 'onduleur a été introduite dans 'objectf de
réduire les contraintes sur le dimensionnement de la chaine de conversion d'énergie électromécanique.

La nature du convertisseur DC/DC supplémentaire va dépendre de l'application considérée, c'est donc naturellement que les deux

applications, traitées dans ces travaux, ont été présentées: une application de conditionnement de l'air (ventilateur) et une
application de micro hybridation des turbomachines. L'identification de ces deux cas applicatifs et leurs caractéristiques (profil
couple/vitesse et cycle de mission) a permis de conclure pattiellement a l'intérét d'utiliser un onduleur 2 Quasi Z-Source (QZS)
avec un couplage magnétique de ses inductances pout l'application d'hybridation et un convertisseur DC/DC élévateur assorti
d'un pilotage PAM de la chaine pour l'application de ventilation (voir les sections 1.4.2.2 et 1.4.2.3). Cependant, il ne peut étre
conclu directement de l'avantage de ces nouvelles structures par rapport a la solution classique (Figure 2-1) par une étude plus
approfondie. De ce fait, nous allons nous attacher a optimiser en termes de masse, volume et rendement ces nouvelles architectures
d'alimentation d'une MSAP haute-vitesse pour les deux applications déja citées et arriver au final a les confronter a I'architecture
d'alimentation classique actuelle pour juger de leur intérét.
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Figure 2-2 Architecture d'alimentation d'une MSAP haute-vitesse intégrant un convertisseur DC/DC

Dans une premiére partie, 'onduleur a Z-source et 'onduleur 2 Quasi Z-source sont étudiés dans le but d'alimenter un
actionneur haute-vitesse dans le cadre d'une application starter pour le démarrage de turbomachines. Apres avoir
proposé une modélisation analytique du convertisseut et expliqué son principe de fonctionnement avec notamment la
méthode d'insertion des courts-circuits de bras dans le motif MLI pour le pilotage de l'onduleur, il est montré qu'il est
possible de coupler les inductances de ces convertisseurs afin de supprimer les perturbations de mode différentiel en
entrée du convertisseur, c6té DC. Cette premiere partie s'achéve sur une optimisation globale de l'ensemble filtre
d'entrée-onduleur a QZS-machine pour une application starter, ce qui permettra de voir que cette proposition de
structure d'alimentation peut convenir pour remplacer la structute classique filtre d'entrée-onduleur-machine car elle
permet de réduire le volume de l'alimentation sans dégrader le rendement global.

La seconde partie de ce chapitre est dédiée a I'étude de la structure filtre d'entrée-convertisseur DC/DC-onduleut-
machine avec une stratégie de commande Pulse Amplitude Modulation pour une application de ventilation. II est
d'abord présenté le principe de la PAM et l'impact de cette structure sur la machine ce qui nous ameéne a proposer des
solutions afin de limiter les harmoniques basses fréquences générées par le pilotage pleine onde de l'onduleur. Puis des
modélisations analytiques des convertisseurs Boost simple, convertisseurs Boost entrelacés et convertisseurs QZS
DC/DC sont proposées en vue de l'optimisation globale en termes de masse/volume de la chaine de convetsion
d'énergie constituée de filtre d'entrée-convertisseur DC/DC-onduleur-machine.

De plus, comme nous l'avons indiqué en fin du chapitre I, le dernier paragraphe propose une nouvelle topologie de
convertisseur dans le but d'associer les avantages procurés par la topologie Quasi Z-soutce avec le couplage magnétique
de ses inductances aux avantages d'une stratégie de pilotage PAM sur toute la plage de fonctionnement pour une
application dont le besoin serait un fonctionnement majoritaire a basse vitesse (tension d'alimentation réduite) mais
qui nécessiterait néanmoins un passage transitoire a haute-vitesse (tension d'alimentation élevée). Cette topologie
s'apparente a l'association d'un convertisseur QZS et d'un convertisseur DC/DC Buck pour proposet une fonction
buck-boost. Un mod¢le analytique de la structure est développé suivi d'une analyse des pertes suivant la stratégie de
pilotage. Enfin cette nouvelle structure est comparée a d'auttes convertisseurs DC/DC ayant une fonction buck-boost
et existant déja, comme le convertisseur Cuk. Cette comparaison montre que la topologie proposée permet de réduire
I'énergie stockée dans les éléments passifs pour certaines applications dont la partie élévation de tension n'exceéde pas
30% du cycle de fonctionnement.

2.2 Evaluation d'un convertisseur a source impédante pour un actionneur haute-
vitesse dans le cas d'une application de micro-hybridation de turbomachine

Cette pattie va se concentrer sut l'architecture d'alimentation utilisant un onduleur 2 Quasi Z-source avec couplage
magnétique des inductances pour une MSAP haute-vitesse dans le cadre de l'application d'hybridation de
turbomachines. L'objectif est de mener l'optimisation de cette topologie de conversion afin de la comparer 2 la
topologie actuelle (onduleur 2 niveaux classique) pour conclure in fine a l'intérét que peut présenter l'utilisation d'un
onduleur Quasi Z-source en lieu et place d'un onduleur pour cette application. Pour arriver au résultat final de
l'optimisation, cela passe par une modélisation analytique de l'onduleur a Quasi Z-source, par une modélisation
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mathématique puis magnétique du couplage magnétique des inductances de ce convertisseur, avant de se lancer

proprement patler dans l'optimisation a I'aide des modéles analytiques et comportementaux présentés dans le précédent

chapitre.
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Figure 2-3 - Onduleur a Quasi Z-source alimentant une MSAP

2.2.1  Modélisation analytique de l'onduleur a Quasi Z-source

Pour établir le modéle analytique de l'onduleur 2 Quasi Z-source, le schéma de la Figure 2-4 sera préféré, avec
l'introduction d'une variable logique u(t) correspondant au court-circuit de bras d'onduleur ou non. u(t) = 1, signifie
que l'onduleur est en état de court-circuit, c'est-a-dire qu'au moins deux interrupteurs d'un méme bras sont en état de
conduction alors que u(t) = 0 signifie que 'onduleur 2 Quasi Z-soutce évolue hors de I'état de court-circuit (aucun
bras n'est court-circuité). Dans cette premiére étape, les inductances sont considérées magnétiquement découplées.
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Figure 2-4 - Schéma de 1'onduleur a Quasi Z-source pour 1'établissement du modéle analytique
2.2.1.1  Phase de conduction (pas de court-circuit de bras d'onduleur)

L'état de conduction de I'onduleur Quasi Z-source (U(t) = 0) est représenté sur la Figure 2-5. Cette premiére séquence
de fonctionnement correspond au cas ou l'onduleur fonctionne de maniere classique avec des commandes
complémentaires des interrupteurs des bras. Le courant absotbé par l'onduleur i, (t) cotrespond au produit du
courant de chaque phase par la commande d'interrupteur correspondant; Cap, (£)ig (t) + Cpp(t)ip (t) + Cop ()i (L),
avec Coap()(t), Cpp(t), Cop(t) les commandes des interrupteurs du haut de l'onduleur et i, (t), ip(t), i.(t) les
courants absorbés par les phases de la machine (voir Figure 2-3). Dans cette séquence de fonctionnement, la diode D
est passante car la tension a ses bornes est positive et les condensateurs se chargent. Le systéme d'état est donné par
I'équation (2-1).
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Figure 2-5 - Schéma électrique de 1'onduleur 2 Quasi Z-source en état de conduction (u(t) = 0).

2.2.1.2  Pbhase de court-circuit de bras d'onduleur

La séquence de court-circuit d'au moins un bras de l'onduleur (u(t) = 1) est illustrée par la Figure 2-6. Dans cette
configuration, la tension aux bornes de la diode est égale 2 =V1(t) — Vi, (1), elle est donc négative, ce qui permet la

décharge des condensateurs au travers des inductances.

Le systeme d'état est donné par I'équation (2-2).

diyy .
Ly & —T3101(8) + Vpe + Vo (0)
dip, .
2 T —T12i12(8) + Vea (0) 2-2)
dav,
1 d—gl = — i1 (t)
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2 d_;z = — i1 (t)
4 N\
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<> i) | == .
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Figure 2-6 - Schéma électrique de 'onduleur 2 Quasi Z-source en état de court-circuit (u(t) = 1).
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2.2.1.3  Systéme d'état de l'onduleur a Quasi Z-source et caractéristique statique

A partir des deux paragraphes précédents, il est possible de combiner les équations (2-1) et (2-2) pour obtenir le systéme
d'état global du convertisseur en fonction de la variable de commande logique u(t)

L = =i (6 + Voo + Voo (Du(®) = Ver (O(1 — u(®)
L, d;';z _ 112012 (8) + Ve (Ou(t) — Ve (0)(1 — u(t)) .
| Gy % = —i®u® + (i ® — ia®)(1 - u®)
2 % = — i Ou®) + (i@ — in(®)(1 = u(t))

Le mode¢le pseudo-moyen est établi en identifiant les variables d'état a leurs valeurs moyennes, c'est-a-dire en ne faisant
pas apparaitre la dépendance avec le découpage (haute-fréquence) ainsi la variable de commande logique u(t) est
remplacée par sa valeur moyenne d (tapport cyclique). Afin d'alléger les éctitures, la variable temporelle t n'est pas
répétée dans les équations mais les valeurs moyennes des vatiables d'état dépendent toujours du temps. Ce modeéle
pseudo-moyen est donné par le systéme d'équation (2-4).

di
Ly d_1;1 = Tl + Vae + Vad = Ve (1= d)
di
L, d_l;z = Tl +Vad V(A -d)
{ 24
G i —ippd + (i — i) —d)
av,
G, d;z —ipd+ (i — i) —d)

A partir de ce modéle, il est possible d'exprimer la caractéristique statique de l'onduleur 2 Quasi Z-source, ~2¢ T.a
p > p p q q >y
dc

tension d’entrée de 'onduleur V,,,4 (voir Figure 2-3) prend deux valeurs distinctes, soit 0 dans le cas d'un court-circuit
d’au moins un bras de onduleur (u(t) = 1), soit V¢y + Vi, lorsque Ponduleur est commandé normalement et aucun
bras de ses bras n’est court-circuité (u(t) = 0). Comme il sera montré plus tard, lors de 'insertion des courts-circuits,
le vecteur tension appliqué a la charge (la machine) est nul et la sortie de 'onduleur n’est pas connectée a son entrée,
la charge ne voit pas que la tension d’entrée de 'onduleur devienne nulle. Pour la charge (la machine), connectée a la
sortiec de l'onduleur, la tension d’entrée de P'onduleur peut donc étre considérée égale a Vpq + Vip. Ainsi la
caractéristique statique (régime établi) du convertisseur est obtenue par la somme des tensions moyennes entre V¢, et
dipq dify

Ve, En se basant sur I'équation (2-4) en régime établi ( e 0) et en négligeant les pertes résistives dans les

éléments passifs, nous obtenons l'expression (2-5) :
5 7 7 (1 B d)Vdc d. Vac Vac
= = = 2-5
Vona =Ver 4 Ve = Y T 2d " T-2d @

Ou V¢qet Vepreprésentent respectivement, la tension moyenne aux bornes de la capacité C; et aux bornes de la capacité

C,, quant a Vy,q , clest la tension moyenne non nulle en entrée de l'onduleur (la tension moyenne en entrée de
l'onduleur durant la phase de conduction (u(t) = 0)). Compte tenu de la relation (2-5) le rapport cyclique d doit rester
inférieur a 0,5. De plus, cette caractéristique statique est idéale car elle ne tient pas compte des pertes dans les semi-
conducteurs ainsi que des pertes résistives dans les éléments passifs.

2.2.2 Insertion des courts-circuits de bras d'onduleur

Précédemment, il a été évoqué a plusieurs reprises l'importance de l'instant d'insertion des courts-circuits de bras
d'onduleur afin de pouvoir élever la tension en entrée d'onduleur sans pour autant perturber le fonctionnement de la
charge en sortie d'onduleut. L'objectif de ce paragraphe est de présenter la maniére d'insérer les courts-circuits dans la
stratégie MLI de controle de I'onduleur alimentant une machine synchrone a aimants permanents.

Afin de ne pas perturber la charge, ces courts-circuits sont introduits dans les états zéros de 'onduleur [35], [97], c'est-
a-dire lorsque les trois interrupteurs supérieurs ou bien inférieurs sont fermés. Dans cette configuration, la charge est
en roue libre en ce sens qu'elle est déconnectée de la source, les enroulements statoriques de la machine sont court-
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circuités ainsi toute modification de la structure c6té continu n'est pas percu en aval de l'onduleur (aucun transfert de
puissance n'est opéré pendant les états zéros de l'onduleur).

2.2.2.1  Insertion des courts-circuits de bras d'onduleur QZS commandé en MLI symétrique échantillonnée

Dans la littérature plusieurs auteurs présentent des méthodes d'insertion des courts-circuits en modifiant le motif du
signal de commande de la MLI échantillonnée symétrique [34], [59], [86], [97]. Pour ce type de commande, un signal
de référence, /a modulante, est comparé a un signal haute-fréquence, / porteuse, afin de générer les signaux de commande
de l'onduleur comme l'illustre la Figure 2-7 en repérant les états zéros de l'onduleur.
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Figure 2-7 - Schéma classique de 1a commande MLI : Cqp , Con et Cep sont les commandes des interrupteurs du haut de
Ponduleur et Cyp, , Cpp et Cop, sont les commandes de ses interrupteurs du bas.

Dans l'exemple de la Figure 2-7, les modulantes sont dans l'ordre suivant v; > vy > v, ce qui cortespond a un
vecteur de tension dont la projection sur le plan af} fait un angle 8; avec ’axe o appartenant a Iintervalle [0,7/3].
Pour la suite, les tensions de référence triphasées équilibrées considérées seront les suivantes:

Vg = Vinaxc0s(6:)
. 2m
Vp = Vinaxcos(6; — ?) (2-6)
2n
ch* = Vyaxcos(6; + ?)

Dans le cas d'un onduleur classique (non impédant) les commandes des interrupteurs du haut et celles du bas sont
complémentaires avec I'ajout de temps mort pour ne pas court-circuiter la source. Or ici avec un onduleur a source
impédante, le temps mort n'est plus nécessaire, ce qui est intéressant pour la commande d'un actionneur haute-vitesse
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avec potentiellement une fréquence de découpage importante sur l'onduleur. Par la structute physique du convertisseur
le courant de court-circuit est limité a la somme des courants traversant les inductances Ly et I, (Figure 2-3), il n'est
plus nécessaire de protéger le convertisseur contre les courts-circuits de bras d'onduleur.
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Figure 2-8 - Insertion des courts-circuits de bras d'onduleur dans la MLI

o Génération des courts-circuits
Parmi les nombreuses méthodes d'insertion de courts-circuits par la modification du motif de la MLI [34], [59], [86],
[97], ici seule la méthode la plus classique est présentée. Cette technique consiste a repérer, en fonction du secteur de
l'angle électrique 04, les tensions de référence maximales et minimales car ce sont elles qui vont subir des modifications
de sorte a créer des courts-circuits de bras d'onduleur. Dans le cas illustré sur la Figure 2-8, l'angle électrique évolue
entre 0 et /3, ce qui sera par la suite appelé sectenr 1 ou S7.

L'idée de cette méthode repose sur la prolongation de la durée de conduction de l'interrupteur haut associé a la tension
de référence au plus haut potentel, ici dans I'exemple (Figute 2-8), c'est v, le plus haut potentiel donc la conduction
de l'interrupteur du haut du bras « sera prolongée, ce qui provoque deux courts-circuits sur le bras « lots des états zéros
EZ1 de la Figure 2-8.

De méme, en augmentant la durée de conduction de l'interrupteur bas du bras associé a la tension de référence de plus
bas potentiel, il est possible d'insérer deux courts-circuits supplémentaires dans les états zéros EZ2 de la Figure 2-8.

La méthode propose d'insérer 4 coutts-circuits de bras d'onduleur d'une dutrée de dT /4 chacun sur une période de
découpage T.

Cette insertion de court-circuit ne modifie en rien les états actifs de I'onduleur, le comportement de la charge n'a ainsi
pas été perturbé.
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2.2.2.2  Implémentation des courts-circuits dans la commande

Dans le paragraphe précédent, il a été montré qu'il est possible d'ajouter 4 courts-circuits de bras par pétiode de
découpage lors des états zéros de l'onduleur. Or du point de vue de 'implémentation, chaque interrupteurs haut et bas
d'un méme bras possede son propre signal de commande (ils ne sont plus complémentaire comme dans le cas d'un
onduleur classique), il est donc nécessaire de générer 6 fonctions de commande logique; C2, C2, C R ch,Cl et CP. Ces
signaux de commande sont générés a partir des tensions de référence v, v, et v/, il est nécessaire ici de créer 6 tensions
de référence de maniére a insérer les courts-circuits (les sighaux de commande ne sont plus complémentés) comme le
montre la Figure 2-9.
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Figure 2-9- Schéma d'implémentation des courts-circuits

Sut [0, T /2], 'équation de la potteuse est:

p(t) =~ 2;)% t + Pmax @-7)
2
La tension de référence v2%*reste inchangée car elle correspond a la tension de référence de l'interrupteur bas du bras
de plus haut potentiel ainsi la commande Cg, n'est pas modifiée. Quant 4 la fonction v elle doit étre modifiée.
Pour ce faire, I'instant t*est repéré, il s'agit du moment d'intersection de la fonction v2%* = v; avec la porteuse. 1l est
ainsi possible de déduire l'expression de t*:
T
t* (Pmax — va) (2-8)

4pmax
, . . T . dr . . s
La durée de chacun des courts-circuits est choisie égale a > le décalage entre les deux tensions de référence pour les

interrupteurs haut et bas est:

dT dT
vg,aut* _ vgas* =p (t* _ T) _ v(llJaS* =p (t* _ _) _ U; (2_9)
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De I'expression précédente, la tension de référence pour l'interrupteur haut du bras est déduite et est donnée ci-dessous:

v(lllaut* = Vg + d Prax (2-10)

Par cette modification, un court-circuit sur le bras a été introduit, en procédant de la méme maniére, sur le bras de plus
bas potentiel, il est possible d'ajouter un autre court-circuit. Il est donc simple d'ajouter des coutts-circuits de bras
d'onduleur lors des états zéros de I'onduleur.

La premiére étape est de repérer le secteur d'évolution de l'angle électrique 6 qui nous donne l'ordre des tensions et
permet ainsi d'extraire les tensions maximale et minimale pour leur apporter ces modifications et ainsi créer les six
tensions de référence permettant de générer les six ordres de commande de 'onduleur :

basx — *
Umax = VUnmax
hautx _ *
Umax = Vnax +d Pmax
basx _ *
Vint = Vint @-11)
vhaut* = v
int - int
basx* _ * _
VUmin = Vnin d Pmax
hautx  _ *
Umin = Vnin

2.2.2.3  Calcul de la durée maximale du court-circuit dans les états zéros de l'onduleur

Jusqu'a présent, il a été fait la supposition que la durée de chacun des états zéros de I'onduleur était supérieure a la

durée dT/ 4 de coutt-circuit, c'est pourquoi ce patagraphe se propose de calculer le rapport cyclique d'élévation

maximal suivant les états zéros existants.

Connaissant l'expression de la porteuse p(t) et les expressions des tensions de référence vz, V), et v, il est possible de
, , , , . . s N .

calculer la durée des états zéros de l'onduleur. Lorsque l'angle électrique est compris entre 0 et > d'apres la Figure 2-7,

les états zéros correspondent aux instants ou la tension v, est inférieure a la porteuse et ot la tension v est supérieure
a c
a la porteuse soit :

2
Ty2(6) = Tyza (8) + Ty (6) = [_Vmax R 1]” fous €05 (045) 1), (-12)
EZ EZ1 EZ2 2pmax 2 zpmax 2
Soit:
Tg7 (6 VinaxV3 ™
£z(0) _ 1 maxV3 (9_'__) (2-13)
T 2pmax

11 est usuel de choisir I'amplitude de la porteuse Ppqy €égale a la tension d'entrée d'onduleur Vyy,4 sur 2. Cette valeur
correspond a I'amplitude maximale du fondamental de tension en MLI symétrique pour tester en zone linéaire sans
mouvement de neutre [60], ce qui donne :

TEZ (9) Vmax\/§ . T
= 1 — ——sin (9 + —) 214

ond

Cette équation permet de poser une relation entre la valeur du rappott cyclique d et la tension en entrée d'onduleur
qui correspond a la tension survoltée par la Quasi Z-source, de sorte a n'insérer des courts-circuits que dans les états
z€ros.

d

Tgz (6 VinaxV3 m
< EZT( ) _ 1 max\/_sin (9+_) (2-15)

ond

Pour élever la tension d'entrée d'onduleur sans perturber la chatge, il faut que les états zéros puissent accueillir les
0)

L. .. L. . Tgz(6) . . L .
courts-circuits. Ainsi en calculant le minimum du ratio , il est possible de déduire la valeur maximale du rapport

cyclique d'élévation dpq, suivant I'amplitude de la tension de référence Vqy
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(2-16)

TEZ(Q) _ 1 VYTI.[I.)C\/§
).,

Amax = Min < v
ond
Tez(0)
T
nécessaire de maniére a garder un peu de matge sur les états zéros et ainsi éviter d'avoir un court-circuit lors des phases

actives de l'onduleur.

La connaissance de la valeur maximale de d et de la valeur minimale de permet de survolter légerement plus que

1l existe d'autres méthodes d'insertion de courts-circuits comme le Maximum Boost Control [97] qui permettent
d'optimiser la fonction coutt-circuit en diminuant les pertes par commutation mais l'objectif de cette section était de
présenter le principe de fonctionnement global des onduleurs QZS a source impédante.

2.2.2.4  Formes d'ondes des variables d'état de 'onduleur 2 QZS

Deux séquences apparaissent dans le fonctionnement de la partie élévatrice des onduleurs a source impédante, le cas
ou il y a un court-circuit de bras sur I'onduleur et le cas ou il n'y en a pas. Lorsque les deux interrupteurs d'un méme
bras sont fermés simultanément, la tension en entrée d'onduleur est nulle. Dans ce cas, la diode se bloque et les
capacités se déchargent (leurs tensions chutent) dans les inductances faisant augmenter les courants dans celles-ci, il
s'agit de la séquence 1 de la Figure 2-10. Puis ensuite a I'ouverture des interrupteurs court-circuitant les bras de
I'onduleur, la diode s'amorce, les courants dans les inductances chargent les capacités et par effet Boost font croitre
leurs tensions. La tension en entrée de I"onduleur (V¢q + Vi) est donc survoltée (séquence 2 de la Figure 2-10), vient
ensuite un nouveau court-circuit et ainsi de suite.

i|_1 (t) ou iL2(t) N

* \/‘\/

|
|
I : | tgmps
Vond (t) : : : ’
vy T i i Vet (t) +Ve (1) i
: : : temps
M i ¥ ’
u(t) ’l‘ |< dT * (1-a)T ):
temps

Sequence 1
(court-circuit)

Sequence 2
(pas de court-circuit)

Figure 2-10 Formes d'ondes du convertisseur 2 Quasi Z-source
2.2.3  Mise a profit de l'onduleur a QZS pour annuler les ondulations hautes-fréquences du courant d'entrée

Lors du premier chapitre, les différentes normes aéronautiques en vigueur ont été présentées, il a été montré que le
courant d'entrée c6té DC doit présenter des caractéristiques particuliéres en termes de qualité du signal. Par exemple,
la norme DO160F, dont le gabarit est rappelé sur la Figure 2-11, demande a ce courant de ne pas excéder quelques
dizaines de décibels en micro amperes (dBuA) pour les hautes-fréquences, au-dela de 150kHz.
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Figure 2-11 - Gabarit spectral pour le courant d'entrée donnée par la norme DO160F

Dans un souci de réduction du volume et de la masse de la structure d'alimentation, il peut étre tentant d'augmenter la
fréquence de découpage de sorte a réduire la taille des éléments passifs. Cependant, en augmentant la fréquence de
découpage, les harmoniques générés par le découpage vont étre décalés dans le spectre des hautes fréquences et
peuvent compromettre le respect du gabarit ou bien nécessiter une augmentation de la taille du filtre venant anéantir
le gain de wvolume/ masse réalisé sur le convertisseut.

Clest pourquoi la structure de base du convertisseur a Quasi Z-source (dans sa version onduleur et dans sa version
DC/DC), présentant deux inductances, autorise le couplage des deux éléments inductifs afin de rendre plat le courant
d'entrée en supprimant structurellement les ondulations de courant, ce qui permet de réduire considérablement
le filtre de mode différentiel, voire de le supprimer [39]-[42], [88].

Le travail est mené sur la structure onduleur a Quasi Z-source mais le résultat est similaire avec le convertisseur a Quasi
Z-source DC/DC.

Lorsque les inductances sont couplées, la structure ondulenr a Quasi Z-sonrce est décrite par la Figure 2-12.

[ p )
) ||

c
L L,

wift) /:OOO\ I | 2() 712:(000\

d
vLi(?) ol vr2(?)

vei(t) |—1— Ci

Vde

Figure 2-12 - Onduleur a Quasi Z-source avec couplage des inductances

En considérant I'inductance mutuelle M entre les deux bobines couplées d’inductances Ly et L, , les équations d'états
du systeme précédemment établies deviennent :
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dipy di, .

Ly ar ® +M dtz @) = =110 () + Ve + Ve (0)-u(t) — Vey (0. (1 - u(t))
dip, diy, )

L,—(@#) +M ) = —T2012 () + Ve (Dut) — Ve, (t)(l - u(t))

] a dt 1)

dVCl . . .

CIF ®) = — i (Ou(t) + (lu ® - lch(t))(l - u(t))
dV 2 B . .

) = = i (Ou() + (i12(®) = i () (1~ u(®))

2.2.3.1 Condition mathématique d'annulation des ondulations de courant i,

11 est nécessaire d'établir une condition entre Ly, L, et M pour annuler les ondulations du courant d'entrée i;4.

Dans un premier temps, les résistances séries, 77 et Ty, des inductances Ly, L, sont négligées et il est fait I'hypothese
que les capacités Cyet C, ont de valeurs suffisamment grandes pour considérer que les tensions instantanées et les
tensions moyennes aux bornes des condensateurs sont a peu pres les mémes. Ainsi, en moyennant les équations (2-17)
et en faisant apparaitre le rappott cyclique de court-circuit d, il est possible d'éctire I'équation ci-dessous.

— 1-d
Ve,(®) = Vo, = —=Vu
] g - 2d % 218
Ve, &) = Vg, = 1-2d Vac

Suivant la séquence de fonctionnement; court-circuit u(t) = 1 ou conduction u(t) = 0, les tensions v, (t) et vy, (t),

tensions instantanées aux bornes des inductances, respectivement de Ly et L, ont les expressions données ci-dessous;

1-d
Lorsque u(t) =1 V() = Vge + V() 1_2q74 ve, (8)
v(t) = Ve ()
_ —d
Lorsque u(t) = 0 v(t) = Vg — v (D) 1= 2474 —V¢, ()

—Vc,(t)

v2(8)

11 en ressort donc qu'en regardant séparément chacune des séquences, les tensions aux bornes des inductances sont

égales ce qui nous permet de considérer que ces tensions sont quasi-égales au cours du temps, v, () = v, (t). 1l

vient:

1A1L1 M Aip, - Aip, M Alp,
AT AT 2 AT AT

AT correspond a la durée de la séquence considérée, ce qui donne pour l'expression des ondulations dans I'inductance
q »ceq

L (2-19)

d'entrée A

. _ L .
AlL1 = m Ale (2'20)
La condition mathématique permettant d'annuler les ondulations du courant i est simplement :
L,=M (2-21)

2.23.2  Condition magnétique pour rendre le courant i, d'entrée de londuleur QZS plat

1l a été défini dans la section précédente, la condition mathématique permettant d'annuler l'ondulation de courant en
entrée du convertisseur, c6té DC. 1l est maintenant nécessaire de traduire cette condition mathématique en condition
magnétique pour assurer la mise en pratique effective du résultat.

Pour satisfaire, la condition L, = M, il faut étre en capacité de régler I'inductance mutuelle M, le circuit magnétique
doit alors comporter au moins 3 bras comme il est illustré sur la Figure 2-13. La Figure 2-13 représente un modeéle
réluctant du circuit magnétique de la Figure 2-13 comportant les bobines considérées. En pratique, le troisiéme bras
peut ne pas étre dans un matériau magnétique mais simplement étre représentatif du flux de fuite dans l'air environnant.
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Figure 2-13 - Circuit magnétique en double E avec Figure 2-14 - Modé¢le réluctant du circuit magnétique
deux enroulements présenté sur la Figure 2-13
Sur la Figure 2-13, les forces magnétomotrices (Amperes-tours) générées par les deux bobines couplées de n; et n,
spires, parcourues par les courants i et i, sont notées nyiy et Nyi;,. Les réluctances des trois bras, notées Ry, R,
et R3, peuvent étre déduites de la nature des matériaux magnétiques et des parameétres géométriques du circuit
magnétique. Les flux magnétiques dans les bras latéraux du circuit magnétique sont notés @, et ¢@,.

Ce modele réluctant est relativement simpliste, cependant méme pour des circuits plus complexes, il est toujours
possible, a 'aide de transformations, simplifications de se rapporter a ce modele basique.

Les lois de Kirchhof nous permettent d'écrire les relations suivantes (Figute 2-13) :

nlilLl = Ryp1+R; (01— ¢2) 2-22)
Ny, = R3¢ — Ry (01— ¥2)
Les expressions des flux @4 et @, sont donc données par 'Equation (2-23):
0, = n, R, . ny(R3 + R,) i
P (Rt R)R R —RE T (Ry + R)(Ry +Ry) — RS 223
0, = R, n(Ry + Ry)
, =

. .
(Ry + R)(Ry + Rp) —R2 ™M T (Ry + R)(Ry + Ry) — R2 22

En identifiant les résultats précédents avec 1'Equation (2-24), il est possible de déterminer les expressions des
inductances propres Li, L, et de l'inductance mutuelle M en fonction des parametres caractéristiques du circuit
magnétique.

= Lqyi;, +Mi
nyP1 1l.L1 l.L2 (2-24)
nyP, = LZI‘LZ +MlL1
ni(R; + R3)
L1 = 2
(\722 + R3)(R1 + Rz) - RZ
nZ(Ry + R
Lo ICEED I 025
(RZ + :R3)(:R1 + :Rz) - RZ
nn,R,
M = 2
(R + R3)(Ry + R) — R3
Ainsi la condition mathématique L, = M se traduit par la condition magnétique suivante:
R+ R
n, = M n, (2-26)
R,

Les paramétres géométriques et les caractéristiques des matériaux du circuit magnétique nous donnent une contrainte
sur le nombre de spires des enroulements primaire et secondaire afin de respecter la condition mathématique définie
précédemment.
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2.2.3.3  Résultats de simulations

L'onduleur 2 Quasi Z-source est simulé a l'aide d'un outil de modélisation circuit (toolbox "SimPowerSystems" de
Matlab/Simulink [112]) afin d'introduite des impetfections dans le modele. En réalisant un couplage magnétique des
deux inductances de l'onduleur 2 Quasi Z-soutce (avec Ly, = M), le résultat est bien celui attendu, a savoir un courant
d'entrée (celui dans l'inductance Lq) plat (Figure 2-15).

p

Couralnt d'eqtrée iu‘ (A) , : : . . 4 Courant d’entrée i 4 (A)

Sans couplagé Avec couplage

i ; ; magnétique gy T o magnétique 1
' : : L=M
ISA/div i ISA/div
100ps/div 100ps/div
- 5 ¥ i -

Figure 2-15 - Résultats de simulation numérique de 1'impact du couplage magnétique des inductances sur les
ondulations du courant d'entrée
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Figure 2-16 - Analyse spectrale (décomposition en Série de Fourier) des composantes harmoniques présentes dans le
courant d'entrée avec ou sans couplage magnétique des inductances

En décomposant le signal temporel de la Figure 2-15, il est possible de tracer le spectre du courant d'entrée dans le cas
ou le couplage magnétique est réalisé et dans le cas ou il ne l'est pas. Comme il avait été avancé précédemment, la
contribution spectrale du découpage est supprimée. 11 est important de vérifier de maniere expérimentale ce résultat,
ce qui sera fait dans le chapitre IV de ce manuscrit.
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2.2.4  Optimisation de l'ensemble filtre d'entrée-hacheur élévateur-onduleur pour une application de type
starter

La section 1.4.2.2 du premier chapitre de ce manuscrit a permis de montrer l'intérét d'utiliser une structure ondulenr a
Qunasi Z-source avec un filtre d'entrée pour l'alimentation d'une MSAP haute vitesse réalisant une application de type
starter. Nous ajoutons un filtre en entrée de 'onduleur a Quasi Z-source pour respecter le gabarit de la norme DO160
malgré le couplage magnétique des inductances. Ce filtre est de taille tres réduite car sa fréquence de coupure est fixée
a IMHz (cette fréquence est choisie apres le retour de l'expérimentation qui sera présentée au chapitre IV).

La structure a optimiser est la structure donnée sur la Figure 2-17

Filtre d’entrée Ondnlenr a Quasi Z-source MSAP
haute-vitesse
‘ | | | C | |
| Bus DC ‘ | | H ) | |
| 270Vn ‘| | inft) | |
i o -t | |
‘ vac|| " Ly Ik Ly 2Ly | Charge
| () ‘| G — | ¢, == a | méeanique
gl | 3 44| |
L, I

| i | | |
L ]

Tension variable

de 2301 a 33517

Figure 2-17 - Architecture d'alimentation onduleur 4 Quasi Z-source pour une application starter

L'application starter posséde plusieurs phases de dutée tres différente dans son cycle de fonctionnement qui a été
présenté sur la Figure 1-38 du chapitre 1, il est donc important avant de se lancer dans l'optimisation de la structure
quasi Z-source de bien définir ce qui est dimensionnant. En effet, la phase de démarrage du starter va contraindre le
volume de l'alimentation, car c'est 2 ce moment du cycle qu'aura lieu le survoltage pour accroitre la vitesse jusqu’a sa
valeur maximale, les éléments passifs seront mis a contribution et leur valeur devra étre suffisante pour stocker et
échanger I'énergie nécessaire. En revanche, le rendement durant cette phase n'est pas significatif, car c'est un événement
transitoire et bref (quelques dizaines de secondes contre plusieurs heures pour la phase de fonctionnement a basse
vitesse), ce qui n'est pas le cas de la partie basse vitesse (et faible couple) qui dure sur une part majeure du cycle de
fonctionnement. Le rendement de ce point est donc primordial pour la tenue thermique du systeme.

Lors de I'optimisation, les calculs de volume seront effectués en considérant la phase haute-vitesse, quant aux calculs
de rendement, ils seront réalisés sur la phase basse vitesse / faible couple dont la dutée est majoritaire.

2.24.1  Paramétres ajustables

De nombreux paramétres sont réglables dans I'architecture globale de la Figure 2-17, afin d'optimiser le volume global
et le rendement global, en d'autres termes, il sera cherché a minimiser le volume de I'ensemble de la chaine de
conversion et minimiser les pertes globales. Il sera choisi au minimum un parametre sur chaque partie du systéme
afin d'augmenter les degrés de liberté. Les parametres retenus pour l'optimisation sont:

* le nombre de spires de la machine, Ngp e

= la tension en entrée de 'onduleur alimentant la MSAP, V.4

* la fréquence de découpage de l'onduleut, fye.

= T'amplitude créte a créte de 'ondulation des courants dans les inductances de la partie élévatrice, Al

= l'amplitude créte a créte de I'ondulation de la tension aux bornes des capacités de la pattie élévatrice, AV,

La définition de ces parametres permet de réaliser le dimensionnement de la structure d'alimentation. Chacun de ces
parameétres a un impact sur le volume et le rendement du systéme et d'autres sont liés entre eux, ce qui montre l'intérét
d'une étude globale. De plus, d'autres parametres ont des impacts sur des variables qui n'apparaissent pas dans les
variables d'optimisation comme le nombre de spites pat phase de la MSAP qui va impacter la résistance statorique, Rg,
l'inductance statotique, Lg, et la constante de couple, K¢. Si le nombre de spires est multiplié par un coefficient k
(N¢pire = KNspire), les paramétres externes de la machine seront impactés comme le montrent les équations ci-
dessous.
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kt' = C; % Nslpire = C xk Nspire = kkeinie
R’s = C2 X (Ns’pire)2 = C2 X kstzpire = k? Rs,init (2-27)
LS' = C3 X Nsﬁire = C3 X k2 stpire = k2 Ls,init

ou Cy, €y, C3 sont des coefficients de proportionnalités propres au systeme.

Cet exemple ameéne I'étude 2 s'intéresser aux limites et contraintes d'optimisation.
2.24.2  Contraintes et limites de l'étude

Il'y a plusieurs types de limitations dans cette étude. Les contraintes peuvent étre d'ordre physique, comme la fréquence
de découpage qui ne peut pas excéder une certaine valeur suivant la technologie d'interrupteur utilisée. 1l existe aussi
des contraintes de commande, pour rester sur la fréquence de découpage, sa valeur ne peut pas descendre en dessous
d'un seuil pour assurer un bon controle. Il est possible aussi de citer des contraintes de stabilité, la valeur des capacités
doit étre suffisamment importante pour ne pas entrer en instabilité. Chacune des variables se voit affecter un domaine
de vatiation défini en regard des contraintes de l'application mais aussi en fonction des éléments cités ici.

11 est fait le choix de montrer un peu plus en détails les limites et contraintes sur la variation du nombre de spires de la
machine. L'équation (2-27) a montré l'impact de cette variation sur les parametres externes de la MSAP dont les
équations de tension du modele dg en régime établi a chaque point de fonctionnement sont rappelées ci-dessous.

{Vd = RdId - p.QLqu

2-28
V, = Ry, +plLy,+p0o¥, @28

En augmentant le nombre de spires par phase de la MSAP et donc son coefficient de couple k¢, le courant diminue
mais la résistance, l'inductance et la fém augmentent ce qui demande plus de tension pour continuer a controler les
courants I et I, ce qui peut nécessiter d'accentuer l'action de défluxage comme c'est le cas ici pour la partie haute
vitesse.

Afin de mieux voir ce qui se passe, sur la Figure 2-18, il a été tracé dans le plan (Ig;I;) les iso-couples et les iso-
tensions (ensemble des points (Iy; I;) applicables avec une tension de bus de 230V avec une commande SVM ici)
pour différentes valeurs du nombre de spires de la machine [59], [113]. La tension de bus DC prise pour réaliser le
graphique est égale a sa valeur minimale (230 V), la vitesse de la machine est maximale (60'000 tr/min). Les coutbes
iso-couples représentent I'ensemble des couples (I4; I;) permettant d'assurer le couple demandé a cette vitesse (d'aprés
le profil de mission de la Figure 1-38). Les iso-tensions représentent les points (I4; I) controlables avec la tension de
bus DC minimale, a une vitesse donnée et pour des parametres externes de machine fixés. Par conséquent, l'aire en-
dessous de l'iso-tension correspond a l'ensemble des couples (Iy;1;) contrdlables avec des paramétres externes
donnés. Il est possible de conclure que lorsque I'iso-tension et I'iso-couple ont au moins un point commun, les courants
sont contrdlables a vitesse maximale avec le couple demandé a partir d'une tension de bus DC minimale, dans ce cas,
tous les points du cycle de fonctionnement sont atteignables.

Iso-couples et Iso-tensions dans le plan (Id, Iq) pour différentes A
valeurs de Nspires machine 500
Courants _ | |
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S e | 400
I B
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<-}€_A>é '_x"_"'-)(—-, T
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Figure 2-18 - Iso-couples et Iso-tensions dans le plan (Id, Iq) pour différentes valeurs du nombre de spires des bobines
des enroulements statoriques

68



Chapitre II: Etude des architectures d'alimentation d'une MSAP haute-vitesse pour des applications avioniques

Dans le premier cas (courbe lisse), le nombre de spires a été augmenté de 20%, ce qui ne pose pas de probleme pour
la controlabilité, la courbe d'iso-couple entre dans l'aire en dessous de la courbe d'iso-tension. Ici le bénéfice de
l'augmentation de k; sut le module de coutrant prend tout son sens. Pour le second cas (coutbes avec des croix), les
courants sont en limites de contrélabilité, ce qui ne laisse pas de marge en cas de vatiations paramétriques ou méme
de saturation magnétique. L'augmentation d'environ 230% du nombre de spires est une valeur limite pour cette tension
de réseau. En revanche, pour le dernier cas (courbes avec des ronds) la valeur de 650% est beaucoup trop importante,
la courbe de I'iso-couple n'entre pas dans I'aire en dessous de la courbe d'iso-tension, il n'y a donc pas de couple (Ig; I4)
qui satisfait le critere du couple et le critere de la tension.

Dans le processus d'optimisation, il faudra donc vérifier qu'avec la tension prédéfinie au préalable, 'augmentation du
nombre de spires envisagée est bien réalisable.

2.2.4.3  Ewvaluation des pertes sur la chaine de conversion et de son volume

Précédemment au chapitre 1 (section 1.5.1.2), il a été précisé qu'au vu de l'application démarreur, le point de
fonctionnement dimensionnant pour la thermique de I'électronique de puissance est le point basse vitesse lors de la
fonction "veille" de la turbomachine et que c'est a ce point de fonctionnement que seront calculées les pertes dans le
convertisseut.

A ce point de fonctionnement, la tension en entrée d'onduleur n'est pas survoltée, aucun court-circuit n’est imposé aux
bras de 'onduleur, la diode de la Figure 2-17 conduit continuellement (V¢, = Vong = Vgc et Ve, = 0 ) et la partie
Quasi Z-soutce n'est pas utilisée pour survolter la tension d'entrée de I'onduleur lors de cette phase du cycle de mission
durant laquelle la machine est entrainée a basse vitesse. 1l est donc fait 'hypothése que les pertes dans la chaine de
conversion se limitent aux pertes représentées sur la Figure 2-19, a savoir, les pertes cuivre dans les inductances
(pratiquement pas de variation de tension aux bornes des inductances), les pertes dans les condensateurs, les pertes par
conduction et par commutation dans les semi-conducteurs de 'onduleur mais aussi les pertes par conduction dans la
diode présente sur la partie QZS.
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|
| Pertes par commutation
Pertes Joule dans ! dans les interrupteurs de
les inductances ! Ponduleur
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Figure 2-19 Pertes considérées pour 1'optimisation de I'onduleur 4 Quasi Z-source

Les modeles de pertes ont déja été présentés dans le chapitre 1, ici, seule une instanciation de ces formules de pertes
est réalisée.

Quant aux volumes des éléments passifs et du dissipateur thermique, ils sont évalués a l'aide des formules établies au
premier chapitre (section 1.6.4).

2.2.4.4  Processus et résultats d'optimisation

En fin du chapitre I, plusieurs algorithmes d'optimisation ont été présentés de sorte a déterminer lequel est le plus a
méme a répondre a notre besoin spécifique. Apres quelques considérations sur I'objectif de nos travaux, le traitement
souhaité et le role de l'opérateur, il en est sorti que 'algorithme de recherche exhaustive (ou de force brute) [111]
pourrait convenir 4 nos attentes et a la philosophie d'approche recherchée pour le traitement de notre probleme.
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La mise en ceuvre de cette algorithme de force brute dans son environnement, appliqué au cas de l'optimisation de
'onduleur a Quasi Z-source est traduite par la Figure 2-20. Cette figure montre notamment l'application des contraintes
présentées en partie lors du paragraphe précédent en testant le jeu de paramétres proposé pour voir s'il est éligible et
respecte notamment les contraintes de controlabilité et de stabilité.

-

Processus d’optimisation globale

choix d’un nouveau

jeu de parametres

non volume
i, AV, Viopa domaines de Algorithme de masse
F, decy Nspires validité ? [d/[%/
oui =P  pertes
* N itérations

choix d’un nouveau jeu de paramétres dans le domaine de variations

Figure 2-20 - Représentation schématique de la procédure de calcul avec la prise en compte des contraintes et limites
fixées
Le bloc "algorithme de calcul" de la Figure 2-20 estillustré plus en détail sur la Figure 2-21. Ce bloc contient l'algorithme
a proprement parler car c'est ici que sont réalisés les calculs permettant d'aboutir a I'évaluation du volume et des pertes
de la structure avec les données d'entrée fixées a l'itération p € [1,N] (avec N le nombre total d'itérations
correspondant au produit § X j X k X | X m en référence a la Figure 2-21). Ces calculs sont réalisés a l'aide des modeles
analytique de pertes et d'estimation du volume des éléments passifs présentés dans le chapitre 1.
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Figure 2-21 Imbrication des boucles "for" du processus d'optimisation de force brute

De par sa structure en boucles "for", I'algorithme de calcul permet de s'assurer que tous les cas envisagés sont testés et
voir comment la variation des différents parametres influent sur le résultat final sur les Figure 2-22 et Figure 2-23.
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Figure 2-22 - Impact de la fréquence de découpage et du Figure 2-23 - Impact de la fréquence de découpage, du
nombre de spires sur le volume et les pertes de la chaine de  nombre de spires et la tension d'entrée d'onduleur sur
conversion le volume et les pertes de la chaine de conversion

La Figure 2-22 montre qu'en augmentant la fréquence de découpage de 'onduleut, le volume de l'alimentation diminue
mais les pertes augmentent. Il est possible aussi de voir qu'en augmentant le nombre de spires de la machine, ces
coutbes sont translatées vers l'origine du repére. Sila tension d'entrée d'onduleur vatie également, comme le montre
la Figure 2-23, il apparait plusieurs faisceaux de courbes comme sur la Figure 2-22 mais ils sont décalés dans le plan
suivant la tension d'entrée de 'onduleur. Au-dela d'un certain niveau de pertes, les faisceaux se coupent et il est possible
de réduire davantage le volume de l'alimentation en augmentant la tension en entrée d'onduleur. Ces variations
montrent l'interaction qu'il existe dans le choix d'un ratio de Boost optimal, a savoir, comment doit se répartir le
survoltage et le défluxage pour atteindre tous les points de fonctionnement.

Lorsque tous les parametres définis précédemment varient, cela donne le résultat final de la Figure 2-24. Le point de
coordonnées (1, 1) correspond aux pertes et volume de I'alimentation initiale, c'est-a-dire un onduleur seul avec un
filtre d'entrée, mais sans partie élévatrice. Il est intéressant de voir qu'il est possible de réduire le volume de
l'alimentation jusqu'a 20% sans changer le rendement global ou bien méme réduire le volume de 15% et diminuer les
pertes de 5%. Ce résultat s'explique par l'augmentation du coefficient k, qui réduit fortement les courants de phase
donc le volume de l'onduleur mais aussi les pertes qui sont proportionnelles soit au courant soit au carré du courant.
De plus, le fait de survolter la tension en entrée d'onduleur permet de limiter le défluxage et de diminuer le module du
courant qui tend a réduire le calibre de courant des interrupteurs de I'onduleur.

Dans le cadre de I'étude, il est d'abord recherché une diminution du volume avant une amélioration du rendement, par

conséquent des poids différents sont affectés aux deux grandeurs ce qui donne un optimum (le point désigné par
sur la Figure 2-24) pour le cas présent avec les caractéristiques du Tableau 2-1.
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Figure 2-24 - Résultat d'optimisation de la structure QZS dans le plan (pertes, volume)
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Tableau 2-1 - Paramétres dimensionnants résultant de 1'étude

Il a été montré que l'utilisation d'un onduleur a Quasi Z-source pour alimenter une MSAP haute-vitesse dans le cas
d'une application starter permet de réduire le volume de l'alimentation seule, sans le filtre d'entrée, d'environ 15-20%
sans dégrader le rendement global par rapport au cas dit "classique" ou la machine est alimentée par un onduleur seul
a 2 niveaux.

Si le filtre d'entrée est inclus dans le comparatif, 'onduleur a Quasi Z-soutce est encore avantagé car avec le couplage
des ses éléments inductifs, les ondulations en entrée du convertisseur, coté DC, sont annulées ou trés fortement
atténuées ce qui permet de réduire significativement le volume et le poids du filtre d'entrée de mode différentiel ou de
le supprimer.

2.3 Evaluation de la solution basée sur 1'alimentation d'une MSAP haute-vitesse
par un convertisseur DC/DC élévateur associé a un onduleur commandé en
PAM dans le cadre d'une application de type ventilateur

Cette seconde partie va ressembler a la partie précédente dans son découpage et ses objectifs sauf qu'ici, elle va se
concentrer sur l'architecture d'alimentation intégrant un convertisseur DC/DC élévateur avec une stratégie de pilotage
PAM pour une MSAP haute-vitesse dans le cadre de l'application ventilation. L'objectif cette fois est de mener
l'optimisation de cette architecture de conversion avec différentes topologies de convettisseurs DC/DC élévateurs,
dont la liste a été définie dans le chapitre I, pour les comparer a l'architecture classique actuelle afin de voir si l'ajout
d'un convertisseur DC/DC supplémentaire permet effectivement de réduire la masse et le volume de 1'ensemble de la
chaine d'alimentation.

Pour artiver a cet objectif de compacité, 'ajout d'un convettisseur DC/DC est assorti d'une stratégie de commande
PAM. Comme il a été vu au précédent chapitre, cette stratégie de pilotage permet de dissocier la fonction adaptation
de la tension et aiguillage du courant. En effet, 'onduleur est piloté en pleine onde pout assurer uniquement l'aiguillage
du courant ce qui permet de réduire significativement la fréquence de découpage de 'onduleur (égale a la fréquence du
fondamental de la tension de sortie d'onduleur) et ainsi réduire les pertes par commutation. Mais cet avantage en fait
aussi un point négatif de la PAM par la présence d'harmoniques a basses fréquences sur le courant statorique. Ces
harmoniques basses fréquences 5, 7, 11,... fois la fréquence fondamentale du moteur peuvent provoquer des dommages
mécaniques sur la machine en créant des ondulations de couple par exemple et plus particulierement a basse vitesse
ou le filtrage par les phases statoriques est encore faible et ou les harmonique sont de faible fréquence.

Ces harmoniques peuvent étre compensés en appliquant différentes méthodes comme en augmentant le filtrage par
les inductances de phase de la machine, ou par une stratégic de commande différente sur 'onduleur; par exemple
découpage a basse fréquence, ou bien en ajoutant quelques découpages afin de supprimer les harmoniques basses
fréquences. Compte tenu du fait que nous utilisons un convertisseur DC/DC élévateut, il n'est pas possible d'appliquet
une stratégie de controle PAM sut I'ensemble de la plage de fonctionnement du ventilateur et notamment au démarrage
car la tension minimale applicable a la machine avec cette stratégie ne permet pas controler les courants dans le moteur
au démarrage et ils pourraient atteindre des valeurs importantes (a l'arrét, les courants ne sont limités que par la
résistance dynamique de l'ensemble onduleur+machine) pouvant endommager la machine. C'est pourquoi, il est
nécessaire de mettre en ceuvre une stratégie de pilotage différente a l'arrét et a basse vitesse.

Dans un premier paragraphe, nous présenterons la stratégie de pilotage MLI a basse vitesse et le passage progressif en
PAM cependant l'aspect algorithmique du controle ne sera traité que dans le chapitre II1. Ensuite pour artriver a mener
l'optimisation de la structure comme dans le paragraphe précédent, les modéles analytiques des convertisseurs DC/DC
retenus seront élaborés avant de présenter l'algorithme d'optimisation et 'approche "globale-locale" mis en ceuvte pour
cette application. Cette partie utilisera alors les modéles des pertes et d'estimation de volume établis dans le chapitre 1.
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2.3.1  Méthode de pilotage MLI de l'onduleur a basse fréquence (arrét - basse vitesse)

La méthode d'insertion de commutations supplémentaires évoquée précédemment peut se montrer intéressante
lorsque le fonctionnement se fait en pleine onde sur toute la plage de vitesse comme cela peut étre le cas lors de
l'utilisation d'un hacheur abaisseur.

Or lorsque le convertisseur continu-continu est de type élévateur, il est impossible d'abaisser la tension, il faut donc
moduler la tension par une voie autre que celle du convertisseur DC/DC, de sorte a limiter la tension appliquée 2 la
machine qui poutra faire circuler d'importants courants de phases risquant d'endommager le moteur.

11 est possible d'envisager un pilotage en MLI de l'onduleur avec la tension de bus disponible pour la pattie basse
vitesse puis progressivement réduire le découpage avec la tension de bus disponible pour tendre vers un pilotage pleine
onde de l'onduleur avant d'élever la tension en entrée de ce dernier pour permettre le contrdle PAM comme l'llustre
la Figure 2-25.
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Figure 2-25 - Passage de la stratégie de contrdle de 1'onduleur par MLI a basse vitesse vers celle par PAM 2 haute-
vitesse avec une réduction progressive du nombre de découpage

Le passage entre MLI a basse vitesse et PAM a haute vitesse doit se faire de maniere continue afin de ne pas avoir d'a-
coup de couple ou de creux de tensions. C'est pourquoi il sera présenté dans le chapitre suivant la maniére de réaliser
ce passage en travaillant sur une adaptation de la modulante. En gardant le principe "comparaison portense modulante”, cela
permet aussi de controler plus efficacement la machine sans capteur mécanique lorsque le nombre de découpage est
réduit.

L'application de la commande MLI a I'onduleur avec une fréquence de découpage adaptée lorsque la MSAP fonctionne
a basse vitesse permet d'éviter les harmoniques basses fréquences du courant et donc du couple et de ne pas perturber
le comportement de la charge mécanique. L’application de la commande pleine onde a l'onduleur au-dela d'une certaine
vitesse est bien moins contraignante car les harmoniques de bas rangs de la tension appliquées a la machine, générées
pat la commande pleine onde, deviennent suffisamment "hautes fréquences". De ce fait, les harmoniques du courant
qu'ils générent ont des amplitudes réduites a ces fréquences sous l'effet du filtrage des inductances des bobines
statoriques de la MSAP. En conséquence, les ondulations du couple générées par ces harmoniques du courant sont
également de faibles amplitudes et de "hautes fréquences", leurs impacts sur le comportement des variables mécaniques
sont davantage réduits sous l'effet de l'inertie de 'ensemble machine-charge mécanique.

2.3.2  Modélisation de la structure de puissance pour une commande PAM dans le cas d'un hacheur élévateur

La structure PAM a été présentée au chapitre 1, il a été montré que sa mise en ceuvre dans le cas d'une application
ventilateur demande la présence d'un convertisseur DC/DC de type élévateut. A la suite de cela, il a été identifié
plusieurs types de convertisseur DC/DC élévateur pouvant potentiellement convenir pour une réduction de la masse
et du volume de I'alimentation ; le hacheur Boost simple, le convertisseutr Boost entrelacé paralléle et le convertisseur
Quasi Z-source DC/DC.
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23.2.1 Modélisation analytique du hacheur BOOST classique et hacheur BOOST entrelacé
»  Conwvertisseur Boost Classique

Le convertisseur Boost (Figure 2-26) est un convertisseur qui a déja beaucoup été étudié dans la littérature [114]-[117].
11 est utilisé dans de nombreuses applications, aussi bien comme simple convertisseur connecté a la sortie d'un
générateur photovoltaique pour extraire sa puissance maximale [118]-[121] ou bien méme dans le cas du pilotage de
machine [122]-[127].

Son fonctionnement en mode de conduction continue se compose de deux séquences principales, la séquence de
conduction de linterrupteur commandable et la séquences de conduction de la diode dans le cas d’un hacheur non
réversible, cette derniére phase est appelée phase de roue libre.

Figure 2-26 - Schéma électrique d'un convertisseur Boost simple

Ce convertisseur étant considéré comme classique, I'étude de son modele analytique ne sera pas détaillée dans ce
manuscrit car elle a déja été longuement traitée dans [124], seul le résultat est donné.
Les équations du modele d'état faisant apparaitre la commande sont :

LE(t) = —nip(®) — (1= u®))Vp(t) + Vac
(2-29)
dVo . .
Co® = (1-u®)i(®) =~ i)
Sa caractéristique statique idéale (pertes négligées) en fonction du rapport cyclique est donc :

A 1
—_= 2-
Ve 1-d (2-30)

»  Conwertisseuy Boost entrelacé a N bras en paralléle

La mise en parallele des convertisseurs est une structure qui permet de pattager les courants entre plusieurs cellules
élémentaires. Le courant traversant chaque cellule est alors moins important et ainsi les contraintes sur les composants
sont réduites. Cependant, 'augmentation du nombre de cellules en parallele complexifie le contréle du convertisseur
par notamment ’équilibrage des courants dans les inductances parallélisées, ce qui nécessite la présence d’'un capteur
de courant par inductance. De plus, le nombre de composants actifs devient important assez rapidement. Ce sont
autant de raison qui feront que pour ce travail, s'inscrivant dans le domaine aéronautique, le nombre de bras en parallele
se limitera 2 un nombre raisonnable, I'intérét ici est plutét de montrer la tendance en comparant dans le paragraphe
2.3.3, différents types de convertisseur au lieu de définir le nombre optimum de bras, ce qui a déja été traité dans de
nombreuses publications [30], [58].
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Figure 2-27 - Schéma électrique d'un convertisseur Boost entrelacé a N bras

Le convertisseur Boost entrelacé a N bras représenté sur la Figure 2-27 posséde 2V séquences de fonctionnement. 11
est possible de décaler ou non les commandes u; i € [1; N] des interrupteurs. Dans [30], il a été montré que si 'objectif
est de réduire 'ondulation de courant en entrée du convertisseur, alors il est préférable d’une maniére générale de
décaler les commandes de % ou T est la période de commutation et N le nombre de bras en paralléle. En effet, en
réduisant l'ondulation de courant en entrée, il est alors possible de réduire le volume du filtre d'entrée et donc diminuer
le volume global de I'alimentation.

L'objectif de ce travail étant de réduire le volume et la masse de la chaine de conversion, il est fait 'hypothése que le
controle de ces structutes entrelacées se fait par un décalage des commandes dans le temps, égale 2 /N .

En considérant chacune des séquences de fonctionnement du convertisseur, il est possible de déterminer son modele
analytique en fonction de la commande des interrupteurs modélisée par la vatriable u; ou I désigne l'interrupteur

commandable i.

di
Ly (Z;l ® = -1, @) — A =u @©)V,(t) + Vg
L, ddiiz ) = =1, () = (1= ux(O))V, () + Vg
di,.
\ Lid_tl(t) = i) - (1 —U (t))Vo(t) + Ve (2-31)
di,
Ly dtN ) = —1i, @) — A —uy(ENV, (@) + Vg
dv, N . |
CE(t) = (Zl(l - ui(t))lLi (t)) — l{:h(t)

Concernant la caractéristique statique en négligeant les pertes des composants passifs et actifs, les rapports cycliques

en régime établi des bras doivent étre égaux (dy = d, = - = d; = -+ = dpy) et il est possible d'écrire :
v 1. 1 1 532
Vee 1—dy,  1—-d;  1-—dy @-32)
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2.3.2.2  Modélisation du convertisseur Quasi Z-source DC/DC

Aptes avoir vu le modele et le principe de fonctionnement de 'onduleur a Quasi Z-source, cette section va s'intéresser
a une vatiante DC/DC des convertisseurs a source impédante illustrée pat la Figure 2-28.

4 N\
vea(t)

e ||

c, !
L, I,

i) (:OOO\ ~y 20 no :(OOO\

L1
ici(?) —

%
L) n2()
L | ”(fﬂgL K

v (1) o Oy &

Figure 2-28 - Architecture du convertisseur 2 Quasi Z-source DC/DC

Cette structure possede son propre interrupteur commandable pour élever la tension. La variable logique de commande
u(t) cotrespond désormais a 'ordre de commande de l'interrupteur K (Figure 2-28).

2.3.2.2.1 Phase de conduction, u(t) = 0
4 )
)

ic2(t)

||
C, |l
Ly I,

iat) T :W i2t) 1o
%

it —
vLi(?) Y vi2(?)

T . — | sy
(2, 1T

- J

Figure 2-29 - Schéma électrique du convertisseur 2 Quasi Z-source DC/DC en phase de conduction
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La phase de conduction du convertisseur 2 Quasi Z-source DC/DC est représentée par la Figure 2-29. Dans cette
séquence de fonctionnement, la diode D est en conduction, la tension a ses bornes est positive. 1l s'agit d'une phase de
roue libre, la capacité C; se charge. Le systeme d'état est donné par :

| din i , )
1 ® + at ® = —r i, &)+ Vo — v, (®)
dij, dl'L1 )
L,——=(@) + M ® = —71,1,(t) — v, (1)
dvey . ,
Cy ar ® = i, () = icn(t)
dve, .
G, 9 ® = i, (t)

2.3.2.2.2 Phase de "court-circuit”", u(t) = 1

La Figure 2-30 représente le convertisseur lors de la phase de "court-circuit". Dans cette séquence de fonctionnement,
l'interrupteur K est fermé, la tension aux bornes de la diode est égale a =V, — Vi, < 0. Cette tension est négative ce
qui signifie que la diode est bloquée. Le systeme d'état décrivant cette séquence est le suivant:

( L dij, u diL2 _ ) v
1 W(t) + dt ®) = —r, i, @)+ Ve +ve, (1)
diLZ diL1 i
L, ar ® +M It ® = =1, (0) + v, ()
t t @2-34)
dvey . ,
Gy da ®) = —ip, () —icn(t)
dv
Gl ® = —iy, ()
4 )
ve(?)
) |
C, |

1 I

i) L A0\ i20) 2 (0 SEC\
%

wci(?, —
w0 — T

Ve <> it o veif)

- /

Figure 2-30 - Schéma électrique du convertisseur 4 Quasi Z-source DC/DC en phase de court-circuit
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2.3.2.2.3 Systeme d'état du convertisseur a Quasi Z-source DC/DC et caractéristique statique

A partir des deux précédents paragraphes, il est possible de combiner les équations (2-33) et (2-34) pour obtenir le
systéme d'état global du convertisseur en fonction de la variable de commande logique u(t) :

dij, diL2 ]
Ly . ®O+M di ©) = —1,i, () + Ve — (1 —u(®))ve, () + u(®ve, (1)
ir2 diy, .
L, dt ® +M at ® = —T11,11, () + u(®ve, () — (1- u(t))"cz ®
! i (2-35)
G O = (1 = w(®))iz, (8) = ()i, (£) = icn(t)
dve, . .
C— -~ (© = —i, @O u®) + (1 —u(®)i, (®)

Comme précédemment, le modéle moyen est établi en identifiant les variables d'état a leurs valeurs moyennes, la
variable de commande logique u(t) est remplacée par sa valeur moyenne qui est le rapport cyclique d. De méme, afin
d'alléger les écritures, la variable temporelle t n'est pas répétée dans les équations. Le systeme d'équation suivant décrit
le modele global moyen d'état du convertisseur.

dipq diy, _
LIW + M T = -1yl Ve — A —ad). Vg, +d.V,
dip, diy, .
LZW + M i 1l +d. Ve, — (1= ).V,
< dv (2-36)
Cc1 . ) ]
“ = (1 = d)iy, —diy, —ic
dvg, _ '
T - =i, d+ (1 =d)i,

A pattir de ce modéle, il est possible d'exptimer la caractéristique statique du convertisseur 2 Quasi Z-source DC/DC
Yoy
Vdc.
En considérant la premiere expression du systéme d’équation précédent a I’équilibre et en négligeant les pertes dans
les composants passifs et actifs de ce convertisseur, il est possible d’exprimer la tension moyenne aux bornes de la

capacité C, en fonction de la tension moyenne aux bornes du condensateur C; :

— d
VCZ = —1 —d VCl (2-37)
Ainsi, il est possible d’en déduire la caractéristique statique de ce convertisseur en fonction du rapport cyclique.
Ve, 1-
i d (2-38)
Viye 1-—2d

La relation (2-39) met en évidence que la contrainte sur le rapport cyclique a respecter est 4<0,5. Il est a noter que si
la chatge est connectée en paralléle du condensateur Cy, le convertisseur Quasi Z-source DC/DC est de type élévateur
alors que si la charge est branchée en parallele du condensateur C,, le convertisseur DC/DC qui en résulte est alors
abaisseut et élévateur car la valeur moyenne de la tension aux bornes de la capacité C,, est égale a :

Ve, = (2-39)

—V
1-2d
Pour compacter la structure, il semble a priori que le convettisseur quasi Z-source DC/DC soit un bon candidat

notamment avec le couplage de ses inductances de maniere a supprimer les ondulations hautes fréquences du courant
en entrée du convertisseur.

2.3.2.2.4 Résultats de simulation

Dans l'objectif de poursuivre I'étude de ce convertisseur DC/DC a soutce impédante, un modéle analytique a été mis
en place (équations (2-35) a (2-39)).

La simulation réalisée est faite sous les conditions suivantes:

Peharge : 3 kW Ly: 450uH
faec: 20kHz L,: 300uH
Vac: 230V M: 300pH
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Vo=V 350V C;: 100uF
C,: 100uF

Seul l'aspect des formes d'onde a'échelle de temps du découpage est regardé ici. Le convertisseur est en boucle ouverte.
Les aspects concernant le controle et la stabilité seront étudiés dans le chapitre suivant.

Le fonctionnement est proche de celui de la Quasi Z-source, lors de la fermeture de l'interrupteur commandable
(assimilable 4 un court-circuit de bras d'onduleur), la diode se bloque ce qui a pour effet d'augmenter le courant dans
les inductances et de décharger les capacités. Puis a l'issue de cette phase, l'interrupteur commandable est bloqué, la
diode conduit, ainsi I'énergie accumulée dans les inductances charge les capacités qui voient leur tension augmentée
par effet boost (Figure 2-31).

-

A Courant d’entrée iLi1(A) 5.104s [ div
T ' L 204 dw  temps (3
11‘42 (A) i I i i i i
g - v T2A4/dw I ]
e e e e S Sl S 1
_ ‘ ‘ tenmps (5)

S ]

e - U

icz (A) courant capacitif Cz ? T 350A ] div
I e e T e e Al
I - ] — —
| i [ | |
“[ici (A) courant capacitif Ci | T 504 div_ |
Ny .y . | T - ]
S i J \rJ L \J -~ tenips (5)

0.4047 0.4047 0.4048 0.4048 0.4040 0.4040 0.405

Time offeet: 0

Figure 2-31 - Résultats de simulation du convertisseur 2 Quasi Z-source DC/DC

. » ) o
Il est possible de remarquer que le couplage magnétique permet également de rendre le courant d'entrée (ir,) plat
comme pour 'onduleur 2 Quasi Z-source.

En revanche, ici il n'y plus 1'égalité entre les valeurs moyennes des deux courants dans les inductances. Le courant dans
L, peut étre négatif, il est donc important a veiller lors du dimensionnement a ne pas entrer dans un mode de
conduction discontinue avec un courant dans la diode (ip = iy, + i1,) qui s'annule. Une solution consiste a limiter
l'ondulation dans L, en augmentant sa valeur ou bien changer la diode pour un composant bidirectionnel en courant.
La seconde solution présente aussi le bénéfice d'autoriser le redressement synchrone en cas d’utilisation d’un transistor
MOS afin de réduire les pertes.

Un autre point important concerne la valeur efficace du courant dans les capacités. De par sa forme, le courant dans
les capacités présente une valeur efficace importante, il faut donc veiller a utiliser des capacités ayant une résistance
série équivalente (ESR) faible. Ce point n'est pas pénalisant car la capacité doit avoir une valeur suffisante pour rendre

valide le couplage magnétique comme il a été montré et généralement les capacités de valeurs assez importantes ont
un ESR faible.

2.3.3  Optimisation de l'ensemble filtre d'entrée-hacheur élévateur-onduleur

Une nouvelle fois, comme pout le cas de 'optimisation de I'onduleur a Quasi Z-source pour l'application starter, le but
recherché est ici la réduction du volume et de la masse du systéme sans pour autant en dégrader son rendement.

L'architecture d'alimentation 4 optimiser est la structure de puissance représentée sur la Figure 2-32 et elle sera
comparée a la structure de base composée seulement d'un onduleur classique 2 niveaux branché directement sur le bus
DC variable comme le montre la Figure 2-33.
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Figure 2-32 - Architecture d'alimentation a optimiser dans le cas de 1'application 'ventilateur'
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Figure 2-33 - Architecture d'alimentation de base dans le cas de l'application 'ventilateur'

L'association d'un convertisseur DC/DC et d'un onduleur permet de piloter le moteur avec une stratégie de commande
PAM. L'application visée ici est un ventilateur, son point de fonctionnement a optimiser est donc 2 haute-vitesse et a
couple maximal ce qui a motivé le choix de la PAM dans le premier chapitre.

Il sera comparé trois convertisseurs DC/DC différents; un Boost classique (Figure 2-26), un convertisseur Boost
entrelacé (a 2 bras et 3 bras comme sur la Figure 2-27) et un convertisseur a source impédante, le Quasi Z-source

DC/DC (Figure 2-28).
2.3.3.1  Obyjectifs, critéres et processus d'optimisation

Comme pour 'optimisation précédente, le but recherché est la minimisation du volume et de la masse globales du
systeme sans dégrader le rendement de la chaine de conversion.

Naturellement, le volume et la masse de la structure d'alimentation, composée de I’association des convertisseurs
DC/DC et DC/AC, seront évalués tout comme les pertes de l'ensemble. Les sorties de I'optimisation seront donc; la
masse, le volume et les pertes. Pour ce qui est des données d'entrées, suivant la nature du convertisseur DC/DC
élévateur considéré, deux schémas d'optimisation seront mis en place.

Si le convertisseur DC/DC a optimiser est un convertisseut Quasi Z-Sonrce DC/ DC, comme sur le schéma de la Figure
2-34, alors il est choisi de tester tous les cas de figures possibles en faisant varier 1'ondulation de courant dans

l'inductance L, en veillant bien 2 rester dans le domaine de la conduction continue de maniére a assurer la validité de nos
modeéles. Mais aussi en faisant vatier la fréquence de découpage et 'ondulation de tension aux bornes du

condensateur C,. L'ondulation de tension aux bornes du condensateur de sortie ('entrée de 'onduleur), c'est-a-
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dire que l'ondulation de tension aux bornes du condensateur C; est fixée a une valeur arbitraire qui sera une constante
entre tous les convertisseurs optimisés (5%). L'ondulation du courant en entrée est considéré comme quasi-nulle (0,1%)
via le couplage magnétique des inductances Ly et Ly, cependant, 'ondulation de tension sur la capacité Cpsera limitée
a une valeur de 10 % de maniere a ce que I'hypothése faite sur les tensions aux bornes des capacités C; et C, dans le
paragraphe 2.2.3.1 reste vraie pour garder toutes les propriétés du couplage magnétique.
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Figure 2-34 - Architecture d'alimentation filtre d'entrée-convertisseur QZS DC/DC-onduleur pour une stratégie de
contrle PAM d'une MSAP haute-vitesse

Le schéma d'optimisation du convertisseur QZS DC/DC est représenté par la Figure 2-35.

-
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Figure 2-35 - Schématisation du processus d'optimisation de la structure QZS DC/DC

Dans le cas ou le convertisseur a optimiser est de type Boost (Boost simple et Boost entrelacé) avec son filtre d'entrée,
ce qui est représenté sur la Figure 2-36, 'optimisation reste globale mais se segmente en plusieurs niveaux comme le
montre la Figure 2-37.
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Figure 2-36 - Architecture d'alimentation filtre d'entrée-convertisseur Boost entrelacé-onduleur pour une stratégie de
contrdle PAM d'une MSAP haute-vitesse
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Figure 2-37 - Processus d'optimisation globale et d'optimisation de sous-parties de la chaine de conversion

Les paramétres de l'optimisation globale sont semblables aux précédents avec la fréquence de découpage du
convertisseur DC/DC et I'ondulation de courant dans l'inductance du convertisseur Boost (ou les inductances des
convertisseurs Boost entrelacés).

L'ondulation de tension dans le condensateur de sortie (connecté a 'entrée de 'onduleur) est fixée a 5% comme pour
le convertisseur QZS DC/DC, et l'ondulation de courant c6té DC doit respectet la norme aéronautique DO 160F. De
cette maniere, les caractéristiques électriques en termes de qualité sont identiques pour I'ensemble des convertisseurs
comparés.
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A un niveau inférieur comme le montre la Figure 2-37, il y a une seconde optimisation pour l'inductance du Boost et
une autre pour le filtre d'entrée.

Pour l'inductance (ou les inductances) du Boost, 'ondulation de courant en son sein devient une donnée d'entrée, les
données de sorties sont masse, volume et pertes dans l'inductance seulement et les variables d'optimisation sont le
nombre de spires et le choix du noyau magnétique de chaque inductance. De maniere a restreindre un peu le domaine
tres vaste des noyaux magnétiques, cette variable discréte s'est bornée 4 un type de noyau plutot performant et proposé
pat Powetlite® [128].

L'optimisation de l'inductance s'apparente a un pré-dimensionnement. Le niveau maximale d'induction est réglé a 1,3T
pour ce matériau composé de toles empilées et pliées. Pour un nombre donné de spites et contenu du taux d'ondulation
du courant de I'inductance, il est possible de déterminer les dimensions du noyau magnétique et des conducteurs. Et a
partir de 1a en titer toutes les conclusions nécessaires. Ensuite, le nombre de spires est changé, le niveau maximal
d'induction pour la valeur maximale de I'ondulation de courant reste fixer a 1,3T, ce qui améne le choix d'un nouveau
noyau et ainsi de suite. Puis au final, le plus 2 méme de répondre aux criteres fixés est choisi.

Pour ce qui est du filtre d'entrée, l'optimisation se divise encore en deux. Avec une optimisation de l'inductance pour
une capacité donnée et enfin un optimum en termes de masse, volume et pertes toujours pour le couple
inductance/capacité du filtre d'entrée. Les données d'entrée "globales" pour le filtre sont l'ondulation du courant dans
l'inductance du Boost, la fréquence de découpage et le respect de la norme DO 160F. Les variables d'optimisation sont
l'ondulation de tension sut la capacité du filtre d'entrée, le nombre de spires de l'inductance et le choix du noyau
magnétique. Les deux derniéres variables sont choisies selon un optimum qui prend l'ondulation de tension sur la
capacité du filtre d'entrée comme donnée entrante et le triplet masse, volume, pertes en sortie.

2.3.3.2  Modéles analytiques des pertes et évaluation du volume/masse de la chaine de conversion

Contrairement a l'application de démarrage de turbomachine (ou de micro hybridation), I'application de ventilation ne
fait apparaitre quasiment qu'un seul point de fonctionnement, le point a vitesse maximale. Dans ce cas, l'ensemble des
pertes de la chaine sont a considérer comme l'illustre la Figure 2-38. La montée en vitesse est transitoire (quelques
secondes seulement) ce qui n'en fait pas un point dimensionnant thermiquement, les pertes seront donc calculées au
point nominal avec une stratégie de commande PAM.
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Figure 2-38 Pertes considérées dans 1'ensemble des structures d'alimentation considérées a optimiser

Comme dans le cas de l'optimisation précédente avec l'onduleur a Quasi Z-soutce, les modéles de pertes ont déja été
présentés dans le chapitre I (voir les sections 1.6.1, 1.6.2 et 1.6.3 ), ici, seule une instanciation de ces formules de pertes
est réalisée.

Idem pour les volumes et masses des éléments passifs et du dissipateur thermique, ils sont évalués a l'aide des formules
établies au premier chapitre.
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2.3.3.3  Résultats d'optimisation

Aptes avoir établi les différents modéles analytiques et le processus d'optimisation faisant intervenir un niveau
d'optimisation local et un niveau global, il est possible de tester une grande variété de cas a partir des variables prises
dans leur domaine de variations.

11 est choisi de tester tous les cas et de les représenter dans les plans (volume, pertes) et (masse, pertes) pour ensuite
avoir un regard de la personne de métier et choisir la configuration de variables la plus adaptée au cas recherché sans
affecter des pondérations aux vatiables (pertes, masse volume) qu'il est difficile de définir correctement.

La Figure 2-39 et la Figure 2-40 représentent les optimums des cas testés dans le plan (perte, volume) et dans le plan
(perte, masse). 1l est alors possible de voir des lignes de front permettant de conclure dans un premier temps a l'intérét
d'ajouter un convertisseur DC/DC supplémentaire avec une stratégie de pilotage PAM pour réduire le volume et la
masse de l'alimentation avec un niveau de pertes comparable au cas classique d'un onduleur seul (point (1;1) du plan).
De maniére générale, 2 pertes équivalentes (1 p.u), il est possible de dire que 'ensemble "filtre d'entrée-convertisseur
DC/DC-onduleut” est plus compact d'environ 20-25% et plus léger d'environ 30% par rappott au cas classique (point
(1;1) du plan), indépendamment de la nature du convertisseur DC/DC choisi. Cela s'explique par plusieurs points; tout
d'abord, les pertes de I'onduleur et par conséquent la taille de son dissipateur sont fortement réduites du fait du pilotage
PAM. Ensuite, la fréquence élevée de découpage du convertisseur DC/DC réduit son impact tout en conservant un
niveau de pertes acceptable comme le ratio d'élévation est relativement faible, ici 1,5. En effet, lorsque le ratio
d'élévation d'un convertisseur élévateur n'excede pas 2 fois la tension d'entrée, son rendement reste élevé (bien
supérieur a 90%). De plus, en complément de ces deux points positifs (ratio d'élévation faible et fréquence de
découpage importante), I'augmentation du nombre de spires de la machine permet de réduire le niveau de courant
transitant dans le convertisseur (car le coefficient de couple est plus important, il fut donc moins de courant pour
fournir le méme couple) ce qui autorise de réduire la taille des interrupteurs de I'onduleur.

/

2,5

2 i
= 1
& 1 ﬂh ‘ * Boost 1 bras
9 | (1,1) structure classique Boost 2 b
§ \ 'S  (ilire dentrée + ondule) = Boost 2 bras
N 1 ‘X Boost 3 bras

\.’ & lol X QZS DC/DC
- —k—\_—~
0,5
0
0 0,5 1 1,5 2 2,5 3
Pertes (p.u)

Figure 2-39 - Représentation des optimums dans la plan pertes-volume en référence
ala structure de base (p.u)

En se penchant sur le type de convertisseur, il est possible de tremarquer qu'en termes de volume, pour un niveau de
pertes de 1 p.u (équivalent a la solution classique), le convertisseur Boost entrelacé a 2 ou 3 bras a un avantage car il
permet de réduire le volume d'environ 25%. 11 serait sans doute préféré le Boost entrelacé a 2 bras car dans cette étude,
il n'a pas été pris en compte le critere d'intégration. En effet, la réduction du volume pour le Boost entrelacé a 2 bras
et le Boost entrelacé a 3 bras est proche mais en intégrant le fait que le second nécessite un driver et un capteur de
courant supplémentaire, son volume est sans doute supérieur au Boost entrelacé a 2 bras sans prendre en compte les
fixations des différents éléments. De plus, son contrdle est légérement plus complexe.
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Figure 2-40 Représentation des optimums dans la plan pertes-masse en référence a la structure de base (p.u)

Du point de vue de la masse, le convertisseur QZS DC/DC présente également un avantage. Cela vient du fait que ses
inductances couplées de maniere adaptée (L, = M) permettent pratiquement d’annuler les ondulations du courant en
son entrée et de supprimer ainsi le filtre d'entrée. En effet, ce convertisseur fait une meilleure utilisation du fer utilisé
pout le noyau magnétique. Le convettisseur QZS DC/DC est pénalisé par son rendement plus faible car ses
interrupteurs voient la somme des courants des inductances (le courant d'entrée i, plus un autre courant), alors que
les interrupteurs du convertisseur Boost ne voient que le courant d'entrée. De ce fait, le dissipateur du QZS DC/DC
sera plus volumineux, ce qui le pénalise du co6té volume méme si ses inductances sont moins volumineuses, or comme
le dissipateur est en aluminium et les noyaux magnétiques en fer, la différence des masses volumiques de ces deux
matériaux redonne l'avantage au convertisseur QZS DC/DC du c6té de la masse.

Le point important de cette étude est que le fait d'ajouter un convertisseur DC/DC élévateur supplémentaire permet
d'augmenter la tension en entrée de l'onduleur, offrant ainsi un degré de liberté supplémentaire dans le
dimensionnement de la machine (augmentation du nombre de spires par phase et diminution de 'amplitude de ses
courants), et autorise alors de réduire le volume de l'ensemble "filtre d'entrée-convertisseur DC/DC-onduleut”
d'environ 25% pat rapport au volume d’une architecture classique ("filtre d'entrée-onduleur™), quant a sa masse, il est
possible de la réduire d'environ 25-30% par rappott au cas classique.

2.4 Convertisseur Quasi Z-source-Buck pour l'alimentation d'un actionneur
présentant une phase haute-vitesse de faible durée

2.4.1 Introduction

Les précédentes sections de ce chapitre ont montré l'intérét d'ajouter un convertisseur DC/DC élévateur en amont de
I'onduleur de tension afin de contrer la variation de la tension du bus DC en fixant la tension d’entrée de 'onduleur a
une valeur adaptée. C'est ainsi que pour 'application starter, un onduleur a Quasi Z-source a été utilisé pour survolter
la tension d’entrée de l'onduleur lors d'un démarrage a haute-vitesse. Quant 2 la partie basse vitesse, la tension
d'alimentation de la machine est réglée par l'indice de modulation de la MLIL

11 a aussi été montré que l'ajout d'un convertisseur DC/DC permet de réaliser une stratégie de pilotage Pulse Amplitude
Modulation (PAM) qui autorise une réduction significative des pertes sur l'onduleur tout en améliorant les
performances de ’actionneur a haute-vitesse.

Dans ce chapitre, il a été fait le choix d'un hacheur élévateur pour le cas de l'application ventilateur cat le point de
fonctionnement nominal et le cycle de mission présentent un fonctionnement a haute-vitesse en limite de tension pour
la MSAP, il n'est alors pas intéressant de dévolter la tension en entrée d'onduleur pour une phase transitoire (la montée
en vitesse se fait en quelques secondes), mais il serait possible d'utiliser un hacheur abaisseur pour une autre application.
Clest notamment le cas de I'application "starter" pour laquelle la majeure partie du cycle de mission s’effectue a basse
vitesse et il serait donc imaginable d'utiliser un hacheur abaisseur avec une stratégie PAM sur cette pattie du cycle de
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fonctionnement. Cependant, l'utilisation d'un seul convertisseur DC/DC abaisseur ne permettrait pas de palier le
probleme du point de fonctionnement a haute-vitesse dimensionnant pour la machine qui a été mis en exergue
précédemment.

Pour l'application "starter", la solution d'utiliser un hacheur abaisseur avec une stratégie de contréle PAM ne peut pas
étre retenue. En revanche il est possible de combiner les avantages proposés dans le paragraphe 2 de ce chapitre pour
cette application, et les avantages de la stratégie PAM en utilisant un convertisseur abaisseur et élévateur ou encore
ayant une fonction Buck-Boost.

Avec ce type de convertisseur, il est possible de réaliser un pilotage PAM sur quasiment toute la plage de vitesse, de
dimensionner la machine avec plus de liberté et de ne plus étre contraint par le point de fonctionnement haute-vitesse
[26], (28], [129], [130].

Dans cette partie de ce chapitre, nous présentons une nouvelle topologie de convertisseur DC/DC proposée au sein
du laboratoite GREEN de Nancy, il s'agit d'un convertisseur DC/DC a fonction Buck-Boost basé sur la topologie des
convertisseurs a source impédante et plus particulicrement la Quasi Z-source. Cette nouvelle topologie de
convertisseur est principalement pensée pour des applications, comme le cas du starter, dont le profil de mission
demande une tension abaissée durant la majeure partie du cycle et une élévation de la tension durant un intervalle de
courte durée comme le montre la Figure 2-41 [59], [131].

4 )

ATension de sortie Vo

Vmax ______________________

Wis |becoocooocaa oo — ——fF————————-
Vimin

<>
TBoost = b% Tcycle

Tcycle
N /

Figure 2-41 - Evolution de la tension maximale nécessaire en entrée de 1'onduleur sur un cycle de mission

La structure proposée se base sur la QZS et ses avantages mis en avant précédemment, cependant dans la littérature,
il existe une grande vatiété de convertisseut DC/DC Buck Boost, c'est pourquoi il estimportant de placer cette topologie
par rapport aux autres déja existantes [28], [132].

1l a déja été montré l'importance et le poids des normes aéronautiques notamment sur le courant d'entrée c6té DC, qui
peuvent imposer des filtres de tailles importantes, ce qui est contraignant pour la compacité de la structure
d'alimentation. C'est pourquoi parmi les convertisseurs DC/DC existants et présentant une fonction Buck-Boost, le
convertisseur Cuk a retenu notre attention car il possede un courant inductif en entrée et en sortie ce qui réduit la taille
des éventuels filtres [133], [133]-[137] contraitement aux convertisseurs Buck-Boost ou Sepik ou encore le
convertisseur Zeta [47], [138]—[141]. De plus, le convertisseur Cuk [142] autorise le couplage de ses inductances en vue
de rendre le courant DC plat comme pour le convertisseur QZS [40], [41].

Dans cette pattie, nous présentons d'abord la topologie du convertisseur QZS-Buck proposé pout en établir le modele
analytique suivant ses différentes séquences de fonctionnement. Nous analysons ensuite différentes stratégies de
commande dans le but de minimiser ses pertes et finalement nous terminons par une comparaison entre le
convertisseur Cuk et le convertisseur QZS-Buck proposé.

Une mise en ceuvre expérimentale de la topologie QZS-Buck sera réalisée dans le chapitre IV.
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2.4.2  Proposition d'une topologie de convertisseur DC/DC a fonction abaisseur/élévateur (fonction Buck-
Boost)

La topologie proposée se base sur l'association en partie d'une Quasi Z-source en cascade avec un convertisseur Buck
comme il est présenté sur la Figure 2-42. L'interrupteur K sur ce schéma peut étre dans le cas général un interrupteur
commandable et bidirectionnel en courant. Sous certaine condition, cet interrupteur peut étre remplacé par une diode.
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c |
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Figure 2-42 Convertisseur Quasi Z Source - Buck proposé

Le convertisseur est géré par deux interrupteurs actifs présent sur la partie Buck, u; et u,. La commande de
l'interrupteur K est forcée a ug = Uy. Us.

En fonctionnement élévateur de tension, le ratio Vi /V,. (voir Figure 2-42) est augmenté a l'aide d'un court-circuit de
la partie QZS comme pout le convertisseur de base couplé a un onduleur 2 niveaux. Il est donc possible d'imaginer un
ordre de conduction sur les deux interrupteurs en méme temps, leurs commandes U; et U, ne sont forcément pas
complémentaires.

Lotrsque la tension de sortie est abaissée, la partie QZS fonctionne en mode filtre, c'est-a-dite que l'interrupteur K ne
découpe pas, il conduit en continue (Ux = Us. U, = 1) et la partie Buck fonctionne comme un convertisseur Buck
classique, c'est-a-dire que les interrupteurs Uy et U, sont complémentaires pour abaisser la tension de sortie par rapport
a la tension en entrée de la partie Buck (Vzg) qui est égale a la tension en entrée du convertisseur Vozg = V.

11 existe 3 séquences possibles pour le fonctionnement du convertisseur QZS-Buck proposé (Figure 2-42), chacun des
états possibles sur une période de découpage T sont:

o Elat de court-cirenit : les deux interrupteurs actifs de la partie Buck sont simultanément en conduction
(u; = up = 1), quant a l'interrupteur K il est bloqué dans cette séquence car Ug = Up. U, = 0 et
Vi = =V, — Ve, <0 si l'interrupteur K est une diode, elle est naturellement bloquée car la
tension a ses bornes est négative Vy = =V, — V¢, < 0.

o Ltat de conduction : l'interrupteur du haut du Buck est en conduction (u; = 1) etl'interrupteur du bas
du Buck est bloqué (u, = 0). Dans cette séquence l'interrupteur K conduit quel que soit le signe du
courant qui le traverse (ix =i, + i, — i, positif ou négatif) car uyx = Up.u; = 1. Sous
condition que dans cette séquence dans toute la plage de fonctionnement de l'actionneur le courant
ig reste positif, c'est-a-dire ix = i, + iy, — i, > 0), l'interrupteur K peut étre remplacé par une
diode qui se met en conduction spontanément.

o Etat de circuit onvert : l'interrupteur du haut du Buck est bloqué (u; = 0), l'interrupteur du bas du
Buck conduit (u, = 1) et l'interrupteur K conduit car ux = Uy.u, = 1. Le fait qu'avec une charge
de type actionneur, le courant traversant l'interrupteur K est positif dans cette séquence (ix = iy, +
i, > 0), il peut étre remplacé par une diode sans aucune condition. On remarque que dans cette
séquence la partie QZS et le Buck n'échange pas de puissance.

Remarque : Pour que l'interrupteut K soit remplacé par une diode, il est nécessaire que dans la 2¢m¢ séquence (Etat de
conduction), le courant ix =i, +1i;, — iy, soit positif. Pour satisfaire cette condition, il faut que la tension de sortie

soit supérieure a la moitié de la tension du bus DC (V, = Vi3 > V3. /2, voir la Figure 2-42). Si la tension de sortie
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devait devenir bien inférieure a Vy./2 , linterrupteur K devrait étre commandable. L'état de conduction de
l'interrupteur K, qu'il soit commandable ou 2 commutation spontanée (une diode), peut alors étre définit par ug =
Uy. U, . Dans ce qui suit nous admettons que la condition requise pour remplacer l'interrupteur K par une diode est
satisfaite.

Chacune des trois séquences présentée ci-dessus, représentée sur la Figure 2-43, va étre analysée séparément afin
d'établir le modele analytique d'état du convertisseur proposé. Une variable logique de commande est introduite, u;
pour définir I'état de conduction ou de blocage de l'interrupteur I, lorsque u; = 1, l'interrupteur i est en conduction et
lorsque u; = 0, linterrupteur i est bloqué. Dans un premier temps, les inductances L; et L, sont considérées
découplées magnétiquement et la charge est simplement résistive (voir la Figure 2-42).

e ™

T

A < >
UK

A <> g
ul dCCT
wt (1-d-dec) T

dT
. A -
1L1
. A g
112
. A g
113
to t1 t2 I3
. J

Figure 2-43 - Formes d'onde et commande du convertisseur QZS-Buck suivant la séquence de fonctionnement

Etat de court-circuit [to,ti]

Lors de I'état de court-circuit, les deux interrupteurs du Buck sont en conduction, u; = u, = 1, quant a la diode K,
elle est bloquée (Vy = =V, — V¢, < 0), ce qui donne la configuration de la Figure 2-43. En négligeant les pertes dans
les composants passif et actif, les équations des variables d'état lors de cette séquence sont données ci-dessous pour
t €[ty t4]:
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Ly d—? (©) = Vae + v, (©)
Lo dt 2(6) = v, (6)

C1

at (1) = —ig, (B) (2-40)

dv, Iy
C, I ® = —i1,®)

L3 dt _ch(t)
dvg, v, (1)
Co—p (0 =iy, () = —5—
p
vez(?)
) || L
enl i)
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Figure 2-44 Circuit QZS-Buck durant la séquence de court-circuit
Les tensions aux bornes des inductances Ly et L, sont positives, ce qui fait augmenter les courants i;, et i;, comme
le montre la Figure 2-43. La durée de cette séquence est t.. avec t.. < T, ce qui permet de définir le ratio de la durée

du court-circuit par période dg. = t“ < 1.
Etat de conduction [ti,tz] :

Durant cette séquence de conduction, l'interrupteur 1 est en conduction (u; = 1), l'interrupteur 2 est bloqué (U, =
0) et en admettant que dans cette séquence ix = i, + i, —i;, > 0, la diode K conduit, ce qui conduit au schéma

électrique de la Figure 2-45 pour le convertisseur. Cette phase dure teonguction = AT (t € [ty, t;], voir Figure 2-43).
Les équations d'état de cette phase sont :

Ll dt VdC - v(ll (t)

L2 dt sz (t)
d Cq . .

G dt =1, (1) — i, (®) (2-41)

Cz d =10, (t) — i, (®)

dig,
Ls— (t) = v¢, () + v, () — v, (B)
) =i, () - 63“)
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Figure 2-45 Circuit QZS-Buck durant la séquence de conduction

Pendant cette séquence, la tension aux bornes de l'interrupteur 2 (Vozs =V, + Vi,) est supérieure a la tension de

sortie I, et le courant dans l'inductance L3 augmente, quant aux courants i, et i, ils diminuent.

Etat de circuit ouvert [t2,t3]

Cette séquence correspond au blocage de l'interrupteur 1 (u; = 0) et a la conduction de Pinterrupteur 2 (U, = 1).
Dans ce cas la diode K conduit (ix = iy, + iy, > 0), ce qui donne le schéma de la Figure 2-46. Sous ces conditions,

le courant dans L3 décroit tout comme iy, et iLZ, ce qui est décrit par les équations d'état suivantes :

L1 dt = Vae — V¢, ®
L d;f (© = =,
C1 dt ® (2-42)
62 dt =1, (t)
- d;f (©) = v,
=1, () - C3—(t)
4 )
vea(t,
tcalt) T() Ls

[ i3
L Cz L @)
i1(?) ik 12(8) 1 ¢ S c s R
5 ()0() . ws) | ©

e -
5 ”Li(f) ﬂu(ﬁ 7}(3(1) — M)(f)
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Figure 2-46 Circuit QZS-Buck durant la séquence de circuit ouvert

90



Chapitre II: Etude des architectures d'alimentation d'une MSAP haute-vitesse pour des applications avioniques

Le systeme peut alors étre modélisé en utilisant les variables de commande booléennes Uy, Uy, pour indiquer les états
des interrupteurs de la partie Buck sur la Figure 2-42, I'état de conduction de l'interrupteur K est exprimé pat la variable
Ug= Uy. Uy, ce qui donne le systeme d'équations ci-dessous :

di

LB = (it )+ - w) (V- v+ (- )V ve,)
di

L, diz = uy (1 —up)(—ve,) + up (1 — uy)(—ve,) + wuy(ve,)
dv

G dcl = u1u2(—iL2) +u(1- uz)(iL1 - iL3) +up (1 —uyiy,

| dv, (2-43)
2 dfz - uluz(_ih) +u (1 - uz)(iLz - iL3) +up (1 —uy)iy,

di

Ly d? = U1u2(—vc3) +u,(1— uz)(”q +ve, — v, ) +u,(1— ul)(_vc3)
dvc, _ . ve,

3 dt L3 TR

En moyennant sur T, les commandes des interrupteurs uy (t) , u,(t) , il vient:
<u (). ux(t) >r = dec
< 1—u1(t).u2(t) >T d
<u,(O(1—u () > 1—d—dg

En considérant que la valeur des capacités est suffisamment grande pour que 'ondulation de tension a ces bornes soit
faible et permette d'identifier la tension capacitive a sa valeur moyenne en régime établi, il est alors possible de
déterminer les tensions aux bornes des éléments capacitifs comme suit :

V. = 1—dcc v V. = dcc v (2.44)
“ 7 (1-2dcc) ©2 7 (1-2dcc) *
~ 1 d
Ope = o Vi, Vp = Vo, = Vo, (2-45)
(1 —-2dcc) 3 1-2d,

Avec I7DC = VCl + VCZ'

A partir de ces relations, il est possible de voir que la tension intermédiaire Vjz5 est supérieure a la tension de sortie
Vo, ce qui signifie qu'il faut élever la tension intermédiaire plus que la tension demandée en sortie du convertisseur.
Cela vient du fait que dans le processus d'élévation (combinaison des interrupteurs), un abaissement de la tension sur
la partie Buck se produit.

11 est possible de procéder de méme avec la valeur moyenne des courants dans les inductances comme ci-dessous:

d

Ientrée = Lsortie 1— 2 dcc (2-46)
[Ll =< iLl >T= ILZ =<< iLZ >T: Ientrée (2-47)
IL3 =< iL3 >1= Lsortie (2-48)

X . . - . 1
Comme pour l'onduleur 2 Quasi Z-soutrce, le ratio du court-circuit d .. ne peut atteindre 0,5 (d. < 3 ).

Pour obtenir la tension de sortie désirée, suivant la tension de bus disponible a l'entrée (Vy), il existe plusieurs
configurations de ratio d’élévation possible pour atteindre le cahier des charges. En effet, il faut choisir le rapport
cyclique cortespondant au coutt-circuit d. ainsi que le rapport cyclique cortespond a Iétat de conduction d. Par

exemple, pour un ratio d’élévation donnée, V—O, il est possible d’exprimer d comme une fonction de d, :
dc

v,
d=->(01-2d,) (2-49)
Vdc

La définition de ces deux rapports cycliques fixe la durée des trois séquences possibles pour le convertisseur Quasi Z-
source Buck. En revanche, il existe une combinaison optimale qui permet de réduire les pertes pour un ratio d’élévation

V. . : Ty .
V—o fixé, c’est ce qui sera étudié dans le paragraphe suivant.
i
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2.4.3  Analyse des pertes dans le convertisseur QZS -Buck DC/DC proposé

Pour les tensions Vg et V, (tension d’entrée et de sortie) fixées ainsi qu’une fréquence de découpage et des éléments
passifs donnés, les ratios optimaux d et d. sont ceux qui minimisent les pertes sur la structure. Ils sont déterminés en
calculant ensemble des pertes sur le convertisseur (pour différents couples (d , d..)) (Figure 2-47).

/ N\
Pertes par conduction
dans les interrupteurs Pertes cuivres dans les
condensateurs Pertes fer dans les
inductances

Puissance I,’msszfnce
électrique electrzq?te
d’entrée de sortie

Pertes cuivres dans
Pertes par commutation les inductances

dans les interrupteurs

- /

Figure 2-47 — Pertes considérées sur le convertisseur QZS-Buck

Les formules utilisées pour le calcul des pertes ont déja été vues au chapitre I, c’est pourquoi ici, elles sont rappelées
dans le Tableau 2-2 pour faciliter la lecture du document mais pour avoir le détail des formulations, le lecteur est invité
a se reporter aux sections 1.6.2 et 1.6.3 du chapitre 1.

Formules Description
i eff2 Pertes par conduction dans les
conduction — Tdson Y MOSFET
i Ion Voff Pertes par commutation dans les
clommutation = W (Eon + EOff)fdec & MOSFET
re re
2
P;, = ESRg, i‘é{ f Pertes dans les capacités
2y =L i[imsz Pertes cuivre dans les inductances

Formulation de Steinmetz pour les

= aABF
e = VMG i U7, pertes fer dans les inductances [20]

Tableau 2-2 Formules utilisées pour le calcul des pertes

11 est possible de noter que les modes de conduction et de court-circuit ne peuvent avoir lieu en méme temps, ce qui
donne la condition suivante :

d<1-d,.. (2-50)
Ainsi en utlisant cette relation et la relation (2-49), il vient la valeur minimale pour le rappott cyclique d
Yo _
Va boost
dec > 3y = deemin @-51)
Vdc

Cette valeur de d, .. peut étre négative si 1, < V; ce qui signifie qu’il existe deux domaines de validité pour d, : soit
le convertisseur fonctionne en mode Boost (V, > V. et donc 0 < d.. < 0,5) soit le convertisseur fonctionne en
mode Buck (V, < V). Dans ce dernier cas, la valeur de d est fixée a zéro.

Comme il a été précisé dans le paragraphe précédent, pour obtenir la tension de sortie désirée, suivant la tension de
bus disponible a l'entrée (Vy), il existe plusieurs configurations de ratio d’élévation possible entre d et dg.. En
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revanche, il existe une combinaison optimale qui permet de réduire les pertes pour un ratio d’élévation V—” fixé, c’est
i

que nous tentons de déterminer ici.

En effet, en considérant la relation (2-49) liant d et d. pour un ratio V, /V;. donné, mais aussi en considérant la valeur

minimale du court-circuit d.._.  applicable, égale a 0 en mode abaisseur et égale 4 la formule (2-51) pour le mode
min

élévateur, il est possible, pour un ratio d'élévation fixé, de faire varier cette valeur de d. pour déterminer la valeur
minimisant les pertes dans le convertisseur.

Sur la Figure 2-48, nous avons fixé la tension d'entrée du convertisseur a 48V et nous considérons pour le mode
abaisseur (courbe bleue), une tension de sortie de 24V et pour le mode élévateur une tension de sortie de 72V comme
le rappelle le tableau ci-dessous:

Tension d'entrée V.. : 48V Puissance de sortie : 250W

) ] 24V en mode Buck ) )
Tension de sortie V, : Fréquence de découpage : 30kHz
72V en mode Boost
Sutr cette Figure 2-48, nous avons fait varier d.. en respectant son domaine de validité (suivant le mode de
fonctionnement) et ajuster la valeur de d pour conserver le ratio d'élévadon V,/V,, souhaité. Pour chaque couple
(d¢e) d) nous avons évalué l'ensemble des pertes du convertisseur pout évaluer son rendement et déterminer le couplet
optimal minimisant les pertes.

4 N\

0,9 V=t :—’*
0,8 ———F——"t+r—"—""t+ 1"t

0,7 e
0,6 A

0,4 EEEEEEE T

03 +— W Jode élévatenr ———
jsseur

o2 £ W Mode abaisseur ————

-

0 0,05 0,1 0,15 ,2 0,25 0,3 0,35 0,4

rendement n
g
A,

|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|

durée de la phase de court-circuit dec

- )

Figure 2-48 Rendement du convertisseur QZS-Buck suivant la durée du court-circuit d.. pour le mode Buck et le mode
Boost

Comme nous le pressentions a priori, la Figure 2-48 (ci-dessus) montre bien l'intérét de fonctionner avec la valeur

minimale de court-circuit (dcc,, ) pour avoir le rendement maximal dans une configuration donnée. C'est-a-dire qu'en
=d BO'DSl'
CCmin
Ce résultat se comprend bien dans la mesure ou avec un d., minimal cela permet de réduire le ratio d’élévation de
tension qui sera abaisser par la suite, en effet, il n'est pas optimal de survolter la tension sur la partie QZS plus que

mode Buck, il est mieux de fonctionner a d.. = 0 et en mode Boost, il est de mieux de fonctionner a d,

nécessaire et ensuite I'abaisser sut la partie Buck pour obtenir le ratio V, /V;, souhaité.

En effet, si la valeur de d.. augmente, le ratio d’élévation de tension et donc les pertes par commutation dans le
MOSFET et dans les noyaux des inductances L; et L, augmentent. Si dans le mode Boost et seulement dans le mode
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Yo _,
Boost hoisi dee = dg 200t = 26 (ela signifi la sé de circuit t est imée, il n’y
OO0OSst, nous choisissons cc = Qecemin T 2V0_1’ Cccla Slgﬂl 1€ que la sequence de Circult ouvert €s supprlmee,l ny
Vdc

a donc plus que deux séquences qui existent ; le court-circuit et la phase de conduction.

Dans ce cas de figure, interrupteur du haut du Buck (interrupteur 1 sur la Figure 2-42 ) est toujours en conduction
(uy = 1) lors de la phase d’élévation de la tension et I'interrupteur du bas du Buck (interrupteur 2 sur la Figure 2-42)
fonctionne de maniére complémentaire a la diode (voir Figure 2-49 a). La commande en est alors simplifiée car
seulement un signal logique suffit a piloter la structure lors de sa phase Boost.

Pour ce qui de la phase abaisseur ou encore phase Buck, le rato d.. est fixé a zéro, ce qui supprime alors la phase de
court-circuit. Dans le mode Buck, la diode est donc toujours en conduction et les interrupteurs 1 et 2 sont controlés
de maniere complémentaire (U; = U, voir Figure 2-49 b) comme dans le cas d’un Buck classique avec un filtre de
second ordre en entrée. Comme dans le cas de la phase de Boost, un seul signal de commande suffit pour piloter le
convertisseur.

L’avantage remarquable de fonctionner a d . minimal en Boosteta d.. = 0 en mode Buck est que dans chacune des
configurations, un seul signal de commande sulffit, le second n’est autre que son complémentaire comme le montre la
Figure 2-49

veo(t) veo(t)
icaft) T I T I
; . 0 L Gl i
2 1 2
W R i) i2t) u
v1.3(t) i)

i) 7 v1.3(t) G
> it 2(t) 7 0 ,(J:: wo(t) > it 2(t) P ,(J:: wo(t)
“ vei(t) T C vgz5(t) ( ‘ vei(t) T C v0z5(t) (

it R

2) b)
Figure 2-49 Commande du convertisseur QZS-Buck en mode Boost (a) et en mode Buck (b)
Remarque : En cas de casse de Uinterruptenr Uy on Uy en court-circuit, il est toujours possible de fonctionner dans un des denx modes.

Jusqu’ici, les inductances Ly et L, ont été considérées découplées magnétiquement mais comme il a été montré dans
le paragraphe 2.2.3, sous ’hypothése que la tension aux bornes des capacités est assimilable a sa valeur moyenne, dans
ce cas, les deux inductances ont une tension a leurs bornes égale durant toutes les phases de fonctionnement, ce qui
nous autorise a écrire :

v, @) =V,® (2-52)
Et ainsi ;
. L, - .
Aiy = m Aip, (2-53)

Puis nous amene a la condition mathématique d’annulation des ondulations de courant en entrée du convertisseur sous
réserve que les pertes des composants passifs et actifs soient négligeables :

L,=M (2-54)

Il a été montré précédemment que ce couplage permet de réduire la taille du filtre d’entrée de mode différentiel et ainsi
réduire le volume de I'alimentation d’une machine synchrone a aimants permanents par exemple.

2.4.4  Comparaison du convertisseur QZS Buck proposé avec le convertisseur Cuk

En introduction de ce paragraphe, il a été montré l'intérét d’utiliser un hacheur, a la fois élévateur et abaisseur, en
amont d’un onduleur alimentant une machine qui aurait un profil de mission semblable a celui de I"application starter,
ce qui permet de réaliser une commande PAM sur toute la plage de vitesse pour rendre I'alimentation plus performante
en termes de masse, volume, rendement et controle.

Il a aussi été mis en évidence qu’il existe différents types de hacheurs élévateur- abaisseur. Cependant, le plus approprié
a une réduction de masse/volume semblait étre le convertisseur Cuk représenté sur la Figure 2-50. Celle-ci montre que
les courants en entrée et en sortie du convertisseur (iy et iz,) sont de type inductif, ce qui permet de réduire la taille
des éventuels filtres d’entrée et de sortie afin de respecter les normes imposées.
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Figure 2-50 Convertisseur CUK

Comme pour le convertisseur proposé, en admettant que les pertes des composants actif et passif sont négligeables,
les tensions aux bornes des deux inductances du hacheur Cuk restent égales dans chacune des séquences de
fonctionnement, ce qui signifie qu’il est donc possible de coupler magnétiquement ces deux enroulements afin de
supprimer les perturbations différentielles en entrée du convertisseur en rendant plat le courant d’entrée iy .

Ainsi la comparaison menée dans ce paragraphe se fera pour les deux convertisseurs avec un couplage magnétique des
inductances pour supprimer les ondulations sur le courant d’entrée.

Les criteres de comparaison pout les deux topologies seront Pefficacité de la structure (son rendement) et ’énergie
stockée dans les éléments passifs qui est une image du volume du convertisseur comme il a déja été montré au chapitre
L

Afin d’assurer la validité de la comparaison, chacun des convertisseurs doit étre évalué dans les mémes conditions que
son homologue. C’est pourquoi les convertisseurs seront dimensionnés pour respecter le cahier des charges fixé
comme le montre la formulation « boite noire » de la Figure 2-51. La méme amplitude d'ondulation de courant en
entrée et la méme amplitude d'ondulation de tension en sortie sont demandées.

CEM DC/DC

4 | N
i Pchargc
>
Iin +A iin I
|
. i
filtre Convertisseur i
Vi Vi, i Vo +A V,

|
|

‘ .

Figure 2-51 Mod¢le "boite noire" de 1'étage de conversion DC/DC .

Les valeurs des inductances sont choisies de sorte a rester dans un mode de conduction continue pour la valeur de
fréquence de découpage fixée. Les inductances sont dimensionnées pour que leurs noyaux magnétiques fonctionnent
en limite de saturation avec le méme type de noyau magnétique pour les deux convertisseurs.

La condition L, = M n'est pas suffisante pour garantir un courant plat en entrée. En effet, cette condition a été établie
en supposant que la tension instantanée aux bornes des inductances était assimilable a la tension moyenne et que les
pertes dans les composants passifs et actifs étaient négligeables. Or lorsque l'ondulation de tension n'est plus
négligeable, des oscillations apparaissent sur le courant d'entrée et cela est plus particuliérement marqué dans le cas du
convertisseur Cuk. C'est pour cette raison que la valeur de l'inductance L, a été augmentée pour les deux convertisseurs.

Les parametres électriques dimensionnants pour la comparaison du convertisseur QZS-Buck et du convertisseur Cuk,
sont les suivants :
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o Ay, 2%V,
e  Av; < 3% V, (Ondulation de tension sur les condensateurs internes Cy, C,, Coyg)
o Al < 1% I, (respecter la norme aéronautique DO 160F)

e  Mode de conduction continue

Par simulation, différentes valeurs pour les éléments passifs ont été déterminées pour les deux convertisseurs, afin de
respecter les contraintes fixées plus haut, les valeurs obtenues sont celles du tableau ci-dessous.

Symbole Description

Paramétres de fonctionnement

Vae Tension d'entrée 48V
v, Tension de sortie [24V,72V]
P, Puissance de sortie 250 W
fs Fréquence de découpage 30 kHz
Composants
u; Interrupteurs MOSFET CREE - CAST00H12AM1
Noyaux magnétiques QZSC et CUK POWERLIT%O%;COKCS AMCC
ESR¢, Résistance série des capacités 10 mQ
QZS Buck CUK
Ly 290 uH 455 uH
1, tésistance série de Lg 16 mQ) 26 m)
L,=M 172 uH 276 uH
T, tésistance série de L, 12 mQ 20 mQ
L3 (inductance de la partie
Buck du convertisseur 172 uH =
proposé)
T3 tésistance série de L 12 mQ -
C; 21 uF =
Ca 63 uF -
Ceuk - 58 uF
C, 20 uF 16 uF

Tableau 2-3 Paramétres et composants sélectionnés pour 1'étude du convertisseur proposé

Remarques: Les niveanx: de tensions et de puissance choisis corvespondent a ce qui sera mis en pratique dans le chapitre I1/. 1/ est ainsi
Plus facile de comparer les aspects théorique et pratigue pour le cas d'un nouvean convertissenr en s'affranchissant des éventuels effets d'une
homothétie.

Les pertes dans les convertisseurs sont évaluées a l'aide des formules rappelées dans le Tableau 2-2 pour calculer le
rendement a l'aide de la formule ci-dessous ou les pertes totales sont désignées pat Pyy.
P

=—2 (2-55)
Po + Ptot

U]
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Quant a I'énergie stockée, elle est calculée avec les formules ci-dessous:

1, . 1, . .. 1, .

Einquctive = 5 Lail, + 5 Laif, + M iy, iy, + 5 Laif, (2-56)
_ 1 2

Ecapacitive - E cv (2-57)

Ce qui nous amene tous calculs faits avec les conditions précisées ci-dessus, aux résultats présentés dans le Tableau
2-4.

QZS Buck

= 95.6 % =93.2 %
En mode Buck ‘ e - 0(:)2] . n - 0‘2)4]
(Vo =24 V) inductive . inductive .
Ecapacitive =0.03] Ecapacitive =0.15]
= 88.7 % = 92.49
En mode Boost 5 i B 0(;)1] . n 3 0002]
(Vo =72 V) inductive — Y- inductive — Y-
Ecapacitive = 0124 ] Ecapacitive = 046 ]

Tableau 2-4 Comparaison énergétique des deux convertisseurs: QZS Buck et CUK

Les résultats du tableau précédent montre que I'énergie magnétique et l'énergie capacitive stockées dans le convertisseur
QZS-Buck sont plus faibles que celles stockées dans le hacheur Cuk et cela dans le mode Buck et dans le mode Boost.
En effet, dans le convertisseur Cuk, une énergie importante est stockée dans la capacité Ceyg qui voit a ses bornes une
tension Veyr =V, + Vg,

En ce qui concerne, l'efficacité, le convertisseur Quasi Z-source Buck présente un meilleur rendement que le Cuk dans
la phase d'abaissement de la tension de sortie par rapport a la tension d'entrée. Dans ce mode, le convertisseur Quasi
Z-source -Buck fonctionne sans court-circuit, ce qui ne sollicite pas la partie QZS qui est moins stressée. Dans le mode
Boost, les pertes du convertisseur proposé sont bien supérieures a celles de son homologue.

Les pertes ont été évaluées sur un cycle de fonctionnement complet, ce qui est plus représentatif que le rendement a
un point de fonctionnement. Le cycle de mission considéré est celui de la Figure 2-41

L'efficacité énergétique des convertisseurs sur le cycle de fonctionnement est représentée sur la Figure 2-52, a l'aide
des formulations suivantes;

Ecycle
N(by) = ——rwor— (2-58)
0 Ecycle + Ed(ijssipée
Eé?stsipée = b% Tcycle Ptot|V0=72 14 + (1 - b%)Tcycle Ptot|V0=24 %4 (2'59)

ou Eyge est I'énergie consommée par la charge sur le cycle de fonctionnement, E, é?;sipée est I'énergie dissipée par le
convertisseur (pertes) sur le cycle de fonctionnement, b% est la durée du mode Boost sur la durée totale du cycle de
fonctionnement, Ty e, la durée du cycle de fonctionnement et Pyorjy,=24v » Prot|v,=72v sont les pertes totales des
convertisseurs aux points de fonctionnement de la Tableau 2-4.

Ce profil de mission contient la vatiable by, qui représente la part en poutrcentage du cycle de fonctionnement ou le
convettisseut est en mode Boost, cette variable évolue entre 0 et 1, par exemple, by, = 0,2 signifie que durant 1/5 du
cycle de mission, le convertisseur devra élever la tension de sortie.

A partir de la Figure 2-52, il est possible de remarquer que pour un cycle de fonctionnement ou la part d'utilisation en
mode Boost est inférieure 2 37% de la durée totale du cycle Ty, alors le rendement énergétique du convertisseur

QZS-Buck proposé est meilleur que celui du Cuk.

Dans un cycle de fonctionnement de type "starter" comme il a été vu dans ce chapitre, la part de fonctionnement en
Boost est tres faible, inférieur a 10%, ainsi ce convertisseur poutrait présenter un intérét pour ce type d'application.
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Figure 2-52 Rendement énergétique sur cycles des convertiseurs Cuk et QZC Buck proposé en fonction de b% la durée
du mode Boost par rapport a la durée totale du cycle de mission

2.5 Conclusion

Dans ce chapitre I, nous avons mené l'optimisation de différentes architectures d'alimentation d'une machine haute-
vitesse pour les deux applications ciblées dans ce manuscrit.

La premiére partie s'est concentrée sur l'application de micro-hybridation ou starter en proposant une architecture
d'alimentation composée d'un onduleur a Quasi Z-source avec un couplage magnétique de ses inductances dans
l'objectif de réduire le volume de I'ensemble sans dégrader le rendement global par rapport a la solution conventionnelle
(onduleur seul). Il a été montré qu'en réglant le couplage magnétique de telle sorte que L, = M, il est possible d'annuler
l'ondulation de courant en entrée du convertisseur et ainsi réduire la taille du filtre d'entrée dimensionné pour respecter
la norme DO160. En utilisant les formulations des pertes et d'estimation du volume établies au chapitre I, cette
structure onduleur a Quasi Z-source a été optimisée pour répondre a l'application visée, ce qui permet 7 fine de la
comparer a l'architecture d'alimentation actuelle. En faisant varier un certain nombre de parametres dimensionnants
choisis sur 'ensemble de la chaine de conversion de maniére a traiter I'optimisation de maniére globale, il a été possible
de montrer que l'utilisation d'un onduleur a Quasi Z-source par rapport a un onduleur classique permet de réduire le
volume de l'alimentation d'environ 20% pour cette application précise. Le couplage magnétique a été considéré quasi
parfait ce qui autorise a réduire voir supprimer le filtre de mode différentiel, ce qui sera vérifié dans le chapitre IV
consacré a la mise en ceuvre expérimentale de cette structure.

La seconde partie de ce chapitre est le dual de la premiere partie du point de vue de I'optimisation sauf que cette fois
l'application considérée est la ventilation. 11 a été proposé de mener I'optimisation d'une structure d'alimentation
intégrant un convertisseur DC/DC élévateur avec une stratégie de pilotage PAM de I'ensemble convertisseur DC/DC-
Onduleur-Machine. Plusieurs topologies de convertisseurs élévateurs ont été retenues, a savoir le convertisseur Boost
simple ou entrelacé et le convertisseur Quasi Z-source DC/DC avec couplage magnétique de ses inductances comme
pour l'onduleur 2 Quasi Z-source. Aprés avoir modélisé ces différents convertisseurs, les modeles de pertes et
d'estimation de la taille (masse et volume) des éléments passifs du chapitre 1 ont permis de mener l'optimisation
"olobale-locale" de ces architectutes alternatives intégrant un convertisseur DC/DC élévateur pour une application
ventilateur. Cette optimisation a permis de montrer que peu importe la topologie du convertisseur DC/DC élévateur
couplé a la stratégie de commande PAM, il est possible de réduire la masse et le volume de l'architecture d'alimentation
a iso-rendement par rapport a la solution utilisant une structure classique d'alimentation comportant un onduleur seul.
1l existe cependant des nuances entre la masse et le volume pour les différentes topologies.

La troisicme partie est née du constat des parties 2 et 3 du chapitre II. En effet, cette dernicre partie propose une
nouvelle topologie de convertisseur DC/DC élévateut-abaisseur permettant d'allier 'avantage du couplage magnétique
de la Quasi Z-source et 'avantage de la stratégie de contréle PAM sur l'ensemble de la plage de fonctionnement d'une
application qui présenterait deux parties distinctes dans son profil de mission. Une majeure partie ou la tension est
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abaissée et une partie de courte durée (inférieure a 30% de la durée du cycle total) ou la tension est élevée. Cette
topologie a été étudiée en établissant son modele analytique et comparée aux topologies équivalentes présentes dans la
littérature scientifique pour évaluer son intérét. Pour cette comparaison, le convertisseur Cuk a été retenu, ce qui
permis de voir que le convertisseur Quasi Z-soutrce Buck proposé présente 'intérét de stocker moins d'énergie que le
convertisseur Cuk pour un rendement équivalent sur l'application visée et s'apparentant a une application de micro-
hybridation. Cette nouvelle topologie sera mise en ceuvre dans le dernier chapitre de ce manuscrit.

Ce chapitre a montré que pour les applications considérées, les architectures d'alimentation d'une machine haute-
vitesse, proposées au premier chapitre dans l'objectif de relacher les contraintes de dimensionnement sur I'onduleur,
permettent effectivement de réduire le volume et la masse de la chaine de conversion a iso-rendement. Apres avoir
validé ce premier point, il est donc nécessaire maintenant d'étudier le controle de ces nouvelles architectures
d'alimentation qui est plus complexe que celui d'une architecture classique, cet aspect sera traité dans le chapitre III.
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CHAPITRE III:

ETUDE DES ARCHITECTURES DE CONTROLE
D'UNE MACHINE SYNCHRONE A AIMANTS
PERMANENTS HAUTE-VITESSE

Ce chapitre se concentre sur les architectures de controle d'une machine haute-vitesse associée a différentes
architectures d'alimentation comme il a déja été vu dans le chapitre I et le chapitre I1. L'objectif est donc de réaliser le
controle de l'ensemble composé d'une machine synchrone a aimants permanents haute vitesse et son alimentation
électronique. En effet, le précédent chapitre a montré qu'il existe différentes structures pour alimenter une machine
haute-vitesse en commencant par les cas les plus simples, ceux de la Figure 3-1 et la Figure 3-2.

Bus DC Bus DC Norme
270Vn 270Vn DO160F

MSAP / MSAP

hante-vitesse

bante-vitesse

Charge Charge
mécanique mécanique
| |
I I N/
| | | |
| | | |
I I I I
Tension variable de Tension variable de
2501 4 3351 23017 4 3351/
Figure 3-1 - Architecture d'alimentation d'une MSAP Figure 3-2 - Architecture d'alimentation d'une MSAP avec
avec un onduleur 2 niveaux seul un onduleur 2 niveaux et un filtre d'entrée

Dans les deux cas ci-dessus, la machine est alimentée au travers d'un onduleur par une source idéale (figure de gauche)
ou bien via un ensemble filtre d'entrée-onduleur afin de tenir compte de l'impetfection de la source et du respect des
normes aéronautiques en vigueur, comme montté sur la figure de droite. Il a aussi été montré au chapitre II que pour
certaines applications il est intéressant d'intercaler un convertisseur DC/DC entre le filtre d'entrée et 'onduleur de
tension (Figure 3-3) afin d'utiliser le degré de liberté introduit pour réduire la masse et le volume de l'alimentation en
adaptant la tension d'entrée de l'onduleur suivant la vitesse de rotation de la machine, la stratégie de commande Pulse
Amplitude Modulation (PAM) adapte également la tension d’entrée a la vitesse de rotation a haute-vitesse en réalisant
une commutation d'algorithme comme il sera développé a la fin de ce chapitre.

Bus DC

270Vn Norme
DO160F

/ MSAP

J hante-vitesse

Y
I
| Charge

|
| e
;I —|_ DC O mécanique

Nowmbre de
| spires adapté
| |
Tension variable de
230V a 33517

Figure 3-3- Architecture d'alimentation d'une MSAP se composant d'un convertisseur DC/DC en cascade avec un
convertisseur DC/AC

La natute du convertisseutr DC/DC introduit peut vatier suivant l'application : pat exemple, pour une application de
type statter, nous avons montré au chapitre précédent que l'utilisation d'un onduleur 2 Quasi Z-source est plus
pertinente pour la réduction de masse alors que pour une application ventilateur, un Boost entrelacé ou QZS DC/DC
est préférable.

101




Chapitre III: Etude des architectures de controle d'une MSAP haute-vitesse

Dans tous les cas, quel que soit la nature du convertisseur DC/DC, I'ajout de ce convertisseur entre le filtre d'entrée
et l'onduleur augmente l'ordre du systéme, ce qui peut conduire a une réduction de la dynamique des variables
controlées ou a une augmentation du risque d'instabilité de la chaine de conversion notamment lorsque les éléments
passifs du convertisseur DC/DC et du filtre d'entrée sont de tailles réduites, en particulier les condensateurs. Par
ailleuts, l'ajout d'un convertisseur DC/DC génére d'autres contraintes lorsqu'on utilise des régulateurs linéaires en
cascade pour controler les vatiables d'état du systeme. En effet, dans ce cas, pout assurer la causalité de I'architecture
de commande du systéme, la référence de tension de sortie du convertisseur DC/DC (tension d'entrée de I'onduleur)
est déduite de la valeur des tensions de commande de l'onduleur qui sont la sortie des régulateurs de courant de la
machine. Il y a donc jusqu'a 4 boucles de régulation en cascade dans le cas d'une commande en vitesse de la machine
par des régulateurs linéaires (voir Figure 1-35), ce qui rend relativement complexe le réglage des dynamiques des
différentes boucles imbriquées.

Conjointement a cela, il faut prendre en compte le retard da a I'échantillonnage des boucles de régulation qui nécessite
de limiter leurs dynamiques afin d'assurer la stabilité du systeme. De plus, le retard d'échantillonnage introduit aussi
une erreur sur la mesure de la position mécanique et une erreur sur la mesure des courants qui créent un décalage entre
l'instant de mesute (qui est utilisé pour le calcul des boucles de régulation) et I'instant d'application de la commande au
systéme qui se fait usuellement a la période d'échantillonnage suivante.

Contréle machine Position élec. ‘L

Vd} —

i i
\ : —»Cp
v, | Calcul des variables de commande :__> C:

s o
vitesse r'{ 'Y

tension

Calcul i
Vond® PI tension PI courant
on d

Contréle convertisseur
DC/DC

iLm
Vem
Idm

Igm

Q.

Figure 3-4 - Schéma de contrdle classique d'une MSAP alimentée via un convertisseur DC/DC en cascade avec un
onduleur de tension?

Pour pallier les problemes cités, que sont la limitation de la dynamique des boucles et le retard sur la mesure de la
position mécanique, il est possible d'appliquer différentes corrections.

Tout d'abord, le retard d'échantillonnage sera compensé par des méthodes classiques d'estimation de la valeur de la
position mécanique au moment d'application de la commande en se basant sur les mesures aux instants
d'échantillonnages précédents.

Pour ce qui est du probleme du réglage de la dynamique des boucles de régulation, il est proposé d'utiliser des méthodes
de commandes énergétiques qui sont non linéaires et globales comme par exemple la commande se basant sur la
propriété de platitude d'un systéme (chapitre I, section 1.4.2.4.2.4) ou encore la commande exploitant le caractére passif
du systéme (chapitre I, section 1.4.2.4.2.3). Ces commandes ont l'avantage de réaliser le controle du systeme a l'aide
d'une seule boucle, il n'y a plus de boucle imbriquée comme pour le cas de commandes linéaires. Cela a le bénéfice
non négligeable de permettre d'augmenter la dynamique du systéme et d'assurer sa stabilité globale. Ce type de
commande peut aussi bien étre appliqué au controle de l'ensemble onduleur-machine qu'au contréle du convertisseur
DC/DC.

Nous allons dans un premier paragraphe nous concentrer sur le retard di a I'échantillonnage des boucles de régulation
en présentant l'origine de ce retard et 'impact sur la commande de la machine haute vitesse avec comme exemple le
cas de la MSAP dans une application startet.

Dans un second paragraphe, nous allons réaliser le controle d'un actionneur haute-vitesse, avec ou sans convertisseur
DC/DC, al'aide d'une commande classique utilisant des cotrecteuts Proportionnel-Intégral (PI) linéaites en proposant
des méthodes pour compenser le retard sur la mesure de la position mécanique et le retard sur la mesure des courants.
Cela nous permettra de conclure sur les problemes de placement des fréquences de coupure des différentes boucles

2 Lgm, Igm et Qy, sont les variables mesurées de la MSAP ; if,, et Vi sont le courant mesuré de I'inductance du
convertisseur DC/DC et sa tension de sortie mesurée.

102




Chapitre III: Etude des architectures de controle d'une MSAP haute-vitesse

en cascade pout contrdler le systeme. C'est pour améliorer les performances dynamiques de notre systéme que nous
mettrons en ceuvre un controle basé sur la platitude pour la partie machine dans un premier temps et pour le
convertisseur DC/DC patr la suite. Il sera montré que l'utilisation de cette commande permet de réduire le nombre de
calculs dans l'algorithme de controle et ainsi soit gagner en rapidité ou bien réduite la taille de la cible matérielle servant
a implémenter la commande d'une machine haute-vitesse. La propriété de platitude du systéme a été prouvée dans le
chapitre I pour le cas ou la machine n’est pas saturable (cas linéaire) or par l'augmentation de la vitesse mécanique,
c'est la compacité du moteur qui est recherchée, ce qui peut le rendre plus facilement saturable dans certains points de
fonctionnement. 1l sera donc montré que cette propriété mathématique nécessaire a 1'élaboration du controle reste
vraie méme si la machine est saturable. Le dernier paragraphe de ce chapitre quant a lui se concentrera sur le controle
du convertisseur DC/DC avec deux stratégies de pilotage globales différentes ; une stratégie de Pulse Amplitude
Modulation utilisant un convertisseur Boost ou un convettisseur QZS DC/DC et une stratégie de Modulation de la
Largeur d'Impulsion avec adaptation de la tension en entrée d'onduleur avec un onduleur a Quasi Z-soutce (QZS).
Dans le cas d'une commande PAM, le contréle du convertisseur se fera par platitude avec un convertisseur Boost et
pat passivité avec un convettisseur QZS DC/DC afin d'augmenter la dynamique des boucles de régulation et d'assurer
la stabilité du controle. Alors que pour I'onduleur QZS avec adaptation de la tension en entrée, une commande classique
linéaire sera appliquée avec un amortissement parallele physique permettant d'augmenter la stabilité du convertisseur
autour d'un point de fonctionnement.

3.1 Impacts de la haute-vitesse sur la commande

Parmi les problématiques liées a la commande de machines a haute-vitesse, indépendamment du fait que l'architecture
d'alimentation se compose de la mise en cascade de convertisseurs, il est possible de citer les soucis dus au retard
d'échantillonnage et au temps de calcul.

Ces deux problématiques se posent dans deux cas de figure différents qu'il est possible de séparer comme suit:

- Soit la fréquence de découpage F 4, est trés grande (F g, > 200kHz) et trés supérieure a la fréquence
électrique d'alimentation de la MSAP F yjoc (F goc =~ 200kHz et F .. ~ 2kHz)

Dans ce cas, le temps disponible pour effectuer le calcul des boucles de régulation par période de
découpage devient trés court ; on peut alors appliquer soit une méthode classique de commande en utilisant
des régulateurs linéaires et accepter des dynamiques suffisamment faibles des variables contrélées (bande
passante de régulation bien inférieure a la fréquence de découpage) soit lorsque c’est possible choisir une
méthode de commande qui réduit le nombre de calculs pour tenir dans une période de découpage afin de
pouvoir atteindre des dynamiques relativement plus rapides pour les variables controlées.

- Soit la fréquence de découpage est légérement supérieure a la fréquence électrique de la MSAP
(ratio de 10 a 20 fois) F 4o ~ 20kHz ~ 30kHz et F,y,. =~ 2kHz

Ici, c'est le retard d a ’échantillonnage qui devient important et le nombre de points de mesure pat
période électrique devient faible. I.a bande passante du contrdle est alors réduite ce qui implique que la
précision de mesure soit importante. Une idée consisterait a s'intéresser a des variables variant peu entre deux
points de mesure.

Pour ce qui est du premier point, il sera montré en section 3.3 que la commande basée sur le principe de platitude
permet en effet d'obtenir la dynamique de contréle maximale pour les variables d'état tout en assurant la stabilité du
systeme. Dans ce paragraphe, nous allons traiter le second cas de figure en proposant des solutions correctives pour
pallier le retard da a échantillonnage. Elles sont détaillées dans la section 3.2 dédiée a la commande classique linéaire
de la MSAP dans le cas d'une application starter dont le profil couple/vitesse est rappelé sur la Figure 3-5.
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Figure 3-5 - Profils couple/vitesse pour 1'application starter
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Remarques: 1es simulations présentées, sections 3.2 et 3.3, ne convrent que l'application starter. Ceci n'enléve cependant en rien la
transposabilité de la commande an cas d'une application ventilatenr.

Dans ce cas, le ratio de "points de mesure par période électrique” est faible, la problématique majeure repose donc sur
le retard d'échantillonnage. En effet, suivant la fréquence d'échantillonnage, il est possible de quantifier ce retard. La
Figure 3-6 a et b montrent ce tetard pour les cas ou la fréquence d'échantillonnage est égale a 1 fois ou 2 fois la
fréquence de découpage.

Si la mesure est effectuée a chaque sommet positif de la porteuse (fréquence d'échantillonnage= fréquence de
découpage) (Figure 3-6 a), alors dans ce cas, il faudra attendre le sommet positif suivant pour changer la valeur de
référence (sampling delay) méme si 'ensemble des calculs pout la régulation est terminé avant ce laps de temps. A ce
délai, il faut encore ajouter la durée entre le sommet positif et l'intersection entre la référence et la porteuse (#ransport
delay). La somme de ces durées varie entre T et 1,5T soit en moyenne 1,25T, (avec T, la durée de la période de
découpage).

Un raisonnement similaire peut étre mené dans le cas ou la fréquence d'échantillonnage est égale a deux fois la
fréquence de découpage (Figure 3-6 b). Dans ce cas, le retard n'est plus qu'en moyenne de 0,75T.

AT AT MLI Référence
N — / échantillonnée
- /\ - transport delay
T — transport delay (R 025T
ADC + calcul N 025T ADC + calcul _
DSP Sampling delay DSP Sampling delay
(ou FPGA) T (ou FPGA) 05T

Figure 3-6 a- Fech = Fdec (a gauche) b- Fech=2xFdec (a droite)

Parmi les conséquences de ce retard d'échantillonnage, il y a le décalage entre l'instant de mesure et l'instant
d'application de la commande comme l'illustre la Figure 3-7.

Courant

réel

Courant
échantillonné

. NInstant ]
d’application de|
la commande |:

g
Instant de ‘ : : ;
| mesurg i I i i i

a1318

P I i
7 T

LX) 01822 CRET) [Xl

Figure 3-7 Courant réel et courant échantillonné; retard dd a I'échantillonnage

En effet, dans la configuration de la Figure 3-7, le faible nombre de points de mesure par période électrique a vitesse
maximale (10 pts / période électrique) couplé au retard di a 'échantillonnage fait que la commande est appliquée 4 un
moment ou le systéme n'est plus dans le méme état qu'a l'instant de mesure, il ne s'agit donc pas de la commande
appropriée a cet état. L’impact du retard a Iéchantillonnage provoque un affaiblissement du couple accentué avec
l'augmentation de vitesse. La Figure 3-8 montre bien l'affaiblissement du couple moteur avec la vitesse. Plus la vitesse
est importante, plus I'affaiblissement est notable.
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Figure 3-8 Affaiblissement de couple moteur dii a I'échantillonnage

L'autre conséquence du retard d'échantillonnage est la diminution de la bande passante maximale pour le controle, vis
a vis de la stabilité. Lorsque le systeme n'est pas discret, la fonction de transfert en boucle ouverte en courant dans le
référentiel dq de la MSAP et son contrdle s'appatente a une fonction d'ordre 1 qui est donc toujouts stable. En revanche
lorsque I'échantillonnage est pris en compte comme un retard pur, cela se traduit par une chute de la phase dans le
diagramme de BODE comme le montre la Figure 3-9. Ainsi pour satisfaire au critére de marge de phase / marge de
gain, il est nécessaire de réduire la bande passante du controle afin d’assurer la stabilité du systéme.

Bode Diagram

Magnituda ()

e SAM  STABLE

Avec retard i\ < ik
d’échantillonnage T5ans patar
‘ d’échantillonnage -

Phasa (deg)

" oo INSTABLE

Figure 3-9 Diagramme de BODE avec prise en compte de I'échantillonnage

Pour pallier ces inconvénients, il est possible de décaler l'instant de mesure des courants et de le choisir comme sur
Figure 3-10. La mesure est effectuée un instant avant le sommet positif, de sorte a avoir la durée nécessaire pour
exécuter le calcul de la commande qui est actualisée juste apres la fin du calcul (sur le sommet de la porteuse). En
procédant ainsi, le retard d'échantillonnage se réduit a (0,25 + temps de calcul + temps d'acquisition) X T. Cela
est intéressant si le temps de calcul est faible devant la période de découpage car en décalant la mesure, la valeur
mesutée n'est plus la valeur moyenne comme le montre la Figure 3-11. De plus, il se peut que cet instant de mesure
corresponde a un instant de commutation d'un interrupteur qui va générer des perturbations. Dans ce cas, la mesure
n'est pas valide, ce qui est dérangeant lorsque le nombre de mesures est faible.

L'observation et la compréhension de ces problématiques et leurs conséquences vont permettre de batir une réflexion
sur les architectures de contrdle permettant de pallier ces inconvénients en proposant des solutions correctives
notamment dans le paragraphe suivant dédié a la commande classique linéaire de la MSAP avec ou sans convertisseur

DC/DC.
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Figure 3-10 Décalage de l'instant de mesure
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Figure 3-11 Conséquence du décalage de l'instant de mesure

3.2 Commande classique appliquée a un actionneur haute-vitesse avec ou sans
convertisseur DC/DC

La premicre solution étudiée est un controle classique, comme il a été présenté au chapitre I, en synthétisant les
régulateurs linéaires PI pour le contrdle d'une MSAP haute-vitesse. Pour cela, son modele d-q, établi a I'aide des
transformations de Park et de Concordia (ou de Clark), est utilisé. Le cas d’application considéré est un starter dont les
profils de couple/vitesse a réaliser ont été donnés pat la Figure 3-5.

Dans le cas d'une commande classique linéaire, les composantes d-q du courant (i et i) sont régulées a l'aide de deux
correcteurs PI, une boucle supplémentaire est ajoutée en amont de celle de iget iy permettant un contrdle en vitesse
avec une saturation en sortie de cette boucle (Figure 3-12). Dans ce cas, suivant le mode de fonctionnement envisagé
(Figure 3-5), une saturation dépendant de la vitesse mécanique va appliquer une limitation sur la référence de couple
magnétique '™ (sortie de ce cotrecteur de vitesse sur la Figure 3-12) donnant une nouvelle référence de couple de
magnétique I'* permettant de déctire le profil couple/vitesse souhaité. Puis, en cascade de cette téférence de couple
", se trouvent des tables de défluxage permettant de calculer les références de courant i7" et iz" en fonction de ce
couple de référence, de la vitesse de rotation mesurée Qpec, et la tension de bus mesurée V.. La bande passante de
ces références de courants i et ig* est limitée afin de ne pas faire des variations brusques de référence pour les
correcteurs de courant, avec l'objectif de protéger la machine et de ne pas aller en limite de stabilité. Ces limitations sur
la pente des courants de référence donnent donc de nouvelles références de courant iy et i qui sont comparées aux
courants mesurés Ly et I, pour ensuite étre régulées par des correcteurs linéaires PI dont les sorties sont les références
V" et V™. Vient ensuite un bloc de découplage "feedback" afin de compenser partiellement l'impact négatif des termes
non-linéaires et de la fém pour donner les références Vg et V" pour générer les commandes de I'onduleur comme il a
déja été vu dans le chapitre 1.

La Figure 3-12 illustre I'ensemble de l'architecture de contréle mis en ceuvre pour piloter la machine dans le cadre de
l'application de démarrage de turbomachine.

106



Chapitre III: Etude des architectures de controle d'une MSAP haute-vitesse

—ldc—p- N
Battery ? ?
HVDC Vi pat Cc Vdc IGBT/

Q

Diode -
O ’_K/ Position
T ] sensor
+~Duty WJ

SVM  LDuty

Voltage
acquisition

R Or W 2 vy e
j " Park
— .. | Decoupling tranisform

V.| VJS“' FDuty 3

L

f l

i i
T__\Lg Park g Clarké i : Current
Festrostar, transform i _| transform o acquisition
I i

T
< Ome

e Oelec

Sensor
treatment

Figure 3-12 Architecture de commande dite "classique" pour le controle d’une MSAP haute vitesse dans le cadre de
I'application de démarrage de turbomachines

L'objectif ici, en utilisant une architecture de commande classique, est double. D'une part cela permettra d'évaluer les
petformances de la commande classique dans le cas d'une MSAP haute-vitesse et donc de comparer ces performances
aux autres commandes proposées comme la commande par platitude. D'autre part, il est prévu de découpler la

fréquence de découpage et la fréquence d’échantillonnage (renouvellement de calcul) afin de réduire cette derniere
comme illustrée par la Figure 3-13.
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Figure 3-13 Positionnement de la fréquence d'échantillonnage et de la fréquence de découpage pour le contrdle
classique

Le premier point a régler ici est la compensation du retard da a 'échantillonnage. Pout les raisons évoquées dans le

patragraphe 3.1, le décalage de l'instant de mesure n’est pas retenu. 1l est préféré de compenser l'erreur sur la mesure
de la position mécanique.

3.2.1  Compensation de la position mécanique

La compensation choisie pour la position mécanique est I'approche classique. 1 s'agit a partir de la mesure de vitesse
et dela position a l'instant t, de définir la valeur de la position a l'instant to+1 correspondant au moment ou la commande
sera appliquée. Il est possible de prédire la position a l'instant to+1 par l'équation (3.1).

tn+1
Opr = 9n+f Qdt= 6, + QAt 3.
tn
avec
th+1, tn,  instant de mesure n+1 et instant précédent n
0,+1,0, position mécanique a t, et t,

At durée entre deux instants de mesure

n vitesse mécanique
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En simulation, la prédiction sur la position est plutét bonne comme le montre la Figure 3-14. En effet, a basse vitesse
la variation de la vitesse mécanique peut étre importante lors des accélérations mais le nombre de points de mesure
par période est également important. A haute vitesse, le nombre de points par période est plus faible mais la variation
est plus lente.

‘vitesse évaluée

150{— -

100{—-

Position :
mesurée......: —

o 1 2 3 4 5 8 7 8 o

Figure 3-14 Compensation de la position mécanique

La compensation présentée permet de suivre le profil de couple demandé pour l'application considérée sans
affaiblissement du couple moteur comme l'illustre Figure 3-15

‘r Vireur — Fast restart
N Vireur — Fast restart
: ; 52 krpm |
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] it e, | 16 N.m \
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restart  Temps restart Temps
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Figure 3-15 Résultats de simulation avec compensation (a gauche) et sans compensation (2 droite)

L'affaiblissement de couple observé a haute vitesse précédemment (a droite) n'apparait plus aprés compensation (a
gauche).

3.2.2  Fréquence d'échantillonnage ralentie

La section précédente a montré une maniere de compenser les retards dus a I'échantillonnage, qui sont trés marqués
dans le cas ou le ratio fgscoupage/fetectrique €st faible. Cette section va maintenant s'intéresser aux différentes
fréquences du systéme ; fréquence d'échantillonnage, fréquence de découpage et fréquence électrique de la machine.
L'objectif de cette étude est de voir s'il est possible de réduire la fréquence d'échantillonnage et si oui d’en définir sa
valeur minimale.

Le premier point de cette section est de définir le nombre minimal de points de mesure nécessaire sur le courant pour
assurer un controle correct.

Dans I'hypothese ou le premier échantillon de courant est pris précisément lors du passage par 0 de la forme d'onde,
il est possible de voir sur la Figure 3-16 comment vont se répartir les différents points de mesure sur une période de
sinusoide d'un signal triphasé équilibré.
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Figure 3-16 Echantillonnage d'un signal sinusoidal avec différents nombre d'échantillons.

11 est possible de noter que dans le cas d'un systéme triphasé, le nombre d'échantillons n'a pas d'impact sur la mesure
de I'amplitude du signal donc sur I'amplitude des courants iy et iy, ce n'est donc sur ce critere que va dépendre la
fréquence d'échantillonnage minimale.

Toutefois, la fréquence d'échantillonnage (le nombre de mesutes par période électrique) va étre liée a la dynamique des
courants iy et iy. Bn effet, il faut que la période d'échantillonnage soit suffisaimment inférieure au temps de réponse
des grandeurs électriques iy et ig.

A pattir des travaux de D.G. Holmes [143]-[145], il est possible de définir une fréquence d'échantillonnage minimale
(période d'échantillonnage maximale). L'idée de départ est la suivante : connaissant le retard d'échantillonnage Ty (qui
est directement lié¢ a la fréquence d'échantillonnage) et en imposant des valeurs de marge de gain et de marge de phase,
il est possible d'en déduire le gabarit fréquentiel admissible pour le systéme régulé et ainsi déduire la fréquence de
coupure maximale admissible par le systéme respectant les criteres de marge de gain et marge de phase fixés comme le
montre I'équation (3.2). A partir de ce gabarit, Holmes propose dans ses travaux d'en déduire les gains optimaux pour
les correcteurs PI permettant d'avoir la dynamique maximale du systeme.

w, (max ) = (g — dbm) / Ty (3.2)

avec ¢y, la marge de phase désitée (> 45°) et Ty le retard d'échantllonnage.

Ici, la fréquence de coupure minimale du systéme est une variable connue, du fait des constantes de temps du systeme
et en prenant soin d'intégrer les éventuelles perturbations. A partir de cette fréquence de coupure, il est possible de
remonter au retard d'échantillonnage maximal admissible par le systeme, afin de respecter la fréquence de coupure
fixée, et de la, déterminer la fréquence de régulation minimale possible.

Dans le cas de la boucle de vitesse, la constante de temps mécanique [, /f (le tatio de l'inertie sur le coefficient de

frottement visqueux) est de 'ordre de 1 rad/s, donc la boucle de contrdle en vitesse peut avoir une pulsation de coupure
d'environ 100 rad/s.

En considérant que le retard d'échantillonnage vaut Ty = Tychantitionnage + 0,5 X Tascoupage €t que la pulsation de
coupure maximale d'apres [5] est définie par w, (max ) = (g - CDm) /Tq.
Donc il vient :

w
Cmax

5= (Om + 5= 00

Féchantillonnage (mini) = A3.3)
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Dans notre cas, il est potentiellement possible d'échantillonner la boucle de vitesse a 500 rad/s mais dans le but
d'assurer une marge de sécurité vis 2 vis des perturbations, les variables mécaniques seront échantillonnées 2 1000
rad/s soit environ 100Hz.

3.2.3  Résultats de simulation

Dans les résultats de simulation qui suivent, plusieurs cas sont traités. Dans la premiére simulation, la boucle de courant
est échantillonnée a la fréquence de découpage soit 30kHz [146]—[148], ainsi il y a toujours au moins 20 points de
mesure par période électrique ce qui est raisonnable. La boucle de vitesse, quant a elle, sera échantillonnée a 100Hz.

Dans ce cas de figure, il est possible d'observer seulement I'impact d'un sous-échantillonnage de la boucle de vitesse.
La Figure 3-17 montre 1'évolution de la vitesse et du couple moteur au cours du temps pour un démarrage normal.

/

A Vitesse mécanique (rpm)

Figure 3-17 Résultats de simulation: vitesse mécanique et le couple moteur pour un démarrage normal

Remarques: Dans les simulations, l'inertie de la machine a été réduite afin d'avoir un temps de simulation réduit. Cela impacte la boucle
de vitesse de maniére négative. En effet, cela demande a la boucle de vitesse des performances supérienres a ce qui se passerait en réalité. Done
§i notre controle fonctionne ici, il fonctionnera d'autant mienx avec une inertie supérienre car les variations de vitesses seront plus lentes.

Le profil de couple est respecté avec une précision sur la valeur moyenne du couple moteur supérieure a 5% comme
il est spécifié dans le cahier des charges. Du fait de la fréquence d'échantillonnage de la boucle de vitesse a 100Hz, la
boucle de courant i, voit un échelon de sa référence tous les 100Hz.

Dans la seconde série de simulations, la fréquence de découpage est toujours 30kHz et la régulation de la boucle de
vitesse reste inchangée. Cependant, la boucle de courant est échantillonnée a 15 kHz soit faec/2 tout en actualisant les
commandes a chaque période de découpage. Dans ce cas, la fréquence d'échantillonnage de courant se trouve dans le
cas limite (environ 10 points par période électrique).

Il n'y a pas de changement significatif sur le profil de couple dans le cas d'un démarrage normal. A la fin du cycle, il y
a moins de 10 points de mesure par période électrique, ce qui a pour effet d'amplifier légérement l'amplitude des
ondulations de couple et donc de dépasser légérement la bande de 5% d’ondulation sur le couple.

Du c6té des variables d'état (g, i), dont la Figure 3-19 présente les évolutions, le controle en valeur moyenne est
assuré malgré le sous-échantillonnage.
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Figure 3-19 iy (en bas) et i; (en haut) Faec=30kHz / Fech, courant=15kHz / Fech, vitesse =0,1kHz

3.2.4  Conclusions sur la commande classique d'un actionneur haute-vitesse

Dans cette section, l'étude d'une architecture de commande dite "classique" a été menée, cela a permis de mettre en
évidence un certain nombre d'avantages et d'inconvénients.

Tout d'abord, le retard du a I'échantillonnage de la position introduit une erreur qu'il est nécessaire de compenser a
haute vitesse. Cette compensation ajoute des calculs qui sont déja nombreux (nombre de boucles imbriquées) en
comparaison a une commande par platitude par exemple, qui sera étudiée dans la section suivante. En effet, en gardant
la structure classique a deux boucles de régulation imbriquées (courant et vitesse), un nombre supplémentaire
d'opérations élémentaires telles que des additions ou des multiplications est requis.
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La seconde partie de cette section s'est concentrée sur 'optimisation des différentes fréquences du systéme. Une étude
a permis de déterminer la fréquence de régulation minimale a adopter pour assurer le contréle sur toute la plage de
fonctionnement. Chacune des fréquences d'échantillonnage et de découpage peut alors étre optimisée séparément, ce
qui permet une montée en fréquence de découpage sans modifier le controle et sa fréquence d'exécution. Cette
réduction de la bande passante du contréle de la machine permet d'avoir plus de liberté dans le placement des boucles
de régulation d'un convertisseur DC/DC si celui-ci est présent.

En résumé, la structure classique présente toujours un intérét mais sans optimisation des fréquences d'échantillonnage
et de découpage, la charge de calcul est importante et demande de nombreuses transformations mathématiques.
Cependant, en étudiant chacune des fréquences du contréle, il est possible de définir une fréquence minimale de
régulation, ce qui fait de cette commande un treés bon candidat pour les machines haute vitesse mais sans doute pas
trés haute vitesse. La réduction de la bande passante de la boucle de vitesse offre des libertés supplémentaires mais cela
fait apparaitre des variations sur les références du courant en quadrature (sortie de la boucle de vitesse) et demande de
bien connaitre la charge pour réagir face a ses éventuelles vatiations brusques. C'est pourquoi la section suivante va
proposer une commande non linéaire basée sur la platitude du systeme, autorisant de supprimer la boucle de contréle
de la composante en quadrature du courant (I5), ce qui permet de réduire le nombre des calculs et avoir une dynamique
de régulation supérieure.

3.3 Commande par platitude différentielle d'un actionneur haute-vitesse-motorisé
par une MSAP

Le paragraphe précédent a montré que la commande classique d'une MSAP présente un certain nombre de limites
notamment dans la compensation de la position mécanique mais aussi dans le réglage de la dynamique des différentes
boucles de régulation. Ces limitations pour le placement des fréquences de couputre des correcteurs peuvent étre
rédhibitoires dans le cas ol un convertisseur DC/DC est présent en amont de l'onduleur comme proposé dans le
chapitre II.

Le chapitre introductif (chapitre I) a montré que la MSAP est un systéme plat admettant deux sorties plates:

*  Ya = Lgig + ¥, la composante directe du flux statorique

*  yq = Q,lavitesse mécanique
En effet, pour prouver que le systéme considéré est plat, nous avons montré qu'il est possible d'exprimer ses vatiables
d'état (ig, ig, ) et de commandes (v4, V) en fonction de ses vatiables de sortie (Yq et ¥q) [83], [84]. Cependant, I'étude
de la platitude du systéme considéré s'est arrétée a la vérification de ces conditions, il faut donc a présent définir les
trajectoires que doivent prendre ces sorties plates pour assurer le controle des variables d'état de la MSAP. Ensuite,
une mise en ceuvre par simulation montrera la validité de cette commande non linéaire, ces simulations seront
confortées par des résultats expérimentaux au chapitre IV avec une mise en ceuvre d'une saturation passive du courant
[q, controlé de manicre indirecte (chapitre ).

3.3.1  Planification des trajectoires et paramétres de régulation

11 faut donc a présent définir les trajectoires des sorties plates Y4 et Y. Pour la sortie Y4, une trajectoire du second
ordre, du type Yarer () = Ygo(1 — (1 + wot)e™?0Y) est choisie, ce qui permet d’avoir une dérivée nulle au départ et
a Parrivée. De ce fait, cette trajectoire est qualifiée de type « arrét-arrét ». Avec Ygo0, la valeur de y, désirée a ’état
d’équilibre et wy, la pulsation de coupure de la trajectoire.

Pour la sortie Y, , il faut trouver une trajectoire qui permet de controler indirectement le couple moteur (la composante

en quadrature du courant iy). [’équation mécanique de la MSAP donne :

dQ
]mEz Fm—=Ten—fQ = I'py =Ty G4

Si dans un premier temps, le couple de charge est considéré continu ou variant lentement, il est possible de dire que
controler le couple moteur revient a controler la pente de vitesse et donc :

Q) = (I'myy, —Ten) € (3.5)

Pour éviter les points anguleux, un filtre d’ordre deux est ajouté a cette trajectoire pour donner :

Vo) = (1= (1 + wot)e o) (T, — Ten ) t (3.6)
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En pratique, le couple de charge varie avec la vitesse. Sa variation étant supposée connue, il est donc possible de définir
pas a pas la trajectoire de vitesse. C’est ce qui sera implanté en simulation.

Yot +At) = (1= (1 + wp(t + At))e~@olt+20) (( Fmref(Q(t +AD) — Tep(Q(t+ At))) At + Q(t)) 3.7

La valeur de la pulsation wg est choisie suffisamment élevée car son réle est juste de supprimer les points anguleux
lors des fortes variations de couple de référence ou de charge.

Apres avoir défini les références, il faut maintenant dimensionner les correcteurs. Les correcteurs utilisés sont des
correcteurs PI définis comme suit :

0 = ¥ —ya +ka (g = va) + kaz f(yff — ya)dt
. (3.8)
0 = }’grgef — Yot km(yéef —¥o) + koo f(Ygrzef — yg)dt
Pour déterminer les coefficients de régulation kgq, Kgz, ... nous éctivons les polyndmes caractéristiques suivants :
s+ kgy + 52 =0 2
ai s |:> {S + kd15+kd2=O 3.9
Sz + kgz]_s + kgzz = O ( ) )

s+ le +k§22 = 0

11 est possible d’identifier les coefficients avec un polynéme du second ordre pour placer les poles, nous pouvons donc
en déduire :
{ a1 Edz od { Q1 592 0Q (3.10)
kaz = ga ko, = wie

En placant la bande passante du cotrecteur et 'amortissement, nous en déduisons les différents coefficients.

3.3.2  Réduction du nombre d'opérations élémentaires

La montée en vitesse permet d’augmenter la compacité de la machine, ce qui demande de limiter les pertes dans celle-
ci afin d’assurer la tenue thermique du moteur. C’est pourquoi il est nécessaire d’avoir un THD de courant acceptable
pour minimiser les pertes Joule dans les enroulements statoriques. Cette minimisation du THD, pour un point de
fonctionnement donné, passe par une fréquence de découpage suffisamment élevée. D’autre part, afin d’assurer la
controlabilité des courants de phase du moteur, il est nécessaire d’avoir un ratio entre la fréquence de découpage et la
fréquence électrique fondamentale du moteur suffisamment important. Cela implique donc une fréquence de
découpage ¢élevée pour une machine fonctionnant a haute vitesse. Ainsi, pour un échantillonnage de la commande a la
fréquence de découpage ou a deux fois la fréquence de découpage, 'ensemble des calculs temps réels nécessaires a la
commande doit étre effectué dans un temps restreint, de 'ordre de quelques dizaines de p-secondes.

Par conséquent, la quantité de calculs doit étre suffisamment faible afin d’éviter I'utilisation de ressources matérielles
importantes. Le controle par platitude semble étre un bon candidat pour les machines haute-vitesse car, en plus de
controler une quantité variant relativement lentement (la vitesse mécanique), une boucle de régulation rapide (celle de
courant iq) est supprimée, ce qui permet de réduire significativement la quantité d’opérations arithmétiques.

Dans cette section, le nombre d’opérations élémentaires nécessaires au controle par platitude est comparé au nombre
d’opérations réalisées dans le cas d’une architecture de commande classique a trois boucles de régulation dont deux en
cascade. Le controle nécessitant le moins d’opérations sera préféré. Pour chaque architecture de commande, il est
choisi d’échantillonner les boucles de courants a la fréquence de découpage alors que la boucle de vitesse est
échantillonnée deux fois moins souvent (Fyec/2) . Le contrdle par platitude et le contrdle classique sont exptimés sous
forme d’algorithmes afin de séquencer les taches et de décomposer la commande en opérations élémentaires. Par
exemple, un correcteur Proportionnel-Intégral (PI), représenté en haut sur la Figure 3-20 est traduit par I'algorithme
donné en bas de la méme figure.
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Figure 3-20 Décomposition en opérations élémentaires d’un correcteur PI

Cette opération est répétée pour chaque élément de I'architecture de controle pour les deux commandes considérées,
ce qui donne le résultat du Tableau 3-1.

Commande par

it Architecture classique Gain en %

Nombre d'additions sur

2 Tdécoupage

Nombre de
multiplications sur 2

Tde'coupage

Tableau 3-1 - Nombre d'opérations élémentaires sur deux périodes de découpage pour la commande classique et la
commande plate

Il est possible de remarquer que sur deux périodes d’échantillonnage, avec la fréquence d’exécution choisie pour chaque
boucle, la commande par platitude nécessite 28 additions et 21 multiplications alors que P'architecture de commande
classique réalise 37 additions et 27 produits, ce qui représente une diminution d’un peu plus de 30% du nombre
d’additions et d’un peu moins de 30% pour le nombre de multiplications. Globalement, la platitude réduit d’environ
30% le nombre d’opérations élémentaires par rapport a ’'approche classique. Cette diminution est alors tres intéressante
pour une machine haute-vitesse alimentée par un onduleur de tension ayant une fréquence de découpage relativement
élevée. L autre avantage de la commande par platitude repose sur le controle de la vitesse qui est une grandeur variant
relativement lentement, notamment dans le cas d’une machine haute vitesse. Ainsi, entre deux instants de découpage,
les deux valeurs de cette grandeur sont plutdt proches, ce qui autorise a sous-échantillonner la boucle de vitesse par
rapport a la fréquence de découpage. En sous-échantillonnant la boucle de vitesse, cela permet de mieux répartir la
charge de calcul sur plusieurs périodes de découpage et de réduire davantage le nombre d’opérations élémentaires par
rapport a une commande classique.

3.3.3 Résultats de simulation

L'objectif de ces premiéres simulations est d'exposer les performances de la commande par platitude différentielle
appliquée a une MSAP dans le cas d'une application starter mais il est possible d'appliquer également cette commande
a une MSAP dans une application de ventilation. C'est pourquoi dans un premier temps, la fréquence d'échantillonnage
de chacune des deux boucles sera égale a la fréquence de découpage soit 30kHz (valeur issue de I'optimisation pour
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l'application starter menée au chapitre 11 section 2.2.4.4). Nous présentons ensuite les résultats de simulations obtenus
avec la fréquence d'échantillonnage de la boucle de vitesse 2 1 kHz et celle de la boucle de y4 a 10kHz.

Les résultats présentés sur la Figure 3-21 montrent un enchainement de deux configurations du profil de mission ; un
redémarrage d'urgence (fast restart, Figure 3-5) et une assistance aux transitoires. Le couple tespecte bien les attentes
du cahier des charges, a savoir une précision d'au moins 5% sur la valeur moyenne. 1l est rappelé que la composante
en quadrature du courant (ig) n'est contrélée que de maniere indirecte par la planification de la trajectoire de la sortie
plate yo. La Figure 3-22 donne les sorties plates et leurs références. La référence de yq reste constante car la valeur de
consigne de la composante directe du courant (ig) est constante. En revanche la sortie yo adopte bien la trajectoire
planifiée. Dans les deux cas, les sorties plates sont bien controlées.

11 est possible de voir sur la Figure 3-23, que les variables d'état iy et ig sont bien contrdlées. Le controle de iy est
assuré directement par le controle de la sortie plate yq alors que ig est controlé de manicre indirecte par la planification
de la trajectoire de vitesse. Il est toutefois possible d'ajouter des saturations passives sur le courant en quadrature
comme le montrent [85], [86], [149]. Ces saturations passives seront mises en ceuvres dans le chapitre IV dédié a la
validation expérimentale.

1l vient d'étre vu que la commande par platitude permet de controler les variables d'état du moteur lorsque la fréquence
d'échantillonnage est égale a la fréquence de découpage (30kHz). A présent, nous fixons la fréquence d'échantillonnage
de la boucle de vitesse a 1 kHz et celle de la boucle de y4 2 10kHz. La Figure 3-24 montre que dans le cas d'un
démarrage normal avec des fréquences d'échantillonnage réduites, le controle par platitude reste performant : le profil
de couple est assuré en respectant le critere de 5% de précision. La Figure 3-25 montre I'évolution des composantes
directe et en quadrature du courant (ig, ig) lors d'un redémarrage rapide (fast restart). Le contréle de la composante I
du courant est assuré a sa valeur de consigne, malgré un ralentissement de la boucle de régulation de y4. Le controle
au sens des valeurs moyennes est également assuré pour la composante Ig du courant malgré la présence de quelques
ondulations hautes fréquences. En simulation, la boucle de vitesse (yo) n'a pas pu étre ralentie autant que dans le cas
d'une commande classique. Cela s'explique par le fait que cette boucle contrdle indirectement la composante Ig du
courant et que le systeme doit assurer une commande en couple.

-~
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| Vitesse mécanique (104 rpm)

]
I I I

-------- -Cas-dun redémarrage o
. rapide (fast restart)
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"gi
L IO

,,Référé,nce de,,cbuple, avéc I - ]
__bande de +/-5% ' ‘
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Figure 3-21 Résultats de simulation; couple/vitesse pour un fast restart
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Figure 3-23 Courants Id, Iq dans le cas d'un contréle par platitude différentielle
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Figure 3-24 Commande par platitude avec fréquences d'échantillonnage ralenties
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Figure 3-25 Courants ig4, i; pour des fréquences d’échantillonnage ralenties

3.3.4  Commande non linéaire basée sur la platitude du systéme dans le cas d'une MSAP haute-vitesse
saturable

Jusqu'ici I'étude de la commande par platitude s'est effectuée pour une MSAP fonctionnant en régime linéaire (non
saturée) or dans le cas de la montée en vitesse mécanique, 'objectif recherché est la compacité de la machine, qui peut
étre partiellement saturable a certains points de fonctionnement. Comme I'objectif principal de ce manuscrit est de
traiter les machines haute-vitesse, il est important de vérifier que la commande par platitude proposée reste valide dans
le cas d'une machine saturable.

3.3.4.1 Modélisation analytique des saturations magnétiques des téles statoriques de la MSAP

Dans le cas d'une MSAP saturable, le modele dg de la machine précédemment utilisé et faisant apparaitre les
inductances Lq et Ly n'a plus nécessairement de réalité physique. C'est pourquoi, pour se raccrocher a une quantité
physique mesurable et valide, quel que soit le régime de fonctionnement (linéaire ou saturé) de la machine, il a été fait
le choix de repartir des premicres étapes d'élaboration du modele faisant apparaitre les composantes directe et en
quadrature du flux a travers les bobines statoriques. Dans ce but, nous admettons les hypotheses suivantes pour
différentes types de machines a aimants permanents :

e Pour les MSAP a rotor saillant, nous supposons que la distribution des courants dans les encoches est
sinusoidale méme en régime saturé (hypothése du premier harmonique d'espace souvent admise au moins
pour les modeles moyens sur une période de découpage).

e DPour les MSAP a rotor lisse (aimants montés sur la surface du rotor), I'hypothese admise est moins forte car
il suffit que la fém a vide soit pratiquement sinusoidale, ce qui est le cas de la plupart des machines a aimants
permanents montés sur la surface du rotor et notamment celles destinées a la grande vitesse.

Dans les deux cas, les composantes d-¢ du flux statorique ne dépendent que des composantes d-¢ du courant (i et iq)
et restent indépendantes de la position du rotor (Wy (id, iq) et qu(id, iq)). Ce modele, ne prend pas en compte les
ondulations du couple liées aux éventuels harmoniques d'espace de bobinage de rangs (6k * 1) ; toutefois ces
harmoniques de couple souvent d'amplitude faible n'impactent pas le fonctionnement du systéme a haute vitesse car
ils sont filtrés par l'inertie de l'ensemble machine-chatge mécanique. Ce modele, comprenant les équations de tension
et l'expression du couple (premier harmonique d'espace), est donné par les équations (3.11) et (3.12). Quant aux
équations mécaniques, elles restent inchanggées.

Va ig\ d (Ya(ia iq)> . (T <‘Pd(id, iq))
RI. — OP(= 3.1
(Vq) <lq)+dt <I{Jq(id,iq) " (2) W, (ia iq) ¢
I = p(¥a(ia iq)iq — ¥q(ia ig)ia) (3.12)

Dans l'objectif de démontrer la platitude du systeme dans le cas d'utilisation des MSAP saturables compactes, il est
nécessaire de définir des modeles analytiques pour les composantes d-q du flux statorique dépendant des courants iy
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et ig, représentatifs du niveau de saturation des toles magnétiques du stator. Avant de se lancer dans I'élaboration

mathématique de ces modeles, nous passons par une étude des flux statoriques suivant les modes de fonctionnement

de la machine et valeurs de iy et i; pour micux cerner le résultat final. La MSAP considérée dans cette étude ne

comporte qu'une seule paire de pole mais cela n'enléve en rien la validité de la représentation.

Dans le cas ou la machine n'est pas
alimentée, il y a seulement le flux des
aimants a travers les bobines statoriques qui
n'a qu'une composante non nulle suivant
laxe d (Wq = Wgo et Pq = 0). Ce cas de
figure correspond au Wy du modele
précédent. Le flux des aimants n'apparait
pas dans laxe q. Il est a noter que
localement, les dents statoriques faisant
face aux aimants ont naturellement un
niveau d'induction supétieur aux dents se
trouvant proche de l'axe q en quadrature.

Y

ig

A présent, si le courant iz augmente, le flux
dans l'axe d augmente linéairement dans le
cas ou les toles magnétiques ne sont pas
saturées (dans ce cas, il est possible de
définir l'inductance Ly constante). Puis le
flux d'axe d fait apparaitre un coude de
saturation traduisant I'état de saturation des
dents statoriques faisant face aux aimants.
Si I; = 0, 'augmentation du courant iy n'a
pas d'impact sur le flux dans I'axe q qui reste
nul.

axe q

A l'inverse, si le courant I diminue et
devient négatif, le flux d'axe d diminue car
le courant iy va créer un flux s'opposant au
flux des aimants : c'est le défluxage. Si le
courant iz devient tres négatif, un coude de
saturation va apparaitre mais le flux créé par
le courant iy s'opposant au flux des aimants
ne peut pas prendre une valeur en module,
supérieure a celle du flux des aimants car
dans ce cas, les aimants risquent de se
démagnétiser.

Cette fois, le courant iz est nul, c'est le
courant iz qui devient non nul et positif
pour le cas moteur considéré (Q > 0).
Dans ce cas, en augmentant ig, le flux d'axe
q augmente linéairement puis fait apparaitre
un coude de saturation comme pour ig >
0. En augmentant ig, les ampéres-tours
générés s'ajoutent a la force
magnétomotrice de l'aimant sous la moitié
de chaque péle et se retranche de la force
magnétomotrice de l'aimant sous l'autre
moitié du méme pole, ce qui peut conduire
a la saturation des dents statoriques face a
une moitié de chaque pole et a la
désaturation des dents statoriques face a
l'autre moitié du méme poéle. Dans ce cas le
flux d'axe dvalégerement diminuer a iy nul.
Cependant, cet impact sur le flux d'axe d est
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tres faible dans le cas des MSAP a aimants
surfaciques car l'entrefer magnétique est
assez élevé, il faut donc une valeur de
courant [, importante pour changer le
niveau de saturation des dents statoriques.

Nous allons maintenant voir ce qui se passe lorsque les courants iy et iy sont présents simultanément.

A axeq

Ig >0
Id<o0

ixe d

Lotsque le courant i, est positif et le courant iy est
négatif (i.e. défluxage), I'impact du couplage (igsur Wy et
[q sur W) est minimisé car diminuer le courant d'axe d
contribue a dé-saturer la machine.

En revanche, si [ est positif, le couplage est plus marqué
en régime non-linéaire. Pour le flux d'axe d, le 1/4
supérieur droit sature alors que sur le 1/4 inférieur droit
le flux diminue si i; > 0 augmente ce qui provoque la

diminution de W, . De méme pour le flux d'axe q avec
les deux 1/4 supérieurs, I'un sature alors que l'autre voit
son flux diminuer si iy > 0 augmente, ce qui implique
la diminution du flux Wg. Dans ce cas, la machine se
trouve dans son pire cas et l'effet de saturation
magnétique croisée est plus prononcé.

L'étude menée permet de définir les contraintes suivantes sut les expressions des composantes ditecte et en quadrature
du flux statorique :

Wy (ia —iq) = Wa(ia iq)
lyq(ld'_lq) = _qu(ld'lq)
Wq(ig,0) =0
De ce fait, W; est une fonction paire par rapport a iy et W, est une fonction impaire par rapport a iy, ce qui nous

permet de proposer le modéle analytique de l'équation (3.13) pour la modélisation de ces flux en régime de
fonctionnement linéaire et saturé, adapté a I'étude de la MSAP considérée.

Wy (ig i) = Wao + Z(—l)kﬂakig — byyiZ"
=0
(o)

R :2n 2n+1
‘{’q(Ld, lq) =g Z Conlg" — dant1lg

n=0

(3.13)

Dans les modeéles des flux Wy et W, de I'équation (3.13), nous retrouvons bien le fait que le courant iy (positif ou
négatif) diminue le flux d'axe 4 (en régime saturé) ; nous soulignons aussi que le flux W, est impaire avec g et que ig
positif entraine la saturation locale de la machine et fait diminuer la valeur de W, alors que iz négatif, entraine la
désaturation locale de la machine et fait augmenter la valeur de ¥,.

Afin de vérifier la validité de ces modéles, nous pouvons dans un premier temps, voir s'ils décrivent bien les résultats
obtenus par éléments finis.

La Figure 3-26 et la Figure 3-27 représentent les variations des flux ‘Pd(id, iq) et ¥y, (id, iq) en fonction des courants
ig<0etig=0.

119



Chapitre III: Etude des architectures de controle d'une MSAP haute-vitesse

ig<Oecti,>0

Figure 3-26 - Variation de la composante directe du flux
statorique ll’d(id, iq) suivant les valeurs des courants

Figure 3-27 - Variation de la composante en quadrature
du flux statorique ¥ (ig, i) suivant les valeurs des
courants ig < Oeti; =0

Ces deux courbes traduisent bien ce que nous avons vu précédemment:

=  La composante direct du flux Wy diminue lorsque iz < 0 diminue (Figure 3-26), les ampéres-tours ctéés par
le courant direct s'oppose a la force magnétomotrice des aimants. 1l est possible de voir aussi que lorsque
iq > 0 augmente, le flux W; diminue a iy fixé car des saturations locales de la machine apparaissent (réaction
d'induit en présence des saturations locales). De plus, l'affaiblissement du flux direct, lié a ces saturations
locales, est moins marqué lorsque le courant direct est négatif par rapport au cas ou iz = 0 car la machine

est défluxée.

* La composante en quadrature du flux W, (Figure 3-27) augmente lorsque i; augmente. On peut aussi noter
que lorsque iy est nul ou il prend des valeurs faiblement négatives, le flux W, sature pour des valeurs plus
faibles de i, car des saturations locales apparaissent plus vite. En revanche lorsque le courant iy devient

suffisamment négatif (défluxage de la machine) le flux W, varie quasi-linéairement avec le courant i car les

zones localement saturées précédemment par les aimants se désaturent.

Ces courbes obtenues par éléments finis et représentatives d'une machine réelle confortent les modeéles analytiques
proposés pour les flux. Pour la suite de notre étude, nous allons interpoler ces courbes par les modeéles polynomiaux
de I'équation (3.13) a l'aide de l'outil "curve fitting" disponible dans le logiciel Matlab®, ce qui nous permettra

d'identifier le degré des polynémes et les valeurs des coefficients ay, by, cpet d;,.

Results

Results

Linear model Poly21:
f(x,y) = p00 + p10¥x + pO1¥y + p20¥x"2 + pl1¥x*y

Coefficients (with 95% confidence bounds):

pd0 = 0.08421 (0.08411, 0.0843)

pl0 = 5.252e-06 (fixed at bound)

p0l = -6.387e-05 (-6.414e-05, -6.361e-05)

p20 = -1.912e-10 (fixed at bound)

pll = 0 (fixed at bound)

Goodness of fit:
SSE: 0.002825
R-square: 0.9908
Adjusted R-square: 0.9308
RMSE: 0.001156

Linear model Poly43:
f(x,y) = p00 + p10¥x + p01¥y + p20¥x"2 + pl1¥x*y + p02¥y"2 + p30™x"3 + p21¥x™
+ pl2=x®y 2 + pO3¥y "3 + pd0™x"4 + p31%x" 3%y + p22=x" 2%y "2
+ pl3=xFy~3
Coefficients (with 95% confidence bounds):

p0o = 0 (fixed at bound)

plo = 0 (fixed at bound)

p0l = 7.606e-05 (7.542e-05, 7.671e-03)
p20 = 0 (fixed at bound)

pll = -1.848e-08 (-2.022e-08, -1.675e-08)
piz = 0 (fixed at bound)

p30 = 0 (fixed at bound)

p21 = 0 (fixed at bound)

pl2 = 0 (fixed at bound)

p03 = -1.11e-15 (fixed at bound)

p40 = 0 (fixed at bound)

p31 = 1.089%e-17 (fixed at bound)

p22 = 0 (fixed at bound)

pi3 = 0 (fixed at bound)

Goodness of fit:
SSE: 0.01688
R-square: 0.9659
Adjusted R-square: 0.9658
RMSE: 0.002826

< | 11l | »

Figure 3-28 - Interpolation des courbes de flux d'axe d (a gauche) et d'axe q (2 droite) a I'aide de I'outil ""Curve

Fitting" de Matlab R2014a [112]
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Sur la Figure 3-28, les variables x et y correspondent a iy et iy (x © iy ety ¢ i;). En interpolant les courbes avec
un coefficient de corrélation R? de 0,9659 pour le plus faible et de 0,9981 pour le meilleur, il est possible d'obtenir les
modélisations des équations (3.14) et (3.15) pour les composantes directe et en quadrature du flux statorique d'une
MSAP saturable. Dans ces équations, les parameétres (Ay, By, Cy, A,, By, C;, D, et E;) sont tous positifs.

Wy(ig i) = Wao + Ayiq — Byi3 — Cy |ig] (3.14)

W, (ig,ig) = ig(Ay — C4i2 — Dyig + E5i3) (3.15)

Disposant a présent de cette modélisation, il est possible de démontrer la propriété de platitude d'une MSAP saturable
en se basant sur son modeéle exprimé par les équations (3.11) et (3.12).

3.3.4.2  Propriété de platitude du systéme dans le cas d'une MSAP saturable

Dans le cas ou la MSAP est saturable, les sorties plates envisagées pour le systeme restent les mémes (Yq = W, et
Vq = ), seule la prise en compte de la saturation rend 2 la fois l'expression de Wy et le modele du systéme plus
complexes. Compte tenu de I'équation (3.14), les formulations des sorties plates, Y, et Yq, peuvent se mettre sous la
forme de I'équation (3.16) :

{yd = lpd(id, lq) = quO + A]_id - Bllé - C1|lq| (3'16)
Yo = Q

Afin de montrer que le systeme reste plat lorsque la MSAP est saturable, il est nécessaire de déterminer expression
des variables d’état du systéme en fonction des sorties plates et de leurs dérivées par rapport au temps. A partir de
I'équation (3.17), la bijection réciproque, iy = g~ *(y4), peut étre établie.

0 =Wy — Ciligl — ya + Ayig — Byi (3.17)

Afin d'établir I'expression de iy en fonction de yg et ig, le discriminant A est calculé (équation (3.18))

A= A% + 4B, (Wyo — Cyligl — ya) = A2 + 4B, (—Ayiq + Byi3) = (A, — 2B,ig)* > 0 (3.18)

Le disctiminant étant positif, il existe deux solutions réelles données par I'équation (3.19) mais dans notre cas (une
MSAP a poles lisses), seule la valeur négative de iy de I'équation (3.20) nous intéresse dans l'objectif de défluxer la
machine.

—A, + \/Ai + 4B, (W0 — Ciligl — va) (3.19)
ta = —2B,
o Al_\[A%+4’Bl(lyd0_clliq|_3/d)_Al_y_ _ (3.20)
g = 2B, = 2B, =fa ig)

L'expression de iy en fonction de yget iy va étre remplacée dans l'expression du couple électromagnétique afin

d'extraire 'expression du courant iq en fonction des sorties plates et de leurs dérivées en utilisant I'équation mécanique.

Commengons d'abord par établir I'expression du couple électromagnétique (équation (3.21)) en intégrant les relations
(3.14) et (3.15):

—
|

p(Wa(ia i) ig — Wu(ia ig) -ia)

o 2 . 3 (3.21)
p(yd. iq — lq(A2 — Cyig — Dyig + E,i7). ld)
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En remplacant I'expression de Iy donnée par (3.20) dans (3.21), nous obtenons :

Al_y A

2B,

, 1Y Y 4
)+D2.Lq.( 25, )2 — E,.iq.( 25, )4]

A —
(1" = p. [yd,iq —Az.iq.<;Ty> + Cz.ig.(
{ 1 (3.22)
L avec : y = \/Af — 4By (yq — Wao + Cilig))

En réarrangeant, les termes de I'équation (3.24), il est possible d'obtenir I'équation (3.23), ou les coefficients K; (i €
[0; 6]) dépendent des coefficients (A4, Ay, By, ... ), du nombre de paires de poles p et de ¥4 (seul Ky dépend de yy).

[ = Koig + Kyi3 + Kyyig + Kayid + Kyy2ip + Ksy3ip + Kev*i, (3.23)

Comme l'objectif est de trouver l'expression de i, en fonction des variables de sortie (Vg et Yq), nous tirons d'abord
l'expression de |i4| en fonction de y en partant de son expression donnée en (3.24). Ainsi, d'aprés I'équation (3.24),
l'expression de ig en fonction de y change de signe pour que avec iy = 0 ou iz < 0 la fonction carrée soit bijective
respectivement sur RYou R™.

Y= \/Af — 4B, (yq — Wao + Ciligl)
. 1 y:— A}
S |4l =C—1<Wdo—w —Ya

, 1 y2-42 , , 1 y%-A2
R =—(LP — — ouri,>0 ou i,=——(Wy — — our
qa = ¢ \Fdo = 5= T Ya)poutly q o \fa0 == ~Va) P

(3.24)

iy <O

Dans les deux cas, le degré de i, reste le méme, c’est simplement le signe qui change, c’est pourquoi dans la suite, nous
écrirons seulement i, sans se préoccuper si ig est négatif ou positif car pour les deux cas de figure, la démonstration
est la méme.

En reportant I'expression de i;>0, donnée en (3.24), dans l'expression du couple (3.23), nous obtenons I'équation
(3.30) avec les coefficients K;' (i € [0; 7]) dépendant des coefficients (41, A2, By, ... ), du nombre de paires de poles
P, du flux 2 vide Wy, et de ¥4 (seuls K¢ et K7 ne dépend pas de y,).

['= Ko+ Ky + K3y + K3y° + Kiy* + Kgy® + Ky + K7y7 (3.25)
Si nous prenons le cas ou g est négatif, cela interviendra sur la valeur des coefficients K;'.

Enfin, en remplacant I'expression du couple électromagnétique I' de 'équation (3.25) dans I'équation mécanique de la

MSAP, I'équation (3.26) est obtenue.

d
JgpYa =Ko+ Kiy + Kv? + K3y + Koy* + Kyv® + Ky ® + K377 — Tenarge o) (3.26)

Nous obtenons un polynéme de degré impair en Y, il existe donc au moins une racine réelle soit une expression de y
dépendant de g4, ¥q et Yq . A partir de ce point, il est possible d'obtenir une expression de i dépendant de ygq, Yq et
Ya. Puis de proche en proche, il est possible de remplacer l'expression de i dans I'équation (3.20) pour obtenir une
expression de iy fonction de Y4, Yq et Yq.
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De méme, ces formulations des courants iy et ig peuvent étre replacées dans les expressions des tensions Vet 1, de
I'équation (3.11) pour étre exprimées en fonction des sorties plates et de leurs dérivées successives comme le montre
I'équation (3.27).

g = hi,(Ya, Yo, Ya)

i = h, ’ y ’

‘ MU Jary0) 3.27)
Va = hvd()/d» Yar Yo Yo Ya)

Vq = hl,/q(ydlydlyﬂiyﬂlyﬂ)

Conformément a la définition de la platitude différentielle, les sorties plates vérifient bien les conditions énoncées dans
la définition de la platitude donnée au chapitre I (section 1.4.2.4.2.4), les variables d’état et les grandeurs de commandes
sont exprimées comme des fonctions des sorties plates, il est donc possible de dire que le systeme MSAP reste plat
méme lorsque la machine présente des saturations magnétiques.

3.3.4.3  Résultats de simulation avec une MSAP saturable

Les résultats de cette section sont réalisés avec une MSAP saturable, dont les variations de ses composantes directe et
en quadrature du flux en fonction de iy et i sont données sur les Figure 3-26 et Figure 3-27. L'objectif est de mettre
en évidence I'impact de la prise en compte de la saturation de la MSAP sur les performances de son controle par
platitude. Les courbes de la Figure 3-29 montrent I'impact de la saturation magnétique sur le controle des courants iy
et ig. Sur la courbe de gauche, le modele de la MSAP pour le controle ne tient pas compte des saturations magnétiques
du stator de la machine alors que dans ce mode de fonctionnement, a basse vitesse, le courant iy est nul alors que le
courant i, est élevé, la machine est alors saturée. Sur la courbe de gauche, il est alors possible de voir que le courant
direct I4 ne suit pas sa valeur de référence et dans ce cas, son contréle n’est plus assuré. A I'inverse, la courbe de droite
présente le courant iy et sa référence dans le cas o le modele de la MSAP pour le controle tient compte des éventuelles
saturations. Sur la courbe de droite, le courant iy simulé suit bien sa référence, il est bien controlé a sa valeur de

consigne.
e K K 4
e Saturation non prise en compte dans le controle Saturation prise en compte dans le contrle
4 L)
=) I T T T T T temph (5) o T T T T T I temps (s)
g I référence : of- ) L4 référence i
/ 200A
| 50A/div 14 simulé
= e 50A/div § >
1025s/div 102s/div
i f R " | i ; ; i ; i i i
ey : = o : : 5 L@ i I 0 ; e -
| ] ]
w“ w ; ; !
=}100A/giv - = : : I, simulé .
ol «—> i it -
102s/div o “I :
ps|(s) ot : 26 /di
i 50A/dw¢ 102s/div rempele)
0 1 L 1 1 1 L

Figure 3-29- Evolution des courants iy et [, sans modélisation de la saturation dans le contrdle (a gauche) et avec
modélisation de la saturation dans le contréle (a droite)

11 est donc possible de voit que lorsque la saturation n'est pas prise en compte dans le controle de la machine, l'impact
est que le courant iy n'est pas a sa valeur de consigne de -200A ici. La saturation ne remet pas en cause le controle par
platitude car si nous regardons les courbes de la Figure 3-30, la sortie plate Y4 est bien controlée a sa valeur de référence
dans les deux cas, avec ou sans prendre en compte de la saturation dans le controle.
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(. 3 : e
Saturation non prise en compte dans le controle Saturation prise en compte dans le contréle
4 ya (Wb) 4 . | , : T T T
- W 0,084 Wb (%9
P ETIIE | WP | TN - | NENUTIIY - UTNUE. DTN | BN ST IVTNDON. S o s 0,084 Wb q
ya* référence | yd* référence
et ya simulé | et ya simulé
I o /
5.10-3%/01{ £109b/ "‘{ 0,069 Wh
ot > ’ T «—
102s/div r 1 | 1025/ div

Figure 3-30 - Sortie plate Y4 sans modélisation de la saturation dans le contrdle (a droite) et avec modélisation de la
saturation dans le contréle (a gauche)

Sur cette Figure 3-30, nous notons que la vatiable y4 est bien controlée dans les deux cas or sa valeur n'est pas la méme
alors que les deux simulations correspondent au méme point de fonctionnement de la MSAP saturable. A gauche, la
sortie plate Y4 est évaluée al'aide de yg = Lgig + Wr avec Wy = 0,084Wb et Ly = 115 pH constantes, ce qui donne
bien 0,084 - 200x115.10¢ = 0,061 Wb.

Or a ce point de fonctionnement, pour avoir iy = —200A4 le flux de référence doit étre plus élevé compte tenu de la
saturation avec le courant i; élevé comme le montre la Figure 3-31.

-

Wi (ia, i=300A)

W (id, 1;=300A)
“a

/ W (z . 0’ iq= 300A ) = s

|
Wi =Laia+ s

/ 1d

Figure 3-31 Evolution schématique du flux statorique d'axe d pour un courant i; donné

Comme nous l'avons vu précédemment, le flux dans ’axe direct est défini par: y; = ‘Pd(id, iq) =W, + 405 —
Bi2 —C, |iq | En modélisant ainsi la référence du flux d'axe 4, le courant iz converge bien vers sa valeur de référence,
fixé a -200A dans cette simulation (voir Figure 3-29).

En revanche, la saturation de la MSAP n'impacte pas la régulation de la sortie plate yq = ) comme l'atteste les courbes
de la Figure 3-32 ou nous retrouvons a gauche le cas ou la saturation n'est pas considérée dans le contrdle alors qu'a
droite, elle l'est.
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(" ("

Saturation non prise en compte dans le contréle Saturation prise en compte dans le contrdle

A ya (rad.s)

yo* référence
et yo simulé

-

500rad.s-‘/divI

«—>
102s/div

temps ((s)

A yo (rad.s)

yao* référence
et yo simulé
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D
10-2s/div
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Figure 3-32 - Sortie plate Y, pour une MSAP fonctionnant en régime saturée lorsque la saturation est modélisée
dans le contréle (a droite) et non modélisée dans le contrdle (a gauche)

e - ~ ; c —
Saturation non prise en compte dans le contréle Saturation prise en compte dans le controle
Jvitesse Lp vitesse — - T
mécanique ; ! mécanique : 1 : 1 :
anf- (tpm) = = (fpm)
3 «—> , 2 > |
5000 rpm /divi 102s/div temps (5) 5000 rpm /divi. 1025/ div cemps (5)
A cougie moteur (N.m) : : couple moteﬁr N .m:) X : : :
i ' N i 1
;': 7 | = |
A couple moteur : | couple moteur
o référence et simulé i | référence et simulé i
uli |
il 10 N.m/div # 102s/div temps|(s) NIl 10 N.m/div # 10-2s/div temps (s)
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Figure 3-33 Couple vitesse de la MSAP saturable lorsque la saturation est modélisée dans le contréle (2 droite) et non
modélisée dans le contréle (a2 gauche)

De méme que pour la vitesse mécanique de la MSAP, le couple électromagnétique n'est pas impacté par la saturation
de la machine a I'image des coutbes de la Figure 3-33. La saturation de la machine peut impacter le contréle du courant
direct iy qui, suivant le cas, peut compromettre soit la contrélabilité globale des courants lorsque le défluxage appliqué

a la machine n'est pas suffisant (si ig,,, ), soit l'optimisation des pertes Joule lorsque le défluxage

> dreference

appliqué a la machine est exagéré (siig, ., < la,4 fe’rence) et donc le module du courant est trop élevé pour un couple

fixé.

Ce paragraphe a permis de vérifier théoriquement la validité du contréle basé sur la platitude de la MSAP lors de
l'utilisation d'une machine saturable mais il a aussi été possible de voir par simulation que la modélisation de la
saturation dans le contréle permet de controler la MSAP dans toutes ses phases de fonctionnement.

3.3.5  Conclusions sur la commande plate d'une MSAP

L'étude du controle par platitude d'une MSAP a permis de proposer une alternative au schéma de régulation classique
de ce type de machine. La principale difficult¢é de l'utilisation de cette commande réside dans une approche
mathématique plus lourde car il faut d'abord montrer que le systeme considéré avec des sorties bien choisies est plat
et ensuite définir les trajectoires de ses sorties plates de sorte que les vatiables d'état et de commande satisfassent les
contraintes imposées par les constituants du systéme, aussi bien en régime transitoire qu'en régime établi. Une fois
cette difficulté franchie, sa mise en ceuvre est aussi facile que celle de la commande classique. En effet, un avantage de
cette commande est que les trajectoires des variables de commande sont connues, ce qui permet de connaitre
précisément a chaque instant, I'état dans lequel se trouvent les variables d'état du systéme. Dans ce cas, il est méme
possible d'imaginer un controle en boucle ouverte si le modele du systeme est correct et ses paramétres sont
patfaitement connus. En pratique, 'ajout d'une seule boucle de régulation par variable de sortie permet de corriger les
erreurs de modélisation.
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Nous avons ensuite démontré qu’une MSAP saturable peut également étre considérée comme un systeme plat lorsque
l'on choisit le flux d'axe direct et la vitesse rotorique comme sorties plates. En intégrant le modéle saturable dans le
contréle pour déterminer les variables de commande, nous avons montré que la commande par platitude différentielle
permet de controler efficacement les différentes variables de la MSAP a l'aide de seulement deux boucles de régulation
du flux d'axe direct et de la vitesse rotorique. Ainsi, la boucle interne de controle de i, qui existe dans une approche
classique de commande par des régulateurs linéaires a pu étre supprimée.

Cet avantage de la commande basée sur la platitude (suppression d'une boucle interne), par rapport a2 une commande
classique, permet d'accroitre la dynamique des variables controlées sans mettre en cause la stabilité du systéme et donc
de mieux rejeter les perturbations.

Cette réduction du nombre des boucles de régulation permet aussi de réduire le nombre d'opérations élémentaires
relativement a la structure classique. Si la boucle de vitesse est exécutée toutes les deux périodes de découpage, pour
les deux types de commande, le nombre d'opérations élémentaires est réduit d'environ 30% pour une commande par
platitude par rapport a la commande classique. Ainsi, les moyens matériels seront sans doute moindres en comparaison
a une architecture classique. Il est a noter que tout comme pour la commande classique, il est possible de ralentir la
fréquence de régulation de la boucle de vitesse.

La commande par platitude peut donc convenir pour les machines tres haute vitesse ou la problématique de
conditionnement de la commande est encore plus marquée et 'économie d'une boucle de régulation est non
négligeable. Dans le cas ou un convertisseur DC/DC supplémentaire est présent en amont de l'onduleur, la commande
pat platitude permet d'éviter un nombre élevé de boucles imbriquées nécessaire avec une commande classique et d'avoir
plus de liberté et de facilité dans le choix des dynamiques de réponse des différentes variables controlées.

3.4 Commande des convertisseurs DC/DC par des contrdles énergétiques non
linéaires pour différentes stratégies de pilotage de la machine

Les parties précédentes (sections 3.2 et 3.3) se sont concentrées sur le controle d'une Machine Synchrone a Aimants
Permanent a haute-vitesse, c'est-a-dire que la fréquence électrique peut dépasser les 2000Hz. Un controle par platitude
a été proposé pour réduire le nombre de boucles imbriquées et n'avoir plus qu'une seule boucle de cortection du flux
d'axe direct (pour contrdler le courant Iy) et une boucle de correction pour la vitesse mécanique en omettant la boucle
corrective de courant ig. Or dans le chapitre TI, il a été montré que l'ajout d'un convertisseur DC/DC (onduleur a
quasi Z-source ou convertisseur Boost) en amont de l'onduleur permet de réduire les contraintes sur le convertisseur
DC/AC et ainsi réduire la masse et le volume de la chaine de conversion en adaptant la tension en entrée de l'onduleur
suivant la vitesse de rotation de la machine. En revanche, I'ajout d'un convertisseur supplémentaire complexifie la
commande comme cela a été vu, tout d'abord, il faut établir des lois d'adaptation de la tension en fonction de la vitesse
et pout le cas de la PAM avec un convertisseur DC/DC élévateur, il est prévu un pilotage MLI a basse vitesse. Afin
d’éviter les discontinuités lors du passage de la commande PAM 2 la commande MLI, il nécessaire d'avoir un algorithme
de contréle permettant de réduire progressivement le nombre de découpage.

Quand bien méme le controle de l'adaptation de la tension est réalisable, dans tous les cas le nombre de boucles
imbriquées est important. C'est pourquoi il est possible d'appliquer des commandes non linéaires sur la partie
convertisseut en amont de I'onduleur comme dans le cas du convertisseut quasi Z-soutce DC/DC ou un contrdle par
passivité est pressentie. Ces stratégies de controle permettent de réduire le nombre de boucles imbriquées lorsque
plusieurs convertisseurs sont en cascade. Cela permet ainsi d’augmenter la stabilité du systeme ou d’augmenter sa
dynamique de régulation comme cela a été exposé au chapitre 1. 1l est possible aussi d'apporter des modifications
"hardware" (par l'ajout des branches R-C en paralléle avec certains condensateurs du convettisseur DC/DC) pour
augmenter l'amortissement du systéme afin d'augmenter la stabilité du convertisseur, ce qui permet d'augmenter les
dynamiques de régulation et ainsi offrir une plus grande liberté de réglage des boucles de corrections.

3.4.1 Cas d'une stratégie de pilotage par Pulse Amplitude Modulation avec un convertisseur DC/DC
élévateur

3.4.1.1  Algorithme de commande Pulse Amplitude Modulation avec adaptation de la tension de bus

Le contréle PAM se divise en deux parties; la partie controle de la machine et la pattie contréle du DC/DC. Ces deux
sous controles se retrouvent coupler pat le fait que la consigne en tension du DC/DC est donnée par la sortie du
controle de la machine, il est donc important de bien gérer les dynamiques des deux contréles pour assurer une bonne
régulation et la stabilité de l'ensemble.

L'architecture de controle visée ici est celle de la Figure 3-35 en lien avec l'architecture d'alimentation de la Figure 3-34
composée d'un convertisseur DC/DC en cascade avec un ensemble onduleur-MSAP.
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Figure 3-34- Architecture d'alimentation d'une MSAP contrdlée a 1'aide d'une stratégie PAM
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Figure 3-35 - Architecture de contréle de la structure PAM

La structure de commande de la machine avec deux régulateurs, un pour le courant iy , un pour le courant i, est
conservé car le pilotage a basse vitesse de la machine (la ou la tension de bus disponible est suffisante), se fait par une
commande MLI. De plus, en conservant ces deux régulateurs, I'implantation de la commande permettant la réduction
du nombre de découpage sera plus simple comme l'illustre le paragraphe 3.4.1.4 car la continuité des variables d'état
est assurée et cela ne nécessite pas de commutation d'algorithme.

La tension en entrée de 'onduleur et qui servira de consigne pour la régulation du Boost est calculée grace a la formule

suivante :
T ’2
= > § ’de + [/;12 (3.28)

Avec g qui vient de la transformation de Concordia et /2 qui vient du pilotage en pleine onde de l'onduleur de

tension. En effet, lorsque I'onduleur est piloté en pleine onde, la tension maximale applicable a la machine est égale a

la tension en entrée d'onduleur V4 muldpliée par 2/m (Vipax—msap = ZV;nd) [60].

Il est possible de voir sur la Figure 3-35 qu'un certain nombre de boucles de régulation sont imbriquées. C'est pourquoi,
il estimportant de bien les dimensionner pour ne pas créer d'interférences entre elles; la boucle de régulation du courant
dans l'inductance doit étre trés rapide et la boucle de vitesse relativement lente afin d'avoir une plage fréquentielle
suffisante pour placer toutes les fréquences de coupures.

La boucle de vitesse doit permettre d'atteindre Oy, /2 en moins de 2 secondes. Quant a la boucle de régulation du
courant dans l'inductance du Boost, sa vitesse sera limitée par la fréquence de découpage et plus particuliérement, par
le retard engendré par le modulateur MLIL
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Afin d'étudier le placement des fréquences de coupure des différentes boucles de régulation, il est nécessaire d'établir
les fonctions de transfert appropriées. Pour ce faire, nous considérons le convertisseur Boost de la Figure 3-36 avec
une charge a puissance constante (Constante Power Load - CPL e anglais).

me\ p o—>

1, d L _
’ CT % § Ko Prisap

Figure 3-36 Schéma d'un convertisseur Boost alimentant une charge a puissance constante
Sur le schéma de la Figure 3-306, la charge a puissance constante (CPL) est modélisée par une résistance négative car en

> X . .. . . . . P .
se référant a la Figure 3-37 qui illustre une CPL, il est possible de voir que si v = 7 avec P > 0 (fonctionnement

dv P v? . N .
moteur) alors - 2= 5 —R et dans ce cas, 'ensemble onduleur-MSAP assimilable a une CPL peut étre
;2 ;o . , . . . . 1%
modélisé pat une résistance dynamique négative en sortie du convertisseur Boost, 7 Rep, = — > £— [30], [65], [150].
MSsAP

tension, v
A

>
courant, i

Figure 3-37 Constante Power Load - "résistance négative"

La structure de contréle a deux boucles du convertisseur Boost est détaillée sur la Figure 3-38.

Figure 3-38 Structure de contréle a deux boucles du convertisseur Boost

Cette structure de controle se compose de deux correcteurs Proportionnel-Intégral (P.I) en cascade: C;(s) est le
correcteur PI de la boucle interne de courant inductif (iy) et €y (S) est le correcteur PI de la boucle externe de tension
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de sortie (V¢). Le convertisseur Boost est modélisé par deux fonctions de transfert en cascade: G;(s) la fonction de
transfert en courant et G, (S) la fonction de transfert en tension.

Pour établir ces deux fonctions de transfert, toutes les variables sont remplacées par X = Xy + X, avec X, la valeur de
X en régime établi et ¥ une vatiation supposée petite de X autour de Xy [151]. Puis, apres une transformation de
Laplace est appliquée aux équations d'état du convertisseur Boost vues au chapitre II. Le détail du calcul des fonctions
de transfert se trouvent dans les références suivantes [151], [152].

A partir de ces fonctions de transfert, nous pouvons établir la fonction de transfert en boucle ouverte et en boucle
fermée de notre systéme.

Le dimensionnement des régulateurs PI se fait en choisissant les parametres de commande de maniére a respecter les
contraintes usuelles de stabilité données ci-dessous:

» Marge de phase > 45°
» Marge de gain > 5dB

Le dimensionnement des éléments passifs est réalisé de maniére a se trouver sur le front de Pareto mis en évidence
dans le chapitre II et dont les données sont :

Vdc =230V deC = fech_ = 70kHZ

= L = 500uH

v, = 450V p ooy
Pysap = 5kW N o 1”9

En considérant les parametres électriques externes et les contraintes de stabilité énoncées, nous obtenons les résultats
du Tableau 3-2 pour les boucles de régulation en courant et en tension.

Boucle interne de courant L Boucle externe de tension
Marge de gain 6dB Marge de gain 184B
Marge de phase 45° Marge de phase 46°
Bande passante 36500 rad/s Bande passante 5300 rad/s

Tableau 3-2 Dimensionnement des boucles de régulation du convertisseur Boost

Comme la fréquence de découpage est importante (70kHz, ce résultat provient du résultat de l'optimisation de la
structure au chapitre II), il est possible de placer la bande passante de la régulation en coutrant assez grande, c'est-a-dire
2 36500 rad.s! avec une marge de phase de 45° et une marge de gain de 6dB. Pour la boucle de tension, il est possible
de voir que la bande passante en boucle fermée du contrdle de la tension en entrée d'onduleut est de 5300 rad.s! avec
une marge de phase de seulement 46° et une marge de gain plus confortable de 18dB.

Apres le dimensionnement de ces deux boucles, il apparait que la régulation des courants iy, i, se fera avec une bande
passante autour des 1500 rad.s! pour avoir un ratio minimum de 3 entre les bandes passantes des deux boucles de
régulation (la tension en entrée d'onduleur et la boucle de courant de la MSAP) et enfin la boucle de vitesse doit avoir
une bande passante autour de 300-400 rad.s! (ratio de 4 -5 avec la bande passante de la boucle de la composante i du
courant), sachant qu'il a été montré que le minimum requis est de 100rad.s! en prenant en compte les éventuelles
perturbations mécaniques.

1l est donc possible de procéder a un controle classique de ces deux convertisseurs en cascade. Cependant, il faut bien
considérer le fait que le dimensionnement des boucles de régulation est fortement contraint et engendre des contraintes
sur la partie hardware. En effet, la fréquence de découpage du convertisseur Boost est de 70kHz, ce qui permet d'avoir
une large bande passante pour la boucle de courant du Boost. Dans le cas ou la fréquence de découpage serait de
20kHz, il ne serait sans doute pas possible de placer les différentes fréquences de coupure ou bien il faudrait réduire
d'avantage la bande passante de la boucle de vitesse au risque de compromettre le contrdle global de la MSAP.

L'autre impact de ce type d'architecture de controle a deux boucles imbriquées pout le convertisseur DC/DC, en plus
du placement des fréquences de coupure, est qu’il est nécessaire d'avoir une boucle externe (celle de la tension de sortie
du convertisseur DC/DC) plus lente que la boucle interne (boucle de courant d’inductance du convertisseur DC/DC).
Le ralentissement de la boucle externe va alors nécessitet, pour une ondulation de tension donnée, d'avoir des éléments
de stockage d'énergie plus importants que dans le cas, ou nous autions une seule boucle de régulation globale pour le
convettisseut DC/DC. Pour palliet ce probléme, il est possible d'imaginer une architectute de controle qui permettrait
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de réduire le nombre total de boucles imbriquées ; c'est le cas d'une commande plate ou bien d’'une commande par
passivité comme celle réalisée pour le convertisseur Quasi Z-source DC/DC dans le paragraphe 3.4.1.3. Avec ces
architectures de contréle a une boucle de régulation pour le convertisseur DC/DC, en comparaison a une architecture
classique a deux boucles imbriquées, deux avantages s'offrent a nous. D'une patt, la suppression d'une boucle offre
plus de souplesse dans le placement global des fréquences de coupute et le choix de la fréquence de découpage. D'autre
patt, la bande passante de la boucle de tension de sottie du convertisseur DC/DC peut étre plus latge et donc permettre
de réduire la taille des éléments passifs. Le paragraphe suivant présentera des résultats de simulations pour les deux
architectures de controle: classique et plate dans le cas du convertisseur Boost.

3.4.1.2  Régulation du convertisseur DC/DC Boost par une commande plate a une boucle
Dans ce paragraphe, une commande par platitude a une boucle du convertisseur Boost de la Figure 3-36 sera implantée

comme sur la Figure 3-39 (en lien avec l'architecture d'alimentation de la Figure 3-34), de maniére a pouvoir, si on le
désire, accélérer les boucles de courants de la machine [83], [84].

Controle machine Position élec. —l

| '—»g
ref. Va §"cC
PI 14 >
courangly L ! Transformations mathématiques |y Cp
. Vq : + MLI | Cb
ref.
. PI vitesse > PII, — :—»90
VAl ,t i N —— —>C..
L Calcul Contréle non linéaire (platitude,
Vond* = passivité, ...) a une boucle -
A T d
Contréle convertisseur 1Lm
DC/DC — Vom
Idm
Igm
Qm

Figure 3-39 -Schéma de contréle allégé de la machine en pilotage PAM

Comme pour le cas de la machine (paragraphe 3.3), la premiére étape est de définir une quantité représentative du
systéme pour faire la commande et ensuite de montrer qu'il sagit bien d'une sortie plate.

Pour cela, on utilise I'énergie stockée dans le hacheur:

1 .1
y =5 Lif +5Cve (3.29)

En négligeant les pertes dans le convertisseur Boost, le bilan de puissance est le suivant:

2
. . UC
¥ = Vaely, — o (3.30)
Rch
Et ainsi par substitution:
2y — Li?
=V, i — L (3.31)
y dc'L RchC

A partir de l'expression précédente, on a:

) . R%,C2V2. R,C . 2 R, CVy
i =9y = Ch4L2 de CL y+ Zy -2 = 5L < (3.32)
ainsi que:
Ue = (ch(y' y) = \/Rcthcq’i(y' Y) — Reny (3-33)

Afin de faire apparaitre la commande, la fonction énergie est dérivée deux fois par rapport au temps, ce qui donne:
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R, CVE + 20y, (3, ¥)?L — JRZ,LC — RcpCVac i (v, 5)
Renoy, (0, y) 2L (v, ¥) + RenCVac)

d=¢,(y,y,y)=1- (3.34)

A partir de la sortie y et de ses dérivées successives pat rapport au temps, il est possible d'exprimer les variables d'état
du Boost; i et V¢ ainsi que la variable de commande d. Il est donc possible de dite que le systéme est plat et que ¥ est
une sortie plate du systeme.

Pour ce qui est de la partie de planification des trajectoires et réglages des régulateurs, elle ne sera pas traitée ici car son
développement est similaire a celle de la machine faite précédemment.

a A tension de bus Vi (V) )
T T I I T
' ISOV/dz'v
315Vde
270Vdc | - 230Vdc 1
1 | 1 1 |
A
| puissance de charge Pusar (W) ' ! ] ]
T T sew } soow/div |
! I 3,5EW - R S : ll
e : «—> 1,5kW §
I 5o 0,1s/div..:
v
9 emps (s) Y

Figure 3-40 Tension d'entrée du convertisseur V4, et puissance de charge Pygqp

Pour tester la robustesse et les performances du controle classique et du contrdle par platitude a une boucle, nous
allons simuler des variations brusques de la valeur moyenne de la tension d'entrée entre 230V et 315V ainsi que des
variations de tension instantanée haute-fréquence (70 kHz). De plus, nous pratiquons des variations brusques de la
puissance de charge allant de 1,5kW a 5 kW comme il est possible de voir sur la Figure 3-40.

4 ‘f tension Ve ‘/‘/) . ; N 4 tensioy:[ Ve (V') ‘ . . M\
4 sov/div : ] 1+ 4 sov/div
;\ courantir (A) ' il T i i
‘ T = 1 \ courant ir (A) : :
$ saszaiv 1 .
P —— 1 1 4 sA7div -
g ' >
J‘_ﬂ 1 | . ] 1 «—> - temps (5)
0,1s/drv : : ‘ O,1s/div. P ]
- / \_ Y,
Figure 3-41 Courant d'inductance i, et tension capacitive V¢ Figure 3-42 Courant d'inductance i et tension capacitive V¢
dans le cas d'une commande classique dans le cas d'une commande plate a une boucle

Pour les deux architectures de contrdle, nous avons sur la Figure 3-41 (contréle classique) et la Figure 3-42 (controle
par platitude), le courant dans I'inductance (en bas) et la tension aux bornes du condensateur de sortie (en haut). Sur
ces courbes, il est d'abord possible de voir que le controle des variables d'état est assuré, méme dans le cas de la platitude
ou nous avons une seule boucle globale avec seulement une référence de tension.
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En revanche, nous pouvons voir que les variations brusques de charge, méme si elles n'entrainent pas l'instabilité,
engendrent de plus importantes variations sur la régulation de tension dans le cas du controle classique. Avec le controle
par platitude, rien ne transparait sur la valeur de tension, elle reste a sa valeur de consigne de 270V ou de 450V. En
effet, comme le contrdle par platitude ne comporte qu'une seule boucle de régulation globale de l'ensemble des
variables d'état, cela permet de répondre plus rapidement aux perturbations extérieures sans induire des vatiations
brusques de courant pouvant provoquer des surintensités néfastes au systeme (casse des interrupteurs ou vieillissement
prématuré des composants passifs) comme il est possible d'obsetver dans le cas du contréle classique avec un
changement de valeur de consigne de tension. De plus, la réponse rapide aux perturbations du controle par platitude
permet de réduire les éléments passifs tout en conservant une ondulation équivalente a celle que nous aurions avec un
controle classique a 2 boucles et ainsi gagner en compacité sut le convertisseur DC/DC.

3.4.1.3  Contrdle par passivité du convertisseur Quasi Z-source DC/DC

Dans le chapitre I, nous avons vu l'intérét que peut apporter le controle par passivité d'un convertisseur DC/DC dans
le réglage global des boucles de régulation de deux convertisseurs en cascade permettant d'adapter la tension d'entrée
d'onduleur suivant la vitesse mécanique de la MSAP. Dans la sous-partie précédente, nous avons vu l'intérét d'un
controle par platitude du convertisseur Boost, or la propriété de platitude est une propriété mathématique forte et pas
toujours simple a exprimer contrairement a la passivité qui est presque toujours vérifiée dans le cas des convertisseurs
statiques dissipatifs. La définition de la commande par passivité ainsi que la méthodologie d'élaboration de la
commande ont également été rappelées dans le premier chapitre de ce manuscrit. Ici, nous allons montrer que ce type
de commande est effectivement applicable 2 un convertisseur QZS DC/DC assorti d'un observateur d'état autorisant
un contréle en boucle ouverte en corrigeant les vatiations paramétriques du modele du convertisseur [153]-[156].
Nous considérons le convertisseur QZS DC/DC de la Figute 3-43 avec des inductances couplées magnétiquement.
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Figure 3-43 Schéma électrique du convertisseur QZS DC/DC avec couplage magnétique des inductances

3.4.1.3.1 Preuve de passivité du systetme QZS DC/DC

Afin de prouver que le convertisseur Quasi Z-source DC/DC est passif, nous allons montrer qu'il est hamiltonien
[157], ce qui nous permettra de déterminer la fonction de stockage.

Le modele d'état moyen dynamique du QZS DC/DC est donné par (3.35):

( dip diy, '
L+ M—2®) = —n,i, +Vee = (A= d).v, +d.vg,
dip, diy, '
Ly—r + M—2) = —1,i, +d.ve, — (1 —d). v,
dvc (3.35)
1 . . ]
T = (1 - iy, - diy, — ey
dve, ' .
“Ta - —ig,d + (1= Dy,
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Ou le rapport cyclique d est défini comme la moyenne de la commande u(t) sur chaque période de découpage d =
u(t).

Nous considérons le vecteur d'état x:

x=[ i, I Ve, Ve, ]T

En prenant comme potentielle fonction hamiltonienne, I'énergie du systéme exprimée en fonction des éléments de x:

1 1 1 1 1
H(x) = ELllfl + ELZLEZ + MlLlle + §C1VC21 + ECZVCZ = E XTQ X (3'36)
avec :
L, M 0 0
0= M L, 0 0
00 ¢ O
00 0 G
Ce qui permet de définir le vecteur 3—: (x) (gradient de la fonction d’énergie) en différentiant la fonction H (x) :
- aH -
dx,

i
ox, =|MiL1 + Lyiy,
|

oH

3y @ =VH® =[5y Cove, |~ |Cve, |~ QX (3.37)
6_x3 Cyve, J lCZVC2
oH
[9x, ]

il =[2G

Wl M Ly,

Afin d’apportert la preuve de passivité du systéme QZS DC/DC a inductances couplées magnétiquement, nous devons
montrer que les équations du systéme peuvent se mettre sous la forme :

x = [ - R(x)]g—:(x) + g@u) + ¢ (3.38)
avec: J(x) = —J(x)T et R(x)=R(x)"T=0

J(x) est la matrice d'interconnexion, R(x) est la matrice de dissipation, u(x) est la commande (dans notre cas u(x) =
d est un scalaite) et & est le vecteur des perturbations.

La premiere étape consiste a mettre en forme les équations d’état du systéme données en (3.35) :

]¢re équation :

di, M d
L—+ —{—M

i
il ) + [-1,in, +d.ve, — (1 —a). ch]} = -1y ip, +Vae — (1 —d).vg, +d.vg,

Yar UL, d
di M
o 1d—i1 = —L—{[—rLZiLZ +dove, — (A —d).vg, |} —rin, +Vae — (1 — d).ve, +d.vg, (3.39)
2
di;q . M . M M
UL1—= =1 1l +7"L —l;, — [(1_d)+_d].vc + [d+(1_d)_].vc +VdC
dt 1 1 2L2 2 LZ 1 L2 2

2éme équation :

dip, M diy, ) .
Lz W + E -M dt (t) + [_TLllLl + VdC - (1 - d).vcl +d. UCZ] = —TLZLLZ +d. Ucl - (1 - d).vcz

dip, M . .
g ZW = _E{[_rLllLl + VdC - (1 - d).vcl +d. UCZ]} - rLZI'LZ + d.vcl - (1 - d).vcz (3.40)
diy, M _ M M M
JLZF = rLlL—llLl —1,i, + [d +(1- d).L—l].vC1 — [(1 —-d)+ d.L—l].vCZ —L—lVdC
2
avec: o =1 — =
LiL;
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En reportant les résultats de (3.39) et (3.40) dans (3.35), nous obtenons :

diy, _ M M M
GLIW = _rLllL1+rLZZlL2 —[(1—d)+L—2d].vCl+[d+(1—d)L—2].vC2 + Ve
dij, M _ M M M
O'LZW = +r, L_llLl —Ty,l, [d +(1-4d) Z].vcl — [(1 —-d)+ dL_l] Ve, — ZVdC ot
dvey , , , .
Cl T = (1 - d)"Ll - dlLZ - lCh
dve, . .
2 dt == _lLl'd+(1_d)lL2

. 0H s . N N
Compte tenu de I'expression de E(x)’ nous devons remplacer ijjet i;, dans le modele du systéme par leurs

expressions en fonction de W; et W, ; elles sont données ci-aprés :

1 l1-0
) ol oM ||V
1] _ 1 1 (3.42)
lLZ 1 — 0 1 lpz
oM oL,
En reportant les expressions de i et i;, en fonction de W; et W, dans les équations d'état, nous obtenons:
diy, (1 1-0 ) M( 1-¢ 1 ) [(1 " Md] [ ( )M]
ol,— = -r, |—¥Y,-——Y,|+r, —|- Y. +—Y, |- — +—d|.v, +|d+(1-d)—]|.v, +V
Y “\er, ' oM ) L\ oM ' oL, C L, |4 L] e
di, M<1 1-0 ) < 1-0 1 ) [ ( )M] [M ( )] M
ol,— = 1, —|—v,-—w,|-r, ([-—w,+—w, ) +|d+ (1 -a)—|.v, - |d—+ (1 -d)|.v, ——V
2t Mp\eL, 0 oom )R em Y L, [ R R R
(3.43)
vy ( ) ( 1 1-o0 ) ( 1-o0 1 )
— = 1-d).|—w, - v, | -d|- Yo+ —w, ) -
! dt oLy ! oM 2 oM ! oL, ? <
dvg, 1 1-o0 1-o0 1
c,— = —|—v, -—v,).d+|- vo+—v, ). (1-4d)
dt oLy oM oM oL,

A présent, nous pouvons mettre le systeme d’équations (3.46) dans la forme de I'équation (3.44), a savoir [158], [159]:

0H (x
x=(J(x) —R(X)) ai ) +g(ulx) +¢ (3-44)
avec @
M
1 L,
0 0 - Z
oL,C; oL,Cy
M
0 Ly _ 1
olL,C olL,C
J(x) = u o =T
1 L,
S — 0 0
oL,C; oL,C;
M
. 1
S — 0 0
oL,C, oL,C,
M
T, +TL2(E)2 M o, T, 0 0
(oL,)? " o%L,L, (L_1 + Z)
M
M (T‘L1+T‘L2) TLl(L_1)2+TL2 0 0 .,
R =\ "2 ,\1, " 1, (L,)? =R(x)" 20
0 0 0 0
0 0 0 0
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M M
(1-1) 0 0 Lk Lk
(Vcl + ch) oLy oLy
( _M -4 M
L1) I I
oLy (vcl + sz) 0 0 oLy oLy
gx) =1 4 M = X et u(x) =d(x)
! Lt -1 -1
oL1C; L gLycy 2 o o 0 0
M M
[Pl ! 1 -1
oL1Cy 1 alyCy 2 C_2 C_z 0 0
Vdc
oL,
=10
_ich
0

Le systéeme QZS DC/DC 2 inductances couplées est hamiltonien donc il est passif avec H(x) comme fonction
de stockage.

11 faut a présent établir sa loi de commande u(x) pout atteindre l'état d'équilibre désité. Pour cela, nous utilisons la
méthode de design "IDA-PBC Interconnection and Damping Assignment - Passivity Based Control" (IDA-PBC)
[158], [160], [161], basée sur la propriété et le modele "Port-Controlled-Hamiltonian with Dissipation" (PCHD)[162]
du convertisseur QZS DC/DC 2 inductances couplées [158], [163].

Cette commande permet d'avoir un bouclage sur le systéme mais sans action intégrale, cela permet aussi d'ajoutet un
amortissement artificiel que nous n'implémenterons pas ici.

L'idée centrale de la méthode IDA-PBC est d'assigner au systeme en boucle fermée la fonction énergie désirée en
modifiant les matrices d'interconnexion et de dissipation. Le comportement dynamique désiré est défini sous la forme
du systeme hamiltonien ci-dessous [162], [164]:

9Hq (x ) (3.45)

% = (Ja(x) = Rq(x))

Ou J,; et Ry sont les nouvelles matrices d'interconnexion et de dissipation de ce systéme. Hy (X) est la fonction énergie
totale avec un minimum strict au point d'équilibre désiré x = x4. Compte tenu des telations (3.50) et (3.51) nous avons
l'équation aux dérivées partielles (PDE - Partial Derivative Equation) ci-dessous [158], [163]:

U - R(X)) +g(X)u(X)+E UJa(x) = Ra(x)) d() (3.46)

Ainsi la problématique de recherche de la loi de commande u(x) se transforme en une recherche des fonctions J4 (),
Ra(x) ot 722
Sil'on pose :
Hq(x) = H(x) + Hq(x)
Ja(x) =J(x) +Jo(x) (347)
Rq(x) = R(x) + Ra(x)
et:
dH,(x) 0Hyz(x) 0H(x)
ox  ox  ox

La commande u(x) doit répondre aux conditions ci-dessous [84] :

K(x) = (3.48)

1. Préservation de la structure
{]a ) =] +](x) = —Ja)"
Ry(x) =R(x)+Ry(x) =Ryx)T=0

2. Intégrabilité
T

0x 0x
3. Affectation d'équilibre ("Equilibrium assignment")

0K (x) [OK(x)
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K(xy) = dH (x)
Xq) = — Ix
X=Xq
4.  Stabilité de Lyapunov
0K (x) 0%H (x)
dx 0x?
X=Xq X=Xd

Ainsi en substituant J;(x), Rg(x), K(x) et Hy(x) dans I'équation (3.46) (PDE), la commande peut étre déduite en
résolvant cette équation.

Une solution consiste a choisir pour Hy(x) la fonction d'énergie suivante qui a un minimum stricte au point X = X :
! T 3.49
Hd(x)zz(x—xd)Q(x—xd) (3.49)

Sachant que H(x) = % xTQ x (voir la relation (3.36)), nous avons :

1 1
Ho(x) = Ha(x) =H() = 5 (x = x%a)"Q (x = x4) =5 x"Q x

. 2 (3.50)
==x"Qx3—5x"Qxy — 5 x,7Q
2 2 2
Nous obtenons alors les expressions suivantes :
oH
97 W) =VH() =Qx (3.51)
0H
a—xd (x) = VHy(x) = Q (x — xq) (3.52)
X
K(x) = a)f ) =VH,(x) = — Q x4 = cte (3.53)

L'équation (3.46) devient alors 1'équation (3.54):

aH(x) dH,(x)
ox )

() - R(x )) (3.54)

D’ou:

+g(x)u(x)+f [0 = R()) + (Ja(x) = Ra(0))](

a( ) aHd(x)

g@u@) = (J(x) - R(®)) + (Ja(¥) = Ry (X)) ——— (3.55)
Compte tenu des relations (3.54) et (3.55) et du fait que g7 (x)g(x) est inversible dans notre cas (car ce produit est un
scalaire, voir I'expression de g(x) dans (3.44)), a partit de la relation (3.55), on peut déduire exptession de u(x) :

u() = [g"@)gI™ g" (). [ ) = R()) Q x4 + (Ja(x) = Ra())Q (x — xa) —§] (3.56)

Pour le convertisseur QZS DC/DC 2 inductances couplées, la commande u(x) = d est toujours définie car
[gT(x)g(x)]_1>O. Ja(x) et Ry(x) peuvent étre choisies pour que les conditions mentionnées soient satisfaites, de
sorte que I’état x du systéme tend vers 1’état d’équilibre x4 :

1
[gT () g™ = >0

1 LMY+ (L~ M7 . .. 3.57
<62+C ) (ve, +v¢,)" +° (Z’LlLE)ZZ X (i +iy,) ©:57)

- La condition 1 (préservation de la structure) peut étre simplement satisfaite en choisissant par exemple
Ja(x) = 0 et Ry (x) diagonale (positive ou nulle).
- Compte tenu de la relation (3.59), la condition 2 (intégrabilité) est également satisfaite car les éléments de

K (x) ne dépend pas de Iétat x (ak(x) [algix) ]T =0)
- La condition 3 (affectation d'equlhbre) est directement satisfaite par les relations (3.50) et (3.53).
0H (x)
K(xg) = - o =—Qxq
x=xq

- La condition 4 (Stabilité de Lyapunov) est aussi satisfaite car :
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0 0 0 O Ly M 0 0
9K (x) _{o 0o o0 o _*H () __9@x) -0 =-— M L, 0 0
ox lyzg [0 0 0 0 t proa NI o B e E I )
0 0 0 O 00 0 G
avec I, la matrice identité 4x4.
> s IK (x) _ 92H (x)
D’ou: 2 lyex, 35 |yex,

Pour simplifier le design, nous pouvons aussi fixer J,(X), Ry (x) égales a zéro sans perdre en généralité [163], [165], ce
qui signifie que J4(x) = J(x) et Rg(x) = R(x). L'équation (3.56) peut donc étre simplifiée par:

u(x) =dx) =[g"()g)] ™. g" (). [-((x) —R(x)) Q x4 — &] (3.58)

La commande vérifie bien les propriétés requises par la commande par passivité avec un design PCB-IDA pour la
déterminer.

Comme nous l'avons souligné précédemment, le controle basé sur la passivité (PBC) n’inclut pas de composante
intégrale dans le bouclage pour compenser l'erreur statique. Clest pour cette raison que nous ajoutons un estimateur
de parameétres au contrdle, basé sur le modele PCHD du convertisseur QZS DC/DC couplé.

3.4.1.3.2 Observateur d'état

Principe de ['observateur

L'observateur d'état choisi est celui présenté dans [32], [153] car il s'adapte bien a notre cas de figure et son
implémentation est relativement simple.

Le principe tepose sur l'ajout de générateurs de tension placés en série des inductances et 'ajout de générateurs de
courant placés en parallele des condensateurs. Ces générateurs traduisent les pertes internes dans ces éléments passifs.

Ainsi, en estimant par un observateur la valeur de ces tensions ou de ces courants, il est possible de corriger les erreurs
de modélisation.

L'observateur implanté est dédié a la classe des systémes non linéaires qui peut étre décrite comme ci-dessous:

PR
Y = x
Avec :

X € R™™ e vecteur des variables a estimer et ¥ € R™ le vecteur des variables mesurées

x € R™ le vecteur des variables d'état.

p € R™, le vecteur des paramétres 2 estimer. Ils sont supposés vatier lentement comparés aux vatiables d'état.

f et g sont des fonctions non linéaires de x et u (le vecteur commande), dont les dimensions sont respectivement,
R et R™*™,

L'observateur utilisé, pour la classe des systemes décrits par 'équation précédente, est défini par le systéme ci-dessous,
en considérant les erreurs d'estimation &, = (£ — x) et &, = (P — p).

<£) _ f(x!u) +g(x:u)-f)_5-£x (3 60)
p) T \Kp. &+ Kigpy —gT(x,u). & '
avec S € R™™ définie positive , P € R™ ™ définie positive et :
K,.g(x,u) = —P
{ p I‘i' ks (3.61)
i — Bp-

La stabilité de cet estimateur ne sera pas redémontrée ici, cela a déja été fait dans [153]—[156]. Dans ces atticles, l'auteur
montre que 'estimateut proposé est stable exponentiellement, au moyen d'une approche classique de Lyapunov.
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Observabilité du systeme Q2SS DC/DC

Avant de présenter l'observateur de parametres, il faut d'abord ajouter ces paramétres a estimer et ensuite vérifier
l'observabilité du systeme.

Les parametres a estimer ajoutés modifient le schéma électrique comme le montre la Figure 3-44 et donnent le nouveau
modele d'état ci-dessous.

di,q _ M M M M
oL, o = Tl +7, ZLLZ - [(1 —-d)+ L_zd] Ve, + [d +(1- d)L—z].vCZ + Ve = Vo, + Ey,,z
diy, M , M M M M
aLZW = Ty T, + [d +(1- d)L—].vcl - [dL—+ 1- d)] Vg, —L—Vdc +L—)/,,1 = Vv,
1 1 1 1 1 (3.62)
dve, . . ;
170t = 1- d)lLl - dle —len — Vi
dvc, . .
2 dt = _lLl.d‘l'(l_d)le _)/iz
4 N
vex(t)
i) | Gy
I
. wift) nwt)
— D Pl
_| N
. 1 )
ZLf(Z) L7 L2 .2
Zp(?) yit ferfh )
Vi K u(t)
= |vci?)
G
- J

Figure 3-44 - Schéma électrique du convertisseur Quasi Z-source DC/DC avec prise en compte des erreurs de modéle

Pour vérifier l'observabilité du systeme, le vecteur d'état X est considéré ainsi que le vecteur de mesure Y suivant:

dij, ) M M M M
GLlW = _TLllLl+7’L2L_21L2_[(1_d)+L_2d]-Vcl+[d+(1_d)z]-vcz+Vdc_l’v1+£)’v2
di, M ) M M M M
O'LZF = rLlL_llLl_rLzlLZ+[d+(1_d)L_1]'vcl_[dL_1+(1_d)]'UCZ_L_1Vd6+L_1yv1_yv2
dvey , , .
G dt = 1- d)lLl - dle —len = Vi
dve, , .
CZ dt = _lLl'd + (1 - d)le - y’:2

X=1[i, t, Voo Voo Vo, Vo, Vi, Vi,)"
(3.63)

Y=[0, b, Ve Vel"

Le vecteur d'observabilité © est donc:
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X1
X
X3
Xy
1 M M M M
0__Ll<—rL1X1 + T'Lz EXZ - [1 —d <1 —E):I .X3 + [d + (1 - d) L_z] .X4 + VdC - Xs + EX6) (3.64)
=11

M M M M M
O'_LZ(rLlaxl _rLZXZ +|:d+(1_d)L_1:|.X3_ [dL_1+(1_d):|-X4_L_1VdC+L_1X5 _X6)

1
C—l((1 —d)X, —dX; —icn — X7)

1
C—(—Xl.d + (1 -d)X, — Xg)
2

En considérant que toutes les vatiables d'état sont différentes de zéro, ce qui correspond au systéme en fonctionnement
alors dans ce cas, le rang du Jacobien de la matrice d'observabilité est égal 4 la dimension du vecteur des variables d'état:

rang(]acob(@)) = dim(X) = 8 (3.65)

Le systeme est donc observable.

En réécrivant le systeme d'équations décrivant le convertisseur dans la forme définie au début du paragraphe (Equation
(3.09)), il est possible d'identifier les fonctions f et g;

1 . M . M M
-Z(ﬂh%+nd?h—b—du—zﬂmg+buw1—wzwau@)

g

1

M. , M u "
flx,u) = oL, (TlelLl — T, + [d +(1- d);] Ve, — [da-l- 1- d)] Ve, —ZVdC)
o

(- Dy, = diy, = i) I

\ L (ciy,ed + (1 d)iy,) )

et

(3.66)
_* 0 0
oLy
0 —— 0 0
gx,u) = ©
o
0 o 0 —-=
Cz
Enfin, pour terminer, les matrices S et P sont choisies comme suit:
10* 0 0 0 500 O 0 0
5= 0 10* 0 0 p= 0 500 O 0
0 0 10* 0 0 0 500 O (3.67)
0 0 0 10* 0 0 0 500

Afin d'améliorer la convergence de l'observateur, il est possible d'ajouter des termes de couplages [32], [153], ce qui ne
sera pas nécessaire ici a la vue du paragraphe suivant (3.4.1.3.3).
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3.4.1.3.3 Résultats de simulation

La Figure 3-45 montre l'intérét d'utiliser un observateur d'état pour corriger l'erreur statique subsistante sur la tension
de sortie du convertisseur QZS DC/DC.

Référence de tension

380 T

e L SRR R PRI EE P e -k

B0 [ e e e

so| oo ABEEEUE StAtiqUe LN

0.16 0.18 02

Estimateur OFF

o 002 004

Estimateur OFF

0.06 0.08 0.1 0.12 0.14

Estimateur ON

Figure 3-45 - Tension de sortie du convertisseur simulée et sa référence issue de la commande par passivité

L'observateur mis en ceuvre permet de bien estimer les variables d'état du systéme comme le montre la Figure 3-46.

courant iri (A) 5 : Varlables d’¢tat | ! !
R i e e e / el
e i o : e
Akt | Aot —AAAA— ;
o i i i ; i L temps (3) |

T . T T T T T 1

ul courant itz (A) ;
o . '-v."\‘_o"\_r-._,\‘,-._-h e e e i\ N
..; i L i 1 i i |_temps (s) |
o = i 1 I T I .
ol tension Ver (V) o i ]
ol OO FUUDTOUPH CFOUUROO:- FOVOOOUOPSTPRUOUIT: OTPOUOTPOTOOOR E
o ._ | _ i i | temps (9 |
209, . T T T 1 T 1
| tension Vcz (V)
I i . i . i | temps(9) |

cos T o1 01z o e [3] o2

Figure 3-46 - Variables d'état contrdlées par passivité et leurs estimations

Dans notre cas d'application, 'observateur n'est pas nécessaire car nous avons une boucle de vitesse qui va en quelque
sorte cortiger l'erreur statique. En effet, la tension en entrée d'onduleur dans le cas d'une stratégie de commande PAM,
est directement liée a la vitesse de rotation de la MSAP. Donc si la tension en entrée d'onduleur comporte une etreur
statique par rapport a sa valeur de consigne, la vitesse du moteur ne sera pas celle souhaitée. Dans ce cas, le régulateur
de vitesse va demander une certaine valeur de couple magnétique (valeur de consigne de courant i) et de proche en

proche changer la valeur de consigne de tension V4.
3.4.14  Implémentation de la réduction du nombre de découpage

La MLI est une technique de pilotage des onduleurs faisant l'interface entre un bus d'alimentation DC et une charge,
en l'occutrence, une machine dans notre cas. C'est elle qui fait le lien entre le contrdle, notamment les vatiables de
commande (pattie software) et les ordres de commande qui viendront directement agir sur I'électronique de puissance
(partie hardware) comme le montre la Figure 3-47.
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controle
(software)

étage MLI DC/AC

partie puissance

(hardware)

Figure 3-47 - Représentation schématique de 1'étage MLI

Cela permet de voir I'importance de I'étage MLI car c'est la traduction du controle sur la pattie de puissance. 1l existe
un lien direct entre la tension de référence (cOté controle) et la valeur du fondamental de tension en sortie d'onduleur
(partie puissance).

Classiquement, une référence sinusoidale, appelée modulante, est comparée a un signal triangulaire, la portense comme le
T | T |

Figure 3-48 - Comparaison porteuse/modulante dans le cas d'un MLI naturelle symétrique

Vona
2Pm

est la tension en entrée d'onduleur et p,, 'amplitude de la porteuse. Cette modélisation reste vraie tant que 'amplitude

du signal de référence ne dépasse pas 'amplitude de la porteuse, il s'agit de la zone de linéarité de la MLI ou encore

ZONE 1 sur la Figure 3-49 [60].

L'étage MLI, pout une porteuse triangulaire symétrique, peut étre modélisé par un gain [166], [167] égal a ou Vona

A Indice de modulation
Dpleine onde

ZONE IV
0,907|- - - - -5===25

07851 - - ZONEII

|
|
|
I
I
|
|
|
I
I
I
|
|
I
]
1

Profondeur de
modulation
L
2/m
V3

Figure 3-49 - Zones de modulation et surmodulation d'un onduleur 2 niveaux
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Sur la figure précédente, l'indice de modulation? est représenté suivant la profondeur de modulation®. L.a commande
pleine onde correspond a I'amplitude fondamentale maximale qu'il est possible d'obtenir avec un bus DC donné, soit
2Vac

-

Ce graphique fait apparaitre 4 zones;

e Jazonel:
Cette zone a déja été présentée, il s'agit de la zone de linéarité de la commande MLI classique, I'amplitude de
la référence ne peut excéder la porteuse. Lorsque la référence et la porteuse ont la méme amplitude, le
fondamental de tension en sortie de I'onduleur est égal a la tension en entrée d'onduleur sur 2, ce qui
représente 78,5% du fondamental maximal obtenu avec la commande pleine onde.

e [azone Il
11 s'agit d'une extension de la linéarité de la zone I par l'ajout d'harmoniques (harmonique 3 par exemple) a la
référence, ce qui a pour effet d'avoir un signal de référence d'amplitude instantanée plus faible que la valeur
de son fondamental. Ainsi, lorsque l'amplitude instantanée de la référence devient égale a I'amplitude de la

porteuse, I'amplitude fondamentale de I'onde en sortie d'onduleur est de Vy,q/v3. Cela permet un gain en
profondeur de modulation de 15,47%, ce qui nous améne a 90,7% de la tension pleine onde.

e [azoneIIl:
C'est la zone de surmodulation : dans tous les cas, 'amplitude du signal de référence dépasse l'amplitude de
la porteuse, le gain de 'onduleur n'est plus constant et le nombre de découpages réduit progressivement pour
tendre vers une onde 180° et la zone TV.

e LazonelV:
L’onduleur est en fonctionnement pleine onde, il n'y a plus de modulation MLI. C'est ditectement la tension
en entrée d'onduleur qui donne la valeur du fondamental de tension 2V, 4/m, c'est ici que la commande
PAM est appliquée pour notre cas d'étude.

Cette breve description de la fonction MLI et de ses zones de fonctionnement nous permet d'introduire notre
problématique dans le cas d'un pilotage PAM avec un hacheur élévateut, ce qui nécessite une commande MLI 2 basse
vitesse, tant que la tension nécessaire a la machine est inférieure a la tension de bus disponible sans survolter.

En effet, a basse vitesse, le pilotage de I'onduleur se fait en MLI, sur les zones linéaires I et I en ajoutant I'harmonique
3. Puis lorsque la tension devient insuffisante, le nombre de découpage est réduit. 11 s’agit du passage par la zone III
pour aller vers un controle pleine onde en zone IV puis un contréle PAM.

La difficulté réside dans le passage de la commande MLI vers la commande en pleine onde associée a la stratégie PAM,
en d'autres termes, le passage de la zone IIl. Une premicre idée pourrait étre d'implanter deux algorithmes de
commande, un algorithme MLI allant jusqu'a la limite supérieure de la zone II et un autre, pleine onde débutant en
limite inférieure de la zone IV et commuter entre les deux zones sans s'occuper de la zone 111 qui serait "sautée". Avec
cette solution, la différence de fondamental appliquée a la machine, au moment du changement d'algorithme, est trop
importante et pourrait générer d'importants courants qui se tetrouveraient incontrélables dans une zone de
fonctionnement de l'onduleur. Il est toutefois possible d'utiliser cette stratégie si, en amont de I'onduleur, un hacheur
de type Buck-Boost est présent. En effet, il serait possible d'imaginer que le hacheur abaisse la tension en entrée
d'onduleur a une valeur inférieure a la valeur de la tension de bus, pour limiter la différence de fondamental en sortie
d'onduleut.

Une autre solution est de créer une forme d'onde de référence dont la valeur du fondamental est connue sut I'ensemble
des zones I 2 IV, ce qui permet a chaque instant de connaitre la valeur du fondamental de tension en sortie d'onduleur
pat la connaissance de notre nouvelle modulante comme l'illustre le schéma de la Figure 3-50.

Amplitude du fondamental

3 L'indice de modulation m; est défini par: m; = - -
Amplitude du fondamental en pleine onde

Amplitude du fondamentale de la modulante

4 La profondeur de modulation m, est définie par: m, = Amplitude de la porteuse
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| Fondamental évoluant
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= -+ d’harmoniques
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Figure 3-50 - Nouvelle modulante pour la ZONE III de la MLI

La forme pressentie pour faire cela est le "sinus écrété" comme sur la Figure 3-51. En effet, il s'agit simplement d'une
sinusoide dont la valeur instantanée a été limitée a une valeur légérement supérieure a la valeur de la porteuse.

{ ZONE I et 111

NS
l ZONE1

fondamental
signal

amplitude
signal

I\ amplitude
E porteuse

Figure 3-51 - Sinus écrété utilisé dans la modulation

11 est donc simple d'établir un lien entre le fondamental du sinus écrété et sa forme instantanée car la forme du sinus
écrété est directement liée a l'amplitude du sinus non écrété. L'idée étant de pouvoir 7 fine définir la forme de la

modulante, en quelque sorte I'amplitude instantanée du sinus non écrété nécessaite pour avoir le fondamental désiré.

La premiére étape consiste a calculer la valeur du fondamental du signal de référence de la Figure 3-52 en fonction de
l'amplitude qu'aurait le sinus non écrété. A représente 'amplitude du sinus non écrété, V, est I'amplitude la porteuse et

0, l'instant de l'intersection entre le maximum de la porteuse et le sinus non écrété.
1)

[ S S
Asin() —

N%

O 60 I 27t

Figure 3-52 - Signal de référence pour le MLI
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A pattir de la figure ci-dessus, en posant 8y = Arcsin (%), il vient pour 'amplitude du fondamental a :

1 21 4 /2
a, == f(0)sin(0)do =— £(8) sin(#) d6
TJy T J
47 % /2

— .2 .

a = fo Asin®(6)de + Lo V, sin(6) d@ 69

/3% (%
a = W X [1-— (Z) + A X arcsin (Z)

Lorsque la tension d’entrée de onduleur est fixée a 270V (Vy,q = 270V), la Figure 3-53 présente la valeur du
fondamental du signal en sortie d'onduleur en fonction de la valeur instantanée de I'amplitude du sinus non écrété et

donc de la forme du signal de référence.

Fonation I o sen developpement limité i lordred

fandamantsl de tonsion (V)
&

g
T

195 -
valeur instantanée de tension (V)

Figure 3-53 - Valeur du fondamental de la tension en sortie d'onduleur suivant le signal de référence
11 est alors nécessaire de trouver la fonction réciproque de la courbe ci-dessus pour pouvoir créer le signal de référence
approprié suivant la valeur désirée du fondamental de la tension par phase en sortie d'onduleur. Ce travail peut se
résumer a calculer le gain de I'onduleur dans la zone I11.
Pour trouver la fonction réciproque de cette fonction, il est possible d'utiliser les outils " Curve Fitting Tool" de Matlab®
qui permettent de faire une interpolation a partir de données numériques comme le montre la figure ci-dessous.

[ Curve Fitting Tooi - Intecpol_Ict recip,
File Fit View Tools Desktop Window Heip
~cB AR O EE%

unnted il |+

aiax
B0 EO

Rational e ¥l Auta it

Fit name:  untitied fit 1
Mumerstor degree 2

Kdata: |y -
Denominator degree: 2

Yoax  x =
Center and scale

Zdatx  {none) !
Fit Options...

Weights:  {nane) -

Results

T T T . LI .
o0} o

Gondness of .
56 115

are 1
Adjusted B-square: 1
FMSE: 03804 =

100

1 L I
135 140 145 150 155 160 165 170

Fit narme - Data Fit type S5E Resquare oFE AdjR-sq RMSE  Coeft Validation Data Validatian SSE Validation RMSE

8 untitied it 1 vy a2 1150281 10000 795 10000 03304 5

Figure 3-54 — Interface Matlab® pour Poutil d’interpolation
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Une interpolation de Levenberg-Marquardt est choisie, ce qui donne le résultat suivant:
R _ 85,435y% — 3,192e*y + 2,967e°
A=9"0) = =7 3496y + 3,055¢%
Une autre solution consiste a faire un développement limité de l'atcsinus pour ensuite calculer analytiquement la
fonction réciproque. Dans ce cas, la fonction g définie précédemment devient:

(3.69)

=2 (1 i (e ()

Et sa réciproque est alors:

\/21/,,7(161/,, - 3my) — 8Vt + mlily

J3(m2y? — anl,y)

(3.7)

A=g7t(y) =

Interpolation

Formulation analytique Levenberg-Marquardt

T T T T 800

[

600 : i

500 / q

400

g

300

Valeur instantanée de tension (V)
Valeur instantanée de tension (V)

L I I i
RET 140 145 150 185 160 165 170 135 140 145 150 155 180

fondamental de tension (V) fondamental de tension (V)

Figure 3-55 - Fonction réciproque par formulation analytique et interpolation de Levenberg-Marquardt

La Figure 3-55 compare les deux résultats. 1l est alors possible de voir que les deux méthodes donnent des résultats
corrects méme s'il est toutefois possible d'observer que la méthode du développement limité puis de la formulation
analytique donne une courbe (rouge) qui colle légerement mieux a la référence (bleue).

La derniere étape de cette stratégie est de définir la maniére de l'implémenter. La problématique du point de vue
controle est la suivante : faire le lien entre les tensions de commandes V 4, V, et le nouveau signal de référence.

La manicre classique consiste a appliquer les transformations inverses de Park et de Concordia. Or ce qui nous intéresse
dans le contréle de machine, c'est d'imposer des tensions triphasées équilibrées a une certaine fréquence avec une
certaine amplitude et ayant un déphasage donné par rapport a la référence des FEM de la machine.

Si nous possédons les deux informations, amplitude (fondamental) et déphasage, il est possible de créer les signaux
des références proposées pour ensuite les comparer a la porteuse MLI sans passer par les transformations de Park et
Concordia.

Afin d'obtenir ces deux informations a partir des composantes dg de la tension statorique (Vg et V), il est possible

d'appliquer une transformation mathématique simple pour exptrimer ces tensions de leur repére d'origine qui est
cartésien vers un repere polaire et ainsi créer les tensions de référence comme le montre la Figure 3-56.
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Meéthode classique
Va | Iy _— o
Vy — Transformation de Transformation de 1
Park inverse Concordia inverse
dmrbz'ne_ Vﬂ P % *

Meéthode proposée

A
Va — Transformation Asin (8 + @) : @
i - 4 Asin (6 — 21/3+ @) - 1%
V4 — cartésien vers polaire PR PAE b
Omachine - Ve

Figure 3-56 - Nouvelle méthode pour générer les tensions de référence dans la zone non linéaire de la fonction MLI

Avec la méthode proposée, il est possible de traduire physiquement les tensions de commande en sortie des régulateurs
sur les ZONES T a IV de la MLI. Ainsi le passage de MLI a PAM avec réduction du nombre de découpages se fait de
maniére continue sans commutation d'algorithme. L'autre avantage de cette stratégie est pour la commande sans
capteur mécanique avec la méthode d'estimation des FEM car la sortie des régulateurs garde une signification physique
méme lorsque le nombre de découpages est réduit.

3.4.1.5  Résultats de simulation

L'objectif de ces tésultats de simulation est de vérifier I'enchainement des commandes MLI et PAM au cours du temps
comme le montre la Figure 3-57. Ces simulations ont aussi pour objectif de valider le développement théorique mené
dans la section précédente (3.4.1.4). Elles sont réalisées pour une MSAP ayant une application de ventilation car,
comme il a été montré dans le chapitre II, la stratégie de commande PAM est plus adaptée au cas de ventilation plutét
qu'au cas du stattet. Le profil couple/vitesse du ventilateur a été présenté au chapitre I, dans la section 1.5.2.2.

(. N
‘ 140v ;

Référence
« sinus écrété »

Tension Vet (V)

| 45v 60V | 140V Référence pleine onde
(variation de la tension de bus: PAM)

Référence sinusoidale

Figure 3-57 - Résultat de simulation pour la tension de référence générée

La tension de référence est modifiée comme prévu, de sotte 2 avoir une onde de tension en sortie d'onduleur ayant le
fondamental souhaité par le contréle. Nous observons qu'au début (basse vitesse), la tension de référence est une
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sinusoide parfaite, nous sommes dans le cas d'un MLI classique. Puis progressivement, la tension de référence est une
sinusoide écrétée pour tendre vers une stratégie de commande pleine onde puis PAM.

Du c6té des tensions d'alimentation de la Figure 3-58, il est possible de voir que la tension instantanée appliquée a la
MSAP est hachée au début, lots du pilotage MLI, avec une amplitude instantanée d'environ £172V (1,5 x V3. /2, avec
Vac = 230V). Puis, progressivement, le nombre de découpage est réduit pour tendre vers un motif pleine onde sans
augmenter la tension instantanée. Ce n'est qu'ensuite que I'amplitude instantanée de la tension appliquée a la MSAP est
augmentée avec la stratégie de controle Pulse Amplitude Modulation afin de réguler la vitesse mécanique du moteur
en adaptant la tension en entrée d'onduleur.

( N

Tension d’alimentation de la MSAP
résultat de similation ! T !

MLI|linéaire ‘ ‘
Réduction du.
nombre de
détoupdge PAM
a0 -4 = 1 1

i
1

Figure 3-58 - Résultat de simulation pour la tension d'alimentation machine

La Figure 3-59, a gauche, montre I'évolution de la vitesse mécanique de la MSAP, de l'arrét a sa vitesse maximale
(60'000 rpm). Sur cette courbe issue de la simulation, il est possible de voir que la vitesse n'est pas impactée par le
changement de stratégie de controle et la variation de la tension en entrée d'onduleur.

. Vitesse (rpm) A Tension Vona (V)
A X . . : = . ; we
Référence de vitesse 500V
Résultat de simulation \
Tension en entrée d’onduleur
igne et résultat de simulati
10 krpm I
0,5s
DL 270V Isov
0,55
«—>
Temps (s) Temps (s)

Figure 3-59 - Résultats de simulation (a gauche) la vitesse mécanique, (a droite) la tension en entrée d'onduleur

Cette évolution se fait de maniére douce et continue pour atteindre la vitesse de consigne. La tension en sortie du
convettisseut DC/DC ou encore en entrée de l'onduleur est donnée a droite de cette méme figure. A basse vitesse,

elle est constante puis augmente progressivement avec la montée en vitesse sans vatiation brusque comme nous l'avons
déja vu sur la Figure 3-58.
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4 ™\
A Tension sortie
| Boost I(V)

T T T T T ™

Variations brusques du couple de charge

| (variation de la puissance de la charge)

Source avec

harmoniques
0,25 : ; ' _ Source idéale 270V
I L 1 1
Tension bus DC (V)
(S /
Figure 3-60- Résultat de simulation pour la tension de sortie du Boost dans le cas d'une source de tension DC
imparfaite
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Figure 3-61- Résultat de simulation pour la vitesse mécanique dans le cas de variations brusques du couple de charge

Afin de tester la robustesse de la méthode et la stabilité de la chaine de conversion, la tension de source DC est
considérée imparfaite (variations de tension autour de la valeur moyenne) afin de voir si ces variations déstabilisent le
controle. De méme, des vatiations brusques du couple de charges (+/- 20 %) sont appliquées pour simuler
d'éventuelles perturbations mécaniques sut le systéme.

Dans un premier temps, les perturbations sur la source sont ajoutées puis sur le couple de charge. Sur la Figure 3-60,
le contrdle de la tension de sortie est toujours assuré comme le controle en vitesse sur la Figure 3-61.
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3.4.2  Cas d'une stratégie MLI avec adaptation de la tension par un onduleur a Quasi Z-source

3.4.2.1  Stratégie de contréle de l'onduleur a Quasi Z-source

Jusqu'a présent, il a été présenté dans ce chapitre des stratégies de commande de la machine et de hacheurs élévateurs
mais il a été montré dans le chapitre II qu'il est plus intéressant pour une application de démarrage en termes de
masse/volume pour l'architecture d'alimentation d'utiliser une structure élévatrice et notamment un onduleur 2 Quasi
Z-source qui adapte la tension en entrée d'onduleur (V,,,4) suivant la vitesse de la machine comme le montre la Figure
3-62.

4 N\

Y = [;% 69 7T r Otx)~ ‘i ‘! “
— —

Vde

Figure 3-62 Onduleur a quasi Z-source alimentant une MSAP contrdlée en vitesse

Ce paragraphe s'intéresse donc au contréle de cette partie de I'alimentation comme I'illustre la Figure 3-63.

Contréle machine Position élec. \l
T T T T T —»Can

ref. ) PL1 AL I ! A } Il——> Cab
-d J . .
Coutangl y } Transformations : Vo | MLI avec insertion '—#=Cbn
e LT
ref. A : mathématiques | V. ! de courts-circuit : Chb
vitesse 4>®—>{ PI vitesse FP{ PI I, h—H '\ i—Cen
MSAP i —— - | T 7Co»
77777777777777 7k7777T7777777777777777777777;E7777777777Rm77777777777777?f
ref. vitesse Calcul . ourant
MSAP Vond* suivant la PI tension PI courant
ref. courant [q —w| Vitesse mécanique (VatVer) (iL1t+irz)
de la MSAP et Iy
iLtm+iL2m
A 3 VeimtVeom
Contréle de la partie qZs L
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Qn

Figure 3-63 Schéma de I'architecture de contréle de 1'onduleur a quasi Z-source alimentant une MSAP

Le chapitre 1T a présenté la méthode d'insertion des courts-circuits de bras d'onduleur afin d'élever la tension de bus,
I'étude ici va permettre de calculer la commande qui permet de déterminer la référence de tension de bus. En effet,
'augmentation du niveau de tension de bus va générer des pertes supplémentaires qui sont proportionnelles au ratio
d'élévation de la structure. Il est donc important d'élever suffisamment la tension pour assurer le controle des courants
de phase mais a la fois ne pas trop la survolter de sorte a avoir un niveau de pertes aussi bas que possible.

C'est pourquoi, la durée du court-citcuit d doit quasiment remplacer toute la durée des états zéros de l'onduleut. Cette
durée d'états zéros est reliée a la profondeur de modulation m, ce qui nous permet de poset: dypg,e = 1 —m.
Par conséquent, pout dipqy, la tension créte en entrée d'onduleur vaut:

1

_ 3.72
1 — 2d gy Vac @72

Vona =
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Vmax
Vona/2
tension applicable a la MSAP. Cette relation nous donne alors l'expression de la référence de tension en entrée

d'onduleut, ce qui correspond 4 la somme des tensions aux bornes des capacités de la partie Quasi Z-soutce :

Dans le cas d'une MLI symétrique, nous avons par définiion m = , avec Vi l'amplitude maximale de la

Vona = 4Vmax — Vac (3.73)

Remarque: avec une commande MII SVM, la tension de référence est [85], [97): Vona = 2V3Vax — Vac , il faut donc moins
survolter la tension en entrée d'ondulenr pour avoir la méme tension maximale auxc bornes de la machine. Une piste de recherche intéressante
serait de déterminer une méthode d'insertion des courts-circuits de bras en ZONE 111 de la M1.I (3.4.1.4)

Le contréle de la machine fournit un certain nombre d'informations sur I'état du systéme comme la valeur des courants
de phase et la vitesse mécanique. Il faut alors, a partir de ces informations, extraire la référence de tension en entrée
d'onduleur.

Si nous considérons le modele dq de la MSAP en régime permanent présenté dans le chapitre I, il vient:

{vd = Rsid - pQquq (3 74)
'Uq = Rsiq + pQLdld + pq',fﬂ )
Con = p[¥r + (La = Lg)ialig (3.75)

De plus, par définition des transformations de Patk et Concordia, "amplitude des tensions de phase peut étre déduite

de la relation ci-dessous :
S L NP (3.76)
max — 3 . vd Uq

En combinant ces expressions, il est possible d'exprimer la référence de tension en entrée d'onduleur en fonction de
la vitesse mécanique de la machine et de sa composante directe du courant (iy).

2 pQL,T 2 r 2
ve =48 |=. |[R.i, — q_ch ) +<R ch +pQLyiy + wa) —v,. (77
ond ﬁ 3 ( sla p[‘Pf + (Ld _ Lq)id] SP[Lpf + (Ld _ Lq)id] bilLglg p f dc

Un coefficient B est ajouté pour tenir compte de la controlabilité des courants en régime dynamique (ptise en compte
i di

di . . s ot . . N
des termes Lg d—td et L, d—tq), cela permet d'avoir une marge de sécurité et éviter des points de fonctionnement ou les
courants de phase seraient incontrélables par manque de tension.

Dans l'expression de la référence de tension en entrée d'onduleur (3.72), il apparait le couple de charge. Si son
expression est connue, il est alors possible de l'intégrer directement. Sinon, il peut étre estimé a l'aide d'un estimateur
de parametres.

Remarque: dans le cas d'une MSAP a pdles lisses et sans défluxage, le conrant iy est régulé a 0, ce qui donne l'excpression simplifiée:

2 2
* 2 pQLgI r

3.4.2.2  Diminution des capacités de l'onduleur a Quasi Z-source a l'aide d'un amortissement

paralléle

L'objectif de ce paragraphe est de diminuer la taille des condensateurs de 'onduleur 2 Quasi Z-source afin de réduire
son volume et sa masse ou alors augmenter la stabilité du convertisseur permettant d'avoit une dynamique supérieure
des variables d'état, tout en utilisant un controle linéaire.

L'intérét est de montrer qu'il est possible d'augmenter la stabilité d'un convertisseur de maniére physique plutét que
par la commande comme cela a déja été montré.

Cela peut étre réalisé par un amortissement parallele (o# damping paralléle), c'est-a-dire qu’un condensateur
supplémentaire en série avec une résistance est ajouté en paralléle du condensateur d'origine comme sur la Figure 3-64.
Le role de ce second condensateur est d'absorber les petites variations de tension en créant un amortissement
supplémentaire.
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Figure 3-64 - Onduleur a Quasi Z-source avec damping paralléle

La diminution de la taille des capacités d'un convertisseur, réduit la quantité d'énergie stockée, ce qui peut affecter la
stabilité du systéme lors d'une variation brusque de la charge par exemple. Ici, il est donc important de bien vérifier la
stabilité du systeme si les valeurs des condensateurs sont réduites. Pour ce faire, la méthode de spectroscopie
d'impédance [65] est utilisée car elle permet de tenir compte des vatiations de parametres pouvant étre dues a la
température ou bien au vieillissement. En assurant une marge de phase et une marge de gain suffisantes, le systeme
restera stable méme en cas de variation paramétrique.

Le point critique pour I'étude de stabilité est lorsque la tension est faible [85], [97], c'est-a-dire lorsque la QZS est
utilisée en mode filtre (la diode est passante). L'étude de stabilité se fera alors dans ce mode. Le développement n'est
pas détaillé ici, seulement le résultat est donné.

11 est possible de déduire de cette étude que, pour un méme état de stabilité (méme marge de gain, méme marge de
phase), la taille des capacités principales a pu étre divisée d’un facteur 8 [66].

Si nous comparons 'énergie stockée dans les capacités de 'onduleur 2 QZS, nous aurons une image du volume des
capacités [58], [59], [101] dans le cas amorti et dans le cas non amorti.

D'apres le chapitre II et I'étude de 'onduleur a QZS, I'énergie stockée dans ses condensateurs est:

1 1-d S| d 2
= ——% z - (3.78)
Ee=350G (1—2d V‘“) +3 G (1—2d V‘“)
1 1-d L | d 2 379
Ec_aampea = E(Cl + Ca) (1 —2d Vdc) + 2 (G +Cy) <1 —2d Vdc) (3.79)

Danslecasou C; = C, = 7,8 pF et C4 = 4C; [606], avec I'amortissement et C; = C, = 61 pF dans le cas non amorti,
I'énergie stockée dans le convertisseur est représentée sur la figure suivante.

Energie stockée dans les capacités

140
120
100 //
=~
S 80 /
8o
§ 60 / non amorti
40 7/ amorti paralléle
20 ==
0

0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25 0,3 0,35 0,4 0,45
rapport cyclique d

Figure 3-65 - Energie stockée dans les condensateurs de 1'onduleur 2 QZS dans le cas amorti et non amorti pour des
capacités minimales (i.e. limite de stabilité)
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11 est possible de temarquer que dans le cas amorti, les capacités stockent environ 60 % d'énergie en moins, ce qui
laisse 2 penser que le convertisseur sera plus compact méme s'il faut tenir compte de l'intégration de deux capacités
cette fois au lieu d'une précédemment.

3.5 Conclusion

Ce chapitre III a consisté en une étude des architectures de controle d'une Machine Synchrone 2 Aimants Permanents
haute-vitesse en se concentrant d'abord sur la problématique de la fréquence d'alimentation importante qui peut
conduire 2 un ratio fréquence de découpage/fréquence d'alimentation faible ou alors a une fréquence de découpage
importante (plus de 40kHz). Dans le premier cas, ce faible ratio conduit a proposer une compensation de 'erreur sur
la mesure de la position mécanique dans le but d'estomper I'effet du retard da a I'échantillonnage. Dans le cas d'une
fréquence de découpage rapide, le temps alloué au rafraichissement des commandes est réduit, ce qui amene, soit a
proposer des fréquences d'exécution différentes suivant les boucles de régulation pour conditionner l'algorithme de
controle dans un organe de calcul standard, soit 2 utiliser une commande réduisant le nombre d'opérations telle que le
controle par platitude qui a été développé dans le second paragraphe.

De plus, le chapitre II a montré que pour réduire les contraintes sur l'onduleur et réduire le volume de l'architecture
d'alimentation, il est intéressant d'intercaler un convertisseur DC/DC en amont de l'onduleur pour appliquer une
stratégie de commande PAM aux dépens d'une commande plus complexe et au risque de diminuer la stabilité du
systeme comme 1'a déja montré le premier chapitre. La complexité de la commande de ce genre de structure réside
dans le fait que plusieurs boucles de régulation peuvent étre imbriquées rendant le réglage des différentes dynamiques
plus subtil. Ainsi, en proposant une commande par platitude pour la partic MSAP, cela permet de réduire le nombre
de boucles comme le paragraphe 3 de ce chapitre I'a montré. Or, dans le cas d'une MSAP rapide et donc compacte, la
machine est plus facilement saturable, il est donc important de s'assurer de la validité de la commande par platitude
dans le cas d'une MSAP saturable comme cela a été traité au paragraphe 3.3.4. Pour ce faite, un modele de la MSAP
faisant apparaitre le flux statorique au travers de sa composante directe et sa composante en quadrature a été réalisé.
Puis, I’étude de la platitude avec les mémes sorties plates a été menée. A partir de ces sorties plates et de leurs dérivées
successives, il a été possible d’exprimer les variables d'état de la machine et les variables de commande.

Dans 'objectif d'améliorer les performances dynamiques du systéme (convertisseur DC/DC-onduleut-MSAP) nous
avons mis en ceuvre un controle basé sur la platitude pour la partie machine dans un premier temps et pour le
convettisseut DC/DC par la suite. Le paragraphe 4 s'est concentté sur la pattie convettisseur DC/DC en considérant
un convertisseur Boost pour lequel une commande par platitude a été développée afin de réduire son contréle a une
seule boucle et donc simplifier le placement des fréquences de coupure des boucles de régulation. Afin de comparer
les performances de la commande par platitude avec le contréle par passivité, ce dernier a été élaboré sur un
convertisseut QZS DC/DC. 1l a été vu que l'avantage principal de cette commande est sa large bande passante comme
il s'agit d'un controle en boucle ouverte. Cependant, il a été vu dans le paragraphe 4 qu'une erreur statique apparait du
fait des erreurs de modélisation. Cette derniere a été corrigée en utilisant un simple observateur d'état se basant sur une
connaissance « priori du systeme et des faiblesses de modélisation en localisant les pertes dans des éléments dissipatifs
liés aux éléments de stockage. L'objectif de l'ajout de ce convettisseur DC/DC supplémentaite est d'abord d'adapter
la tension en entrée d'onduleur suivant la vitesse mécanique, c'est donc natutrellement que des lois de controle
permettant de définir la référence de tension en entrée de l'onduleur en fonction de la vitesse de la machine ont été
développées. 11 a aussi été proposé une stratégie de reconstruction des tensions de commande permettant un passage
continu d'une commande MLI a une commande PAM sans commutation d'algorithme mais avec une réduction
progressive du nombre de découpage.

Le dernier paragraphe de ce chapitre propose d'utiliser un amortissement paralléle physique sur 'onduleur a quasi Z-
source permettant d'augmenter la stabilité du convertisseur autour d'un point de fonctionnement sans appliquer de
commande non linéaire comme précédemment mais en utilisant de simples correcteurs PI. En fin de ce paragraphe, il
a ¢été montré que l'ajout de capacités supplémentaires n'augmente pas nécessairement l'énergie stockée dans le
convertisseur.

152




CHAPITREV:

VALIDATIONS EXPERIMENTALES; MISE EN
(EUVRE D'UN BANC D'ESSAIS PRATIQUE D'UNE
CHAINE DE CONVERSION DE L'ENERGIE
ELECTRIQUE ET DE SON CONTROLE

Ce chapitre est consacré a la mise en ceuvre expérimentale de certains points développés dans les précédents chapitres
(chapitre II et chapitre 11T), 4 savoir des topologies de convertisseuts pour l'alimentation d'un actionneur électrique
haute-vitesse et des stratégies de controle permettant de pallier les nombreux inconvénients des hautes fréquences
(retard da a I'échantillonnage, dynamique et performance des boucles de régulation).

En effet, dans le chapitre 11, il a été présenté différentes structures de conversion de I'énergie, plus ou moins classiques
comme le convertisseur DC/DC Boost simple ou entrelacé ou alors les convertisseurs a source impédante comme
l'onduleur 2 Quasi Z-source, le convertisseur Quasi Z-source DC/DC et la topologie proposée mettant en ceuvre un
convertisseur QZS-Buck. Parmi ces convertisseurs, certains ont déja été longuement traités dans la littérature comme
le convertisseur DC/DC Boost [124], [134], [156], et mis en pratique de nombreuses fois dans des applications
industrielles. Ce qui fait de lui un candidat éprouvé et dont le comportement est bien connu. En revanche d'autres
convertisseurs sont moins traditionnels, c'est le cas des convertisseurs a source impédante. Ainsi, ils demandent plus
d'attention car ils sont appatrus relativement récemment dans la littérature [34]—[36] et leur mise en oeuvre
expérimentale ou industrielle reste encore assez marginale. Il est donc important de vérifier la faisabilité du montage
et 'adéquation entre le modéle analytique théorique et l'expérience.

Une mise en ceuvre expérimentale de ces convertisseurs permet d'une part de vérifier les modeles théoriques utilisés
pour les simulations mais aussi vérifier la stabilité de ces convertisseurs et montrer qu'il est possible de les commander
de maniere a les intégrer dans un systéme plus grand, une chaine de conversion par exemple avec adaptation de la
tension en entrée d'onduleur comme il a été proposé dans le chapitre III de ce manuscrit. En effet, le chapitre I1I s'est
concentré sur l'étude des architectures de controle d'une machine haute-vitesse afin de résoudre les contraintes
inhérentes aux hautes-fréquences. Cela nous a amené a proposer une stratégie de commande adaptée au controle d’un
convertisseut DC/AC de type onduleur 4 Z-source ou convertisseur a Quasi Z-source DC/DC en cascade avec un
onduleur de tension classique 2 niveaux. Dans cette stratégie de controle, la tension en entrée d'onduleur est adaptée
en fonction de la vitesse de rotation de la machine qui est, quant a elle, controlée par des commandes linéaires ou non
linéaires (commande basée sur la platitude), la mise en ceuvre expérimentale d'une chaine de conversion compléte pour
un cas d'application de type dématreur permet de vérifier la logique du controle ainsi que la faisabilité de la stratégie.
Cela permet aussi de vérifier la stabilité de la mise en cascade de plusieurs convertisseurs commandés, notamment le
convertisseut DC/DC qui voit en sortie, une chatge active composée d'un ensemble onduleur-machine assimilable a
une charge a puissance constante se comportant comme une résistance négative du point de vue de la stabilité [168],
[169]. Coté machine, la mise en ceuvre des commandes linéaires et plates permet de voir I'impact d'une commande
rapide sur la taille des éléments passifs ou la stabilité du systeme.

La proposition de cette structure d'alimentation et la stratégie de contréle choisie estl'aboutissement d'une optimisation
globale menée au chapitre II. Cette optimisation s'est basée sur des modeles analytiques de pertes. C'est donc par la
mise en ceuvre des convertisseurs optimisés dans un cas de fonctionnement défini qu'il est possible de valider les
modéles utilisés comme base de l'optimisation et ainsi vérifier sa validité.

Nous allons dans un premier paragraphe présenter le banc d'essais mis en ceuvre a partir des ressources disponibles. 11
sera détaillé chacune des patties réalisées : partie physique ("hardware") et partie logiciel ("software"). Pour chacune
d'elles il sera précisé le matériel utilisé et la mise en pratique pour l'ensemble des tests menés; du convertisseur seul a
la chaine de conversion complete pour un cas d'application démarreur. Dans un second paragraphe, la faisabilité des
différents convertisseurs non conventionnels sera montrée en réalisant des tests de variation de la tension de sortie
comme il est prévu dans la stratégie de pilotage visée. Dans un premier temps, la charge sera résistive pour l'ensemble
des convertisseurs mis en ceuvre, 4 savoir 'onduleur a2 Quasi Z-soutce, le convertisseur Quasi Z-source DC/DC et le
convertisseut Quasi Z-source - Buck DC/DC. Pour les 3 convertisseurs DC/DC réalisés expérimentalement, les
modeéles analytiques d'états utilisés dans les simulations seront validés. Enfin une sous-partie validera les modeles
analytiques de pertes utilisés pour mener l'optimisation des structures d'alimentation.
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Seuls les modéles des structures les moins usuelles (onduleur 2 z-source et convertisseur 4 Quasi Z-source DC/DC)
seront validés car les autres structures utilisées pour l'optimisation ont déja été longuement traitées par d'autres auteurs.
Ce paragraphe se terminera sur une étude fréquentielle du couplage des inductances des convertisseurs a source
impédante en vue de supprimer les perturbations de mode différentiel sur le courant d'entrée DC, a I'aide d'un analyseur
de spectre qui permettra de vérifier que le couplage magnétique proposé respecte la norme aéronautique DO 160F
[18]. Clest dans un troisieme paragraphe que l'ensemble de la chaine de conversion; filtre d'entrée-convertisseur
DC/DC - onduleur-machine, sera réalisé. 1l sera testé Iassociation d’'une commande linéaire de la machine avec une
commande linéaire ou non linéaire du convertisseur DC/DC. De méme, il sera aussi testé une commande non linéaire
de la machine. Cette partie validera la logique de la stratégie d'adaptation de la tension en entrée d'onduleur en fonction
de la vitesse de rotation de la machine et 'apport de la commande plate de la machine par rapport a une commande
linéaire traditionnelle pour un cycle de mission de type démarrage.

4.1 Mise en ceuvre expérimentale d'un banc de test d'une chaine de conversion de
I'énergie : filtre d'entrée-convertisseur DC/DC-onduleur-machine pour une
d'application de type démarrage

Ce premier paragraphe va présenter le banc d'essai complet mis en ceuvre pour valider les résultats théoriques du
chapitre 11 et du chapitre III. L'objectif de cette mise en ceuvre expérimentale est de valider le principe de chaque
convertisseur et sa commande associée. La configuration réalisée au laboratoire GREEN de Nancy est donc une image
des systemes étudiés précédemment (conditionnement d'air et hybridation de turbomachine) en s'attachant a étre le
plus fidele possible a I'application aéronautique réelle tout en s'adaptant cependant a la disponibilité, aux moyens et a
la faisabilité des ressources du laboratoire.

La Figure 4-1 présente l'architecture du banc de test "principal”, c'est-a-dire intégrant 'onduleur 2 QZS et le MSAP
haute-fréquence. Cependant, il a également été mis en place plusieurs configurations de tests intégrant d'autres
convertisseurs comme le convertisseur 2 QZS DC/DC et le convertisseur QZS-Buck DC/DC mais ceux-ci ont été
testés sur charge R ou RL, monophasée ou triphasée et non sur un actionneur haute-fréquence comme le montre la
Figure 4-1. Ainsi, chacune des autres configurations (ou convertisseurs) a permis de vérifier des points précis (nouveau
convertisseur ou bien stratégie de commande particuliére). Toutes ces configurations seront détaillées individuellement
dans les paragraphes suivants.
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Figure 4-1 Architecture du banc de tests mis en ceuvre
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Le banc de test principal se compose des éléments suivants:

>
>
>

YV VYV VY

>

une source de tension DC TDK Lambda réglable 0-540V et 0-17A.

l'onduleur a quasi Z-source avec un couplage magnétique des inductances.

deux machines double étoile (une permanente et une transitoire) haute-fréquence 1600Hz/5000rpm a
20 paires de poéles de 3,5kW (5kW en transitoire) alimentées sous 540VDC. L'une des machines est
utilisée en moteur et l'autre est utilisée en génératrice. Il s'agit de machines a forte densité de couple et
fort dv/dt développées par le laboratoire GREEN, leur refroidissement est 2 air et passif.

une charge résistive triphasée réglable

4 sondes de courant a effet Hall de type Tektronix TCP312A avec un amplificateur TCPA300 ayant une
bande passante de 100MHz, 30ADC.

2 sondes de tension différentielle de type P5205A avec une bande passante de 100MHz.

un résolveur TAMAGAWA BRX, 1 paire de pole et une carte résolveur Analog Devices AD251200
[170].

une suite dSPACE de prototypage rapide composée d'une carte FPGA DS5203, une carte processeur
DS1005, une catte entrées/sorties numérique (carte I/O) DS4003, une carte de communication (DS814)
avec 'IHM et un bus PHS pour I'échange des données [171].

une IHM réalisée a l'aide de I'outil dSSPACE ControlDesk 3.7.1

La suite dSSPACE composée de différentes cartes permettant de réaliser la partie controle et soffware du banc est un peu
plus détaillée sur la Figure 4-2 qui présente le découpage fonctionnel de l'algorithme de commande et les différentes
interfaces de communication avec la partie physique (bardware).
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Figure 4-2 Découpage fonctionnel du contréle de I'ensemble de la chaine de commande de la MSAP haute-vitesse

Les commandes rapprochées de la machine (transformations de Park, Concordia directe, Park, Concordia inverse et
les boucles de courants ig et iy), la génération des signaux PWM (porteuse et comparaison pour générer les commandes
de l'onduleur) et le traitement aprés acquisition des mesures (courants et tensions) sont réalisés dans le FPGA de la
carte DS5203. La position mécanique du moteur est mesurée par un résolveur a une paire de péle. L'excitation du
résolveur et le traitement de l'acquisition sinus-cosinus (PLL) s'opérent a l'aide de la catte résolveur AD2S1200. La
position mécanique aptés traitement et numérisation est conditionnée sur 12bits patalléle et envoyée vers la carte I/O
DS4003 qui transmet l'information directement au FPGA (carte DS5203) via le bus PHS. La boucle lente (PI de vitesse)
a été implémentée dans le processeur de la carte DS1005, ainsi que la partie monitoring et mise en marche de la machine
et de l'onduleur a quasi Z-source.

155



Chapitre IV: Validations expérimentales

L'onduleur a quasi Z-source a servi de base 4 chacun des convertisseurs réalisés, a savoir l'onduleur 4 quasi Z-source
lui-méme, le convertisseur QZS DC/DC et le convertisseur QZS - buck DC/DC, en réarrangeant les différents
éléments du convertisseur et en ajoutant des éléments supplémentaires (par exemple, un interrupteur supplémentaire).
C'est pourquoi, nous allons détailler un peu plus longuement le dimensionnement de 'onduleur a quasi Z-source et
justifier le choix de ses constituants en commengant par la partie onduleut.

L'onduleur utlisé est un module CREE CCS050M12CM2 [172] contenant 3 bras de type MOSFET SiC 1200V /50A
comme sur la Figure 4-3. Ce module de puissance est piloté par la carte driver d'évaluation CREE CGD15FB45P
préconisée par le fabricant CREE pour fonctionner avec un "Six-pack module" de la méme marque (Figure 4-4).

g .
“1i
¥
O o T Yo 1) 1200 1 o & ol -
CCSO50M12CM2 %

CRE.EQ : e 7 =
Figure 4-3 Module Six Pack MOSFET SiC 1200V /50A - Figure 4-4 Evaluation Board - Carte drivers CREE

CREE CCS050M12CM2 CGD15FB45P

Pour la pattie QZS, il a été choisi une implantation sur PCB monocouche avec un placement des composants en gp /
bottom . Compte tenu des niveaux de courant, de 'ordre de 20Amax sur une durée faible (quelques secondes) et un
courant en permanent proche de 10A, l'implantation sur PCB monocouche est thermiquement possible avec un
refroidissement passif. L'implantation PCB nous a permis d'optimiser le routage et le placement des composants de
maniére a minimiser l'inductance de cdblage qui est un point sensible de nombreux convertisseurs et plus
particulicrement pour l'onduleur a quasi Z-source du fait que les condensateurs de bus DC soient intégrés dans un
circuit L.C. La diode utilisée est une diode Silicium IXYS DHG2011200HA 1200V /20A en boitier TO-247 [173].

Les condensateurs sont dimensionnés selon le critére de stabilité de la charge constante comme cela a été présenté
dans le chapitre I et rappelé ci-dessous:

Pcharge (Ll +L2 )

“4.1)
27'L Vdc

C>

Ce qui donne pour une charge de 3kW un choix de deux condensateurs de 20 UF chacun. Il a été choisi un condensateur
de technologie film pour sa rapidité et le contexte aéronautique des travaux. En tenant compte des disponibilités au
laboratoire, le condensateur VISHAY MKP 1848C [174] 20 PUF 1000VDC a été sélectionné. Concernant l'inductance
couplée, elle a été dimensionnée pat élément finis 2D a l'aide du logiciel libre FEMM puis sa valeur a été réglée en
pratique de sorte a ajuster I’égalité L, = M. Les courants circulant dans les enroulements sont hachés a une fréquence
égale a deux fois la fréquence de découpage de l'onduleur, a savoir 40kHz. Il est donc important de choisir des
conducteurs et un noyau magnétique fonctionnant a ces fréquences. Les conducteurs sélectionnés sont des fils de Litz
pour minimiser la résistance au passage du courant (a fréquence relativement élevée) et avoir une meilleure utilisation
du cuivte avec une densité de courant fixée a 10A/mm? Pour le noyau magnétique, aptés un tour d'hotizon des
technologies disponibles sur le marché et avec une durée d'approvisionnement raisonnable, il est ressorti la technologie
Metglas [175], un alliage de matériaux amorphes présenté sous forme de téles compactées et pliées pour former un U
sur lequel il est possible de bobiner. Ce matériau autorise un niveau d'induction de 'ordre de 1,5T et du fait des tdles
fines de 25um, il est possible de monter en fréquence de découpage et utiliser tout le fer disponible. Le nombre de
spires a volontairement été choisi grand (de l'ordre de 20 spites) afin d'avoir le réglage le plus fin possible pour ajuster
la valeur de L, et obtenir le couplage magnétique désiré.

4.2 Validation expérimentale de la faisabilité des constituants de la chaine de
conversion et des différents modéeles

Le banc d'essais présenté au paragraphe précédent n'a pas été construit en une fois, il a d'abord fallu valider les différents
constituants (les différents convertisseurs) de maniére a s'assurer qu'ils correspondent bien aux modéles développés et
que leur controéle est réalisable dans les différents cas de fonctionnement sans affecter leur stabilité comme nous l'avons
déja précisé précédemment. Apres avoir validé les différents convertisseurs seuls, il sera alors possible de se concentrer
sur le controle de la MSAP et de l'ensemble de la structure d'alimentation, puis de traiter les contraintes liées a
l'association de ces différents éléments (structutre d'alimentation composée de un ou plusieurs convertisseurs + MSAP).
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4.2.1  Cas de l'onduleur a Quasi Z-source sur charge RL triphasée

Le premier convertisseur testé est 'onduleur a quasi Z-source connecté a une charge RL. Nous avons commencé par
une charge RL. monophasée branchée en pont H (Figure 4-5) puis par la suite, 'onduleur a été utilisé de maniére plus
conventionnelle avec un pilotage MLI sur une charge triphasée RL (Figure 4-6). Dans les deux cas de figure, la
fréquence de découpage est de 20kHz.

Figure 4-5 Photographie de la mise en ceuvre expérimentale de I'onduleur 2 quasi Z-source avec une utilisation en
pont H de I'onduleur branché sur une charge RL monophasée

vea(t) Cr = C2=20uF
iCQ(f) | | > L= 300/JH
I Io,=M = 200uH

0
L1
vLi(?) <) vr2(?)

Vi 1
DC verlt) | ==

Figure 4-6 Schéma du montage QZS sur charge RL triphasée

Les différents constituants de l'onduleur a QZS (diode, MOSFET, inductances, condensateurs) ont déja été présentés
au paragraphe précédent. Dans ce premier montage, le seul élément nouveau est la charge triphasée qui n'est autre
qu'un stator de machine électrique sans rotor, ce qui permet d'avoir une charge RL triphasée équilibrée.

Aptes avoir réalisé ce montage, il est possible d'effectuer les premiers tests en boucle ouverte sur 'onduleur 2 QZS.
L'onduleur est piloté¢ en MLI classique, nous entrons des tensions de commande Vg, V; qui sont transformées en
tensions de commande V,,, Vet I, a l'aide des transformations inverses de Park et de Concordia. Pout obtenit des
tensions de commande sinusoidales, la position électrique G, est émulée. La partie QZS est commandée en entrant
directement le rapport cyclique en boucle ouverte qui est intégré au motif des tensions de commande avant la
comparaison a la porteuse MLI.

L'insertion de courts-circuits est réalisée en modifiant la modulante MLI pour insérer un état de commande créant le
court-circuit (le principe est présenté au chapitre Il — section 2.2.2.1). La Figure 4-7 a gauche représente le résultat
expérimental de l'insertion d'un court-circuit de bras d'onduleur. Sur cette figure de gauche, il est possible de voir deux
des trois modulantes de 'onduleur avec une modification aux extrémums des sinusoides. Il est a noter que suivant le
secteur électrique, la modification n'est pas apportée a la méme modulante.
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Figure 4-7 Insertion des courts-circuits de bras d'onduleur dans la commande (a gauche) et commande d'un bras
d'onduleur incluant deux courts-circuits
La conséquence de cette modification de la modulante avant la comparaison qui a déja été vue de maniere théorique
dans les premiers chapitres transparait sur la partie droite de la Figure 4-7. Cette figure montre les commandes d'un
interrupteur haut et d'un interrupteur bas d'un méme bras d'onduleur, et il est possible de voir que ces deux
interrupteurs regoivent simultanément une commande de conduction, ce qui provoque le court-circuit du bras.

En effectuant le court-circuit présenté sur la Figure 4-7, la tension en entrée d'onduleur est survoltée: elle alterne entre
0 lors du court-circuit d’au moins 'un des bras durant les états zéros de l'onduleur et une valeur non nulle (v¢; +
V¢y) supétieure a Ve durant tous les autres instants comme le montre la Figure 4-8 a gauche (coutbe violette) pout le
résultat expérimental et a droite pour le résultat de simulation. Cette figure est représentative d'un essai ou la tension
en entrée du convertisseur est de 30V, la tension en entrée d'onduleur est de 60V (il s'agit de la tension v¢q + v, vue
pat la charge en dehors des états zéros de I'onduleur et non la tension moyenne d’entrée d’onduleur) pour un rapport
cyclique d. valant 0,3.

Sur cette Figure 4-8, la partie gauche correspond aux résultats expérimentaux, la courbe marron est le courant iy, la

courbe bleue est le courant i, et la courbe verte correspond a la tension aux bornes du condensateur C;.
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Figure 4-8 Tension en entrée d'onduleur (violet), courant inductif i;, (matron), courant inductif iy, (bleu) et tension
capacitive V¢, (vert) expérimentaux (a gauche) et par simulation (2 droite)

Dans cette figure, il est important de noter deux points: le premier est la correspondance entre le modele analytique
développé dans le chapitre II et les résultats expérimentaux pour les variables d'état de 'onduleur 2 QZS. Ensuite, le
courant en entrée du convertisseur n'est pas parfaitement plat comme escompté mais le modéle analytique permet bien
de retrouver cette tendance avec la méme ondulation de courant. Cette ondulation du courant d'entrée est due a un
mauvais réglage du couplage de l'inductance, 1'égalité L, = M n'est pas respectée. Il sera montré plus loin que lorsque
I'égalité est respectée, le courant ;| en entrée de 'onduleur 2 QZS est bien plat. Cette courbe de la Figure 4-8 permet
de montrer qu'il est possible de régler le couplage en ajustant le nombre de spites de l'inductance d'ou l'importance
d'avoir un nombre de spires suffisant pour avoir un réglage suffisamment fin du couplage.

Lors de cette essai avec une utilisation en pont H de I'onduleur on peut bien voir les contraintes en tension sur les
interrupteuts de I'onduleur et notamment la surtension due 2 l'inductance de cablage
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Figure 4-9 Tension en entrée d'onduleur lors du court-circuit de bras d'onduleur

Sur la Figure 4-9, des surtensions a la commutation des MOSFET de l'onduleur apparaissent malgré les précautions
qui ont été prises lors du routage et les condensateurs de découplage présents. Comme cela a déja été dit, I'onduleur a
QZS doit étre construit de maniére a réduire autant que possible l'inductance de cablage.

Nous ne présenterons pas plus d'essais avec l'onduleur utilisé en pont H avec un pilotage en boucle ouverte de
l'ensemble mais nous avons tenu 2 intégrer ces quelques courbes pour montrer des points importants et inhérents a
l'onduleur a2 QZS (mauvais couplage et surtensions a la commutation). A présent, les trois bras de 'onduleur sont
utilisés, celui-ci est piloté en MLI SVM a 20kHz et la partie QZS est controlée par une commande utilisant des
régulateurs PI linéaires. L'objectif ici est de valider les modeles analytiques, le couplage magnétique et le comportement
de I'onduleur a QZS. L'accent n'est pas mis sur le controle, c'est pourquoi une simple commande linéaire est mise en
ceuvre. La charge RL triphasée n'est pas controlée.

Le point de fonctionnement correspondant aux résultats expérimentaux ci-aprés est le suivant :
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Figure 4-10 Variables d'état de I'onduleur 2 QZS en Figure 4-11 Variables d'état de I'onduleur 2 QZS en
mode court-circuit mode filtre

Sur la Figure 4-10 et la Figure 4-11 sont représentés les résultats de manipulation pour les variables d'état de l'onduleur
a QZS pour un controle linéaire. La courbe marron est le courant d'entrée dans l'inductance Ly (ir,), la courbe bleue
est le courant I;, dans l'inductance Ly, la courbe violette correspond a la tension aux bornes du condensateur C; et
enfin la courbe verte est la tension aux bornes du condensateur C,. A gauche, ces vatiables d'état sont en mode "Boost"
en insérant des courts-citcuits de bras d'onduleur (do non nul) alors qu'a droite ces variables d'état sont en
fonctionnement sans élévation de tension (d, nul) ou encore mode filtre.

Le premier point a noter sur la figure de gauche concerne les courants dans les inductances: le courant circulant dans
l'inductance L, présente des ondulations a 20kHz alors que le courant en entrée de l'onduleur 2 QZS est parfaitement
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plat comme il a été vu de maniére théorique au chapitre II. Comparée a la Figure 4-8, ici le couplage de l'inductance a
été ajusté sur le banc de test pour obtenir le couplage optimal et observer de maniére expérimentale 1'annulation de
l'ondulation sur le courant d'entrée comme escompté. Il est également possible de voir que le courant dans l'inductance
L, présente un motif particulier avec une pseudo-ondulation a 40kHz qui correspond au 4 courts-circuits insérés par
pétiode de découpage au deux sommets de la porteuse. Les éléments passifs de l'onduleur 2 QZS voient donc une
ondulation 4 20kHz avec un pseudo motif a 40kHz ce qui permet d'avoir une ondulation de courant pic a pic plus
faible comparée au cas ou il n'y aurait pas ce motif 2 2 fois la fréquence de découpage. Sur la figure de droite
correspondant au mode filtre de l'onduleut, les courants dans les deux inductances sont parfaitement plats comme la
diode ne se bloque pas en absence de court-circuit des bras.

Si, a présent, nous nous intéressons aux tensions aux bornes des condensateurs C; et Cy, il est possible de vérifier que
leurs tensions moyennes mesurées sur la maquette sont bien en adéquation avec les formules théoriques établies
précédemment (relation (2-5)), a savoir:

— 1-d
Voo = T—5q- d Vae
Ve = 7 —d Czcdw Vac
Ici dans la figure de gauche, d . vaut 0,1875, ce qui donne:
— 1-0,1875
Ve, = T-2 x01875 x 100V = 130V
— 0,1875
Ve, = T-2x01875 X 100V = 30V

Ces valeurs de 130V et de 30V se retrouvent bien sur le résultat expérimental de la Figure 4-10 lorsque 'onduleur QZS
est en fonctionnement élévateur de tension mais aussi dans le cas du mode filtre car d, vaut 0 donc V¢, = 0V et

Ve,

, = Vac = 100V. Ce résultat se comprend bien par le fait que la diode est en conduction depuis un temps

L . .
suffisamment long (T = 3; ~ 3 — 5ms) pour que les courants dans les inductances soient constants, donc les

tensions 2 leurs bornes deviennent nulles (a la chute résistive prés) et ainsi la tension aux bornes du condensateur €y
s’égalise a la tension Vy, du bus DC.

Notons au passage que les tensions aux bornes des condensateurs sont marquées par des pics et des ondulations
hautes-fréquences dus aux perturbations CEM conduites lors des nombreuses commutations d'interrupteuts.

Lors de la phase d'élévation de la tension (ou mode Boost), les tensions aux bornes des inductances vatient rapidement
comme le montrent les Figure 4-12 et Figure 4-13, ce qui apporte des stress importants sur le bobinage au travers de
dv/dt mais génére aussi une tension efficace élevée qui contribue a augmenter les pertes fer dans le noyau magnétique.
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Figure 4-12 Tensions aux bornes des inductances L; et Figure 4-13 Tensions aux bornes des inductances L; et
L; et courants i; ,if, L, et courants i; , if, (zoom)

Sur les Figure 4-12 et Figure 4-13, nous avons en matron et bleu, les courants dans les deux inductances comme
précédemment. La courbe violette représente la somme de la tension d'entrée et de la tension aux bornes de
l'inductance L, alors que la courbe verte correspond a la tension aux bornes de L, pour le point de fonctionnement
décrit précédemment (d.. = 0,1875). Il est possible de vérifier que les tensions aux bornes de chacune des
inductances sont égales ce qui rend le couplage magnétique L, = M valide.
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Apres avoir vu les résultats a deux points de fonctionnement établis (mode filtre et une élévation de 100V a 160V),
nous allons maintenant présenter un enchainement de variations en entrée d'onduleur de 100V a 150V puis de nouveau
2 100V avec une charge RL triphasée non controlée. Cette variation de tension en entrée d'onduleur permet de simuler
une montée en vitesse temporaire pour la machine a l'image d'une application d'hybridation de turbomachine comme
nous l'avons vu dans les précédents chapitres.
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Figure 4-14 Cycle de mission avec élévation transitoire de la tension pour une charge résistive constante

Sur la Figure 4-14, sont présentées les variables d'état iy, i;,, V¢, et Ve, lors de cette variation 100V-150V-100V. Les
variables sont controlées en statique comme il a déja été vu mais aussi en transitoire lors des échelons de tension de
référence en entrée d'onduleur. La Figure 4-15 et la Figure 4-16 représentent les mémes variables que la Figure 4-14.
Cette fois I'échelle de temps est dilatée pour mieux apprécier le contréle de ces variables en transitoire aussi bien lors
d'un échelon montant que d'un échelon descendant avec une dynamique de variation de 50 ms, ce qui est relativement
lent pour un systeme électrique mais rapide a I'échelle mécanique (variation de vitesse d'une MSAP). Pour rappel, nous
controlons la somme des courants dans les inductances et la somme des tensions aux bornes des condensateurs ce qui
nous a permis de faire une réduction a l'ordre 2 du systeme et ainsi faciliter le réglage des boucles de régulation.

La Figure 4-17 illustre ce méme échelon montant de tension mais cette fois, d'autres variables sont présentées. Nous
retrouvons les courants dans les inductances en marron et en bleu, la tension aux bornes du condensateur C; en vert
et enfin la tension instantanée en entrée d'onduleur en violet. La Figure 4-18 n'est autre qu'un zoom de la Figure 4-17
dans l'objectif d'observer que, lors des courts-circuits de bras d'onduleur, nous retrouvons le passage par zéro de la
tension d’entrée d’onduleur et ainsi la forme d'onde tres caractéristique de I'onduleur a QZS.
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Figure 4-15 Variables d'état de I'onduleur 2 QZS lors Figure 4-16 Variables d'état de I'onduleur 2 QZS lors d'un
d'une montée en tension sur une charge résistive abaissement de la tension sur une charge résistive
constante constante
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Figure 4-19 Variables d'état de 1'onduleur QZS lors d’une montée en tension sur une charge résistive constante avec le
courant dans une phase de la charge

Enfin, la Figure 4-19 reprend quasiment les mémes vatiables, a I'exception du courant d'entrée qui est remplacé par le
courant dans la chatge, ce qui nous permet de voir que le court-circuit des bras d'onduleur n'a pas d'impact sur la
charge comme les courts-circuits sont insérés pendant les états zéros de I'onduleur, phases durant lesquelles il n’y a pas
d'échange d'énergie entre la source et la charge.

L'onduleur 2 QZS est un convertisseur encore peu utilisé et représenté dans la littérature, c'est pourquoi nous avons
souhaité faire figurer les contraintes sur les interrupteurs afin de mieux appréhender ce convertisseur et le dimensionner
au plus juste. La Figure 4-20 présente les stress subis par les interrupteurs de 'onduleut, le courant en entrée d'onduleur
(icn sur la Figure 4-6) en bleu, la tension en entrée d'onduleur en violet et la tension aux bornes de C; en vert.
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Figure 4-20 Contraintes sur les interrupteurs de 1'onduleur lors d'une élévation de la tension en entrée d'onduleur

Sur le courant d'entrée d'onduleur (courbe bleue), il est possible de voir le courant de court-citcuit lorsque la tension
en entrée d'onduleur vaut zéro car a cet instant les deux interrupteurs d'un méme bras conduisent, le courant de court-
circuit est alors limité par les inductances de la partie QZS. A la commutation, nous notons que le courant et la tension
subissent un dépassement di a l'inductance de cablage. Cette perturbation CEM se retrouve également sur la tension
de condensateur comme nous l'avions déja mentionné. Ici, il est immédiat de voir le lien entre cette commutation et la
perturbation sur la tension V¢, . Il est intéressant de remarquer que cette perturbation n'apparait que lors de I'amorgage
qui est plus rapide que le blocage des MOSFET, ce qui implique que le dv/dt est plus important a cet instant. Nous
verrons un peu plus loin pourquoi le blocage du MOSFET a la fin du court-circuit est plus lent que 1'amorgage au
début de celui-ci, ce qui est une spécificité de l'onduleur a2 QZS.

Pour poursuivre sur les contraintes subies par les interrupteurs, intéressons-nous maintenant a la tension aux bornes
de la diode de la partiec QZS (en violet), au courant iz, (en marron), a la tension aux bornes de l'interrupteur du haut
d'un bras d'onduleur (en vert) et enfin au courant dans L, (en bleu) sur la Figure 4-21.

Nous retrouvons le courant de court-circuit au travers du courant en entrée d'onduleur, mais il est possible aussi de
voir que la tension aux bornes de la diode est égale a la tension en entrée de I'onduleur lorsque que celle-ci est bloquée.
Nous retrouvons aussi les perturbations CEM. Au travers de la tension aux bornes de la diode, il est possible de voir
les 4 courts-citcuits pat période de découpage alors que sut un interrupteur de 'onduleut, seulement quelques courts-
circuits sont perceptibles car 'ensemble des courts-circuits est réparti sur les trois bras de l'onduleur.
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Figure 4-21 Contraintes sur la diode de I'onduleur 2 QZS lors d'une élévation de la tension en entrée d'onduleur

Sur la partie droite de la Figure 4-21 de droite, nous remarquons qu'a la fin du court-circuit, les tensions en entrée
d'onduleur et de la diode vatient lentement (avec une rampe de 1 a 2 ps) alots qu'au début du court-circuit, la variation
de tension (la commutation en d'autres termes) est quasi immédiate (environ 200 ns). La Figure 4-22 se penche d'un
peu plus prés sur ce phénomene avec la tension de diode en marron, les commandes des MOSFET d'un méme bras
(en vert et en violet) et le courant dans une phase de la charge en bleu.
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Figure 4-22 Fonctionnement anormal au ré-amorgage de la diode

Sur cette Figure 4-22, il est facile d'identifier les instants de court-circuit et les instants en dehors des coutts-circuits et
ainsi de noter qu'a l'ordre de fin de court-circuit, la diode ne réenclenche pas immédiatement ce qui est aussi confirmé
par la Figure 4-23. Nous remarquons que ce phénomeéne ne remet pas en cause le couplage magnétique car le courant
coté DC reste plat. Ce phénomeéne traduit un fonctionnement anormal de l'onduleur 2 QZS mais aussi une séquence
de fonctionnement non prévue par le modéle analytique dans I'état actuel.
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Figure 4-23 Variables d'état de 'onduleur QZS en
fonctionnement élévateur
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Figure 4-24 Variables d'état de 1'onduleur QZS avec sa
commande en fonctionnement élévateur

A l'analyse des courbes, nous remarquons que la diode ne s'amorce pas immédiatement a l'ouverture du court-circuit,
c'est que la tension a ses bornes ne devient pas positive. Nous avons d’abord pensé que les tensions aux bornes des
capacités n'étaient pas constantes ou bien tres faibles, ce qui n'est pas le cas comme le confirme la Figure 4-24. Nous
avons ensuite pensé a une anomalie au niveau des condensateurs car une montée en tension selon une droite rappelle
la charge d'un condensateur sous un courant constant. Les seuls condensateurs non modélisés jusqu'ici sont les
condensateurs de découplage sur l'onduleur. De plus, nous avons une inductance de cablage entre la partie QZS et
'onduleur comme le montre la photographie du banc de test sur la Figure 4-25. En modélisant ces deux éléments, le

schéma du convertisseur devient celui de la Figure 4-26.

Inductance de
cablage

Condensateur de
découplage
(3x22nF)

Figure 4-25 Eléments parasites au fonctionnement
de I'onduleur 2 QZS lors de 1'élévation de tension

icoft)

(]

.w
0
(@

ve2(t) Inductance
de cblage

L.=10nH

"1 =3x22nF

Condensatenrs de
déconplage

Figure 4-26 Schéma du montage en intégrant les éléments
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En considérant le point de fonctionnement expérimental de la Figure 4-27, a savoir:

len = 1A
V,.q = 150V @2
V,, = 100V
Froe = 20kHz
Le résultat de simulation du schéma présenté avant donne le résultat de la Figure 4-28.
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Figure 4-27 Identification de la problématique Figure 4-28 Résultat de simulation avec le modé¢le

d'enclenchement de la diode proposé

Nous retrouvons bien les mémes formes d'onde avec une montée en tension linéaire de 3-4 us avec les valeurs de
condensateur de 3x22nF et une inductance de cablage de 50nH. Ce qui signifie que les condensateurs de découplage
sont a l'origine de ce fonctionnement anormal dont I'impact est d'allonger la dutée du court-circuit de bras en dehors
de I'état zéro de 'onduleur et ainsi perturber la charge comme le montre la Figure 4-29. En effet, lorsqu'une commande
est appliquée a 'onduleur, la tension en son entrée est nulle ce qui ne permet pas de faire circuler les courants dans la
charge.
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Figure 4-29 Perturbation sur les courants de charge AC

Ce phénomene est d'autant plus prononcé que la tension d’entrée d’onduleur en dehors de ses états zéro est plus élevée
avec un courant de charge faible. Cette séquence de fonctionnement existe par la présence d'une inductance de cablage
et le phénomene est di aux condensateurs de découplage, ajoutés en parallele avec les bras de 'onduleur pour éviter
des surtensions trop élevées lors des commutations et donc des pertes accrues. 1l n'est guére possible de supprimer ces
condensateurs car méme avec leur présence, la surtension est déja importante. Une solution consisterait a utiliser un
interrupteur bidirectionnel en courant en lieu et place de la diode comme cela a été fait dans [97], [131]. Mais la mise
en évidence de ce point en fin de thése ne nous a pas laissé suffisamment de temps pour modifier le montage en
remplagant la diode par un interrupteur bidirectionnel en courant.

Nous avons également effectué¢ des mesures de rendement de l'onduleur a QZS sur la Figure 4-30.
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-

Rendement |de l'onduleur a qZs
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Figure 4-30 Efficacité expérimentale de 1'onduleur a QZS

Pour le modele global de pertes, nous avons fixé la tension d'entrée a 100V et la charge a 1500W puis nous avons fait
varier le rapport cyclique pour augmenter la tension de sortie en conservant une puissance de sortie constante. Sur la
Figure 4-30, nous pouvons voir en courbe continue (courbe bleue) le rendement théorique (obtenu a partir des modeéles
de pertes établis dans le premier chapitre et utilisés lors de 'optimisation de l'onduleur a QZS dans le chapitre II) et en
rouge, les valeurs de rendement issues de mesures sur notre maquette expérimentale. Il est possible de voir que pour
un d. de 0,15 (élévation de 1,5 fois la tension de bus DC), le rendement est supétieur a 90%. Il est supérieur a 80%
pour une ratio d'élévation égal a 2 fois la tension de bus DC (d.. = 0,25). Cela conforte ce que nous avions vu au
chapitre II. De plus, il en ressort que la correspondance entre la valeur théorique et les mesures est tres satisfaisante,
cela nous permet donc de valider les modeles théoriques de pertes utilisés lors de 'optimisation de l'onduleur a QZS
au chapitre II.

4.2.2  Etude expérimentale du convertisseur Quasi Z-source DC/DC en cascade avec un onduleur de tension
triphasé sur charge RL

Dans le chapitre 2, plusieurs convertisseurs ont été étudiés en se basant sur des modeles analytiques de ces architectures,
il est donc nécessaire de valider ces modeles qui sont les données d'entrée de cette optimisation. Apres avoir vu le banc
de test de I'onduleur a quasi Z-source lors du paragraphe précédent, nous allons maintenant réaliser la mise en ceuvre
expérimentale du convertisseur QZS DC/DC, alimenté par une soutce DC parfaite (I/nc), en cascade avec un onduleur
de tension triphasé connecté a une charge triphasée équilibrée RL comme le montre la Figure 4-31. La Figure 4-32
montre le schéma électrique du convertisseur QZS DC/DC et sa réalisation expérimentale avec une identification des
différents éléments dont les caractéristiques sont rappelées :

C]_ = Cz = ZOIJF
Ly 0,3mH
LZ =M O,ZmH Fdec—DC/AC

Fdec—QZS pc/pc = 30kHz
20kHz

Sur cette figure, la charge ('onduleur associé a la charge RL) est représentée schématiquement par une source de
courant branchée en paralléle avec le condensateur Cy (voir la Figure 4-32). La tension d’entrée d’onduleur (V¢, ) peut
étre survoltée par rapport a [’pc en agissant sur la commande de I'interrupteur K. Nous avons fait le choix de ne pas
controler les courants de charge de 'onduleur (références de tension imposée) afin de voir I'impact sur la stabilité et
les performances de régulation du convertisseur QZS DC/DC mis en cascade avec une telle charge dont la puissance
absorbée varie immédiatement avec la variation de la tension d’entrée de 'onduleur (V).

L'onduleur utilisé est le méme que précédemment. Quant au convertisseur QZS DC/DC, il est composé en pattie de
l'onduleur 2 QZS du paragraphe précédent : les condensateurs C; et Cs, deux inductances couplées magnétiquement
et la diode 1200V-20A de chez IXYS sont reptis du convertisseur précédent. Seul l'interrupteur commandable K est
ajouté. 11 s'agit d'un bras d'onduleur MOSFET SiC CREE CAS100H12AM1 1200V-50A ou seulement un composant
est utilisé (le driver est développé par le laboratoire GREEN). L'onduleur triphasé est piloté en MLI alors que le
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convertisseur 2 QZS DC/DC est piloté par un controle basé sur la passivité du systéme comme nous l'avons développé
au chapitre III (section 3.4.1.3).

Figure 4-31 Photographie du montage Convertisseur 2 QZS DC/DC + onduleur sur charge RL triphasée

Diode — 1200V — 20A

C1=C2= 20 pF
CREE - CAS100H12AM1 — 1200V — 50A L1=0,3mH
L2=M=0.2mH

Figure 4-32 Réalisation expérimentale du convertisseur 2 QZS DC/DC

Comme pour l'onduleur a QZS, nous commencons par regarder les variables d'état du systéme lors d'un point statique
controlé par passivité. Le point de fonctionnement de la Figure 4-33 posséde les caractéristiques suivantes:

Vae = 230V
Vonduteur (= Vcl) = 385V
Pcharge = 1500w
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Figure 4-33 Résultats expérimentaux concernant les Figure 4-34 Résultats de simulation pour le
variables d'état du convertisseur QZS DC/DC en "mode convertisseur QZS DC/DC au méme point de
Boost" fonctionnement pour lequel les résultats expérimentaux

sont donnés

Sur les résultats expérimentaux de la Figure 4-33, nous retrouvons les deux courants dans les inductances Ly et L, (iy4
et i;,) avec le couplage L, = M comme le prévoit la théorie (voir les résultats de simulation de la Figure 4-34). 1l est
possible aussi de voir les tensions aux bornes des condensateurs C; et C; (V¢ et Vi), sachant que V¢, est appliquée a
Pentrée de 'onduleut. La présence du condensateur C; en entrée de 'onduleur conduit au fait qu’il n’est plus permis
de faire des courts-circuits de bras d'onduleur ou bien méme de supprimer le temps mort dans la commande. En
contrepartie, cette topologie présente I'avantage de ne pas perturber la charge (I'onduleur) méme si celle-ci a des
condensateurs de découplage car ils ne sont jamais totalement déchargés. La tension en entrée d'onduleur n'est jamais
nulle dans un fonctionnement normal de ce convertisseur. La Figure 4-34 présente un résultat de simulation reprenant
le point de fonctionnement expérimental de la Figure 4-33. En étudiant ces deux courbes, il est possible de voir que le
modeéle analytique développé dans le chapitre II et utilisé pour l'optimisation et le controle est validé sur ce point de
fonctionnement expérimental.

Nous constatons aussi que pourt un rapport cyclique d = 0,29 (= 10us/33,3ps), la tension moyenne théorique aux
botnes du condensateur C; pour une tension de bus de 230V est:

— 1—-d. 1-0,29

Vc‘1 = 1——2dCCVdC = m x 230V = 388V
Cette valeur de 388V est vérifiée expérimentalement car nous obtenons une tension moyenne de 385V du fait des
chutes ohmiques dans le convertisseur.

Ce point de fonctionnement se trouve étre dans un cas ou la tension en entrée d'onduleur est survoltée (ou mode
Boost) assimilable a un instant du cycle de mission ou la MSAP fonctionnerait a haute-vitesse. Dans le cas ou la
machine fonctionne a basse vitesse, la tension disponible sut le bus DC est suffisante pout assurer son pilotage, c'est
poutquoi dans ce mode, le convettisseur QZS DC/DC se compotrte comme un simple filtre, le rapport cycle est nul
(d = 0). Ce cas de figure est représenté par le résultat de la Figure 4-35.
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Figure 4-35 Résultats expérimentaux concernant les variables d'état du convertisseur QZS DC/DC en "mode filtre"

La Figure 4-35 comporte les mémes signaux que la Figure 4-33. Nous pouvons voir sur cette figure que lors de la phase
'filtre' du convertisseur QZS DC/DC, la tension aux bornes de C, est nulle.
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Maintenant que nous avons vu le comportement du convertisseur QZS DC/DC en statique (régime établi) et que
celui-ci est conforme au modéle analytique précédemment établi, il est nécessaire d'étudier son comportement en

dynamique. Comme nous l'avons déja mentionné avant, le controle appliqué est une commande par passivité comme
cela a été proposé dans le chapitre III (section 3.4.1.3).

De la méme maniéere que pour l'onduleur a QZS, sur la Figure 4-36, nous proposons un enchainement ou nous partons
de la tension de bus disponible, puis une élévation de la tension et enfin un retour a la tension de bus. Cela simule une

montée en vitesse de la machine au cours de laquelle la tension en entrée d'onduleur est adaptée a la vitesse mécanique
du moteur.

Sur la Figure 4-36 (et les deux figutres suivantes), la tension de bus V. est fixée a 270V ce qui correspond a un niveau
de tension disponible sur les bus HVDC en avionique, la tension survoltée en entrée d'onduleur (V) est amenée a un
niveau de 400V avant d'étre de nouveau égale a la tension de bus de 270V (V¢ = V).
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Figure 4-36 Résultats expérimentaux concernant les variables d'état du convertisseur QZS DC/DC commandé i 1'aide
d'une commande par passivité.
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Figure 4-37 Résultats expérimentaux concernant les
variables d'état du convertisseur QZS DC/DC variables d'état du convertisseur QZS DC/DC
commandé a 1'aide d'une commande par passivité lors commandé a 1'aide d'une commande par passivité lors
d'une montée en tension 270V-400V d'une variation de tension 400V-270V

Figure 4-38 Résultats expérimentaux concernant les

Pour la Figure 4-30, la Figure 4-37 et la Figure 4-38, la courbe marron est le courant d'entrée iy, la courbe bleue est le

courant iy, en violet, il s'agit de la tension en entrée d'onduleur (V) et en vert, la tension aux bornes du condensateur
CZ (VCZ)'

Le premier point important a noter est que le courant en entrée du convertisseur (ir,) reste plat durant la variation de
tension (condition de couplage des inductances satisfaite L, = M), contrairement au courant dans L, qui présente des
ondulations lorsque l'interrupteur K (Figure 4-32) découpe et entraine 1'élévation des tensions Ve, et V¢, . Il est possible
de voir que malgté le controle par passivité, pour lequel il n'y a pas de boucle de régulation imbriquée (voit chapitre
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III-section 3.4.1.3), le contréle des courants et des tensions est assuré en dynamique. En effet, en demandant une
référence de tension Vi avec une trajectoire prédéfinie, d'ordre 2 par exemple, la référence du rapport cyclique de la
commande de l'interrupteur K varie en adéquation avec la dynamique admissible par le systéme, le calcul de la
commande se faisant en tenant compte de toutes les variables d'état. Ce type de commande permet d'avoir une
dynamique importante a une seule boucle pour le convertisseur QZS DC/DC sans pour autant affecter la stabilité de
la chaine de conversion.

Ces essais expérimentaux ont permis de valider le modele analytique du convertisseur et de sa commande par passivité
dans l'objectif d’intégrer par la suite ce convertisseur dans un systéme complet.

4.2.3  Etude expérimentale du convertisseur Quasi Z-source - Buck DC/DC

Nous atrivons au dernier convettisseur DC/DC mis en ceuvre expérimentalement dans le cadre de nos travaux de
rechetche, il s'agit de la proposition d’un nouveau convertisseur QZS-Buck DC/DC développé dans le dernier
paragraphe du chapitre II.

Comme pour les autres convertisseurs, l'objectif ici est de valider le modele analytique mais aussi de vérifier
expérimentalement que le convertisseur que nous avons imaginé au laboratoire GREEN est viable, c'est-a-dire stable
et commandable, de sorte a I'employer dans des applications comme cela a été proposé dans le chapitre I1.

R

Quasi Z-source

vea(?)
o) T

ici(?)

i
i
i) v2(2) : J
Vi <> W\ vozs(t)] | 2
i
i
i

vei(t) T G

Figure 4-39 Schéma électrique du convertisseur QZS-Buck Figure 4-40 Montage expérimental du convertisseur
DC/DC sur une charge résistive représentative de la mise en QZS-Buck DC/DC sur une charge résistive
ceuvre expérimentale

La Figure 4-39 rappelle le schéma électrique du convertisseur QZS-Buck proposé alors que la Figure 4-40 est une
photographie du moyen de test complet comprenant le convertisseur en question, la source de tension DC et la charge
purement résistive.

Les caractéristiques du montage sont en partie les mémes que le convertisseur 2 QZS DC/DC, elles sont rappelées ci-
dessous:

e L'inductance magnétiquement couplée Ly, L, est identique a celle utilisée jusqu'ici dans les deux
précédents convertisseurs. Ly vaut 300uH et L, = M vaut 200pH.

e L'inductance Lz vaut 583uH, elle est réalisée a l'aide d'un noyau magnétique en ferrite de forme
double E.

e Pour les condensateurs, nous avons réalisé une hybridation en associant un condensateur de
technologie électrolytique de 680uF-200V et un condensateur de technologie film de 6,8uF-600V
pour filtrer la haute-fréquence.

e Les interrupteurs sont des MOSFET CREE-CAS100H12AM1 avec des drivers réalisés au
laboratoire GREEN.

Ce convertisseur a été dimensionné pour des niveaux de tensions plus faibles. La tension en entrée du convertisseur
Ve est de 48V, la tension en sortie V;, est quant a elle au minimum a 24V dans le mode abaisseur, et peut monter
jusqu’a 72V dans le mode élévateur.
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Les caractéristiques de fonctionnement du convertisseur QZS - Buck DC/DC lors des essais expérimentaux sont les
suivantes:

Vae = 48V Renarge = 200
V, = Vey = [24V,72V] Faec = 30kHz

Nous gardons la méme logique pour I'étude de ce convertisseur, a savoir la réalisation de quelques points de
fonctionnement en statique avant de voir le comportement dynamique du convertisseur. Le controle utilisé ici est un
controéle par mode de glissement [176]—[180] qui n'a pas été développé dans ce manuscrit jusqu'ici. Nous allons donc
donner quelques éléments sans pour autant entrer dans le détail car 'objectf est de valider la partie hardware du
convertisseut et vérifier qu'il est contrélable. Nous avons choisi ce controle car il s'adapte bien aux convertisseuts qui
présentent deux états par nature (du fait de la présence des interrupteurs de puissance) mais aussi par la simplicité du
controle par mode de glissement assimilable a un controle par hystérésis. La Figure 4-41 décrit le schéma du controle
mis en ceuvre pour controler la tension de sortie du convertisseur V, = v,

L U, Uy, U .
1C3 Vorefz—+O— Correcteur "o Boucle de | d MLI VK k= frut)
2 - - courant

i, +i,,(mode Boost)

1
Zj' 2 Cs UL2‘3

¢ i;,(mode Buck)

Figure 4-41 Schéma du contréle par mode de glissement appliqué au convertisseur QZS-Buck DC/DC

Le contrdle se compose de deux boucles de régulation imbriquées. La référence donnée par l'utilisateur en entrée de
la boucle de controle externe est I'énergie électrostatique stockée dans le condensateur Cz calculée a partir de la valeur
de référence de la tension de sortie.

La boucle externe (la régulation en énergie) recoit en entrée, la différence entre I'énergie électrostatique et sa valeur de
référence. Ensuite, un correcteur est implémenté et génére la référence de courant pour la boucle interne qui génére a
son tour le rapport cyclique d. Ce schéma de controle est valable pout les deux modes de fonctonnement du
convertisseur (Buck et Boost). En effet, dans le mode Boost (élévateur de tension), la boucle de courant régule la

somme des courants des inductances Ly et L, (i, + i;,), alors que dans le mode Buck (abaisseur de tension), la boucle
de courant régule le courant dans l'inductance Ly ( i;,). Ces deux controleurs sont réalisés par une commande par

mode glissant (ou Sliding Mode en anglais). Cependant, nous n'entrerons pas dans le détail de la définition des surfaces
de glissement choisies car ce n'est I'objectif de ce paragraphe.

Nous réalisons deux points de fonctionnement, un point en mode élévateur et un point en mode abaisseur. Parmi les
courbes suivantes, nous avons placé a gauche (Figure 4-42 et Figure 4-44) les mesures correspondant au mode Boost
et a droite (Figure 4-43 et Figure 4-45), les courbes correspondant au mode Buck.

Sur la Figure 4-42 et la Figure 4-43, nous avons en violet le courant {; , en vert le courant {;_, en marron la tension
Ve, et en bley, la tension Ve, .

Sur la Figure 4-44 et la Figure 4-45, la courbe marron représente le courant dans l'inductance L3, en violet, il s'agit du
courant iy (repris des Figure 4-42, Figure 4-43), la tension au bornes du condensateur Cj est représentée en bleu et
enfin la courbe verte est la tension Vyzg entre la partie QZS et la partie Buck (voir la Figure 4-39).
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Mode élévateur de tension Mode abaisseur de tension
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Figure 4-44 Variables d'état du convertisseur QZS - Figure 4-45 Variables d'état du convertisseur QZS - Buck
Buck dans le mode "élévateur de tension. dans le mode "abaisseur de tension"'.

En mode Boost, il est possible de voit que I'impact d'un couplage magnétique adapté entre les inductances Ly et L,
(voir la Figure 4-39, L, = M) est valide aussi sur ce nouveau convertisseur et permet d'obtenir un courant d'entrée
(ir,) plat indépendamment du mode de fonctionnement du convertisseur. En mode Buck, les courants i, et i, ne
présentent pas d'ondulation contrairement au courant I;, sur lequel nous retrouvons l'ondulation caractéristique du
convertisseur Buck. Nous remarquerons que le courant i, présente des ondulations aussi bien en mode Buck et qu'en
mode Boost car lors de I'élévation de la tension de sottie, I'enchainement d'interrupteur fait qu'il y a un léger dévoltage
sur la partie Buck. A ce titre, il est intéressant de noter que la tension en entrée de la partie Buck, c'est-a-dire Vo, est
supéricure a la tension de sortie (V, = V¢3). Ici, en mode Boost, la tension Vyzg vaut environ 100V alors que la tension
de sortie V¢, vaut seulement 72V. Comme nous l'avons mentionné au chapitre II, si la durée de fonctionnement en
mode Boost est relativement importante compatée a la durée en fonctionnement abaisseur, ce convertisseur peut
s'avérer ne pas étre la meilleure solution compte tenu de ce point précis en mode Boost (Vs est survoltée plus que
nécessaire avant d'étre abaissée pour donner la valeur de Vg, désiré, Vg < Vg < Vizs ).

La tension Vi, en mode élévateur de tension s'apparente 2 la tension en entrée d'onduleut de 'onduleur 2 QZS sauf
qu'ici, nous n'avons pas la montée en tension linéaire caractéristique de la charge d'un condensateur sous une charge
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constante car il n'y a pas de condensateur de découplage en paralléle des interrupteurs. Cela nous conforte dans notre
analyse menée au paragraphe 4.2.1.

Nous pouvons aussi noter que les tensions aux bornes des condensateurs présentent des perturbations CEM comme
dans les cas du convertisseur QZS-DC/DC et de I'onduleur 2 QZS.

Apres avoir vu chacun des points de fonctionnement en statique, nous réalisons un enchainement dynamique. Pour
une tension d'entrée de 48V la tension est abaissée a 24V en mode continu puis élevée a 72V de maniére transitoire
avant un retour 2 24V. Ce cycle simule une montée en vitesse de la machine ou bien dans le cas de l'application de
démarrage de turbomachine, cela correspondrait au fonctionnement en mode vieille (tension abaissée) puis un
démarrage rapide de la turbomachine avec une montée en vitesse et en tension de maniére temporaire (tension
survoltée) avant un retour en mode veille (tension abaissée).

T Pen  wes  owishu S
T Sowed s owrsuss S B T T PR FRLRR AR =
' ' ) : ; ' ' ) — - o Ch4 Position
L . iL SA D l U -480 Omidi
i, (54/Div) “L._(__/- N e |
oy L 20.0%
! r —] High(C3)  72.7%
S A
i, (54/Div)
i e it P TR .
' | 1 &1 A 5
- v 20V /Div) ] l‘ ‘ i i (ZOV/Div)
2 - \S-—m—mw- ) CZ‘
, o ;
Chl 504 Q By th2 5.04 o M 405 28054 4 Ornsdat 1 L L L i : L L
Chi 504 Q thd 2007 AChZ - 354 Chi 200¢ Buy Cth2 200v M 4.0s 2505k 4.0mzan
Ch3 200v Che 200¢ ACh2 r 38Y
Figure 4-46 Variables d'état du convertisseur QZS - Figure 4-47 Variables d'état du convertisseur QZS - Buck
Buck en transitoire en transitoire

Le point important dans cet enchainement est de remarquer que le courant en entrée du convertisseur reste plat lors
de la variation de tension. L'autre point a noter est la commutation d'algorithme dans le controle, lors du passage du
mode abaisseur (Buck) au mode élévateur (Boost) et élévateur a abaisseur, se passe sans difficulté.

Enfin nous pouvons aussi attirer I'attention du lecteur sur le comportement dynamique du convertisseur qui semble
relativement stable et controlable ce qui pourrait donc faire de ce convertisseur un candidat a considérer pour certaines
applications ayant les caractéristiques que nous avons énoncées au chapitre II.

4.2.4  Validation fréquentielle du couplage des inductances en vue de réduire les perturbations de mode
différentiel sur le courant d'entrée DC

Dans les paragraphes précédents, consacrés a I'étude des convertisseurs se basant sur une brique commune: 'onduleur
a QZS, nous avons pu voir que le couplage magnétique des inductances permet de supprimer les ondulations sur le
courant d'entrée, c6té DC, ce qui permet de réduire la masse et le volume du filtre de mode différentiel tout en
respectant les normes aéronautiques. Cependant, si d'un point de vue temporel, les ondulations du courant d'entrée
coté DC semblent effectivement bien atténuées, qu’en est-il d'un point de vue fréquentiel ? Le couplage magnétique
permet-il de respecter le gabarit fréquentiel imposé par la norme ?

Pour répondre a ces interrogations, nous avons réalis¢ une validation expérimentale du couplage magnétique en
analysant le spectre fréquentiel du courant d'entrée de convertisseur. Cette validation a été réalisée par deux moyens
différents, le premier a été d'utiliser un analyseur de spectre contenant un Réseau Stabilisateur d' Impédance de Ligne
(RSIL) interne pour la mesure. La seconde méthode est celle préconisée par la norme aéronautique DO160, en utilisant
deux pinces de courant pour mesurer les perturbations de mode commun et les perturbations de mode différentiel.
Nous verrons que les deux méthodes donnent le méme résultat.

La Figure 4-48 présente dans sa globalité le premier montage mis en ceuvre. Nous pouvons y voir l'analyseur de spectre
PMM7000 contenant un RSIL interne permettant une mesure sur la plage de fréquence 150kHz-30MHz, avec réseau
d'impédance 50Q/50pH. Toutes les masses sont reliées entre elles et connectées 4 un plan de masse métallique.
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Figure 4-48 Mise en ceuvre expérimentale: analyse du spectre du courant d'entrée pour le convertisseur QZS DC/DC a
I'aide d'un RSIL

La source DC de la Figure 4-49 est créée a partir du réseau EDF, elle est constituée d'un transformateur d'isolement
en cascade avec un redresseur double alternance, avec un filtre de sortie puis avec un filtre SCHAFFNER FN2080-
10-06 [181] (Figure 4-49 de droite).

L B e |

Figure 4-49 Détails de la source DC protégée

De méme que pour la source DC, chaque équipement de mesure est connecté sur une triplette avec une alimentation
protégée par un filtre CEM SCHAFFNER FN2080-3-06 [181] relié a la masse du systeme comme en témoigne la
Figure 4-50.

Figure 4-50 Immunisation des instruments de mesures vis a vis des perturbations environnantes

Ces précautions permettent de s'immuniser vis-a-vis des pertutbations extérieures et étre sirs que nous mesurons bien
les perturbations créées par notre systeme uniquement. De plus, nous avons placé ce banc de tests dans un lieu muni
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de panneaux métalliques tout autour et prévu a ces mesures au laboratoire GREEN, assimilable a une cage de Faraday
par la présence des panneaux métalliques.

Une fois que ces précautions ont été prises, il est possible de réaliser les premieres mesures a l'aide de I'THM fournie
pat le fabricant de I'analyseur de spectre. Au travers de cette intetface, il est possible de choisir un gabarit de norme.
Or, seules des normes IEC sont disponibles car elles préconisent de faire la mesure a l'aide d'un RSIL normalisé
contrairement a la DO160. C'est pourquoi nous avons fait le choix d'avoir la mesure brute sans gabarit fréquentiel.
Avec l'utlisation de cette version d'analyseur de spectre, il n'est pas possible de dissocier le mode différentiel et le mode
commun, seulement une mesure des perturbations conduites est proposée.

L'équipement testé ici est le convertisseur QZS DC/DC avec couplage magnétique des inductances, la fréquence de
découpage est de 20kHz, la charge est une résistance monophasée et la tension de source DC est de 100V. Une
premicre visualisation sur un oscilloscope permet de voir sur la Figure 4-51, la Figure 4-52 et la Figure 4-53 les

perturbations CEM et de noter que le temps de montée en tension est de I'ordre de 100 ns. Nous nous attendons alors

A avoir une raie de perturbation 3 — = ———— = 3,2MHz selon la théotie de la CEM [15], [182]—[184].

Tty " mx100ms
B

Figure 4-51 Perturbation électromagnétique a la commutation
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Figure 4-54 Résultat expérimental du spectre du courant d'entrée obtenu a 1'aide de 1'analyseur de spectre PMM?7000
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En balayant le spectre de 150kHz 2 30MHz, nous tracons le spectre du courant d'entrée représenté sur la Figure 4-54.
Sur cette figure, nous retrouvons d'abord deux raies, une a moins de 2MHz et une autre a environ 4MHz, ce qui
correspond aux temps de montée et de descente qui ne sont pas identiques. En effet, en regardant la Figure 4-52 et la
Figure 4-53, nous remarquons que nous avons un temps de montée en tension d'environ 180ns et un temps de descente
de l'ordre de 80ns, ce qui donne:

1
i =— = 3,98MH
fraier mt,, 1 X 80ns z
1 1
fraiez = 1,77MHZ

Tt - m X 180ns

Ces valeurs correspondent a ce que l'expérience nous rapporte. Il est aussi possible de remarquer que nous n'avons pas
de raie multiple de 20kHz qui serait due au découpage, c'est donc que le couplage magnétique a effectivement bien
supprimé les harmoniques de découpage.

Cependant, il ne nous est pas possible de conclure que le mode différentiel est supprimé. Nous pouvons penser que
les raies autour de 3MHz sont des perturbations de mode commun car elles sont dues aux temps de montée et descente
des tensions/courants a la commutation des intetrupteuts. Ot, nous avons fortement déséquilibré, d’un point de vue
topologique, le convertisseur par l'ajout de cette partie QZS, il se produit alors un phénomeéne de conversion et de
couplage des modes a haute-fréquence, c'est-a-dire qu'une partie des perturbations de mode commun peut se convertir
en perturbation de mode différentiel et se retrouver sur le courant d'entrée, et inversement. C'est pourquoi, a ce stade,
nous ne pouvons pas dire que le couplage magnétique supprime le mode différentiel mais seulement que ce couplage
magnétique supprime les harmoniques de découpage.

Clest pourquoi en adoptant la méthode de mesure des deux pinces de courant préconisée dans la DO160, il est possible
de tracer le spectre de perturbations de mode commun et le spectre de perturbations de mode différentiel.
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Figure 4-55 Mesure du courant de mode communs selon la norme DO160F
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Figure 4-56 Mesure du courant de mode différentiel selon la norme DO160F

Sur le banc de test déja présenté, nous ajoutons deux pinces de courant connectées comme le montrent la Figure 4-55
et la Figure 4-56. Les pinces de courant utilisées sont des sondes a effet Hall de type Tektronix TCP312A avec un
amplificateur TCPA300 ayant une bande passante de 100MHz, 30ADC. Nous récupérons sur l'oscilloscope les fichiers
de points de mesure, ce qui nous permet de tracer uniquement le spectre de perturbations de mode différentiel sur la
Figure 4-57 conformément au montage de la Figure 4-56.
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Figure 4-57 Spectre du courant de mode différentiel en entrée du convertisseur avec couplage magnétique des
inductances Lq et L,

Sur le spectre des perturbations de mode différentiel de la Figure 4-57, nous retrouvons une enveloppe similaire a celle
déja observée lors de la mesure avec l'analyseur de spectre (Figure 4-54). C'est-a-dire que nous avons toujours les deux
raies autour de 3MHz qui sont effectivement bien du mode différentiel mais résultant d’une conversion de mode
commun car le convertisseur est déséquilibré. Nous retrouvons aussi la suppression des harmoniques de découpage
sut ce courant d'entrée. Afin de mieux apprécier cette suppression, nous réalisons la mesure du courant dans le second
bobinage (L;) qui présente des oscillations dues au découpage, la forme temporelle du courant d'entrée devient alors
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Figure 4-58 Courant dans l'inductance L, avec oscillations

Par une décomposition en série de Fourier, nous tracons le spectre de ce courant qui est présenté sur la Figure 4-59.
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Figure 4-59 Spectre du courant dans I'inductance L,

Sur le spectre du courant i;, de la Figure 4-59, nous retrouvons bien les raies dues aux harmoniques de découpage, a
savoir 40Hz, 80kHz, 120kHz, .... Ces raies, avec un niveau de l'ordre de 100dB, sont absentes du spectre du courant
d'entrée ou les pics les plus élevés sont autour de 60dB.

Les raies autour de 3MHz (Figure 4-57) ne permettent pas de dire que le couplage magnétique suffit pour satisfaire la
norme DO160 et supprimer le filtre de mode différentiel. Cependant, ce couplage réduit fortement sa taille car la
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fréquence de coupure de ce filtre sera relativement élevée. D’autres solutions consisteraient a proposer un équilibrage
topologique du convertisseur afin de ne pas avoir cette conversion de mode ou encore intégrer le filtre de mode
commun en plus du filtre de mode différentiel pour aller vers un convertisseur a forte densité de puissance.

4.3 Validation expérimentale de la commande de la chaine compléte de
conversion avec adaptation de la tension suivant la vitesse mécanique pour
une application starter

Nous arrivons a la derniere phase de test, a savoir la vérification du contréle global de la chaine de conversion avec la
MSAP en plus des éléments validés précédemment. Compte tenu de la problématique de montée en tension de
l'onduleur a QZS que nous avons mis en évidence au début de paragraphe, nous avons fait le choix contraint, afin
d'avoir des résultats expérimentaux avec la machine, de diviser ce paragraphe en plusieurs sous-paragraphes. Le
paragraphe 4.3.1 intégrera bien un onduleur QZS mais la tension de bus DC sera limitée de sorte a minimiser le
phénomene de la charge du condensateur. Cela permettra de valider I'enchainement des commandes mais a une tension
correspondant a une vitesse réduite de la machine. Le paragraphe suivant (paragraphe 4.3.2), quant, a lui n'utilisera pas
'onduleur 2 QZS. La tension de bus sera fixée a 540V et 'onduleur a QZS sera utlisé en mode filtre pout permettre
de tester et évaluer la commande classique de la MSAP haute-fréquence. Enfin, le paragraphe 4.3.3 sera dédié a I'étude
de la commande par platitude de la MSAP avec un onduleur a QZS utilisé en mode filtre (tension de bus DC fixée a
540V).

4.3.1  Commande classique basée sur des régulateurs linéaires de la MSAP alimentée par un onduleur a
quasi Z-source

Dans ce premier sous-paragraphe, nous avons l'ensemble de la chaine décrite lors du ler paragraphe (Figure 4-1), a
savoir un onduleur a QZS, une MSAP utilisée en moteur couplée mécaniquement a une deuxieme MSAP utilisée en
génératrice et une charge résistive sur laquelle la génératrice débite. La tension en entrée d'onduleur est adaptée suivant
la vitesse de rotation du moteur comme cela a été montré au chapitre I11.

Afin de limiter l'effet de la charge du condensateur de découplage prolongeant le court-circuit de bras d'onduleur en
dehors des états zéros du convertisseur et impactant la charge, nous limitons la tension du bus DC a 100V, tension
maximale permettant d'utiliser l'onduleur 2 QZS sans déclencher la protection de dé-saturation des composants
programmée dans la carte drivers CREE CGD15FB45P.

L'objectif est de montrer I'enchainement des commandes de 'onduleur 2 QZS et de la machine méme a une vitesse
réduite. Pour se rapporter a I'application de démarrage de turbomachine travaillée au chapitre 111, nous réalisons un
démarrage avec une montée a une vitesse réduite de 100 rpm correspondant a un mode vieille de la turbomachine puis
une montée a la vitesse maximale de 500 rpm simulant un redémarrage en vol de la turbomachine avant de l'arréter.
Pour réaliser ce cycle, la tension de bus DC est maintenue a 100V lors de la premiére phase (la partie QZS agit comme
un filtre) puis élevée a 150V (la partie QZS survolte la tension d'entrée d'onduleur) lors de la montée en vitesse avant
de redevenir égale a 100V. La machine est controlée en vitesse par une commande classique (deux boucles de courant
et une boucle de vitesse) et 'onduleur a QZS est controlé par des cotrecteurs PI classiques (la somme des courants
i, + i, etla somme des tensions Iz, + V, est controlée comme dans le chapitre II-section 3.4.2.1).

La Figure 4-60 montre la variation de vitesse de la machine avec, en noir, la référence de vitesse et en rouge, la vitesse
mesurée. Quant a la Figure 4-61, elle correspond aux courants iy et i; de la MSAP. Nous pouvons voir que lors de la
montée en vitesse de la machine, la référence de courant iy augmente jusqu'a l'instant ou la vitesse atteint sa référence
puis diminue pour maintenir le point de fonctionnement avant de devenir égale a 0 pour que la machine puisse s'arréter
de tourner.
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Figure 4-60 Variation de la vitesse de rotation de la MSAP Figure 4-61 Composantes dq du courant lors du cycle de
avec adaptation de la tension en entrée d'onduleur mission de la machine
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Figure 4-62 Tensions aux bornes des condensateurs Cq(en Figure 4-63 Courant dans les inductances L; (en rouge)
rouge) et C; (en vert) et Ly (en vert)

Conjointement a la montée en vitesse de la machine sur la Figure 4-60, nous pouvons voir sur la Figure 4-62 les
tensions aux bornes des condensateurs C; et C, de la partie QZS et sur le Figure 4-63, les courants traversant les
inductances Ly et L, de la partie QZS. La tension en entrée de I'onduleur vue par la charge est égale a la somme des
tensions aux bornes de condensateurs Cyet Cy, c'est pourquoi, nous pouvons voir que de 5,5s a environ 15s, la tension
en entrée d'onduleur vaut 125V+25V=150V pour permettre la controlabilité de la machine. De méme, la puissance
consommée par la charge est plus importante, d'ou I'augmentation du niveau de courant c6té DC. Nous pouvons voir
que la tension en entrée d'onduleur s'adapte a la vitesse de rotation du moteur comme cela a été présenté dans les
simulations du chapitre III.

Nous pouvons observer les courants de phase moteur lors de la variation de vitesse de puissance comme le montre la
Figure 4-64. En zoomant sur la partie basse vitesse (de 2s a 5s), nous avons les courants triphasés de la Figure 4-65
alors que la Figure 4-66 nous montre I'état de ces courants lors de la phase d'élévation de la tension en entrée
d'onduleur. Il est possible de noter qu'a basse vitesse (sans court-circuit de bras d'onduleur), les courants de phase sont
bien sinusoidaux alors que lors des courts-circuits de bras d'onduleur, les courants de la machine présentent des
harmoniques dus a la problématique de court-circuit en dehors des états zéros de l'onduleur comme cela a été
longuement explicité lors du seconde paragraphe de ce chapitre.
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Figure 4-64 Courants de phase abc de la machine lors du cycle de mission de la MSAP
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Nous avons choisi d'ajouter quelques courbes supplémentaires prises a l'oscilloscope. Sur la Figure 4-67, nous
retrouvons en marron et en bleu, les courants dans les inductances, respectivement Ly et L, qui décrivent la méme
forme que sur la Figure 4-63 a la différence que nous pouvons noter ici que le courant dans L, oscille alors que celui
dans Ljest plat. L'échantillonnage de l'acquisition des signaux par l'outil dSPACE ne nous permet pas d'avoir une
résolution aussi importante qu'avec une mesure a l'oscilloscope. Enfin, la Figure 4-68 présente en marron le courant
i1,, en bleu le courant d’'une phase de la machine, en violet, la tension en entrée d'onduleur et en vert, la tension V61~
Cette figure nous permet de voir qu'avec une tension plus faible (ici Vg, vaut seulement 50V), les courts-circuits de
bras d'onduleur (visible sur la tension en entrée d'onduleur - courbe violette) n'affectent pas le comportement de la
charge dans un fonctionnement normal de 'onduleur 2 QZS.

Ces quelques essais a tension de bus DC réduite nous ont permis de valider l'ensemble onduleur a QZS avec MSAP
en adaptant la tension d'entrée d'onduleur suivant la vitesse de rotation du moteur. Il s'agit de l'architecture
d'alimentation que nous avons proposé pour une application d'hybridation de turbomachine afin de réduire le volume
et la masse de la chaine de conversion de I'énergie sans dégrader son rendement, en comparaison a une architecture
d'alimentation classique (filtre d'entrée-onduleur-machine).

4.3.2 Commande linéaire d'une MSAP seule

motor
generator

3 phases
resistor load

Driver board Vsl e ———————

HMI (control desk)

Input filter

Figure 4-69 Photographie du montage de test de la MSAP seule alimentée par un onduleur 2 QZS en mode filtre
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Ce second paragraphe se concentre lui aussi sut la commande de la MSAP au moyen d'une architecture de commande
classique. Sauf qu'ici, 'onduleur a QZS n'est pas utilisé poutr ne pas étre confronté a la problématique précédente
comme le montre la Figure 4-69. C'est-a-dire que nous n'effectuons pas de coutt-circuit de bras d'onduleur, la partie
QZS de l'onduleur a QZS s'apparente alors a un filtre I.-C-L.. La tension de bus est fixée a 540V pour l'essai n°1 et a
270V pour l'essai n°2, elle est entiérement supportée par le condensateur C;. Ainsi, la tension en entrée d'onduleur
(aux chutes de tension prés dans Ly et Ly) vaut 540V dans l'essai n°1 et 270V dans l'essai n°2. Les deux niveaux de
tension choisis pour les essais correspondent aux niveaux de tension fréquemment rencontrés en aéronautique pour

les bus HVDC. Les performances de la machine (couple-vitesse) dépendront donc de ces niveaux de tension de bus
DC.

Essai n°1:

Dans ce premier essai, la tension de bus vaut 540V, l'onduleur QZS est utilisé en mode filtre, sa fréquence de découpage
est de 20kHz. L'architecture de contréle utilisée est une commande classique (Park, Concordia, régulateurs linéaires).
A ce titre, la fréquence d'échantillonnage des boucles de courants est égale a la fréquence de découpage (20kHz) alors
que la fréquence d'échantillonnage de la boucle de vitesse est de 10kHz. La charge reste la méme que précédemment,
a savoir une seconde MSAP (identique) accouplée mécaniquement a la premiére et utilisée en génératrice qui débite
sur une charge résistive triphasée (R).
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Figure 4-70 Variation de vitesse pour un controle Figure 4-71 Courants dq lors d'un échelon de vitesse
classique d'une MSAP haute-fréquence pour un contrdle classique d'une MSAP haute-
fréquence
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Figure 4-72 Courant et tension de phase a vitesse maximale (3100 rpm - 1000Hz)

La Figure 4-70 présente la vitesse mécanique mesurée en rouge avec sa référence en noire décrivant un cycle de
fonctionnement déja vu a plusieurs reprises (arrét-basse vitesse (mode veille)-démarrage -arrét). En adéquation avec ce
profil de mission, la Figure 4-71 montre les courants 5 (en rouge) et ig (en vert) avec en noir, les références de chacun.
Sur ces courbes, il est possible de voir que les courants sont bien contrélés méme a la vitesse de 3000 rpm (environ
1000Hz). Cependant, a cette vitesse, nous notons des oscillations plus importantes sur iy et {; compte tenu du fait que
nous approchons la limite en tension. La référence de vitesse présente des variations plus rapides que la mesure car
nous avons réglé le correcteur de vitesse de maniére a atteindre la vitesse maximale en 2s. Sur ce type d'application, il
est important d'assurer une précision sur le couple moteur de l'ordre de 7% sur l'ensemble de la chaine d'acquisition et
de controle. Nous pouvons voir ici que cette précision semble atteinte en tenant compte du fait que notre chaine
d'acquisition n'a pas été travaillée autant qu'elle l'aurait été pour une application industrielle.
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Sur la Figure 4-72, nous pouvons observer le courant de phase machine et la tension machine phase-neutre lorsque la
MSARP est a une vitesse d'environ 3000 rpm - 1000Hz avec un découpage a 20kHz et un bus DC de 540V. Les machines
a haute-vitesse possédent peu de spires par bobine élémentaire de maniere a limiter le coefficient de couplage rotor-
stator pour ne pas avoir une valeur de fém trop importante et assurer le contréle des courants de phase a vitesse
maximale de la machine. Cela a aussi l'effet d'avoir une faible inductance statorique donc un filtrage des harmoniques
de tension faible. Ce point a été évoqué lorsque nous avons traité la commande PAM et l'idée de dimensionner la
machine pour 540V méme si le bus n'est que de 270V et ainsi survolter pour atteindre la vitesse maximale. En procédant
ainsi, cela permet d'accentuer le filtrage du courant par les inductances de phase donc de réduite 'ondulation de courant
qui peut créer des cycles d'hystérésis mineurs se superposant au cycle principal, donc augmenter les pertes fer globales
et, du méme coup accentuer l'échauffement interne du moteur.

Essai n°2:

L'essai n°2 différe du premier dans le fait que la tension de bus est de 270V et non plus de 540V. La commande reste
la méme tout comme la fréquence de découpage. Naturellement, avec une tension de bus plus faible et sans survoltage
ni défluxage, il n'est pas possible d'atteindre le méme point de fonctionnement. Nous nous limitons ici 2 1200 rpm soit
environ 400Hz. Ceci est illustré par la Figure 4-73 avec un cycle de mission de la méme allure que celui de la Figure
4-70. Sur la Figure 4-74, nous retrouvons aussi les courants ig et g, respectivement en rouge et vert. Comme
précédemment, le controle est assuré et ses performances (rapidité, précision et stabilité) répondent aux attentes.
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Figure 4-73 Variation de vitesse pour un contréle Figure 4-74 Courants dq lors d'un échelon de vitesse pour
classique d'une MSAP haute-fréquence un contrdle classique d'une MSAP haute-fréquence

En complément des deux courbes précédentes, nous ajoutons la Figure 4-75 et la Figure 4-76. La premiere (Figure
4-75) nous montre 'enveloppe des 3 courants de phases moteur (g, i} et i;) qui vatient suivant les appels de vitesse
etla demande de couple moteur par le controle. Alors que la seconde figure est une capture a l'oscilloscope sur laquelle
nous avons le courant d'une phase machine et la tension phase-neutre associée a cette phase moteur ainsi qu'en bleu,
le courant c6té DC (iy,) et en violet, la tension V¢, (voir le schéma de la Figure 4-6).
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Ces deux essais nous ont permis d'évaluer les performances du controle classique et de voir que cette architecture de
contréle peut convenir pour une machine haute-vitesse (de 'ordre de 1000 a2 2000 Hz). Cependant, pour une machine
beaucoup plus rapide, nous nous retrouverions confronté a plus de difficultés. Méme si cette architecture classique de
controle apporte des petrformances tout 2 fait satisfaisantes ici, il reste néanmoins le fait qu'elle est assez lourde a mettre
en ceuvre et gourmande en termes de ressources matérielles. Le temps d'exécution de l'algorithme de commande de ce
controle sur une cible processeur disponible sur la carte DS1005 de dSPACE prend 21ps alors que sur la méme cible,
une commande plate avec implémentation de la saturation passive indirecte du courant i pour protéger la machine
s'exécute en seulement 17ps. Nous avons un écart de 4us sur 21us de référence soit une réduction d'environ 20% du
temps de calcul, ce qui nous autoriserait 2 monter jusqu'a une fréquence de découpage de 55kHz quand la commande
classique en I'état est limitée a 45kHz.

Nous allons a présent nous pencher sur la commande plate de la MSAP seule sans utilisation de I'onduleur 2 QZS.

4.3.3  Commande de la MSAP par un contrdle basé sur la propriété de platitude du systeme

Dans ce detnier paragraphe de ce dernier chapitre, nous allons nous attarder sur 'évaluation de la commande basée
sut la platitude du systéme pour le controle d'une MSAP haute-vitesse, en réduisant le nombre de boucles de régulation
imbriquées, dans 'objectif de réduire le nombre de calculs et d’augmenter le degré de liberté dans le réglage des
fréquences de découpage d'un systeme complexe avec plusieurs convertisseurs en cascade.

Nous gardons la méme configuration bardware que pour la commande classique, nous téléchargeons seulement une
nouvelle version du controle dans le processeur qui se chargera de télécharger la partie de code exécutée par le FPGA.
Les grandeurs physiques mesurées pour le controle restent les mémes, c'est seulement leur traitement qui différe
comme nous l'avons vu au chapitre I1I (section 3.3). L'objectif de ce paragraphe est de montrer les performances et
les limites du contréle par platitude de maniére a lever les appréhensions qui pourraient exister dans le fait que le
courant i, n'est pas controlé directement.

Pour ce faire, nous exécutons un cycle de mission particulier qui présente de nombreuses variations de vitesse:
accélérations, décélérations et arrét pour illustrer la capacité de la commande a répondre a des sollicitations fortes,
comme la Figure 4-77 I'illustre.
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Figure 4-77 Variation de vitesse d'une MSAP contrélée par platitude

Sur la Figure 4-77, nous avons la référence de vitesse en noir et la vitesse mesurée en rouge. Les deux courbes sont
confondues. En effet, la commande par platitude (contraitement a la commande classique) détermine la trajectoire a
suivre pour passer d'un point d'équilibre A vers un autre point d'équilibre B et s'assure que la dynamique de passage
de l'un a l'autre est admissible par le systeme en assurant sa stabilité a chaque instant. Dans le cas de la commande
classique, nous pouvions voir que la référence de vitesse ne prenait pas en compte le fait que la vitesse réelle ne la
suivait pas a chaque instant de maniére dynamique mais uniquement aux points de fonctionnement statiques. Ceci est
un point important et un des avantages majeurs d'une commande non linéaire comme la platitude, a savoir la
planification de trajectoires en accord avec les performances dynamiques admissibles par le systeme.

A partir de cette méme variation de vitesse mécanique, la Figure 4-78 expose les courants iy (en rouge) et {5 (en vert).
Quant a la Figure 4-79, elle montre les tensions de commande Vg(en rouge) et V; (en vert) calculées par la platitude.
Enfin, la Figure 4-80 rapporte les courants de phase moteur (ig, ip, ic).
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Figure 4-80 Courants de phase moteur dans le cas d'une MSAP commandée par platitude

Sur ces trois courbes, nous remarquons que les courants et les tensions ont une allure tout a fait correcte et conforme
aux attentes. Le point important ici est de noter que le courant iy est bien régulé a 0A comme nous I'avons souhaité.
Son controle est assuré par l'asservissement de la composante directe du flux statorique (Wz). De méme que le courant
[q, qui est bien contrdlé alors que son controle est indirect, il se fait au travers de la planification de la trajectoire de
vitesse. Pour atteindre ces courants en dq (Figure 4-78) ou en abc (Figure 4-80), il est nécessaire d'appliquer les tensions
de commandes Vj; et V; que nous avons sur la Figure 4-79. Dans l'objectif de voir le comportement du contrdle par
platitude en présence de perturbations extérieures, nous allons lui appliquer des variations de charge brusques afin de
tenter de déstabiliser le systeme.

Le premier test consiste a diminuer la charge triphasée d'environ 2,5 fois afin d'observer si le controle en vitesse est
maintenu et si le systéme est stable.
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Figure 4-81 Vitesse de la MSAP lors d'une variation Figure 4-82 Courant dq de 1a MSAP lors d'une variation
brusque de la charge mécanique brusque de la charge mécanique

La Figure 4-81 nous montre la vitesse de rotation de la MSAP a un point de fonctionnement stable lorsque la charge
diminue brusquement (a partir de 6s). La Figure 4-82 représente les courants I et ig lors de cette diminution de charge.
Cette variation n'affecte pas la régulation de la vitesse qui se maintient a la valeur de consigne. De méme, le courant iy
n'est pas affecté par cette variation. Enfin, le courant i, ne présente pas de pic di au changement de commande brutal,
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mais sa diminution se fait lentement, malgré le fait qu'il ne soit pas contr6lé directement, pat l'adaptation des tensions
de commande de la MSAP (Figure 4-84)

Nous noterons que comme la charge est triphasée, nous avons trois interrupteurs a actionner pour diminuer sa valeur
(cf. Figure 4-69). Ceci n*étant pas évident a coordonner, c'est pourquoi, il est possible de percevoir trois petites
variations de la charge correspondant a la manipulation de ces trois interrupteurs. Ainsi, il s'agit d'une vatiation brusque
de la charge avec un déséquilibre entre phases.

Cette diminution impacte également les courants de phase moteur qui voient leur amplitude diminuer comme l'atteste
la Figure 4-83
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Figure 4-83 Courant de phase de la MSAP lors d'une Figure 4-84 Tension de commande de la MSAP lors
variation brusque de la charge mécanique d'une variation brusque de la charge mécanique

Apres avoir vu qu'une diminution de la charge, méme brusque n'impacte pas la régulation et la stabilité de la MSAP,
nous appliquons une augmentation brusque de la charge dans l'objectif de vérifier la saturation passive des commandes
pour assurer la protection en courant du moteur telle que cela est proposé dans [86], [97].

La saturation en courant I est fixée a 4A, nous partons d'un point de fonctionnement stable a 600rpm avec un courant
iq de 1,3A, le courant i;est maintenu a 0A, puis nous réalisons une augmentation de la charge sans changer la consigne
de vitesse, ainsi pour maintenir cette vitesse, la machine doit fournir plus de couple.

Sur la Figure 4-85 qui représente la vitesse mesurée en rouge et sa référence en noire, ainsi que la Figure 4-86
représentant les courants iy (en rouge) et ig(en vert), nous pouvons voir qu'a partir de 4,5s nous augmentons
brusquement la charge mécanique. La conséquence de cette variation brusque est l'augmentation du courant g pour
augmenter le couple moteur (I' & pWi,) et maintenir la vitesse a sa valeur de consigne or du fait de la limitation
(saturation) par la commande de la composante i; a 4A, la vitesse ne peut tenir sa valeur de consigne de 600rpm mais
doit s'établir a 550rpm environ pour ne pas excéder la valeur de 4A pour i,.

A partir de 14s, la valeur de référence pour la vitesse est ramenée a 500rpm, et a cet instant, la régulation en vitesse est
de nouveau effective, la mesure correspond a la référence. Sur la Figure 4-87, nous obsetvons l'enveloppe pour les
courants de phase moteur iy, ipet I, qui sature 2 une valeur d'environ 3,5A.
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Figure 4-85 Vitesse de la MSAP lors d'une variation Figure 4-86 Courants dq de la MSAP lors d'une
brusque de la charge mécanique avec saturation passive variation brusque de la charge mécanique avec
de la composante iy du courant saturation passive de la composante i du courant
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Figure 4-87 Courants abc de la MSAP lors d'une variation brusque de la charge mécanique avec saturation passive de
la composante iy du du courant

Cet essai a permis de voir que malgré le fait que le courant i, n'est pas controlé directement, il est toutefois possible
de mettre en ceuvre des saturations passives sur les commandes Vg, V; pour protéger la machine des variations brusques
de charge qui pourraient engendrer des pics de courant critiques pour les bobinages de la machine (dégradation de
l'isolant des enroulements, point chaud local, ...) et les composants de l'onduleur.

Ainsi, la commande par platitude permet d'assurer le contréle de la MSAP par un algorithme de calcul plus 1éger, adapté
au systéme et 4 sa dynamique maximale acceptable tout en assurant l'intégrité de la machine et de I'onduleut par une
protection passive.

4.4 Conclusion

Ce dernier chapitre, nous a permis de valider plusieurs points clés de ces travaux de recherche.

Tout d'abord, nous avons mis en ceuvre un certain nombre de convertisseurs étudiés dans le chapitre II pour la partie
électronique de puissance et dans le chapitre 1II pour la partie controle. La mise en ceuvre expérimentale de ces
convertisseurs est double car elle a permis de vérifier que les convertisseurs proposés sont effectivement physiquement
viables et peuvent étre utilisés dans un systéme d'actionnement électronique en aéronautique. La mise en ceuvre
expérimentale a aussi été I'occasion de valider les modeles analytiques développés lors des précédents chapitres et
utilisés pour mener l'optimisation globale de la chaine de conversion et attiver a la conclusion de diminuer le volume
et la masse de l'alimentation sans dégrader le rendement par rapport a une structure conventionnelle.

Par I'étude expérimentale de l'onduleur a QZS, nous avons vu que notre modéle analytique était partiellement correct
car I'expérimentation a aussi été 'occasion de mettre en exergue une certaine problématique liée a la montée en tension
de ce convertisseur. Le temps imparti ne nous a pas permis de traiter pleinement ce point mais le modéle de 'onduleur
a QZS a pu étre corrigé de sorte a obtenir un modéle plus précis pour poursuivre 'étude d'abord théorique avant de
cortiger ce probléme ou bien de l'exploiter pour en titer profit en réduisant le dv/dt appliqué a la machine.

Pour le convertisseur QZS DC/DC, sa mise en ceuvte expérimentale reste trés marginale dans la littérature scientifique,
l'enjeu est donc de l'avoir implémenté expérimentalement pour valider son modéle théorique et sa commande. Nous
avons appliqué une commande par passivité a une boucle de régulation dans l'objectif de réduire le nombre de boucles
de régulation imbriquées. Nous avons vu que ce contrdle se comporte comme nous l'avions prévu et reste trés
prometteur pour répondre a la problématique des machines haute-vitesse et haute-fréquence.

Le paragraphe 4.2.3 correspond 2 la réalisation physique du nouveau convertisseur a fonction "buck-boost" proposé
dans ce manuscrit. Il est donc important de vérifier qu'il est effectivement réalisable, stable et que nous pouvons le
controler. Clest sans surptise que la topologie convertisseur QZS-Buck DC/DC a répondu positivement aux points
précédents. Nous avons vérifié que le comportement prévu et son étude théorique sont corrects ce qui laisse de bons
espoirs pour intégrer ce convertisseur dans un systeme complet dont le profil de mission aurait les caractéristiques
données en fin de chapitre II, typiquement une hybridation de turbomachine.

Un point important de cette these qui permet notamment d'atriver a ces conclusions si positives sur la réduction de la
masse et du volume de la chaine de conversion, c'est le couplage magnétique des inductances de la partic QZS pour
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annuler 'ondulation de courant c6té DC. Apres avoir pu vérifier sur les trois convertisseuts réalisés que d'un point de
vue temporel, le couplage magnétique permet bien de supprimer 'ondulation de courant, nous avons vérifié cela d'un
point de vue fréquentiel pour étre en conformité avec les normes aéronautiques. Un banc de test a alors été mis en
ceuvre pour mesurer les perturbations résiduelles sur le courant DC de deux maniéres différentes: 4 1'aide d'un analyseur
de spectre avec RSIL pour la mesure et avec la méthode des pinces de courant. La conclusion est la méme pour les
deux mesures, les perturbations de mode différentiel dues au découpage (harmoniques de découpage) sont
effectivement bien supprimées cependant le déséquilibre structurelle du convertisseur par I'ajout de la partie QZS
provoque une conversion de mode a haute fréquence ce qui ne nous permet pas de passer le gabarit de la norme
DO160. C'est a partir de ce point que nous avons pu imaginer deux voies d'amélioration, a savoir intégrer le filtre de
mode commun 2 l'onduleur 2 QZS ou bien proposer un rééquilibrage structurel du convertisseur pout supptimer la
conversion de mode.

Enfin la derniere partie de ce chapitre s'est penchée sur le contréle moteur avec adaptation de la tension en entrée
d'onduleur en fonction de la vitesse de rotation de la MSAP. Nous avons vérifié que les séquences de controle et les
dynamiques de régulation sont bien compatibles. Ensuite nous nous sommes concentrés sur le controle de la MSAP
uniquement pour comparer la commande classique (Park, Concordia, PI linéaitres) et la commande par platitude. La
commande classique propose des performances honorables cependant la complexité de son algorithme de commande
lui confére un désavantage par rapport a une commande plate qui propose des performances équivalentes tout en
assurant la stabilité du systéme jusqu'a sa dynamique maximale avec un nombre d'opérations réduit par le fait que le
courant g n'est plus contrdlé directement. Or nous avons montré qu'il est possible de mettre en ceuvre des saturations
passives pour limiter tout de méme ce courant en cas de variation brusque de la charge.

Ce chapitre IV, dédié aux résultats expérimentaux vient clore ces travaux de recherches en validant en grande partie ce
qui a été mis en ceuvre et proposé dans les chapitres I, II et III. Mais il a aussi permis de mettre en évidence certains
points et axes d'améliorations pour des travaux futurs, ces axes de recherche seront discutés dans la conclusion générale
qui suit.

187




188




Conclusion Générale

Dans cette these, il a été abordé la problématique de l'alimentation et du controle de machines synchrones a
aimants permanents haute-vitesse connectées a un bus de tension DC a tension variable La variation du niveau de
tension du bus DC alimentant une MSAP haute vitesse via le filtre d'entrée et 'onduleur implique 1'adaptation du
nombre de spites par phase de son bobinage statorique. Comme la tension du réseau varie et peut atteindre des valeurs
de tension jusqu'a 150% de son niveau minimal, le point de fonctionnement dimensionnant pour l'onduleur associé a
son dissipateur thermique correspond au cas ou le couple développé par la MSAP et la tension du bus DC sont
simultanément a leur valeur maximale.

Afin de réduire cette contrainte de dimensionnement de 'onduleur liée 2 la variation de tension du bus DC,
une solution consiste 2 modifier la structure d'alimentation classique d'une MSAP en intercalant un convertisseur
DC/DC entre le filtre d'entrée et 'onduleur de tension. Cette solution permet de maintenir la tension DC d'entrée
de I'onduleur a une valeur adaptée au fonctionnement de l'actionneur et, de mieux accorder la tension d'entrée
de l'onduleur au nombre de spires de la MSAP haute vitesse.

A ce titre, pour les deux applications considérées, plusieurs topologies de convertisseurs ont été étudiées :
I'onduleur a Quasi Z-source, le convertisseur 2 Quasi Z-source DC/DC, le convertisseur Boost, le convertisseur Boost
entrelacé et le convertisseur Quasi Z-source — Buck qui est une nouvelle topologie de convertisseur proposée dans ces
travaux. Une optimisation globale de la chaine de conversion, en considérant ces convertisseurs et les cycles de mission
des applications, a permis de montrer que ’ajout d’un convertisseur DC/DC supplémentaire permet effectivement de
réduire le volume et la masse de Iarchitecture d’alimentation sans dégrader le rendement. Pour I'application starter, il
en ressort que lutilisation de I'onduleur a QZS avec inductances couplées magnétiquement, en lieu et place d'un
onduleur classique avec filtre d'entrée, permet de réduire le volume et la masse de 'alimentation d'environ 20% sans
dégrader le rendement. De méme, pour 'application de ventilation, il est possible de réduite le volume jusqu'a presque
30% et la masse jusqu'a 25-30% tout en conservant un rendement équivalent a une architecture d'alimentation
classique. Pour aboutit 4 ce résultat, un convertisseur QZS DC/DC avec inductances couplées ou bien un
convertisseur Boost a deux bras entrelacés a été ajouté en amont de 'onduleur de tension et 'ensemble a été associé a
une stratégie de commande Pulse Amplitude Modulation (PAM). Du constat de ces deux résultats, une nouvelle
topologie de convertisseur DC/DC a fonction Buck-Boost a été proposée dans 'objectif de bénéficier des avantages
de la stratégie PAM et de la topologie QZS avec couplage magnétique des inductances. L.a comparaison de ce
convertisseur QZS-Buck aux autres convertisseurs similaires présents dans la littérature, notamment le convertisseur
Cuk, a permis de montrer que la topologie proposée stocke moins d’énergie pour un rendement équivalent dans un
cas d’application starter. Ces résultats d’optimisation théoriques ont pu étre consolidés par la mise en pratique de
Ponduleur a Quasi Z-source, du convertisseur quasi Z-source DC et du convertisseur QZS-Buck tous trois avec un
couplage magnétique des inductances afin d’annuler 'ondulation de courant en entrée du convertisseur. Ce couplage
magnétique est une partie importante dans la contribution a la réduction de masse et du volume, c’est pourquoi, il a
été validé sur le plan temporel et dans le domaine fréquentiel. Ces résultats pratiques ont aussi été 'occasion de pointer
quelques points délicats avec la topologie onduleur a Quasi Z-source notamment du fait de I'utilisation atypique de
Ionduleur de tension. L’ajout d’une séquence de fonctionnement supplémentaire correspondante au court-circuit de
bras d’onduleur a permis de mettre en évidence incompatibilité de la topologie avec la présence de condensateurs de
découplage rapprochés filtrant les surtensions a la commutation. Ce point précis ne se retrouve pas dans la topologie
QZS-Buck proposée, ce qui fera quelle peut étre préférée pour ce cas d’application. La validation pratique des
différents modeles analytiques utilisés dans les optimisations permet de renforcer la conclusion théorique précédente
que I'ajout d’un convertisseur DC/DC supplémentaire permet effectivement pour les deux cas d’application considérés
de réduire la masse et le volume de I'alimentation électronique a iso-rendement.

Méme si l'ajout d'un convertisseur DC/DC offte une solution pour mieux optimiser un actionneur en termes
de poids, de volume et de rendement, il augmente 'ordre du systeme, ce qui accroit la complexité de son controle,
accentuée par les contraintes liées a la nature haute-fréquence des MSAP considérées (retard da a I'échantillonnage,
fréquence électrique importante, ...). La complexité de la commande de ce genre de structure réside dans le fait que
plusieurs boucles de régulation peuvent étre imbriquées rendant le réglage des différentes dynamiques plus subtil. Ainsi,
en proposant une commande par platitude pour la partie MSAP, cela permet de réduire le nombre de boucles. Or,
dans le cas d'une MSAP rapide et donc compacte, la machine est plus facilement saturable, c’est pourquoi, nous avons
démontré mathématiquement que la commande basée sur la platitude reste valide méme lorsque I'actionneur est en
régime non-linéaire. Dans 'objectif d'améliorer les performances dynamiques du systéme (convertisseur DC/DC-
onduleur-MSAP) nous avons mis en ceuvre un controle basé sur la platitude pour la partie machine dans un premier
temps et pour le convertisseur DC/DC par la suite. Bien que ces deux cas applicatifs ont montré l'intérét d'un contréle
par platitude, cette propriété mathématique est forte et pas toujours simple a exprimer contrairement a la passivité qui
est presque toujours vérifiée dans le cas des convertisseurs statiques dissipatifs. Ainsi, un controle basé sur la passivité
du systéme a été réalisé pour le convertisseur QZS DC/DC avec couplage magnétique des inductances. Le couplage
magnétique annulant Pondulation en entrée du convertisseur créé une non-linéarité forte rendant la synthese de la
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commande plus complexe. Pout rappel, l'objectif de I'ajout de ce convertisseur DC/DC supplémentaire est d'abord
d'adapter la tension en entrée d'onduleur suivant la vitesse mécanique, c'est donc naturellement que des lois de controle
permettant de définir la référence de tension en entrée de l'onduleur en fonction de la vitesse de la machine ont été
développées. Il a aussi été proposé une stratégie de reconstruction des tensions de commande permettant un passage
continu d'une commande MLI 4 une commande PAM sans commutation d'algorithme mais avec une réduction
progressive du nombre de découpage. La mise en ceuvre expérimentale de plusieurs convertisseurs a permis de valider
certaines commandes. En effet, il a été possible de valider la commande par passivité a une boucle de régulation du
convertisseut 2 QZS DC/DC et de voit que ce contrdle se comporte comme nous l'avions prévu et teste trés
prometteur pour répondre a la problématique des machines haute-vitesse et haute-fréquence. Au niveau systeme, la
compatibilité des séquences de controle et des dynamiques de régulation a pu étre vérifié en intégrant I'ensemble
«onduleur a QZS — MSAP ». C6té machine, il a été mis en évidence de maniere pratique que méme si la commande
classique (Park, Concordia, PI linéaires) propose des performances honorables, la complexité de son algorithme de
commande lui confére un désavantage par rapport a une commande plate qui propose des performances équivalentes
tout en assurant la stabilité du systéme jusqu'a sa dynamique maximale avec un nombre d'opérations réduit.

Cette theése a donné quelques éléments de réponse concernant l'architecture d'alimentation et de controle
d'une MSAP haute-vitesse connectée a un bus DC a tension variable. Néanmoins, certains travaux, a court et plus long
terme, restent a faire et une suite poutra étre donnée. Nous proposons les quelques pistes qui sont établies ci-apres, en
commencant par les perspectives a court terme :

- Tout d'abord, il a été vu que les convertisseurs a source impédante présentent I'avantage de supprimer 'ondulation
de courant en entrée du convertisseur pat le couplage magnétique de ses inductances. Cependant la mise en ceuvre du
convertisseur a révélé que le déséquilibre de la structure conduit a une conversion de mode commun en mode
différentiel, ce qui ne permet pas de respecter pleinement la norme DO160. Une piste d'amélioration serait donc de
rendre le convertisseur QZS équilibré ou bien inclure le filtre de mode commun a la structure du convertisseur. 1l serait
aussi intéressant d'étudier le couplage magnétique plus précisément pour mieux prévoir son comportement lorsque le
fer du noyau magnétique de l'inductance sature ou lorsque le convertisseur est en mode de conduction discontinue.

- De méme, il a été vu en fin de these que la présence de condensateurs de découplage sur 'onduleur 2 QZS ajoute
une séquence de fonctionnement supplémentaire en fin de court-circuit de bras d’onduleur. Une voie d’amélioration
serait de réduire la durée de cette séquence de fonctionnement perturbant la charge. Une solution pourrait étre de
remplacer la diode de la partie QZS par un interrupteur commandable et bidirectionnel en courant comme un
MOSFET.

- Enfin la derniére perspective a court terme que nous proposerons concerne la réalisation d'une maquette d’un niveau
de puissance plus important avec un processus de réalisation plus industriel. Une attention particuliere devra étre
accordée a l'intégration physique de cette maquette, en particulier pour les convertisseurs a source impédante, de
maniere a réduire les inductances de cablage pour réduire voire supprimer les condensateurs de découplages
rapprochés.

A moyen et plus long terme, nous proposons les perspectives suivantes :

- Dans ces travaux, les technologies d'interrupteurs considérées se sont limitées a des technologies Silicium et Carbure
de Silicium (SiC) qui ont des performances trés correctes mais il serait sans doute intéressant d'étudier la possibilité
d'utiliser des technologies telle que le Nitrure de Gallium (GaN) afin d'augmenter significativement la fréquence de
découpage pour réduite la taille des éléments passifs et gagner en densité de puissance sur le convertisseur DC/DC.

- Il faudrait aussi inclure davantage de criteres dans le processus d'optimisation globale comme la fiabilité et la
disponibilité qui n'ont été que partiellement traitées mais qui sont des points importants dans le domaine aéronautique.
Ces criteéres pourront mener a proposer une architecture quasi Z-soutce tolérante aux défauts par exemple.

- Les conclusions apportées dans ces travaux de recherche se sont articulées autour de deux applications avionique, il
pourrait ¢tre bien d'appliquer cette optimisation a d’autres types d’applications comme le positionnement (ou "stearing")
ou les commandes de vol.

- L'optimisation de l'architecture physique et de l'architecture de controle ont été considérées relativement sépatrément,
une idée serait d'intégrer les lois de commandes non linéaires dans l'optimisation de la structure physique car cela
permettrait de réduire sans doute encore davantage le volume et la masse de l'alimentation, mais également introduire
des lois de stabilisation par la commande dans l'objectif de réduite la taille des éléments passifs.

- Pour rester sur les lois de commande, nous avons proposé des commandes réduisant le nombre de boucles imbriquées
soit sur la partie convertisseur DC/DC, soit sur le contrdle de la machine, une idée serait de proposer des lois de
commande globales de la chaine (convertisseur + machine) afin d'avoir une bande passante plus importante et
améliorer la stabilité. Ces lois de commande pourraient par exemple controler I'énergie globale du systeme.

- Enfin, en derniere perspective, nous proposerons de poursuivre les travaux sur 'architecture de contréle. Il a été fait
le choix dans ces travaux de repenser l'architecture de contrdle mais une autre voie ou bien une voie
d'approfondissement serait de travailler sur le conditionnement de l'algorithme de contréle sur la cible matériel en
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optimisant les opérations et fonctions élémentaires de l'algorithme de contréle pour diminuer la ressource matérielle
nécessaire.
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Résumé

Architectures d'alimentation et de commande des actionneurs haute vitesse connectés aux
réseaux avioniques a tension variable

La révolution technologique majeure des nouveaux aéronefs repose sur une électrification intensive de nombreux
constituants de l'appareil et le fait que la vitesse des génératrices électriques n'est plus fixe mais variable. Cette
nouvelle maniére de générer la puissance électrique engendre des variations de tension sur les réseaux DC. De plus,
pour accroitre la compacité des Machines Synchrones a Aimants Permanents (MSAP) a puissance donnée, on
augmente autant que possible leur vitesse d'entrainement, en les associant pour certaines applications a des
réducteurs mécaniques. La variation du niveau de tension du bus DC alimentant une MSAP haute vitesse implique
son dimensionnement afin d'assurer sa contrélabilité sur toute la plage de vitesse reportant d'importantes contraintes
sur l'onduleur de tension. Pour pallier ce probléme, une solution consiste a intercaler un convertisseur DC/DC
entre le filtre d'entrée et 'onduleur de tension pour maintenir la tension DC d'entrée de l'onduleur a une valeur
adaptée au fonctionnement de la MSAP et optimiser son dimensionnement. Cependant, cette solution augmente
l'ordre du systeme, ce qui accroit la complexité de son contréle, accentuée par les contraintes liées a la nature haute-
fréquence des MSAP considérées.

Les travaux menés dans cette thése concernent l'étude, l'optimisation et le contrdle des structures
d'alimentation des actionneurs haute vitesse connectés aux réseaux DC avioniques a tension variable. Il en résulte
que pour les applications avioniques considérées, ces architectures d'alimentation intégrant un convertisseur
DC/DC supplémentaire permettent de réduire sa masse et son volume sans dégrader le rendement global de la
chaine de conversion notamment avec les convertisseurs a source impédante qui permettent de supprimer
structurellement les ondulations de courant en entrée du convertisseur. De plus, des stratégies de commande Pulse
Amplitude Modulation employées avec des architectures de controle non-linéaires (platitude, passivité) permettent
d'assurer le contréle de ces MSAP haute-vitesse tout en assurant leur stabilité sur toute la plage de fonctionnement.

Abstract

Electronic power supply and control architectures of a high speed actuator connected to variable
voltage aircraft networks

The main technological revolution of the new aircrafts is based on intensive electrification of many components of the
aircraft. Moreover, the speed of electrical generators is no longer fixed but variable. This new way of generating electrical
power generates voltage variations on DC networks. Besides, to increase the compactness of the Permanent Magnet
Synchronous Machines (PMSM) at a given power, their mechanical speed is increased as much as possible by combining
them with mechanical reducers for certain applications. The variation of the voltage level of the DC bus supplying a high-
speed PMSM implies its sizing in order to ensure its controllability over the entire speed range which carries significant
stresses on the Voltage Source Inverter (VSI). To solve this problem, one solution consists in adding an extra DC / DC
converter between the input filter and the VSI to maintain the inverter input voltage at a value adapted to the operating
point of the PMSM and to optimize its dimensioning. However, this solution increases the order of the system, which
increases the complexity of its control, accentuated by the constraints related to the high-frequency nature of the PMSMs
considered.

The work carried out in this thesis concerns the study, the optimization and the control of the power supply
architecture of the high-speed actuators connected to variable-voltage avionic DC networks. As a result, for the avionics
applications considered, these power supply architectures integrating an additional DC / DC converter make it possible
to reduce the mass and the volume of the power supply structure without degrading the overall efficiency of the
conversion chain, in particular by using the impedance-source converters which allow to cancel the DC input current
ripples. In addition, Pulse Amplitude Modulation (PAM) control strategies used with non-linear control architectures
(flatness, passivity) make it possible to control these high-speed PMSMs while ensuring their stability over the entire
operating range.
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