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[ Il est impossible d'étudier les Œuvres des grands mathématiciens, et même celles des petits, 

sans remarquer et sans distinguer deux tendances opposées, ou plutôt deux sortes d'esprits 

entièrement différents. Les uns sont avant tout préoccupés de la logique, à lire leurs ouvrages, 

on est tenté de croire qu'ils n'ont avancé que pas à. pas, avec la méthode d'un Vauban qui 

pousse ses travaux d'approche contre une place forte, sans rien abandonner au hasard. Les 

· autres se laissent guider par l'intuition et font du premier coup des conquêtes rapides, mais

quelquefois précaires, ainsi que de hardis cavaliers d'avant-garde ..... 
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logiciens, comme les intuitifs, ont fait de grandes choses que les autres n'auraient pas pu 

faire.] 

Henri Poincaré 

dans "Science et méthode" 

Édition Flammarion, 1947 
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RÉSUMÉ 

La Modulation de la Densité d'Impulsions (MDI), en tant que technique de commande 

des onduleurs à résonance série, représente une option prometteuse pour le développement de 

convertisseurs statiques à forte valeur ajoutée. Cette dernière englobe le rendement énergétique, 

la compacité, le coût, le bruit électromagnétique haute fréquence et la pollution 

environnementale. Par contre, dans les convertisseurs MDI ca-ca, composés d'une mise en 

cascade d'un redresseur à diodes monophasé sans filtre de lissage et d'un onduleur à résonance 

série, il se dégage un compromis entre les actions en aval (résolution et linéarité de la variation de 

la puissance transmise) et en amont (facteur de puissance). 

La gestion et la solution de ce compromis sont faites avec une méthodologie, qui consiste en une 

trilogie "approfondir, simplifier, innover". L'approfondissement réside, principalement, dans la 

caractérisation de la puissance transmise et la distorsion harmonique · du courant absorbé en 

fonction du motif MDI, en se mettant dans les conditions qui assurent la meilleure résolution 

possible de la variation de puissance. Il débouche sur des lois de commande précises mais d'une 

applicabilité faible. La simplification repose sur la possibilité de négliger l'amortissement du 

rétablissement du courant tiré par le convertisseur après chaque phase de fonctionnement en roue 

libre. Elle débouche sur des lois de commande dont la limite de validité est explicitement établie 

et l'applicabilité est avérée. Ces lois de commande s.ont générées, en principe, par la comparaison 

d'une tension de commande, image de la puissance transmise désirée, et d'une porteuse 

triangulaire, dont la fréquence détermine l'espacement entre les paires d'harmoniques composant 

Je spectre du courant tiré par le convertisseur. L'innovation consiste à multiplier les sources de 

distorsion pour, ensuite, provoquer une compensation mutuelle. Elle débouche sur des systèmes 

multiconvertisseur monocharge (MoCG), qui se distinguent par un étage de conversion cc-ca 

constitué de plusieurs onduleurs. Parmi les caractéristiques les plus marquantes d'un MoCG, on 

note _un facteur de puissance du courant absorbé unitaire en G points répartis sur la plage de 

variation de la puissance (Gest le nombre d'onduleurs utilisés). La méthodologie est transposée, 

avec succès, au cas d'un convertisseur avec redresseur de tête triphasé. Bien que les résultats 

soient similaires à ceux obtenus dans le cas du redresseur monophasé, ils reflètent les spécificités 

du redresseur triphasé. Des prototypes de laboratoire d'une puissance allant jusqu'à 2 kW et à 

une fréquence de 100 kHz ont été réalisés pour la validation expérimentale des résultats. 
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Chapitre 1 

INTRODUCTION GÉNÉRALE 

1.1 CONTEXTE DU PROJET DE RECHERCHE 

Dans le rapport du sommet mondial pour le développement durable, tenu sous l'égide des 

Nations Unies à Johannesburg en 2002, l'accès à l'énergie, au même .titre que celui à l'eau 

potable, est considéré comme un moyen pour l'éradication de la pauvreté [ONU '02]. Dans le 

même rapport, le développement de l'électrification rurale, la décentralisation des systèmes 

énergétiques et l'augmentation de l'utilisation des énergies renouvelables, entre autres, sont 

explicitement indiqués pour améliorer l'accès aux services énergétiques. On peut aisément 

comprendre que dans ce paysage énergétique, l'énergie électrique occupe une position de premier 

choix en tant qu'une forme d'énergie tampon permettant d'interfacer des sources d'énergie et des 

charges de natures très diverses. Cette position sera encore confortée dans les prochaines décades� 

En effet, les consommations mondiales en énergie (toutes origines et toutes formes comprises) et 

en électricité, évaluées en 2002 à 412000 106 BTU et 14,275 106 kWh, seront, d'après les 

prévisions, de 645000 106 BTU et 26,018 106 kWh en 2025 [EIA '05]. En terme de taux de 

croissance, les. consommations mondiales en énergie, en général, et de l'énergie électrique, en 

particulier, augmenteront dans les vingt prochaines années respectivement de 56 % et 82 %. 
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L'énergie électrique a tout de même une particularité. Elle est produite, transportée et 

consommée sous des formes très disparates. Elle est donc nécessairement associée à des 

processus de conversion. À l'état actuel des choses, l'énergie électrique est devenue quasiment 

indissociable de l'électronique de puissance. Car, plus qu'un moyen performant de conversion, 

l'électronique de puissance, présente aux stades de la production, du_ transport, de la distribution 

et de la consommation de l'énergie électrique, est un vecteur de rationalisation, de flexibilité et de 

valorisation de l'électricité. Dans le domaine de la production de l'électricité à partir des énergies 

renouvelables, l'électronique de puissance est porteuse de solutions aux problèmes de rendement 

de la conversion énergétique, de fluctuation de l'énergie d'origine (primaire) et d'interconnexion 

[Blaabjerg F. et al. '04]. Dans le domaine du transport de l'énergie électrique, les convertisseurs 

de l'électronique de puissance permettent d'optimiser les capacités et les rendements des 

infrastructures de transport (FACT et HVDC) [Povh D. '00] [Kirschner L. et al. '05] [Zhang X.­

P. et al. '05]. Pour illustrer l'apport de l'électronique de puissance en matière d'économie et de 

valorisation de l'énergie électrique, nous citons deux cas de figure. Dans le secteur d'automobile, 

le rendement énergétique d'un moteur thermique est de 14.4 % alors que celui d'un système 

électrique (Chargeur - Batterie - variateur de vitesse - moteur électrique) est de 72 % [Bose B. K. 

'00]. Aux USA, l'équipement des moteurs d'entraînement des pompes et des compresseurs par 

des variateurs de vitesse permettrait de réduire leur consommation en énergie électrique de 20 %, 

soit une économie de 100 Milliard kWh/an [Mohan N. '03]. L'augmentation de la consommation 

et la diversification des modes de production et d'utilisation de l'énergie électrique sont des 

gages d'expansion quantitative et qualitative, dictée par la contrainte de l'économie d'énergie, 

des applications de l'électronique de puissance. En plus des secteurs considérés comme 

traditionnels tels que l'alimentation en courant continu des équipements électroniques et le 

contrôle des moteurs électriques, la production de l'électricité à partir des énergies renouvelables, 

la restructuration et la gestion de ·ses réseaux de distribution et le transport routier (Véhicules, 

bornes d'alimentation et voiries) viendront étoffer le spectre des applications de l'électronique de 

puissance. 

Les prévisions d'évolution du marché des divers secteurs d'applications de l'électronique de 

puissance, de 2003 à 2008, font ressortir une corrélation entre la taille du marché et son taux de 

croissance: Le taux de croissance décroît avec la taille du marché [Shepard J. D. '04]. En effet,· 

les taux de croissance des ventes des convertisseurs ca-cc pour alimentation des LED de voiries 
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et des onduleurs pour panneaux photovoltaïques, deux secteurs émergeants, sont respectivement 

de 14 et 10 % par an, alors que ces secteurs pesaient en 2003 environ 100 et 300 millions de 

dollars US, tandis que la taille du secteur des alimentations des ordinateurs, secteur traditionnel, 

passera de 1300 millions en 2003 à 1200 millions de dollars US en 2008, soit un taux de 

croissance négatif de 1.3 % par an [Shepard J. D. '04]. Le fait que l'émergence d'applications 

nouvelles soit justifiée par des considérations d'économie d'énergie et que les applications 

traditionnelles arrivent à maturité, met l'électronique de puissance sous la pression conjuguée des 

prix et des performances techniques. D'après les prévisions, la taille, le coût et la durée de vie 

des alimentations en courant continu doivent être améliorés entre 2002 et 2007, respectivement, 

dans des rapports de 5, 1/5 et 3 [Mullett C. E. '04]. Il faut aussi garder à l'esprit que 

l'électronique de puissance, comme d'ailleurs toute l'industrie électronique et électrotechnique, 

est tenue de respecter des normes écologiques. Des directives européennes (WEEE, Waste 

electrical and electronical equipements, et RoHS, Restriction of use certain Hazardous 

Substances), entrées en vigueur en février 2003 et juillet 2006, réglementent l'usage et le 

recyclage de certains produits utilisés dans la fabrication des composants de l'électronique de 

puissance [Stevels A. & Huisman J. '03] [Panfeng C. '05]. Comment donc l'électronique de 

puissance peut-elle relever un tel défi multi-facettes (Contraintes de prix - contraintes techniques 

- contraintes écologiques)? Les moyens pour relever ce défi ont été identifiés dans [Van Wyk

J.D. & Lee F.C. '99]. On y trouve les avancées dans les technologies en amont de l'électronique

de puissance (Technologies des semiconducteurs, des composants passifs, d'intégration, .... ) 

mais aussi un nouveau paradigme. 

Compter seulement sur les avancées des technologies en amont de l'électronique de puissance 

pour relever le défi, serait vu par les électroniciens de puissance comme hypothéquer l'avenir de 

l'électronique de puissance, d'autant plus que certaines technologies en amont, comme celle des 

semiconducteurs de puissance [Majumdar G. '04] [El Asser A. & Chow T.P. '02], sont en train 

de connaître un tournant. Les électroniciens de puissance se doivent d'aborder la conception des 

convertisseurs statiques en étant attentifs au prix, aux performances techniques, surtout à leur 

homogénéisation, et aux répercussions écologiques. Pour concrétiser cette vision de la conception 

des convertisseurs statiques, toutes les pistes et toutes les idées méritent d'être explorées et 

développées. C'est dans ce contexte général que ce projet de recherche a été initié en 2001. 
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1.2. PROBLÉMATIQUE SPECIFIQUE DU SUJET DE LA THÈSE 

Appliquée jusqu'à présent aux onduleurs à résonance série, la Modulation de la Densité 

d'impulsions (MDI) est porteuse des prémisses de concrétisation de cette vision souhaitée. La 

commande MDI se caractérise par un fonctionnement à deux échelles de temps. La première 

échelle de temps, imposée par la charge de l'onduleur, est dédiée à la création des conditions de 

commutation des interrupteurs aux zéro de tension et du courant. Il en découle un meilleur 

rendement, suite à l'annulation des pertes par commutation, une atténuation des perturbations 

électromagnétiques et la possibilité d'alimentation de l'onduleur par un redresseur sans filtre de 

lissage. La deuxième échelle de temps est dédiée aux contrôles de la puissance transmise à la 

charge et de la réaction du convertisseur sur sa source d'alimentation. Il en découle, quand 

l'onduleur est alimenté via un redresseur monophasé, un compromis avantageux entre la plage de 

variation de la puissance transmise et le facteur de puissance du convertisseur relié au réseau 

alternatif. Ainsi, il résulte de l'application de la commande MDI à un onduleur à résonance série 

un convertisseur ca-ca attractif à plus d'un titre. Les performances techniques sont de bonne 

facture. Les améliorations du rendement et du niveau du bruit électromagnétique sont des 

conséquences directes du mode de commutation (Commutations sans pertes et sans variations 

brusques de courant). L'augmentation de la puissance massique et/ou volumique, c.-à-d. la 

compacité, se justifie principalement par l'élimination du filtre de lissage et, accessoirement, par 

la réduction de la taille des radiateurs des interrupteurs de l'onduleur et/ou l'élimination de leurs 

condensateurs d'aide à la commutation. Le facteur de puissance du courant tiré par le redresseur 

monophasé de tête est unitaire quand le convertisseur fonctionne à sa pleine puissance. Il peut 

être maintenu au-dessus d'un seuil qui dépend de la largeur de la plage de variation de la 

puissance à partir de sa valeur maximale. Logiquement, le coût de ce convertisseur ca-ca est revu 

à la baisse car il permet de faire l'économie des prix des pertes par commutation dans l'onduleur 

et de ses dissipateurs, des circuits d'aide à la commutation et du filtre de lissage du redresseur. Ce 

convertisseur apporte aussi une réponse adéquate aux attentes environnementales en évitant 

l'usage de composants dont la fabrication et le recyclage peuvent être préjudiciables pour 

l'environnement. Il s'agit en l'occurrence du condensateur électrolytique de lissage de la tension 

redressée. 
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De la rétrospective des travaux de recherche consacrés à l'application du contrôle MDI à une 

mise en cascade d'un redresseur monophasé à diodes et d'un onduleur à résonance série [Fujita 

H. & Akagi H. '96, '98, '99] [Fujita H. et al. '93, '97] [Calleja H. & Pacheco J., 'OOa, 'OOb]

[Calleja H. & Ordonez, R.,'98, '99a, '99b] [Ordonez, R., & Calleja, H. '98], deux enseignements 

peuvent être retenus. Le premier est relatif à des aspects liés au fonctionnement, au 

dimensionnement et à la mise en œuvre qui méritent de plus amples développements. L'analyse 

du fonctionnement est faite dans le cadre d'une hypothèse qui considère que l'onduleur est 

alimenté par une tension constante. Autrement dit, elle ne tient pas compte de l'élimination du 

filtre. En sus du questionnement sur l'étendue de la validité de cette hypothèse, les résultats de 

cette analyse se limitent à la détermination de la puissance transmise à la charge. Seule, donc, 

l'action en aval du convertisseur est prise en compte. L'action en amont, définissant la réaction 

du convertisseur sur la source d'alimentation, fait uniquement l'objet de considérations intuitives. 

Aucune détermination du facteur de puissance du convertisseur n'est proposée quand la 

puissance transmise s'écarte de sa valeur maximale, ni des indications de dimensionnement de 

son filtre de correction. Les solutions adoptées pour la mise en œuvre de la commande MDI font 

ressortir le caractère non linéaire et nettement discret de la variation de la puissance transmise. Le 

second enseignement est relatif à des aspects qui n'ont pas été abordés et qui peuvent avoir des 

apports non indéniables. Un de ces aspects est l'incidence de la commande MDI sur la 

conception et le dimensionnement des différents éléments du convertisseur. On pense tout 

particulièrement au transformateur d'adaptation de la charge. La correction du facteur de 

puissance par modification de la structure de l'étage cc-ca et le remplacement du redresseur 

monophasé par un redresseur triphasé, condition nécessaire pour pouvoir envisager des 

puissances élevées, en sont d'autres. 

1.3. OBJECTIFS ET CONTRIBUTIONS ESCOMPTÉES 

Les objectifs visés et les contributions escomptées découlent de la problématique 

soulevée ci-dessus. Les objectifs sont la suite logique des enseignements tirés de la rétrospective 

des travaux traitant de la MDI. Les contributions s'inscrivent donc sur le compte de l'évolution 

de la MDI. Elles constituent d'une part un approfondissement des connaissances actuelles et, 

d'autre part, de nouveaux développements relatifs à la mise en œuvre, au dimensionnement et 
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aux topologies des étages de conversion ca-cc et cc-ca susceptibles de valoriser davantage 

l'application de la commande MDI. 

Dans le cadre d'un approfondissement des connaissances, nous proposons une analyse de 

fonctionnement qui diffère de celles proposées dans la littérature technique par sa rigueur et son 

étendue. Tout en considérant que _l'onduleur est alimenté par un redresseur sans filtre de lissage, 

l'analyse proposée utilise la tension à la sortie de l'étage cc-ca pour remonter à la détermination 

de la série de Fourier du courant à l'entrée de l'étage ca-cc. Sachant que cette dernière contient de 

l;information sur les actions, en aval et en amont, définies respectivement par la puissance 

transmise à la charge et la distorsion harmonique du courant absorbé, l'analyse proposée permet 

alors d'établir les liens entre le contrôle MDI, la puissance transmise et le facteur de puissance du 

courant tiré par le convertisseur. Nous passons alors du stade de considérations intuitives sur le 

facteur de puissance et son filtre de correction à un stade de connaissances déterministes. Aussi, 

cette analyse est à l'origine de solutions adoptées pour la mise en œuvre qui font ressortir le 

caractère linéaire et quasi-continu de la variation de la puissance transmise. 

Dans le cadre des nouveaux c;léveloppements, nous agissons dans trois sens : i) le sens de 

l'amélioration de la mise en œuvre et du dimensionnement du convertisseur, ii) le sens de la 

création d'une auto-correction du facteur de puissance et iii) le sens de l'extension de la gamme 

de puissance. Dans le sens de l'amélioration.de la mise en œuvre et du dimensionnement, nous 

proposons principalement une adaptation de la procédure de dimensionnement des 

transformateurs haute fréquence aux particularités du fonctionnement en MDI, afin d'éviter le 

surdimensionnement du transformateur d'adaptation de la charge. Dans 1� sens de la création 

d'une auto-correction du facteur de puissance, nous concevons l'étage de la conversion cc-ca sur 

la base d'une topologie multiniveau avec élaboration d'un contrôle MDI spécifique. Dans le sens 

de l'extension de la gamme des puissances traitées, nous remplaçons le redresseur monophasé de 

tête par un redresseur triphasé et nous transposons l'ensemble des raisonnements et des résultats 

du cas d'entrée monophasé au cas d'entrée triphasée. 

1.4. MÉTHODOLOGIE 

La méthodologie retenue s'articule autour de trois idées principales 
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./ Première idée - Intégrer dès les premières phases de conception la réaction du convertisseur

sur le réseau d'alimentation et ce en considérant la distorsion harmonique comme une grandeur à

régler au même titre que les grandeurs· électriques appliquées à la charge. Les convertisseurs

projetés seront alors capables d'agir en aval et en amont, en contrôlant respectivement la

puissance transmise à la charge et la qualité du courant tiré de la source. Ces convertisseurs feront

autant que possible de l'auto dépollution. C'est une manière pour assurer un certain· équilibre

entre les performances en amont et en aval.

./ Deuxième idée - Faire commuter les interrupteurs semi-conducteurs dans des conditions

optimales ( commutations au zéro de courant ou au zérq de tension). Ceci annule les pertes par

commutation dans le convertisseur et permet d'éliminer certains composants (CALC, diodes,

inductances et capacités de filtrage) sans transgresser les règles d'interconnexion des sources

électriques. Les contraintes sur les interrupteurs seront minimisées et les topologies seront

simplifiées. C'est une manière pour améliorer le rendement et la taille, réduire les perturbations

électromagnétiques, le coût et éviter l'usage de composants préjudiciables pour l'environnement .

./ Troisième idée - Pour qu'il n'y ait pas de situation de conflit entre les objectifs de la première

et de la deuxième idée quand le point de fonctionnement varie, il est nécessaire que le 

convertisseur statique puisse supporter un fonctionnement à deux échelles de temps imposées par

la charge et par la source d'énergie. C'est une manière pour créer un découplage entre les

objectifs de la première et la deuxième idées.

Cette méthodologie est traduite dans les faits par un schéma directeur en plusieurs étapes (Figure

1.1).
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Convertisseur ca-ca : Redresseur - Onduleur
-----------

-Etrtré� - - - - - - - - - Débu;-d�ro

Étape 1 (Mise en équations) 

l 
Étape 2 (Stratégie de commande) 

1 Étape 3 (Résolution des équations)

1 Étape 4 (Simplification)

Cor i>ction du facteur de puissance 
- --

Étape 5 

Association aux Adaptation aux 
filtres passifs structures multiniveau 

Sortie 1.., 
..

Sortie 2 Sortie 3. .. Sortie 4 Fin du pr ojet ----- -----· ·----------------
Redresseur - Onduleur Redresseur - Onduleur 

MDI calculée MDI multiniveau 
..... ..... 

Filtre � Redresseur - Onduleur Redresseur - Onduleur 
MDI calculée MDI comparée 

Figure 1.1. Schéma directeur de la méthodologie 

---

Pour chaque convertisseur qu'on projette d'étudier, on procédera selon les étapes suivantes: 

Étape 1 : Mise en équations 

8 

Dans cette étape, en considérant une commande MDI salis a priori, on vise l'établissement des 

expressions des différents coefficients de la .série de Fourier du courant pris au réseau de 

distribution par le convertisseur considéré, en faisant le minimum d'hypothèses simplificatrices. 

Étant donné que ces convertisseurs conservent la puissance moyenne, on retrouve directement 

dans les coefficients de la série de .Fourier la puissance transmise à la charge et le facteur de 

pmssance. 

Étape 2: Choix d'une stratégie de commande 
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La stratégie de commande vise à maintenir, quand la puissance transmise varie, des performances 

jugées optimales et rencontrées en un point de fonctionnement particulier,· qui est celui du 

fonctionnement en pleine puissance. Elle revient alors à définir un critère qui fixe des liens entre 

la puissance de la charge et un nombre fini d'harmoniques du courant pris au réseau. Pour chaque 

valeur de la puissance transmise désirée, la stratégie de contrôle retenue définit donc une suite de 

valeurs ou de contraintes qu'on doit assigner à certains coefficients de la série de Fourier du 

courant pris au réseau. 

Étape 3 : Résolution des équations et svnthèse de la loi de commande 

L'assignation de valeurs se traduit par un système d'équations non linéaires dont la solution 

détermine la commande MDI qui permet de satisfaire le critère sur lequel la stratégie de 

commande est bâtie. En résolvant œ système chaque fois que la puissance varie, on établira la loi 

de commande recherchée. Cette loi, dite calculée, se traduit par un conditionnement de la 

distorsion harmonique sous forme d'assignation d'amplitudes à un certain nombre d'harmoniques 

de courant. 

Étape 4 : Recherche des conditions de simplification et svnthèse d'une loi de commande 

comparée 

Une fois qu'on aura établi un modèle rigoureux qui, probablement, sera lourd à gérer, on 

cherchera d'éventuelles conditions de simplification dans le but de déterminer une loi de 

commande qui peut être synthétisée sans aucun calcul et implantée en temps réel. Cette loi est 

dite comparée. 

Étape 5 : Association avec d'autres techniques 

Pour faire une correction plus efficace du facteur de puissance, on envisage d'associer le contrôle 

MDI avec des techniques plus conventionnelles : association avec filtre passif et adaptation à une 

structure multiniveau. Le conditionnement dû à l'application d'une loi calculée est mis à profit 

dans l'optimisation d'un filtre passe bas de correction du facteur de puissance. Le convertisseur 

MDI agit alors activement dans la correction de son facteur de puissance. La loi de contrôle MDI 

comparée est adaptée à une topologie multiniveau. Le convertisseur MDI devient alors capable 

de faire une auto-correction du facteur de puissance. 
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1.5. STRUCTURE DE LA THÈSE 

Le chapitre 2 est consacré à dresser un état de l'art de la MDI et à mettre en exergue ses 

apports potentiels et ses limites. Dresser un état de l'art de la MDI n'est pas un objectif en soi, 

mais une manière d'aider à apprécier à leur juste valeur les travaux entrepris dans le cadre de 

cette thèse. Guidé par ce constat, nous tâchons de mettre l'accent, dans les travaux effectués par 

nos prédécesseurs, sur les convertisseurs considérés, les hypothèses de travail, les raisonnements 

adoptés, les résultats obtenus et les outils de mise en œuvre de la commande MDI. De même, 

pour sensibiliser aux apports de la MDI, nous faisons une comparaison entre la commande MDI 

et d'autres modes de commande des onduleurs à résonance série. Le chapitre 3 correspond à 

l'exécution des étapes 1 à 3 et du premier volet de l'étape 5 du schéma directeur de la 
' 

. 

méthodologie (Figure 1.1) dans le cas d'un convertisseur identique à celui considéré par nos 

prédécesseurs. Nous enchaînons, ensuite, par le chapitre 4 qui décrit les actions entreprises dans 

l'étape 4 sur les résultats du chapitre 3. L'adaptation de la commande MDI et la modélisation du 

convertisseur après adoption d'une structure multiniveau pour réaliser l'étage de conversion cc­

ca, correspondant l'exécution du deuxième volet de l'étape 5, est faite dans le chapitre 5. Dans le 

chapitre 6, le schéma directeur est réexécuté en considérant le remplacement du redresseur 

monophasé par un redresseur triphasé. 



Chapitre 2 

MODULATION 

DE LA DENSITÉ D'IMPULSIONS 

ÉTAT DE L'ART, APPORTS ET LIMITATIONS 

2.1. INTRODUCTION 

Ce chapitre, dont l'objectif est de ressortir l'intérêt du sujet de recherche choisi, est rédigé 

dans un esprit d'information, de sensibilisation et de critique. Nous y procédons par étapes 

successives. 

Dans une première étape, afin de mieux situer par la suite nos contributions, nous dressons un 

état de l'art suffisamment informatif de la MDI. Nous y montrons que la MDI, en tant que mode 

de contrôle appliqué à la conversion indirecte ca-ca de basses vers hautes fréquences, est plutôt 

une nouvelle forme d'actualisation d'une philosophie ancienne. Des aperçus des travaux des 

équipes, dont notre projet de recherche constitue une suite, sont présentés. 

Dans une deuxième étape, nous faisons une sensibilisation aux apports potentiels de la MDI par 

le biais d'une étude comparative entre la commande MDI et des commandes conventionnelles. 

Cette étude comparative qui s'appuie sur une exploitation combinée de données de simulation et 
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de caractérisations expérimentales, considère trois solutions de conversion y compris la solution 

MDI. Dans toutes les solutions, le . convertisseur fonctionne dans les mêmes conditions

d'alimentation et de charge et est constitué par une mise en cascade d'un redresseur monophasé à

diodes et d'un onduleur à résonance série auquel nous appliquons un contrôle en MDI, en

fréquence ou en décalage. Nous comparons diverses performances techniques et économiques.

Dans une troisième étape, nous cherchon·s à montrer les limites de la portée des travaux effectués

par nos prédécesseurs. Par modification des conditions de fonctionnement du convertisseur de

référence, nous faisons surgir certains questionnements qui ne trouvent pas de réponses dans la

littérature technique.

Sur le plan de la rédaction, ces différentes étapes correspondent chacune à une des trois sections

de ce chapitre.

2.2. ÉTAT DE L'ART DE LA MDI 

2.2.1. MDI : UNE IDÉE ANCIENNE ET UN NOUVEL ACRONYME 

Dans la littérature technique, et par commodité d'écriture, la Modulation de Densité 

d'Impulsions est désignée par l'acronyme MDI ou, bien souvent, PDM pour Pulse Density 

Modulation. Dans cette section qui se veut une revue de littérature, il n'est pas sans intérêt de 

commencer par une mise en garde contre la confusion que l'acronyme PDM peut créer. On 

savait, depuis toujours, que l'affectation des acronymes est autre chose que bijective et, rien que 

dans le domaine des sciences de l'ingénieur, nous avons recensé plùs de dix origines différentes 

de cet acronyme. En électronique de puissance, l'appellation Modulation de Densité d'Impulsions 

réfère à un mode de contrôle basé sur une idée fondatrice qui consiste à introduire dans le 

fonctionnement des convertisseurs des déconnexions entre l'entrée et la sortie synchronisées par 

une grandeur liée à la source ou à la charge. Cette idée n'est pas nouvelle. Elle a déjà été 

exploitée dans la commande des gradateurs sous la forme d'un fonctionnement à cycles entiers 

(Durant chaque période de la tension d'alimentation, les thyristors sont amorcés avec un angle de 

retard nul sinon ils restent bloqués). Avec l'avènement de la résonance et, plus précisément, le 

développement des topologies des liens résonnants, la reprise de cette idée fondatrice dans la 

commande de la conversion directe ca-ca de haute fréquence vers basse fréquence a donné lieu à 
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la commande MDI [Sood P. K. & Lipo T. A. '88] [Sood P. K. et al. '88] [Elbuluk M. E. et al. 

'96]. La même idée de commande, sous la même appellation, est également exploitée dans la 

commande· d'une autre famille de conversion: la conversion indirecte ca-cc-ca de basse 

fréquence vers haute fréquence. 

La Modulation de la.Densité d'Impulsions (MDI), telle qu'elle nous intéresse, est en rapport avec 

le dernier type de conversion et représente un mode particulier de contrôle des onduleurs à 

résonance série. Au cours du temps, l'onduleur génère, à sa sortie, des créneaux de tension de 

largeur fixe mais entrecoupés par des tensions nulles. Les créneaux de tension subissent alors une 

modulation de leur densité. Nous avons recensé trois équipes, à travers le monde, qui 

s'intéressent à ce sujet : une première à l'Université d'Okayama au Japon, une seconde au 

CENIDET au Mexique et une troisième à l'Université de Yamaguchi au Japon. Des aperçus des 

travaux de ces équipes sont présentés dans la suite. 

2.2.2. APERÇU DES TRA VAUX DE L'ÉQUIPE DE L'UNIVERSITÉ D'OKA Y AMA 

Dans les travaux de l'équipe de l'université d'Okayama [Fujita H. & Akagi H. '96, '98, 

'99] [Fujita H. et al. '93, '97], nous trouvons essentiellement le principe du contrôle MDI 

appliqué à un onduleur à résonance série, une analyse de fonctionnement axée sur la 

détermination de la puissance transmise, une extension à la conversion ca-ca et des circuits 

d'implantation du contrôle MDI. 

2.2.2.1. Principe de la commande MDI 

Le fonctionnement en modulation de densité d'impulsions d'un onduleur à résonance 

série se compose de deux phases qui se succèdent dans le temps. 

- Au cours de la première phase, l'onduleur fonctionne normalement avec la particularité d'une

fréquence de commutation égale à la fréquence de résonance de la charge. L'onduleur applique à

la charge une tension en créneaux positifs et négatifs. On considère qu'il s'agit de cycles

normaux ou fonctionnement en mode normal (FMN).

- Au cours de la seconde phase, l'onduleur court-circuite la charge et ouvre la source, annulant

ainsi la tension et le courant, respectivement, à sa sortie et à son entrée. L'écoulement d'énergie
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est interrompu. On considère qu'il s'agit de cycles de roue libre ou fonctionnement en roue libre 

(FRL). 

La fréquence de commutation, habituellement utilisée pour varier la puissance, est exploitée, dans 

le cas de la MDI, pour assurer des commutations aux zéro de courant et de tension. Il en résulte 

des commutations sans pertes et sans variations brusques de courant, autrement dit, un meilleur 

comportement des points de vue rendement énergétique et compatibilité électromagnétique. La 

variation de la puissance se fait par le biais du contrôle de la durée relative de la seconde ( ou de 

la première) phase. Le fait de faire commuter l'onduleur à la fréquence de résonance de la charge 

implique que les durées des fonctionnements en cycles normaux et de roue libre soient .des 

multiples de la période de résonance. La figure 2.1 illustre ce mode de fonctionnement. 

Le contrôle MDI est caractérisé, ici, par deux paramètres 

i) la longueur de la séquenae MDI (dMDi) définie par

d _TMDI
MDI-

Trs 
(2.1) 

où TMDI est la vraie période de la tension à la sortie de l'onduleur (aussi, durée de la 

séquence MDI) 

et Trs est la période de résonance de la charge. 

ii) et son rapport cyclique (DMD1) défini par:

où T1 est la durée du fonctionnement en cycles normaux pendant une séquence. 

2.2.2.2. Analyse de fonctionnement - Détermination de la puissance transmise 

2.2.2.2.1. Hypothèses 

(2.2) 

La détermination de la puissance est faite moyennant les deux hypothèses simplificatrices 

suivantes: 

i) Hypothèse de l'Invariance de la Tension d'alimentation de l'onduleur durant une Séquence

(HITS), c.-à-d. la tension à l'entrée de l'onduleur est supposée constante durant toute une

séquence MDI;
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ii) Hypothèse du premier harmonique, c.-à-d. la tension en créneaux à la sortie de l'onduleur est

réduite à sa composante fondamentale. 

E 

a) Topologie considérée

b.1-4) Signaux de commande des interrupteurs In1-4

c) Tension générée par l'onduleur

1-

o-
1 

1 

1-

0-, 
1 

1 

1-: '

' 
' 

1-'

0-
' 
1 

' 
1 

+E- ' 

0-

b. 1)

b. 2)

b. 3)

b. 4)

FMN 

Figure 2.1. Illustration du principe de la commande MDI 

2.2.2.2.2. Démarche 

FRL 

La démarche se compose de deux étapes : une étape de détermination du courant et une 

autre de calcul de la puissance de la charge. 

L'expression du courant de la charge est établie suite à la résolution de l'équation: 

L!!_ich (t )+_!_ fich (t)dt+ Rich (t )=vch (t)dt C 

où la tension appliquée à la charge RLC est telle que 

vch (t)=..±.Esin(21l"·Frs ·t) lors des cycles normaux. 1l" 

lors des cycles en roue libre 

Frs étant la fréquence de résonance de la charge. 

(2.3) 
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Les allures des tensions et du courant de la charge sont indiquées sur la figure 2.2. 

Vient, ensuite, la détermination de la puissance de la charge par le calcul de la moyenne du 

produit tension courant sur une séquence MDI. 

+E
0 1 

1 
! 
! 

i 
! 

a) Tension 'l de la ch
::: 1 

-------1 

i 
1 
1 
1 

' 1 

1 

i 

b) Tension appro*imée de la charge 1---�, 
; '
! ., 'i
! 

, ______ ,,---
c) ��:�;be la charge

1 
1 
! 

! ----1 

Figure 2.2. Allures de la tension et du courant dans la charge 

2.2.2.2.3. Résultats 

Après avoir effectué tous les calculs intermédiaires, l'expression de la puissance devient 

alors [Fujita H., et al. '93]: 

P=Pmax {_!i__ __ î'_(l-exp(-Ti/î'))+ î' ex
({Ti/?)

l (1-exp{-Ti/î'))}
TMD1 TMn1 TMm exp TMDJ î' -1 . 

(2.4) 

où ./ Pmax =2EÎ/1t et Î représentent, respectivement, la puissance transmise et l'amplitude

du courant dans la charge en absence de modulation. P max est aussi la puissance 

maximale transmise à la charge . 

./ T = 2L/ R est la constante de temps d'établissement du régime périodique du courant 

dans la charge. 

Cette expression est grandement simplifiée dans les deux cas extrêmes qui suivent : 

1 er cas: La séquence MDI est très courte par rapport à la constante de temps T.



La MDI : État de l'art. apports et limitations 

L'expression (2.4) devient: 

2
ème cas : La séquence MDI est très longue par rapport à la constante de temps r. 

L'expression (2.4) devient 

2.2.2.3. Extension à la conversion ca-ca - Considérations sur le facteur de puissance 
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(2.5.1) 

(2.5.2) 

On considère que la tension continue d'alimentation de l'onduleur est fournie par un 

redresseur monophasé à diodes suivi d'un filtre de lissage. Normalement, ce dernier est constitué 

par un condensateur électrolytique de très grande valeur. Puisque les ouvertures des interrupteurs 

de l'onduleur se font au passage du courant par zéro et que le courant à l'entrée de l'onduleur est 

unidirectionnel, le condensateur du filtre de lissage de la tension redressée peut être enlevé. On 

garde seulement un condensateur CHF de découplage haute fréquence. Ce condensateur, de valeur 

et de taille nettement plus faibles que celles d'un condensateur de lissage, absorbe les ondulations 

haute fréquence (Deux fois la fréquence de commutation) du courant d'entrée de l'onduleur sans 

lisser la tension redressée. La chaîne de la conversion ca-ca en MDI se présente alors, tout 

simplement, sous la forme d'une mise en cascade d'un redresseur et d'un onduleur MDI (Figure 

2.3). La figure 2.4 indique les allures des courants en différents points du convertisseur en 

absence de modulation. Dans ce cas, la puissance transmise est maximale et le facteur de 

puissance du convertisseur est unitaire. 

---+ - id, 
ired,s Ïoml,e 

R 

lt Vch 

CHF L 

C 

Figure 2.3. Convertisseur ca-ca considéré par l'équipe de l'université d'Okayama* 

* Le transformateur d'adaptation de l'impédance de la charge n'est pas indiqué sur la figure 2.3.
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u 

Îoml,e 

Ïred,s 

Figure 2.4. Allures des courants en différents points de la chaîne de conversion considérée 
par l'équipe de l'université d'Okayama 

2.2.2.4. Circuit de commande et applications 

L'électronique de commande est relativement simple. Elle utilise un capteur de la 

fréquence de résonance de la charge et une mémoire de· stockage des séquences MDI (Figure 

2.5). Le capteur de la fréquence de résonance est composé d'un capteur de courant à effet Hall et 

d'une boucle à verrouillage de phase. La mémoire est partagée en 16 tables. Chaque table 

contient des signaux de commande correspondant à une séquence MDI de longueur 16 cycles qui 

diffère de celle stockée dans la table précédente par un cycle de roue libre en moins. La première 

et la seizième table contiennent respectivement des séquences de 15 et O cycles de roue libre. Une 

table est dressée par un mot binaire de choix de la séquence et balayée par un compteur piloté par 

le capteur de la fréquence de résonance. 

Capteur 
Boucle à 

verrouillage de 
phase 

Compteur 

Choix de la séquence MDI 

Mémoire 

Signaux de 
commande 
des 
interrupteurs 

Figure 2.5. Schéma synoptique du circuit de commande proposé dans 
[Fujita H. & Akagi H. '96) 
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Dans [Fujita H. et al. '93] et [Fujita H. & Akagi H. '96], l'application considérée est la fusion par 

induction d'un alliage servant pour la fabrication de couronne dentaire. Le four d'induction est 

modélisé par une charge R-L série, alors que dans [Fujita H. et al. '97] et [Fujita H. & Akagi H. 

'98, '99], les auteurs considèrent une application d'effluve électrique servant aux traitements 

surfaciques de pellicules de polyéthylène. Dans cette application, le dispositif de production des 

effluves électriques est modélisé par une charge capacitive. Dans ces articles, l'objet d'étude 

n'est ni la conversion ca-cc ni le facteur de puissance. L'attention des auteurs est focalisée sur 

l'implantation d'une commande MDI visant la régulation de la tension à la sortie de l'onduleur. 

2.2.3. APERÇU DES TRA V AUX DE L'ÉQUIPE DU CENIDET 

Comparés aux travaux de l'équipe précédente, ceux de l'équipe du CENIDET permettent 

de lever un voile sur la MDI : celui de la répartition des cycles de roue libre sur une séquence 

MDI. En effet, si le nombre de cycles de roue libre par séquence MDI détermine, d'après l'équipe

d'Okayama, la quantité de la puissance transmise à la charge, la répartition des cycles de roue

libre est en relation, d'après l'équipe du CENIDET, avec la densité spectrale de cette puissance.

Dans la suite de cette section, nous présentons brièvement l'analyse de fonctionnement proposée

par cette équipe, sa manière d'aborder la conversion ca-ca et le circuit de commande proposé.

2.2.3.1. Analyse de fonctionnement 

L'analyse de fonctionnement proposée par l'équipe du CENIDET dans [Calleja H. & 

Ordonez, R. '99b] [Calleja H. & Pacheco J., 'OOa, 'OOb] et qui reprend à l'équipe de l'université 

d'Okayama les hypothèses de travail ainsi que l'expression du courant dans la charge, réserve à

ce courant deux traitements différents. Le premier traitement vise à déterminer la puissance 

transmise à la charge par le calcul de la valeur efficace du courant dans la charge. Les résultats 

sont les mêmes que ceux de l'équipe précédente. Le deuxième traitement vise à s'assurer que 

plus que 98 % de la puissance transmise à la charge est à la fréquence de résonance. Pour ce faire, 

le courant dans la charge est assimilé à une onde modulée en amplitude dont la porteuse est à la 

fréquence de résonance (Figure 2.6) et l'indice de modulation est: 
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Figure 2.6. Assimilation du courant de la charge à une onde modulée en amplitude 
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(2.6) 

Dans le cadre de cette assimilation, la contrainte sur la densité spectrale de la puissance est 

traduite, dans un premier temps, par une contrainte sur l'indice de modulation, sachant que: 

Pp 2 

Pr= 2+m�-

où Pp est la puissance associée à la fréquence de la porteuse 

et P r est la puissance totale de l'onde. 

(2.7) 

puis, dans un deuxième temps, la contrainte sur l'indice de modulation est traduite par une 

contrainte relative aux caractéristiques de la charge et du contrôle MDI, soit : 

Q�dMni ·n·(I-DMnJ}2.466 

Q=�L/C /R étant le facteur de qualité de la charge RLC. 

(2.8) 

Ainsi, l'équipe du CENIDET démontre que, pour éviter une dispersion spectrale de la puissance 

transmise, il faut écourter les séquences MDI (dMD1 faible). C'est dans ce sens que cette équipe 

propose une variante de commande MDI, appelée MDI irrégulière. Par opposition à la MDI 

régulière, où les cycles de roue libre peuvent être groupés ensemble, la MDI irrégulière, te1le 

qu'elle est définie dans les travaux de cette équipe, interdit la succession de deux cycles de roue 

libre. Il en résulte que la séquence MDI est subdivisée en plusieurs séquences dont le rapport 

cyclique et la longueur de chacune varient, respectivement, entre 1/2 et 1 et de 2 jusqu'à une 

limite donnée. La figure 2.7 illustre la différence entre la MDI régulière et la MDI irrégulière. 
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Séquence MDI régulière Séquence MDI irrégulière correspondante 
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Figure 2.7. Passage de la MDI régulière à la MDI irrégulière 
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Pour étendre la commande MDI à la conversion ca-ca, l'équipe du CENIDET adopte une 

approche quasiment identique à celle de l'équipe de l'université d'Okayama, sauf que le 

découplage haute fréquence est fait à l'entrée du redresseur [Calleja H. & Ordonez, R. '98, '99a] 

[Ordonez, R., & Calleja, H. '98]. Les figures 2.8 et 2.9 montrent la topologie considérée et les 

formes d'ondes en différents points du convertisseur. 

L, 

j i,ed,e 

ich 

Vch 

Figure 2.8. Convertisseur ca-ca considéré par l'équipe du CENIDET 
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Figure 2.9. Allures des courants en différents points de la chaîne de conversion considérée 
par l'équipe du CENIDET 

2.2.3.3. Circuit de commande et application 

Le circuit de génération de la commande MDI proposé par cette équipe se compose, dans 

son principe, d'un compteur piloté par un signal à la fréquence de résonance de la charge et de 

longueur variable [Calleja H. & Ordonez, R. '99b]. Ce compteur est remis à zéro après (2j-1) 

périodes de résonance avec} qui varie de I jusqu'au nombre de bits du compteur en fonction d'un 

mot binaire d'adressage d'un multiplexeur. Le synoptique de ce générateur est indiqué sur la 

figure 2.10. Par exemple, ce circuit génère un cycle de roue libre après 1, 3 ou 7 cycles normaux 

dans Je cas d'un compteùr de 4 bits ou 1, 3, 7 ou 15 cycles normaux dans le cas d'un compteur de 

5 bits. 
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Figure 2.10. Générateur de MDI irrégulière proposé dans [Calleja H. & Ordonez, R. '99b] 

2.2.4. NOTES SUR LES TRA VAUX DE L'ÉQUIPE DE L'UNIVERSITÉ DE 

YAMAGUCHI 

Même si l'exhaustivité n'est pas de mise, cette revue de littérature se doit d'intégrer des 

perceptions différentes voire contradictoires de la MDI, d'où notre intérêt pour les travaux de 

l'équipe de l'université de Yamaguchi. Les travaux de cette équipe se distinguent par une 

commande associant la MDI et la MLI. 

bans [Wang S. et al. '98] [Konishi Y. et al. '98] et [Koudriavtesev O. et al. '02], les auteurs 

appliquent à un onduleur à résonance série, destiné à l'alimentation d'un tube de décharge 

électrique de production d'ozone, une commande hybride MDI-MLI. La figure 2.11 montre le 

passage d'une commande MDI à une commande hybride MDI-MLI en considérant la tension de 

sortie de l'onduleur. La.consigne de puissance est traduite sous forme de modulation de la densité 

d'impulsions des signaux de commande des interrupteurs, alors que la contre-réaction des 

boucles de régulation est traduite par une modulation de la largeur d'impulsions. 

Dans [Sugimure H. et al. '05] et [Fathy K. et al. '05], la MDI est utilisée pour varier la puissance 

transmise par des onduleurs à résonance ou multirésonance destinés · à des applications de 

chauffage par induction, sans que la fréquence de commutation ne soit égale à la fréquence de 

résonance. La fréquence de commutation est déterminée de manière à assurer des ouvertures au 

zéro de courant et une circulation d'énergie réactive suffisante pour charger et décharger les 

inductances d'aide à la commutation. 
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Figure 2.11. Passage de la commande MDI à une commande hybride MDI-MLI 

2.3. COMPARAISON MDI - SOLUTIONS CONCURRENTES 

Pour mettre en exergue les apports du contrôle MDI, nous considérons dans la suite des 

solutions concurrentes de contrôle d'un ensemble de conversion indirecte ca-cc-ca. L'étage de 

conversion ca-cc est à base d'un redresseur monophasé à diodes. L'étage cc-ca est un onduleur à 

résonance série. Les solutions retenues sont décrites dans la suite. 

2.3.1. SOLUTIONS CONCURRENTES CONSIDÉRÉES 

2.3.1.1. Solution OFV : Onduleur à fréquence variable 

La topologie du convertisseur correspondant à cette solution est indiquée sur la figure 

2.12. 

Figure 2.12. Convertisseur de la solution OFV 
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Bien que l'onduleur puisse commuter à des fréquences supérieures ou inférieures à la fréquence 

de résonance, nous considérons seulement le premier cas car c'est lui qui sollicite le moins les 

interrupteurs de l'onduleur. En effet, la fermeture au zéro de tension permet d'éviter tout 

problème en relation avec le recouvrement inverse des diodes de récupération et de décharge des 

capacités Coss des interrupteurs et éventuellement des capacités d'aide à la  commutation. 

La variation de la fréquence de commutation permet de contrôler la puissance transmise à la 

charge. En effet, en assimilant la tension Vch à sa composante fondamentale (hypothèse du 

premier harmonique), la puissance réduite dissipée dans la charge R-L-C s'écrit: 

1 
p= 

1+(i� J �-J')
où i; = R {c est le coefficient d'amortissement de la charge résonnante; 

2Vr 

(2.9) 

f = F,j F
c0 

est le rapport des fréquences de résonance (Frs) et de commutation Fco· 

La puissance de référence correspond à la puissance maximale transmise par le convertisseur. 

Elle se produit à l'égalité entre les fréquences de résonance et de commutation. Son expression 

est donnée par 

(2.10) 

La figure 2.13 illustre la variation de la puissance réduite en fonction de la fréquence réduite pour 

différentes valeurs du coefficient d'amortissement (i;= ksi). 

À basse puissance transmise, la consommation en énergie réactive de la charge croît 

considérablement, ce qui se répercute négativement sur la taille du condensateur placé à l'entrée 

de l'onduleur. Pour atténuer cet inconvénient, nous proposons de considérer une solution à base 

d'un onduleur à fréquence et décalage variables. 
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Figure 2.13. Commande de la puissance dans le cas de la solution OFV 
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2.3.1.2. Solution OFDV : Onduleur à fréquence et décalage variables [Grajales L. et al. '93] 

Cette solution considère la même topologie que la solution précédente. Elle utilise deux

paramètres de contrôle : le décalage des commandes et la fréquence de commutation. Les

commandes d'un bras de l'onduleur par rapport à l'autre peuvent être décalées d'un angle (((>). La

fréquence de commutation détermine un second · angle ( a), représentant le déphasage entre le

fondamental de la tension appliquée à la charge RLC et son courant. La figure 2.14.a illustre la

définition de ces angles. L'action sur la fréquence de commutation est dédiée au maintien des

commutations au zéro de tension dans l'onduleur. Pour ce faire, la fréquence de commutation

doit être telle que

1-/2 1� a=atan(--- :-)�(((>/2)
f R C 

(2.11)

L'action sur l'angle de décalage est dédiée au contrôle de la puissance. En effet, la puissance

transmise à la charge, en valeur réduite et dans le cadre de l'hypothèse du premier harmonique,

est donnée par

(2.12)

La puissance de référence est la même que dans le cas de l'onduleur à fréquence variable.
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Dans la suite de ce chapitre, nous considérons le cas idéal(a=(<l>/2)) qui assure une annulation 

complète du courant de retour au niveau de l'entrée de l'onduleur. La figure 2.15 montre les 

évolutions de la puissance et de la fréquence réduites en fonction de l'angle de décalage dans le 

cas particulier d'une charge ayant un coefficient d'amortissement de 0.0.168 et qui sera prise dans 

la suite comme charge de référence. 

Cette solution a l'avantage de réduire la circulation de l'énergie réactive (Figure 2.14.b) et, en 

conséquence, la valeur de la capacité placée à l'entrée de l'onduleur. Par contre, sa mise en œuvre 

est délicate à cause du couplage entre les actions sur la fréquence et le décalage. 
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Figure 2. 15. Puissance et fréquence en fonction de l'angle de décalage avec annulation du 
courant de retour 

2.3.2. CONDITIONS DE COMPARAISON 

Pour comparer les performances de la MDI par rapport aux autres modes de contrôle, 

nous avons retenu un cas de référence (alimentation - convertisseur - charge) identique à celui 

considéré par l'équipe de l'université d'Okayama dans [Fujita H. & Akagi H. '96] (Figure 2.16) 

et une répartition des cycles de roue libre sur toute la séquence MDI (selon la justification établie 

dans les travaux de l'équipe CENIDET) dont la longueur est de seize cycles. 

Commande MDI 
irrégulière sur 16 cycles 

Figure 2.16. Convertisseur de la solution MDI 

L= 1.6 µH 
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La charge RLC considérée a une fréquence de résonance de 444 kHz et absorbe une puissance 

maximale de 3350 W, valeur déterminée suite à la simulation du convertisseur, sous les 

conditions précisées sur la figure 2.16 (Réseau d'alimentation 200V - 60 Hz et transformateur 

d'adaptation de rapport 1/8). 

Pour que le_s convertisseurs basés sur les deux autres solutions (OFV et OFDV) puissent couvrir 

le même intervalle de puissance, de O jusqu'à 3350 W, dans les mêmes conditions d'alimentation 

et de charge que le convertisseur de la solution MDI, deux cas sont envisageables. Dans le 

premier cas, le rapport du transformateur d'adaptation est pris égal à 1/11, différent du rapport de 

celui de la solution MDI. Ce rapport est calculé afin que les onduleurs des solutions OFV et 

OFDV, alimentés par une tension continue de 278 V (Cette valeur correspond au redressement et 

au filtrage capacitif de 200 V efficace), puissent avoir une puissance maximale ajustée sur celle 

du convertisseur de la solution MDI, soit 3350 W. Dans le second cas, le rapport du 

transformateur est pris égal à celui de la solution MDI. Pour ajuster les intervalles de variation de 

la puissance, on doit restreindre les plages de variation· des paramètres de contrôle des solutions 

OFV et OFDV. II en résulte, qu'à puissance égale, les fréquences de commutation et les courants 

sont plus élevés que dans le premier cas. Ce deuxième cas sollicite plus les interrupteurs de 

l'onduleur. Dans la suite, les deux cas sont considérés. Ils sont distingués par des appellations 

différentes (OFV et OFDV - rapports identiques et rapports différents) chaque fois qu'il y a une 

différence nette entre leurs performances. Dans le cas contraire, ils sont considérés comme un 

seul. Les convertisseurs de ces solutions, qui ne diffèrent que par leur commande, sont indiqués 

sur la figure 2.17. Dans les convertisseurs des solutions OFV et OFDV, il faut aussi ajouter, en 

parallèle avec le condensateur de découplage haute fréquence (CHF) déjà utilisé dans la solution 

MDI, un condensateur de filtrage basse fréquence (CBF) pour le lissage de la tension redressée. 

Pour que certaines conclusions de cette comparaison ne soient pas uniquement argumentées par 

des considérations qualitatives, mais aussi quantitatives permettant une prisé en compte de 

l'incidence, chiffrée, du comportement réel des composants électroniques de puissance, nous 

avons procédé au choix et à la caractérisation des condensateurs de filtrage et des interrupteurs de 

l'onduleur. Nous avons considéré que les condensateurs BF et HF sont respectivement constitués 

par la mise en parallèle de trois condensateurs électrolytiques en aluminium, référencés sous 

CGS332T350X5L, et trois condensateurs en prolypropylène, référencés sous 940C6WlP5K-F. 

De même, nous avons opté pour des transistors IGBT dotés de diodes de conduction inverse, de 
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référence IRG4PF50WD en tant qu'interrupteurs de l'onduleur. Des éléments de justification de 

ces choix sont donnés au cours de cette section et à des passages opportuns. 

·Commande par fréquence
Solution OFV 

J 

1 2 3 4 

Commutateur 
OFV ou OFDV (*) 

' 
Commande par décalage 

Solution OFDV 

* Le commutateur ne correspond à aucune réalité physique. Il sert seulement pour éviter de reproduire quasiment 2 fois la même figure. 

Figure 2.17. Convertisseurs des solutions OFV et OFDV 

Lors de la simulation dans l'environnement Matlab Simulink du fonctionnement des 

convertisseurs des différentes solutions, les condensateurs ont été représentés par des modèles 

réalistes qui tiennent compte des résistances et des inductances série équivalentes données par les 

constructeurs. Le condensateur CGS332T350X5L, d'une valeur de 3300 µF, a une résistance 

équivalente série de 44 mn. Pour des boîtiers de type screwn-terminal, cas de ce condensateur, 

l'inductance équivalente série est estimée par les fabricants entre 20 et 80 nH. Nous l'avons prise 

égale à 50 nH. Dans le modèle de la simulation, le condensateur basse fréquence est représenté 

par une branche R L C série de valeurs 44/3 mn, 50/3 nH et 3*3300 µF. Le condensateur 

940C6WlP5K-F, d'une valeur de 1.5 µF, a une résistance et une inductance équivalentes série de 

5 mQ et 24 nH. En simulation, nous l'avons représenté par une capacité de 4.5 µF en série avec 

une résistance et inductance de valeurs 5/3 mn et 24/3 nH. 

Sur la figure 2.18, indiquant le module de ! 'impédance équivalente en fonction de la fréquence 

dans les cas des modèles des condensateurs basse fréquence et haute fréquence, nous pouvons lire 

qu'à 120 Hz (fréquence de la tension redressée) et 900 kHz (Fréquences du courant à l'entrée de 

l'onduleur), le module de l'impédance du condensateur basse fréquence est, respectivement, 

environ 1000 fois plus petit et 10 fois plus grand que celui du condensateur haute fréquence. 
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Figure 2.18. Modules des impédances des condensateurs CBF et CHF en fonction de la 

fréquence 

2.3.3. COMPARAISON DES FACTEURS DE PUISSANCE 
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La simulation des convertisseurs des trois solutions dans les conditions précisées ci­

dessus a permis de déterminer les facteurs de puissance dans les trois cas de solutions 

considérées. Les résultats obtenus sont illustrés sur la figure 2.19. On constate que, 

comparativement aux solutions OFV et OFDV, la solution MDI réalise une excellente 

performance : le facteur de puissance est quasiment unitaire sur une plage de puissance allant de 

20 à 100 % du maximum de la puissance transmise. 

1.1,----......---........ --.....------.------. 
1 ' ' ' 1 "'''

:ïi"'lf"
1

''''tt····tt·"'"
T

"""""a"""'"G·
r

···D·""""D·
r

····D···········�

8 0.9 .... -......... ..1 ................... ...:.� .......... _.__ a Solution MDI 

-1 o.8 .: .................. J ........................ i ................... � ::���: g�v
! 1 l 1 ! 
!:! 0.7 ; ; ; ; 

i .:-+-U-.-+-.····· 
05� ... �.�: 1 1 . 

J?'î" l ! ! 
1 ! ! ! 

0,4.__ __ ......._ __ ...._ __ ........ _____ __, 
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 

Puissance réduite (p.u.) 

Figure 2.19. Comparaison des facteurs de puissances des solutions MDI, OFV et OFDV 
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2.3.4. COMPARAISON DES PERTES ET RENDEMENTS 

Dans cette sous-section, notre attention est focalisée sur des pertes susceptibles de faire la 
différence entre les différentes solutions (pertes directement liées à la commande adoptée dans 

chacune des solutions), à savoir les pertes dans les condensateurs de filtrage basse et haute 

fréquences, les pertes à l'ouverture des interrupteurs de l'onduleur et les· pertes par conduction 

dans ces mêmes interrupteurs. 

2.3.4.1. Pertes dans les condensateurs 

Lors de la simulation des convertisseurs des trois solutions, nous avons aussi relevé les 
courants dans les condensateurs de filtrage basse et haute fréquences, dont on a calculé par la 

suite les valeurs efficaces. Lors de ce calcul, il s'est avéré que la valeur efficace du courant peut 

avoisiner 30 A, alors que la valeur maximale admissible du condensateur CGS332T350X5L est 

9.5 A. C'est pour cette raison que le condensateur basse fréquence est considéré comme une mise 

en parallèle de 3 condensateurs CGS332T350X5L. Sur la base de la donnée des valeurs de la 

résistance équivalente série de chaque condensateur par son fabricant, il devient possible de faire 

le calcul des pertes dont les résultats sont indiqués sur la figure 2.20. 

300���!==���������---, 
-11- Solytion MDI Î . Î -
-&- Sol�tion OFV } Rapport cl.ifférent j . 

2so --··Sôtiition·:orntr-1lappori ëlliîèijïrt'T ................... .
- . · Sol!tion OFV � Rapport i��ue l 
·"'*"···SGl�iÏQ;i.Of.D:y.-.R.af)EQi{.4'kmtiqw�� .. ................... . 

1 1o-=::........;L........_ _ _....._ _ ___. __ _... __ ....... 
o00 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0.2 0.4 0.6 

Puissance transmi� (p,IL) Puissance transmise (p.u.) 
La puissance de référence est 3350 W 

0:8 

a) Pertes dans les conçlensateurs HF b) Pertes dans les condensateurs BF

Figure i.20. Pertes dans les condensateurs 
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Ces résultats montrent la prédominance des pertes dans les condensateurs basse fréquence dans 

les cas des solutions OFV et OFDV. La solution MDI permet de faire l'économie de ces pertes 

car elle n'utilise pas de condensateurs basse fréquence. Du point de vue pertes dans les 

condensateurs haute fréquence, on peut considérer que la solution MDI occupe une place 

médiane par rapport aux autres solutions. 

2.3.4.2. Pertes par conduction dans les interrupteurs de l'onduleur 

La simulation du fonctionnement des convertisseurs des trois solutions considérées 

montre que le courant dans les interrupteurs du convertisseur de la solution MDI atteint une 

valeur crête proche de 40 A. L'interrupteur semi-conducteur pour lequel nous avons opté est de 

calibre 900 V - 51 A (à température de jonction de 25 °C). Il peut donc supporter les contraintes 

statiques avec des marges de sécurité très acceptables. Cet interrupteur, nous l'avons soumis à

une première caractérisation visant la détermination de sa tension de saturation en direct et en 

inverse en fonction du courant dans des conditions autres que celles du fabricant. La figure 2.21 

montre des exemples de saturation de l'interrupteur considéré. 

Les tensions de saturation indiquées sur les oscillogrammes de cette figure, sont à une constante 

additive près. Pour une raison de précision, la tension de saturation est mesurée à l'anode d'une 

diode BYT 01-400 telle que c'est indiqué sur la figure 2.22. 

La constante additive correspond à la tension de saturation de la diode BYT O 1-400 dont la valeur 

typique est de 1 V. Les résultats de la c·aractérisation de la saturation de l'interrupteur en direct et 

en inverse sont reportés sur la figure 2.23. 
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T. saturation directe (IGBT-Diode) 40A T. saturation directe (IGBT-Diode} SA

Gain du capteur de courant {LEM) = 8.93 NV, Température du radiateur lors des es·sais: 30-'01: et 44 'ot; 

Figure 2.21. Exemples d'oscillogrammes de l'interrupteur en saturation directe et inverse 

14 V 

4700 

Tension d 
saturation 

Figure 2.22. Cellule de mesure de la tension de saturation 
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Figure 2.23. Caractérisation de l'interrupteur en saturation directe et inverse 
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Associée aux courants simulés dans les interrupteurs de l'onduleur, cette caractérisation permet 

alors de faire une estimation fiable des pertes par conduction de ces interrupteurs dans les cas des 

solutions considérées. Les résultats obtenus s�nt illustrés par la figure 2.24. 

On constate que, lorsque les solutions OFV et OFDV utilisent des transformateurs de rapports 

identiques à celui de la solution MDI, c'est cette dernière solution qui occasionne le moins de 

pertes par conduction. Par contre, quand les solutions OFV et OFDV utilisent des transformateurs 

de rapport optimisé, la solution MDI perd l'avantage des pertes par conduction. 

-• Solution :MDI 

1 

La puissance de référence est 3350 W. 

Figure 2.24. Pertes par conduction dans l'ensemble des interrupteurs 
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2.3.4.3. Pertes à l'ouverture des interrupteurs de l'onduleur 

Contrairement aux autres solutions, la solution MDI, comme il a été évoqué auparavant, a 

l'avantage d'éviter les pertes à l'ouverture des interrupteurs de l'onduleur. Afin de se faire une 

idée sur le poids de cet avantage, nous avons cherché à faire une estimation des pertes à 

l'ouverture dans les onduleurs des convertisseurs des autres solutions. Dès lors, une seconde 

caractérisation des interrupteurs semi-conducteurs choisis est réalisée. Son objet est la 

détermination de l'énergie perdue à l'ouverture en fonction du courant coupé sur une gamme 

allant de 2 jusqu'à 30 A et sous une tension de 280 V, soit la tension d'alimentation des 

onduleurs des solutions OFV et OFDV. La figure 2.25 montre des exemples de la commutation à 

l'ouverture de l'interrupteur considéré. L'interface de commande rapprochée, avec les valeurs des 

éléments qui conditionnent la rapidité de la commutation, est indiquée sur la figure 2.26. Les 

résultats de cette caractérisation sont reportés sur la figure 2.27. Recoupés avec ceux de la 

simulation du fonctionnement des convertisseurs des différentes solutions, ils permettent alors de 

faire l'estimation des pertes à l'ouverture en fonction de la puissance transmise. Cette estimation 

est illustrée sur les figures 2.28 . 

. Turn-off IGBT:280V-31A.G-�rn=e
?
93AN Turn-off IGBT:280V-2A, G-lem=8.93 AN

r.a ... _ii,ig .. • .. _-! .. � .... �---llll•IMWHIIHJ 
Gain du capteur de courant (LEM) = 8.93 AN, température du radiateur lors des essais : 27 °C et 40 °C 

Figure 2.25. Exemples d'osèillogrammes à l'ouverture de l'interrupteur 
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Figure 2.26. Circuit et valeurs des éléments de l'interface de commande 

Les résultats reportés sur la figure 2.28.a montrent que, suite aux niveaux atteints par l'estimation 

des pertes à l'ouverture des interrupteurs, la faisabilité de la mise en œuvre des solutions 

alternatives avec les interrupteurs choisis est quasiment impossible. Les fréquences de 

commutation considérées, proches de 450 kHz, correspondent à un usage hors normes des IGBT. 

Afin que l'appréciation de l'avantage d'annuler les pertes à l'ouverture, que procure la solution 

MDI par rapport aux autres solutions alternatives, ne puisse souffrir de la considération de cet 

usage hors normes, nous avons considéré un second exemple. Dans cet exemple, on considère 

une charge qui diffère de la précédente uniquement par la fréquence de résonance, prise égale à 

100 kHz; soient des fréquences de commutation des IGBT considérées comme conventionnelles. 

Les pertes à l'ouv�rture dans le cas de cette charge sont indiquées sur la figure 2.28.b. Cet 

exemple montre que la solution MDI permet d'éviter des pertes pouvant représenter entre 10 et 

25 % de la puissance maximale transmise selon la solution alternative considérée. 

3.5r.=============�-, 
• Caractérisation expérimentale

i:;'· 3 - Interpolation y= (0.08.xN\2 + 7.x).0.01 � ....... . 
S , , ; • 1 . 

5 10 15 20 25 
Courant a l'ouverture (A) 

30 35

Figure 2.27. Caractérisation de l'interrupteur à l'ouverture 
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2.3.4.4. Rendements partiels 
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Après avoir calculé. les pertes dans les condensateurs de filtrage basse et haute fréquences 

et dans les interrupteurs de l'onduleur, il devient possible d'associer à chaque solution un 

rendement partiel donnant une indication sur l'importance relative des pertes engendrées. Ce 

rendement, dont le calcul est fait dans le cas de la charge de fréquence de résonance égale à 100 

kHz, est illustré sur la figure 2.29. Ce résultat montre la prééminence de la solution MDI par 

rapport à toutes les autres solutions quant au rendement énergétique. 

0
o 02 0.4 0.6 0.8 l 

Puissance :transmise (p. u.) 
La puissance de référence est 3350 W

Figure 2.29. Comparaison des rendements partiels de la solution MDI et des autres 
solutions 
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2.3.5. COMPARAISON DE LA TAILLE ET DU COÛT 

Du point de vue de la taille et du coût du convertisseur, c'est la solution MDI qui apporte 

la meilleure réponse. Sa suprématie par rapport aux autres solutions s'explique par des pertes 

réduites et par l'inutilisation de condensateurs de filtrage basse fréquence. Une évaluation des 

répercussions de ces deux facteurs, à partir des données des convertisseurs comparés 

précédemment, est faite dans la suite. 

2.3.5.1. Répercussions de l'inutilisation des condensateurs de filtrage basse fréquence 

Comme vu précédemment, le filtrage basse fréquence de la tension redressée dans les 

solutions OFV et OFDV nécessite trois condensateurs de référence CGS332T350X5L. Un tel 

condensateur a un volume de 680 cm3 et est vendu à 89.95 $ chez le fournisseur habituel en 

composants électroniques de l'université. L'inutilisation, par la solution MDI, de ces 

condensateurs est triplement bénéfique. Premièrement, le volume du convertisseur est réduit de 

plus de 2040 cm3 , ce qui est considérable, quand on sait que le volume de l'onduleur, utilisé dans 

un de nos prototypes, est de 2700 cm3 • Deuxièmement, le coût du convertisseur est revu à la 

baisse de manière vertigineuse. En effet, et d'après les prix du même fournisseur, le prix d'un 

seul condensateur représente plus que 200 % du prix des quatre interrupteurs semiconducteurs de 

l'onduleur. Troisièmement, la solution MDI peut même être considérée comme "un acte de 

préservation de l'environnement". En effet, ces condensateurs contiennent des éléments 

chimiques de haute toxicité pour la santé et l'environnement. Leurs fabrication, usage et 

recyclage sont réglementés par des normes écologiques. 

2.3.5.2. Répercussions de la réduction des pertes dans l'onduleur 

Les calculs des sections précédentes montrent que les pertes (Pertes par conduction et à 

l'ouverture) dans les quatre interrupteurs de l'onduleur ont les valeurs maximales suivantes: 
• 960 W dans le cas de la solution OFDV - Rapport identique,
• 730 W dans le cas de la solution OFV - Rapport identique,
• 550 W dans le cas de la solution OFDV - Rapport différent,
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• 447 W dans le cas de la solution OFV - Rapport différent,

• et 63 W dans le cas de la solution MDI.

40 

Sachant que les interrupteurs choisis ont des résistances thermiques jonction - boîtier et boîtier 

radiateur de 0.64 et 0.24 °C/W et, considérant des températures de jonction et ambiante de 150 et 

25 °C, le calcul de la résistance the�ique aboutit aux valeur suivantes 

• 1.764 °C/W dans le cas de la solution MDI,

• 0.060 °C/W dans le cas de la solution OFV - Rapport différent,

• 0.007 °C/W dans le cas de la solution OFDV - Rapport différent.

Pour les deux autres solutions, le calcul aboutit à des valeurs négatives. Ce qui signifie que pour 

garantir une température de jonction maximale de 150 °C, il faut maintenir la température 

ambiante à des valeurs inférieures à 25 °C. 

La figure 2.30 indique les dimensions de deux radiateurs qui seraient nécessaires pour la mise en 

œuvre des onduleurs dans la solution MDI et dans la solution OFV - Rapport différent. Le 

radiateur destiné à la mise en œuvre de la solution OFV - Rapport différent a un volume de 1575 

cm3 alors que celui du radiateur destiné à la solution MDI est de 620 cm3
, soit un rapport de 2,54. 

Le système de refroidissement dans la solution OFV - Rapport différent serait plus que 2,54 fois 

plus encombrant que dans la solution MDI car nous n'avons pas pris en compte le ventilateur. 

47.875 in. FC"G/W 1.3 

2.250 LBiFT 200LFM 1.143 

1.� "C,W�. 400LFM 0.817 

2.5 

0.808 

0.578 

w r �M fflJ 111111111111111111111�11111111111�11�1�111�11�,��11�11 
1JJ mm (0.54 in) 

316.2 mm [12.45 ln] 

Résistance thermique = 0.06 °C/W 
pour uné longueur de 3.04 in et 
ventilation forcée à 2 mis

a) Pour la solution MDI b) Pour 1� solution OFV- Rapport diff�rent
Figure 2.30. Profils et dimensions des radiateurs retenus 
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Le prix d'un radiateur semblable à celui retenu dans le cas de la solution OFV -Rapport différent 

est de 119.79 $ chez le fournisseur évoqué précédemment. 

Les faibles pertes engendrées par la solution MDI améliorent davantage le coût et la taille du 

convertisseur de cette solution. Afin de se faire une idée très concrète de l'amélioration de la 

taille du convertisseur, nous montrons sur une même photographie un de nos prototypes 

d'onduleur MDI à côté des trois condensateurs électrolytiques CGS332T350X5L et un radiateur 

semblable à celui retenu pour la solution OFV - Rapport différent (Figure 2.31 ). 

épargnés nduleur 

Figure 2.31. Tailles des éléments épargnés par rapport à celle d'un onduleur MDI 

2.3.6. COMPARAISON DES PERTURBATIONS ÉLECTROMAGNÉTIQUES 

L'étude des perturbations électromagnétiques générées par un convertisseur statique 

nécessite la localisation et la détermination des différentes sources d'excitations et des différentes 

impédances de couplage [Costa F. & Rojat G. '99]. Une telle étude dépasse le cadre de ce 

chapitre. Nous nous contentons alors de la simulation d'une seule source d'excitation que 

constitue le courant à l'entrée de l'onduleur dans les trois cas de contrôle (MDI, variation de 

fréquence et variation de décalage). Les spectres de cette source d'excitation dans les cas de deux 

points de.fonctionnement correspondant à 64 et 25 % de la puissance maximale, sont indiqués sur 

la figure 2.32. Cette détermination montre que c'est en contrôle MDI que la source d'excitation 

considérée est la mieux atténuée. À connectique identique pour les trois solutions de 
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convertisseur (mêmes impédances de couplage), c'est l'onduleur MDI qui génère le moins de 

bruit électromagnétique. 
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Figure 2.32. Spectres du courant à l'entrée de l'onduleur 

2.3.7. COMPARAISON DE LA QUALITÉ DU RÉGLAGE 

À l'inverse de toutes les autres commandes, la MDI �ntraîne une variation discrète de la 

puissance transmise. Dans le cas considéré de séquences de 16 cycles, le rapport cyclique ne peut 

pas prendre plus que les 16 valeurs de la suite suivante : 

D E {
16/16, 15/16, 14/16, 13/16, 12/16, 11/16, 10/16, 

}
MDI 9/16, 8 /16, 7/16, 6/16, 5/16, 4/16, 3/16, 2/16, 1 /16 

En conséquence, la suite des valeurs prises par la puissance est 

{
1, 0.879. 0.766, 0.660, 0.562, 0.473, 0.391, 0.316, 

} p E 

0.250, 0.191, 0.141, 0.098, 0.062, 0.035, 0.016, 0.004 

(2.13) 

(2.14) 

Il est évident dans ce cas que la commande MDI entraîne une variation non linéaire de la 

puissance et avec une résolution médiocre alors que, dans les autres modes de commande, la 

puissance varie de façon continue et peut être considérée comme linéaire sur des interva11es assèz 

importants. Cette brève comparaison montre que la solution MDI est en retard par rapport aux 

autres solutions quant à la qualité du réglage de la puissance transmise. A priori, une 

augmentation de la longueur des séquences MDI pourrait être à l'origine d'améliorations dans ce 
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sens. Dans la section suivante, nous nous servirons de la considération de séquences MDI 

longues pour ressortir les limites de l'analyse de fonctionnement proposée dans la littérature 

technique. 

2.4. LIMITATIONS 

2.4.1. AMÉLIORATION DU RÉGLAGE DE LA PUISSANCE PAR ALLONGEMENT 

DES SÉQUENCES 

Considérer des séquences MDI longues étoffe la suite des nombres rationnels que le 

rapport cyclique peut décrire. Il en résùlte une variation de puissance avec une meilleure 

résolution. Cette action est aussi nécessaire mais pas suffisante pour créer les conditions de 

validité de la relation (2.5.2), autrement dit, de linéariser le contrôle de la puissance. Pour 

expliciter ce propos, nous examinons l'interaction entre la MDI irrégulière et la considération de 

séquences MDI longues. 

2.4.1.1. Séquences longues en MDI irrégulière (variation en quadrature) 

Pour mettre en évidence le genre d'interactions entre une séquence longue et la MDI 

irrégulière, nous avons refait la simulation du convertisseur de la solution MDI en considérant 

deux autres cas supplémentaires : dMD1 = 24 et dMD1 = 32. Dans les trois cas, les résultats obtenus 

montrent que le profil de la variation de la puissance, en fonction du rapport cyclique, prend 

toujours une forme en quadrature (Figure 2.33). L'augmentation de la longueur des séquences ne 

favorise donc en rien la validité de la relation (2.5.2). Ceci est parfaitement compréhensible 

quand on se rappelle la définition de la MDI irrégulière qui consiste à découper une séquence en 

une suite de séquences de plus faible longueur. Une séquence MDI de longueur dMD1 peut 

toujours être décomposée en séquences plus courtes sauf quand le rapport cyclique est égal à 1/ 

dMDi ou (dMD1 -1)/ dMDJ· Mais, pour ces valeurs du rapport cyclique, les formes linéaire et en 

quadrature convergent rapidement vers les mêmes puissances dès que dMD1 dépasse la dizaine. 

La MDI irrégulière inhibe donc l'effet d'allongement des séquences MDI sur la forme de la 

variation de la puissance en fonction du rapport cyclique. 
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2.4.1.2. Séquences longues en MDI régulière (variation linéaire) 

En vue d'une linéarisation de la variation de puissance en fonction du rapport cyclique, 

l'abandon de la MDI irrégulière au profit de la MDI régulière devient incontournable. Les 

résultas obtenus par la simulation du convertisseur de la solution MD� avec des séquences de 

MDI régulière de longueur dMD1 = 16, 32 et 64 montrent cJairement l'effet de l'allongement des 

séquences sur la linéarisation de la variation de puissance en fonction du rapport cyclique (Figure 

2.34). 
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Figure 2.33. Allongement des séquences 

en MDI irrégulière 
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Figure 2.34. Allongement des séquences 

en MDI régulière 

2.4.2. RÉPERCUSSIONS D'UN ALLONGEMENT DES SÉQUENCES 

L'allongement des séquences MDI soulève aussi des questionnements en rapport avec le 

fondement de l'analyse de fonctionnement, la mise en œuvre du contrôle MDI et le facteur de 

puissance. 

2.4.2.1. Questionnement sur le fondement de l'analyse de fonctionnement 



La MDI: État de l'art. apports et limitations 45 

_ Comme il a été souligné dans la section 2.2 de ce chapitre, l'analyse de fonctionnement 

proposée dans la littérature technique est faite sur_ la base d'une hypothèse simplificatrice qui 

considère la tension d'alimentation de l'onduleur constante à l'échelle d'une séquence MDI. Afin 

d'appréhender la validité de cette hypothèse, nous évaluons les variations négligées de cette 

tension et nous discutons les conséquences sur le courant et la puissance de la charge. 

Pour une facilité de communication, nous utilisons la figure 2.35 qui décrit le cas d'un onduleur 

MDI alimenté par une tension redressée mais sans lissage et dont la période comporte six 

séquences MDI de longueur dMD1 = 4 (uniquement par commodité de visibilité graphique). 

Si on confond la tension constante alimentant l'onduleur durant une séquence avec la valeur prise 

par la tension redressée à 1a fin de cette même séquence, l'ondulation relative maximale, 

rapportée à la tension constante, s'écrit: 

(2.15) 

où 8 est l'angle indiquant la fin de la séquence (on peut s'en servir pour le repérage des 

séquences), 

La figure 2.36 montre l'évolution de cette ondulation relative en fonction de la position de la 

séquence sur la période de la tension d'alimentation de l'onduleur dans les cas de différentes 

longueurs et fréquences de résonance. On constate que, plus les séquences sont longues et la 

fréquence de résonance est basse, moins l'hypothèse de tension constante est justifiée. Il devient 

donc nécessaire d'examiner avec attention ses retombées sur les résultats de l'analyse de 

fonctionnement. 
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-

d) Courant dans la charge sans prise en compte de la variation de la tension d'alimentation

Figure 2.35. Illustration de l'hypothèse de l'invariance de la tension redressée à l'échelle 

d'une séquence MDI- cas d'un rapport cyclique unitaire 
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Figure 2.36. Ondulation relative maximale par séquence MDI négligée par l'hypothèse de 

l'invariance de la tension 

Le courant approximatif dans la charge, calculé dans le cadre de l'hypothèse en question, s'écarte 

naturellement du courant réel. Cet écart devient nettement perceptible dans les cas de séquences 

MDI assez longues et/ou de charges ayant des fréquences de résonance assez basses (Figure 

2.37). 

1 f t: 1:1 l 
-·-···-V ··---\l----1t .... --.-�. 
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-ï+t+
. 1.66 1.68 1.7 1.72 

Figure 2.37. Courant dans la charge lors de la 3
ème séquence avec et sans considération de

l'hypothèse de l'invariance de la tension; Cas F rs = 53 kHz, dMD1 = 32 et DM»I = 1 

Cependant, cet écart n'affecte pratiquement pas la précision du calcul de la puissance à partir du 

courant approximatif. En effet, au vu de la figure 2.36, on peut considérer que les ondulations 

relatives maximales présentent une symétrie impaire par rapport à l'axe 90 degrés. Autrement dit, 
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durant deux séquences symétriques par rapport au centre de la période de la tension redressée, c.­

à-d. l'axe 90 degrés, les courants approximatifs au cours de ces séquences sont entachés des 

mêmes erreurs, sauf que l'une est faite par excès, dans le cas de la séquence se trouvant à droite 

de l'axe 90 degré, et l'autre par défaut. Les figures 2.35 cet d illustrent bien cette particularité. 

Lors de la détermination de la puissance, qui se_ fait par un calcul moyen sur toutes les séquences, 

les erreurs du courant se compensent par paires de séquences symétriques. La détermin_ation de la 

puissance est alors très peu sensible à l'imprécision du courant approximatif. L'adoption de 

l'hypothèse de l'invariance de tension par séquence est donc en cohérence aveè l'objectif visé par 

l'analyse de fonctionnement proposée dans la littérature, à savoir le calcul de la puissance 

transmise à la charge. 

2.4.2.2. Questionnement sur le facteur de puissance 

De par le caractère approximatif de la détermination du courant dans la charge qui 

découle de l'HITS, la pertinence de l'utilisation de cette hypothèse, en vue d'une détermination 

du facteur de puissance du convertisseur, est très incertaine. D'ailleurs, l'analyse de 

fonctionnement de la littérature ne propose aucune détermination du facteur de puissance. Ce 

dernier est supposé constant et unitaire suite au découplage haute fréquence ( élimination des 

ondulations du courant à l'entrée de l'onduleur ayant une fréquence 2 fois supérieure à celle de la 

commutation). L'exemple considéré dans la section 2.3.3 montre qu'effectivement le facteur de 

puissance est quasiment unitaire sur un très large intervalle de variation de la puissance. 

Seulement, il l'est dans des conditions particulières à savoir: fréquence de commutation très 

élevée, puissance importante et surtout séquences MDI irrégulières. 

Pour mettre en évidence l'effet de l'allongement des séquences, nous avons refait la simulation 

du même convertisseur avec des séquences MDI régulières plus longues. Les résultats relatifs au 

facteur de puissance sont illustrés sur la figure 2.38. Ils révèlent une dégradation du facteur de 

puissance qui s'explique par la nature de la distorsion générée et son interaction avec le filtre de 

découplage haute fréquence. 

Cette distorsion se présente sous deux aspects différents. Le premier est la présence des 

ondulations de courant à une fréquence 2 fois supérieure à celle de résonance de la charge. Elles 

se produisent quand l'onduleur fonctionne en mode normal. Le filtre de découplage haute 
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fréquence est fait pour corriger cette distorsion, qui est la seule à exister quand le convertisseur 

fonctionne à pleine puissance. À ce point de fonctionnement, le facteur de puissance est unitaire. 

Le second aspect de la distorsion est dû aux annulations de courant se produisant chaque fois que 

l'onduleur fonctionne en mode roue libre. Dans le cas d'une séquence MDI régulière de longueur 

dMD1, la fréquence de la distorsion du second aspect est dMD1 fois inférieure à celle de la résonance 

de la charge. Le filtre de découplage peut corriger, d'une manière subsidiaire, la distorsion du 

second aspect à condition que sa fréquence ne s'éloigne pas trop de celle de la distorsion du 

premier aspect. Autrement dit, pour que la distorsion du second aspect soit corrigée par le filtre 

de découplage haute fréquence, il faut limiter la longueur des séquences MDI. 
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Figure 2.38; Évolution du facteur de puissance dans le cas de MDI régulière et à fréquence 

élevée 

Pour mieux dégager les interactions entre la distorsion et le filtre de découplage haute fréquence, 

nous avons considéré le même convertisseur MDI avec, cette fois, une charge dont la fréquence 

de 'résonance est de 53 kHz. Nous avons gardé le même filtre de découplage haute fréquence 

après avoir vérifié sa capacité à corriger la distorsion du premier aspect. Le facteur de puissance 

obtenu après simulation du fonctionnement du convertisseur avec des séquences MDI de 

longueur 16 dans les cas de MDI régulière et irrégulière, est illustré par la figure 2.39. 

En considérant une charge dont la fréquence de résonance est plus faible, et tout en gardant le 

même filtre de découplage haute fréquence, on a réduit l'efficacité de la correction subsidiaire·de 
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ce dernier, d'où la décroissance plus rapide du facteur de puissance dans le cas de la MDI 

régulière. Dans le cas de la MDI irrégulière, l'évolution du facteur de puissance en fonction du 

rapport cyclique montre des singularités au voisinage des rapports cycliques DMD1 = l/2, et 3/4. 

C'est quand DMD1 = I/2, que la fréquence de la distorsion du second aspect s'approche le plus de 

la fréquence de la distorsion du premier aspect. Pour ce rapport èyclique, la longueur de la 

séquence est égale à 2 et le rapport des fréquences �es distorsions premier/deuxième aspect est de 

4. Vient ensuite le cas DMD1 = 3/4 et 1/4 où le rapport des fréquences est de 8. En conséquence,

l'efficacité de la correction subsidiaire du filtre de découplage haute fréquence est maximale à

DMD1 = I/2 et ensuite à DMD1 = 3/4, d'où des facteurs de puissance proches de l'unité. Bien qu'à

DMD1 = I/4 et DMD1 = 3/4, les fréquences de la distorsion du second aspect soient identiques, le

facteur de puissance à DMD1 =1/4 n'est pas aussi bon qu'à DMD1 =3/4, car la distorsion est plus

manifeste à DMD1 = 1/4 qu'à DMD1 = 3/4 (une annulation du cou;fant durant trois quarts de temps

est plus flagrante qu'une annulation durant un quart du temps).
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Figure 2.39. Évolution du facteur de puissance dans le cas de fréquence moins élevée (53 

kHz) 

2.4.3. BESOIN D'UNE NOUVELLE ANALYSE DE FONCTIONNEMENT 

Allonger les séquences MDI améliore la qualité du réglage de la puissance en linéarisant 

sa variation et en atténuant son caractère discret, mais dégrade le facteur de puissance. 

Manifestement, on est dans un cas de compromis entre une action en aval (puissance transmise) 
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et une action en amont (facteur de puissance) du convertisseur MDI. Pour mieux solutionner ce 

compromis, une caractérisation précise de la distorsion du courant s'impose. Comme il a été 

discuté plus haut dans ce chapitre, l'analyse de fonctionnement proposée dans la littérature est 

inadaptée pour mener une telle caractérisation et ce à cause de son fondement sur l'HITS. 

L'élaboration d'une nouvelle analyse de fonctionnement, se basant sur une hypothèse moins 

restrictive que l'HITS et qui est explicitement orientée vers l'amélioration de la qualité du 

réglage de la puissance transmise et la caractérisation de la distorsion du courant tiré par le 

convertisseur, est une étape incontournable pour relever le défi du compromis en question. 

2.5. CONCLUSION 

Ce chapitre constitue un préambule à la présentation des travaux de recherche effectués 

dans le cadre de cette thèse. En dressant un état de l'art de la MDI, nous avons voulu dégager 

une idée claire et concise sur les travaux des équipes qui nous ont précédés au sujet de 

l'application de la MDI à un onduleur à résonance série alimenté à travers un redresseur 

monophasé à diodes. Une attention particulière a été accordée au raisonnement adopté, à la portée 

des résultats obtenus et à la technique de mise en œuvr�. Le raisonnement adopté est basé sur 

l'HITS. Les résultats obtenus concernent uniquement la puissance transmise à la.charge. Aucune 

caractérisation de la distorsion harmonique du courant tiré du réseau alternatif d'alimentation 

n'est faite. 

Pour comparer la commande MDI à des modes de commande plus conventionnels d'onduleurs à 

résonance série (Commande par fréquence et commande par décalage), nous avons considéré 

trois solutions de conversion ca-ca ayant en commun la même topologie de conversion mais 

utilisant chacune un mode de contrôle différent. Cette comparaison a montré que la solution MDI 

est une option prometteuse pour développer des convertisseurs statiques à forte_ valeur ajoutée. 

Cette dernière concerne le rendement énergétique, la compacité, le coût, la réaction sur le réseau 

de distribution électrique, le bruit électromagnétique et la pollution environnementale. Les 

résultats de cette comparaison s'appuient sur un recoupement de données de simulation et de 

caractérisations expérimentales de composants susceptibles d'être utilisés réellement. 

En cherchant à obtenir une variation linéaire et' quasi-continue de la puissance transmise en 

fonction du rapport cyclique par allongement des séquences MDI, nous avons montré l'existence 
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d'un compromis entre les actions en aval (qualité du réglage de la puissance transmise) et en 

amont (facteur de puissance) du convertisseur MDI. Les raisonnements adoptés dans les travaux 

de nos prédécesseurs sont inadaptés pour gérer adéquatement ce compromis car ils sont orientés 

uniquement vers une caractérisation de l'action en aval. 

Pour ce faire, il faut au préalable s'investir dans une nouvelle analyse de fonctionnement 

permettant d'établir les liens entre les actions en amont et en aval. C'est l'objectif que nous nous 

assignons dans le chapitre suivant. 



Chapitre 3 

ÉLABORATION D'UNE 

COMMANDE MDI AVEC SÉQUENCE DE 

LONGUEUR MAXIMALE ET CARACTERISATION 

DE LA DISTORSION HARMONIQUE 

3.1. INTRODUCTION 

Le chapitre précédent, dédié à faire un état de l'art de la MDI, s'est achevé sur des 

questionnements, qui invitent à engager une réflexion plus approfondie sur le fonctionnement du 

convertisseur auquel la commande MDI a été appliquée. Dans ce chapitre, le premier de ceux 

traitant des contributions, cette réflexion est initiée avec un état d'esprit où la rigueur théorique 

prime sur toute autre considération. L'objectif principal est l'élaboration d'une loi de commande 

MDI, qui vise une variation de la puissance transmise avec la meilleure résolution possible et un 

conditionnement du spectre du courant absorbé par le convertisseur. 

La section 3.2 est réservée pour effectuer une analyse de fonctionnement du convertisseur, 

constitué par la mise en cascade d'un redresseur monophasé sans filtre de lissage et d'un 

onduleur à résonance série. Après avoir posé des hypothèses de travail, qui concordent avec notre 
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objectif et la particularité du convertisseur considéré, nous définissons un motif MDI et nous 

établissons la réponse du convertisseur en puissance transmise et en distorsion harmonique du 

courant absorbé. Dans la section 3.3, nous proposons une stratégie d'optimisation du 

fonctionnement du convertisseur considéré. Nous procédons à la synthèse et la validation par 

simulation des lois de commande de type MDI, qui visent à transcrire cette stratégie 

d'optimisation dans le fonctionnement du convertisseur. L'analyse et l'exploitation des 

conséquences des lois de commande synthétisées sur le facteur de puissance du courant absorbé 

font l'objet de la section 3.4. Après discussion de l'action des lois de commande sur le spectre 

harmonique du courant absorbé, nous proposons et nous validons, par simulation, deux 

démarches de dimensionnement d'un filtre passif destiné à la correction du facteur de puissance. 

Les deux démarches, qui mettent à profit des lois de commande MDI, diffèrent par des choix 

différents du point de fonctionnement optimal du filtre. 

3.2. ANALYSE DE FONCTIONNEMENT 

3.2.1. OBJET, ORIENTATIONS ET HYPOTHÈSE DE BASE 

L'analyse de fonctionnement que nous nous proposons de développer ci-dessous concerne 

le convertisseur ca-ca indiqué sur la figure 3.1. Le condensateur placé entre le redresseur et 

l'onduleur est supposé faire un découplage haute fréquence entre les courants à l'entrée de 

l'onduleur et la sortie du redresseur. Sa valeur est telle qu'il est en mesure d'absorber uniquement 

les ondulations de courant à deux fois la fréquence de commutation de l'onduleur présentes à 

l'entrée de ce dernier, sans aucun effet sur la tension redressée. 

-----+ 

Îond,e 

u 

Figure 3.1. Convertisseur ca-ca MDI avec redresseur de tête monophasé 
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Cette analyse s'oriente vers la création des conditions d'une variation quasi-continue de la 

puissance transmise et d'une caractérisation de la distorsion harmonique du courant tiré par le 
convertisseur du réseau alternatif de distribution. Ce qui équivaut, d'une part, à la recherche de la 

suite la plus dense possible des rapports cycliques et, d'autre part, à la détermination la plus 

précise des courants en valeurs instantanées en différents points du convertisseur. 

Pour ce faire, nous considérons que toutes les séquences MDI ont une même longueur fixe qui 

prend la plus grande valeur possible. Dès lors, la périodicité des séquences MDI coïncide avec 

celle de la tension redressée. 
Dans cette optique, l'HITS est manifestement non justifiée. Nous lui substituons !'Hypothèse de 

l'invariance de la Tension sur un Cycle de résonance (HITC) qui suppose que la tension à 

l'entrée de l'onduleur est constante seulement à l'échelle d'une période de résonance de la charge. 

La détermination de la puissance transmise et la caractérisation de la distorsion harmonique sont 

ramenées à un même calcul, celui de la série de Fourier du courant tiré par le convertisseur ca-ca. 

Nous exploitons en cela la propriété de la conservation de la puissance moyenne par le 

convertisseur. 

3.2.2. DISCRÉTISATION DU TEMPS ET DÉFINITION DU MOTIF MDI 

L'échantillonnage de fa période ( T
ca 

/2 ) de la tension redressée 

u(t )=lv ca (t �= vca sin( 
2

7[ 1] T
ca 

(3.1) 

avec un pas égal à la période de résonance de la charge, Trs (identique à la période de 

commutation), permet de définir une variable discrète n liée à la variable temps continu t par : 

(3.2) 

Cette variable discrète n varie entre zéro et une valeur extrême définie par: 

N =� 
mp 2·F 

ca 

(3.3) 

Il se trouve que cette valeur extrême correspond à la longueur maximale qu'on cherche à imposer 

à toutes les séquences MDI. 

On est alors dans un cas où les séquences MDI ne peuvent plus être caractérisées par la longueur, 

puisqu'elle est la même pour toutes les séquences. De même, la caractérisation par rapport 
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cyclique n'est plus transposable (elle était déjà difficilement transposable en passant de la MDI 

régulière à la MDI irrégulière). En conséquence, nous recourons, pour décrire l'enchaînement des 

cycles de fonctionnement normal et en roue libre, aux notions de motifMDI et de trous. Un motif 

MDI est un signal de même période que la tension redressée. Il prend des valeurs binaires un ou 

zéro selon que l'onduleur est en fonctionnement normal ou en roue libre. Un trou représente un 

ensemble de cycles de roue libre adjacents (l'usage du mot trou est, ici, une métaphore qui 

correspond aux périodes pendant lesquelles le motifMDI est au niveau zéro). Un motifMDI peut 

comporter plusieurs trous qu'on considère au nombre de q. Un trou, numéroté k allant de 1 à q,

est défini par la donnée de ses bornes inférieure (n1k) et supérieure (nsk), qui signifient que le 

premier et le dernier des cycles de roue libre constituant ce trou commence et se termine 

respectivement aux instants n1kTrs et nskTrs· On peut alors caractériser un motif par la donnée de 

l'ensemble des bornes inférieures et supérieures des q trous qui le composent et qui doivent 

satisfaire la contrainte : 

(3.4) 

La figure 3.2 illustre bien la définition du motif MDI et son rôle dans la génération des signaux 

de commande des interrupteurs. 

Cde In-1 

Cde In-4 S-Rés

:o i i 
. . 

. . . . 

Cde In-2 

M-MDInt···=i--tî Cde In-3 

0 

Figure 3.2. Définition du motif MDI et de son rôle dans la génération des commandes des 

interrupteurs 

3.2.3. MISE EN ÉQUATION 

.. 

t 

Sachant que tous les détails des calculs intermédiaires sont fournis dans l'annexe A, nous 

nous contentons, dans ce chapitre, de préciser les différentes étapes de la mise en équation et 

d'indiquer à chaque fois l'outil de calcul et le résultat obtenu. 
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./ Étape préliminaire

Vu au niveau de la charge RLC, le convertisseur est représenté par une mise en série de plusieurs 

générateurs de créneaux de tension. On écrit : 

vch (t)=GCT0 (m1, ·u(t),F,J-f GCTk (m,, ·u(t),F,J (3.5) 
k=I 

GCT0(m,,·u(t),.F,J est un générateur continu de créneaux de la tension m1,,u(t) à la fréquence 

F,s, Il modélise un fonctionnement sans modulation de la densité d'impulsions. Dans le cadre de 

l'HITC, il s'écrit sous la forme 

(n-l)T,s �t<(n-0.5)T,s GCT0 (m,, ·u(t),F,s)=+m,, ·u(nT,s)=+m,,Vca sin(1r_!!;__J (3.6.1)
Nmp 

(n-0.5)T,, �t<nT,s GCT0 (m,, · u(t ),F,s )=-m,, · u(nT,s )=-m,,"Vca sin(1r_!!;__J (3 .6.2)
Nmp 

GC� (m1, ·u(t ),F,J est un générateur impulsionnel de créneaux de la tension m,, ·u(t) à la

fréquence F,s, Associé au générateur continu, il modélise un fonctionnement avec modulation de 

la densité d'impulsions à un trou défini par n1k et nsk. Il s'écrit sous la forme: 

n1kT,s �t<nskT,s 

smon 

GCTk (m,, ·u(t ),FJ=GCT0 (m,, ·u(t),F,J 

GCTk (m,, ·u(t),F,J=O 

./ Étape de détermination de la tension du condensateur résonnant

(3.7.1) 

(3.7.2) 

En considérant la réponse d'un circuit RLC série à des échelons de tension, la détermination de la 

tension aux bornes du condensateur résonnant est faite aux instants nT,s sous la forme d'une

relation de récurrence. Ensuite, cette relation de récurrence est transformée en expression 

analytique tenant compte de la périodicité imposée par la tension redressée et faisant 

l'approximation de ramener le calcul d'une série à celui d'une intégrale. Dans le cas général d'un 

motifMDI à q trous, les expressions de la tension aux bornes du condensateur sont: 

vc(n)=-(l+a)2 (1+
1 

( )
Jm,,u(n) 

-2log a 

vc(n)=-(l+a)2 (1+.
1 

( )
Jm1ru(n)+(l+a)2 A(n11 ,n)

-2log a 

(3.8.1) 

(3.8.2) 
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vc (n)=-(l+a)2 (1+ 1 
( )

Jm1ru(n)+(l+a)2 A(nn,ns
1
)a2(n-nsi)· -2log a 

58 

(3.8.3) 

(3.8.4) 

vc (n)=-(1 +a )2(1 + 1 
( )

Jm,ru(n)+(I +a)2 {!A(n1k ,nsk)a2(n-nsk)+A(n1q
,n )L

-2log a k=I 'f 

./ Étape de déductioq des courants dans l'onduleur

(3.8.5) 

(3.8.6) 

La charge est supposée suffisamment peu amortie pour pouvoir assimiler chaque alternance de

son courant à une demi-sinusoïde. Les amplitudes des alternances positives et négatives sont

déduites suite au tracé du plan de phase décrivant le fonctionnement de l'onduleur. Les

expressions du courant dans la charge sont

(n-l)T,s �t<(n-0.5)Trs 

(n-0.5)Trs 5.t<nTrs 

ich (t )=Jf (v ch (t )-vc (n-1 ))sin(27iF,/)

icit )=jf (vch (t )-vc (n ))sin(21iF
7
/)

(3.9.1)

(3 .. 9.2)

Le courant à l'entrée de 1' onduleur correspond . soit à la forme redressée du courant dans la

charge, soit il est nul selon que l'onduleur est en fonctionnement normal ou en roue libre. Il

s'exprime alors par les expressions;

smon

iond e(t)=O

Îond,e(t)=mtr ·lich(t�.

(3.10.1)

(3.10.2)

Ce dernier courant peut être considéré comme la somme d'une composante alternative haute

fréquence, à deux fois la fréquence de résonance de la charge, et une composante continue ( dans

le sens unidirectionnel) basse fréquence à deux fois la fréquence du réseau alternatif

d'alimentation.
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./ Étape de déduction des courants dans le redresseur
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On suppose que le condensateur CHF soit �n mesure de réaliser un découplage haute fréquence

entre les courants de l'onduleur et du redresseur *. Il absorbe la composante haute fréquence du

courant à l'entrée de l'onduleur. Le courant à la sortie du redresseur se confond alors avec la

composante basse fréquence du courant à l'entrée de l'onduleur, làquelle se définit ·comme la

valeur moyenne sur une demi-période de résonance du courant à l'entrée de l'onduleur.

Durant une période [(n-l)Trs nTrs] de fonctionnement normal, le courant à la sortie du redresseur

est donné par les expressions

(n-l)T,s 5,t<(n-0.5)T,s (3.11.1) 

(n-0.5)T,s 5,t<nT,s (3.11.2) 

Durant une période [(n-l)Trs nTrs] de fonctionnement en roue libre, le courant à la sortie du 

redresseur est nul. 
Le courant à l'entrée du convertisseur se déduit du courant à la sortie par les relations 

ie (t )=ired s (t) 

iJt)=-i,eds (t) 

En tenant compte de (3.11), (3.10), (3.9) et (3.8), (3.12) devient: 

05.t<n11T,s ie (t)=Aosin(
2

7r t) 
Tca 

nflT,s 5,t<ns1T,s ie�)=O 

i.(t)=O 

(3.12.1). 

(3.12.2) 

(3.13.1) 

(3.13.2) 

(3.13.3) 

(3.13.4) 

(3.13.5) 

*quelle que soit la valeur qu'on voudrait donner à ce condensateur, il ne peut assurer le découplage haute fréquence si l'impédance en amont est

nulle ; d'où l'indication sur la figure 3.1 de l'inductance Le qui peut être seulement une inductance parasite de connexion
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(3.13.6) 

ie (t )=-ie (t-(Tca /2 )) (3.13.7) 

Nous notons qu'en l'absence de modulation, le courant tiré par le convertisseur du réseau 

alternatif est sinusoïdal, d'amplitude Ao et en phase avec la tension. On établit dans l'annexe A 

que l'expression de son amplitude est 

4i =� {c({l +a }2(1 + l ( )J-1)m;,Vca 

1r fr -2log a 

(3.14.1) 

Cette amplitude A0 est utilisée comme référence des courants. La référence des puissances est la 

puîssance transmise par le convertisseur en l'absence de modulation. Elle s'exprime par: 

La série de Fourier du courant tiré, en notation réduite, est notée: 

Nous écrivons les coefficients de la série de Fourier sous la forme 
q 

am =am 1 + I:amtk 
' k=I 

bm =bm 1 + Lhmtk 
' k=I 

avec 

pour m = l, 
1 f ( ) l J...( · ( 2 n Sk J · · (2 n Ik JJa1,1 =l---L.J n5k -nik +-L sm ;r-- -sm 7r--

N mp k=I 2,r k=I N mp N mp 

(3.14.2) 

(3.15) 

(3.16.1) 

(3.16.2) 

(3.17.l )  

2 A(n1k,nsk){ · ( nsk J -2nsk f ( 2nsh • ( nSh J 2n1h • ( nlh JJ} (3 17 2)a11k = sm ;r--
. +a L.J a sm 7r-- -a sm ;r-- . . 

Nmp Co Nmp h=k+I Nmp Nmp 

b1,1 =-
1 

fcos(27r nsk J-cos(27r n1kJ
27r k=I N mp N mp 

(3.18.1) 
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pour m '*- I 

1 
a -­
m,1-li 

1 
b 1 =­m

, li

_l flsin((m+l�li)-sin((m+l�
.
li)]m+lk=l Nmp Nmp 

-1 fi cos((m+l�li)-cos((m+l�li)]m+Ik=l Nmp Nmp 
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(3.18.2) 

(3.19.1) 

(3.19.2) 

(3.20.1) 

(3.20.2) 

Finalement, on arrive 'à établir les liens entre, d'une part, la puissance transmise par le 

convertisseur et la qualité du courant qu'il tire du réseau et, d'autre part, le motif MD! appliqué. 

En effet, en supposant les éléments du convertisseur comme parfaits et la puissance transmise en 

absence de modulation (l'onduleur toujours en fonctionnement normal) comme valeur de 

référence, le coefficient a 1 de la série de Fourier s'identifie à la puissance transmise en valeur 

réduite. Tandis que la qualité du courant tiré ( distorsion et déplacement) peut être caractérisée par 
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la donnée de l'ensemble des coefficients de la série de Fourier ou par le facteur de puissance, 

lequel s'exprime en fonction des mêmes coefficients par: 

FP-1 
m=l,3,5, ... 

3.3. STRATÉGIE D'OPTIMISATION 

2 b2 
am + m 

a
2 

1 

(3.21) 

En absence de modulation, le convertisseur fonctionne à sa pleine puissance et tire un 

courant sinusoïdal et en phase avec la tension du réseau alternatif. Au regard de la qualité du 

courant tiré du réseau, on est alors dans un cas optimal. Une stratégie d'optimisation se doit 

d'imposer au courant tiré une qualité d'onde qui s'approche autant que possible de la qualité 

optimale, quand la puissance varie. Si la qualité optimale du courant peut être interprétée 

indifféremment comme étant celle d'un courant dont le facteur de puissance est unitaire ou celle 

d'un courant dont les coefficients de la série de Fourier, autres que a1, sont nuls, il n'en est pas de 

même pour un courant dont on voudrait que la qualité s'approche autant que possible de la 

qualité optimale. En effet, la stratégie d'optimisation peut être traduite par des lois de commande 

qui visent à maximiser le facteur de puissance du convertisseur ou à annuler un maximum de 

coefficients (ou d'harmoniques) de la série de Fourier du courant qu'il absorbe du réseau. Dans 

ce chapitre, nous considérons essentiellement la deuxième traduction. 

3.3.1. SYNTHÈSE DE LOIS DE COMMANDE 

Dans ce cas, la loi de commande doit permettre, en mettant à profit les liens établis entre 

le motif MDI et les actions en aval et en amont, de déterminer pour chaque valeur de la puissance 

transmise désirée un motifMDI de manière que: 

(3.22) 

où Pd est la puissance transmise désirée en valeur réduite. 

Un motif MDI à q trous se définit par la donnée des 2q bornes inférieures et supérieures. Elles 

constituent les inconnues du système (3.22), lequel doit comporter autant d'équations que 
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d'inconnues. En conséquence, on doit spécifier les 2q coefficients de la série de Fourier du 

courant dont les valeurs seront déterminées par le motif. Nous avons considéré ceux qui 

définissent les 2q harmoniques de plus faible rang, c.-à-d. le fondamental plus les harmoniques 

impairs d'ordre allant jusqu'à (2q-1). Le_ système (3.22) devient alors: 

a1
=

Pd 

h1
=0

0
3

=0 
b

3
=0 

Ozq-1 =0 

b2q-l =0 

(3.23) 

La solution de ce système a la particularité d'être une combinaison d'entiers naturels qui 

définissent un motif MDI. Autrement dit, ils satisfont la contrainte (3.4). La manière la plus 

évidente pour résoudre un tel système est le balayage systématique de l'ensemble des 

combinaisons qui satisfont la contrainte (3.4) et d'en retenir celle qui solutionne le système avec 

une précision à définir. Le domaine constitué par l'ensemble des combinaisons qui satisfont la 

contrainte (3.4) prend très vite des proportions énormes dès que le nombre de trous du motifMDI 

dépasse quelques unités au point que le balayage de ce domaine devient irréalisable. Le tableau 

3.1 illustre l'étendue de ce domaine. La méthode de dénombrement des motifs du tableau 3.1 est 

exposée dans l'annexe B. 

Tableau 3.1. Nombre de motifs possibles en fonction du nombre de trous et de la fréquence 

de résonance 

N
mp

= 625 (Frs = 75 kHz) N
mp

= 1250 (Frs = 150 kHz) 

q=l 195 625 781 875 

q=2 6 337 467 500 101 562 435 000 

q=3 81 597 429 049 500 > 5 260 128 404 349 000

q=4 > 559 204 666 439 591 000 > 145 478 244 108 708 000 000
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Pour contourner cette difficulté, nous considérons un processus itératif basé sur le balayage de 

domaines restreints de combinaisons (ou de motifs). Ce processus se déroule en trois étapes 

présentées dans ce qui suit : 

Étape 1 : à partir d'un motif initial {(n11};, ••••••••••• ,(nsJJ qui solutionne le système (3.23) dans le

cas d'une puissance désirée initiale (pd ); , on définit un domaine restreint de motifs 

{n
11 , 

••••••••••• ,n
Sq

} par rétrécissement ou élargissement des trous du motif initial. Nous plafonnons 

le rétrécissement et l'élargissement des trous à 2�. Les motifs obtenus par rétrécissement et par 

élargissement d'un motif initial se définissent respectivement par 

. , , . {(n1k}<n1k:5(n1k).+L�.n la contramte de retrec1ssement ( ) 1( ) 
nsk ;-l'l.n:5nsk< nsk ; 

. , . {(n1k).-!l.n:5n1k<(n1k
)
.et la contramte d' elarg1ssement ( )1 ( ) 1

nsk ; <nsk 5. nsk ; + l'l.n

avec k = 1, ... , q 

avec k= 1, ... , q

Le domaine restreint contient au maximum (�+ 1)2q motifs, résultat établi dans l'annexe B. En 

limitant � à quelques unités, il devient possible de restreindre davantage ce domaine. 

Étape 2 : Par balayage de ce domaine restreint, on détermine une nouvelle solution du système 

(3.23) avec la considération d'une nouvelle puissance désirée. Cette dernière est obtenue par 

incrémentation ou décrémentation de la puissance désirée initiale par une quantité l'l.p d , très 

petite ( une manière d'obtenir une variation quasi-continue de la puissance transmise), selon que 

le domaine ait été généré par rétrécissement ou par élargissement. 

Étape 3 : On considère la nouvelle solution et la nouvelle puissance désirée comme conditions 

initiales et on recommence jusqu'à ce que la puissance désirée ait balayé tout l'intervalle de O à 1 

(ou de 1 à 0). 
Ce processus de synthèse de la loi de commande doit être initialisé par la recherche d'un motif 

initial qui correspond à une puissance désirée très proche de O ou de 1 selon que les domaines 

restreints sont générés par rétrécissement ou par élargissement. 

Dans le premier cas, le motif initial est à chercher dans un domaine constitué par des motifs à 

trous extrêmement larges. En conséquence, ce domaine se définit par les contraintes 

(3.24) 
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Le nombre de motifs de ce domaine est indiqué dans le tableau 3.2 dans les cas d'une excursion 

maximale l!!..n :== 2 et !irz = 3. 

Tableau 3.2. Nombre de motifs avec des trous extrêmement larges 

Nmp
= 625 (Frs = 75 kHz) N

mp
= 1250 (Frs = 150 kHz) 

/ln= 2 /ln =3 Jin =2 /ln =3

q= 2 4 956 16 686 9 956 33 561 

q = 3 3 050 456 15 343 128 12 350 456 62 323 128 

q = 4 1 243 615 288 9 329 252 517 10 180 985 288 76 845 688 767 

q = 5 377 776 118 940 4 219 723 666 710 6 274 145 938 940 70 777 204 055 460 

q = 6 91 206 449 149 620 1 514 378 317 364 640 3 083 208 380 060 620 > 51 939 148 158 160 500

Dans le second cas, le motif initial est à chercher dans un domaine constitué par des motifs à 
trous extrêmement réduits. En conséquence, ce domaine se définit par les contraintes 

{
Sup(O,n81 -(1!!..n+I))<n11 <n81

Sup(ns(k-i),nsk -(1!!..n+ I))<n1k <nsk 
avec k = 2, ... , q

nsq <Nmp 

(3.25) 

Le nombre de motifs de ce domaine est indiqué dans le tableau 3.3 dans les cas d'une excursion 

maximale l!!..n = 2 et M = 3. 

Tableau 3.3. Nombre de motifs avec des trous extrêmement réduits 

N
mp

= 625 (Frs = 75 kHz) N
mp

= 1250 (Frs = 150 kHz) 

/ln =2 /ln =3 Jin =2 An=3 

q=2 770 041 1 727 016 3 102 541 6 969 516 

q = 3 315 470 873 1 056 996 891 2 563 754 623 8 621 418 141 

q = 4 96 304 163 649 481 256 770 464 1 583 786 448 649 7 966 429 510 464 

q = 5 23 366 130 298 885 173 866 131 274 716 780 195 620 009 135 5 865 183 001 711 341 

q = 6 > 51 915 519 390 522 > 319 243 910 948 656 > 3 583 902 631 797 726
> 4 693 533 835 919 310

400 800 000 
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Les résultats indiqués dans les tableaux 3.2 et 3.3, dont les méthodes d'obtention sont indiquées 

dans l'annexe B, montrent, que pour la même fréquence de résonance, le même nombre de trous 

et la même variation maximale de leurs largeurs, les motifs à trous extrêmement réduits sont plus 

nombreux que ceux à trous extrêmement larges. La recherche par balay!:l.ge d'une solution qui 

correspond à une puissance désirée très proche de O nécessite moins de calcul (de temps) que 

dans le cas d'une puissance désirée très proche de 1. En conséquence, le processus de synthèse de 

la loi de commande est initialisé à partir d'une puissance désirée proche de 0 

3.3.2. RÉSULTATS THÉORIQUES ET VALIDATION PAR SIMULATION 

Pour mettre en application le processus de synthèse de la loi de commande, nous 

considérons une charge (R = 1.53 n, L = 51 µH et C = 22 nF), une source alternative 

d'alimentation 110 V / 60 Hz et un transformateur d'adaptation de rapport unitaire. Dans ces 

conditions, la fréquence de résonance, la longueur des motifs et le coefficient a prennent 

respectivement les valeurs nUmériques suivantes 

Frs= l5I kHz

Nmp
= l250 

a
= 0.95 

Appliquée dans le cas de motifs à un seul trou, la loi de commande vise une variation quasi­

continue de la puissance transmise et le maintien d'un facteur de déplacement unitaire du courant 

tiré de l'alimentation alternative et nécessite la résolution du système : 

{
a1 = Pd 

±0.0001 
b

1 
= 0 ±(0.001·a

1
) 

(3.26) 

La loi de commande synthétisée est illustrée par la figure 3.3 qui donne pour chaque valeur 

désirée de la puissance transmise le motif à appliquer: 

Appliquée dans le cas de motifs à q trous, la loi de commande vise une variation quasi-continue 

de la puissance transmise, le maintien d'un facteur de déplacement unitaire et l'annulation des (q-

1) premiers harmoniques après le fondamental du courant tiré de l'alimentation alternative et

nécessite la résolution du système
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a1 =pd± 0.0001 
b1 =0 ± (0.00l·a

1
) 

a3
=0 ± (0.00l·a

1
)

b
3 =0 ± (0.00l·a

1
) 

a2q
-l =0 ± (0.001·a

1
)

b2q
-l =0 ± (0.00l·a1

) 

Un échantillon des lois de commande synthétisées est iridiqué sur les figures 3.4 à 3.6. 

67 

(3.27) 

En utilisant (3.13), nous avons déterminé le courant tiré par le convertisseur de l'alimentation 

alternative lors des fonctionnements à des puissances désirées de 100 % et 50 % de la puissance 
maximale. Pour le fonctionnement à 50 % de la puissance maximale, nous avons considéré des 

motifs MDI à 3, 9 et 15 trous. Ces courants sont indiqués sur les figures 3.7 à 3.10. 

J � Résultat théorique X Résultat simulé

1000 

-

750 
-
..... 

500 

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9 

Puissance transmise (p.u.) 

Figure 3.3. Synthèse et validation de la loi de commande à un trou 
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-�· 1 , ., .. . . 
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0 
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1 
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, ;

.. 

·- ·.....-Xi.. 1 1 -

�� 

V ' 

x· 

. 

� 

0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 

Puissance transmise (p.u.) 

Figure 3.4. Synthèse et validation de la loi de commande à 3 trous 

!-+-Résultat théorique X Résultat simulé

. . 

0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 

Puissance transmise (p. u.) 

0,8 

Figure 3.5. Synthèse et validation de la loi.de commande à 7 trous 
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0,9 

0,9 



Élaboration d'une commande MDI avec séquence ... 

-

,-( 

,-( 

= 

,-( 

,-( 

·=

�
,-( 

= � 
,-( ..... 
=

0 

t:Q 

1� Résultat théorique X Résultat simulé 
1 

1000 

750 

500 

250 

0 +-. �-....;._ __ ....... __ :.,._ ____ ......_ _____ ..__----:. __ ....:... __ _. 

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 

Puissance transmise (p. u.) 

Figure 3.6. Synthèse et validation de la loi de commande à 11 trous 
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0 0.005 0.01 0.015 
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Figure 3. 7. Comparaison des courants théorique et simulé tiré par le convertisseur 

àpd = 1 p.u. 
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Figure 3. 8. Comparaison des courants théorique et simulé tiré par le convertisseur 

à Pd = 0.5 p.u. et motif à 3 trous 
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à Pd = 0.5 p.u. et motif à 9 trous 
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La validation de ces résultats théoriques est faite par la simulation du convertisseur considéré 

dans l'environnement Matlab / Simulink. Le modèle simulé est indiqué sur la figure 3.11. Dans 

ce modèle, nous considérons un condensateur de découplage haute fréquence CHF de 10 µF et que 

les diodes du redresseur ont, chacune, une inductance et une résistance parasites de 1 µH et 10 

mO. La simulation du motif MDI est faite à l'aide du générateur Repeating sequence de la 

bibliothèque du logiciel. Sur les figures 3.3 à 3.10, utilisées pour indiquer des résultats 

théoriques, nous avons également reporté des résultats analogues obtenus par la simulation. 

L'analyse harmonique du courant tiré par le convertisseur de l'aFmentation obtenu par simulation 

montre que, conformément à la loi de commande, les harmoniques de rang inférieur ou égal 

à (2q-l) sont nuls. Là figure 3.12 montre des exemples de spectres harmoniques pour les cas q � 

3, 5, 9 et 15 et à des puissances désirées Pd = O. 7 p.u. et 0.3 p.u .. 
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3.4. DISTORSION HARMONIQUE ET CORRECTION PAR FILTRE PASSIF 

3.4.1. CONSÉQUENCES SUR LE FACTEUR DE PUISSANCE 

Une dètermination théorique du facteur de puissance du convertisseur en fonction de la 

puissance transmise, est faite en considérant la loi de commande. En effet, celle-ci permet de 

calculer, pour chaque valeur prise par la puissance transmise, la série de Fourier du courant tiré à 

partir des expressions (3.16 à 3.20). En limitant dans (3.2.1) le calcul de la série aux 200 premiers 

harmoniques, on détermine le facteur de puissance. Le résultat de cette détermination est illustré 

sur la figure 3.13. Le facteur de puissance simulé est calculé comme le rapport des puissances 

active et apparente absorbées par le convertisseur simulé. 

En théorie comme en simulation, on constate que le facteur de puissance se dégrade 

continuellement quànd la puissance décroît et que l'augmentation du nombre de trous ne 

l'amé)iore que modestement. Ce constat s'explique par le fait que les harmoniques résiduels (non 

éliminés) s'amplifient quand la puissance décroît, fait mis en évidence sur la figure 3.12. 
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0_9 � __MDlà 7 .tro�s... _

-- MDI à 11 tr<;>US 
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b) Résultats de la simulation

Figure 3.13. Facteur de puissance vs puissance transmise, cas de l\IDI calculée 

Il est donc plus judicieux de considérer la répercussion de la loi de commande sur la distorsion du 

courant tiré par le convertisseur comme une action de conditionnement plutôt qu'une action de 

correction. Celle-ci reste en premier lieu du ressort d'un autre organe dont le fonctionnement est 
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grandement amélioré par le conditionnement dû à la loi de commande. Cette approche est 

explicitée dans la section suivante. 

3.4.2. DIMENSIONNEMENT DU FILTRE DE CORRECTION DU FACTEUR DE 

PUISSANCE ET VALIDATION PAR SIMULATION 

L'organe de correction considéré dans cette section, est un filtre L-C passe bas, placé entre 

le convertisseur et l'alimentation alternative (Figure 3.14). Dans le sens convertisseur 

alimentation, il agit comme un filtre passe bas pour les courants harmoniques injectés dans 

l'alimentation par le convertisseur. En effet, ce dernier peut être représenté par une source de 

courant fondamental et un ensemble de sources de courants harmoniques (Figure 3 .15). Dans le 

cadre des lois de commande considérées dans ce chapitre et, à un point de fonctionnement 

correspondant à une puissance désirée donnée, la source du courant fondamental et une des 

sources de courant harmonique sont, respectivement, définies par : 

ie,f (t )=a1 · Ao •sin(21rFcat )= p d · Âo ·Sin(21rFcat)

ie m (t)=Ao ·(am ·sin(m·27l"Fcat)+bm ·Cos(m·27l"Fca t)) avec m�2·q+ 1 

(3.28) 

(3.29) 

Afin que le filtre puisse corriger la distorsion harmonique générée par le convertisseur, sa 

pulsation de coupure doit être nettement inférieure à la plus petite des pulsations des courants 

harmoniques. Nous la choisissons inférieure de moitié, c.-à-d. 

(3.30) 

d'où une première relation de dimensionnement du filtre: 

(3.31) 

Dans la mesure où le filtre est en mesure d'atténuer fortement la propagation des courants 

harmoniques en son amont, il suffit de considérer seulement la source du courant fondamental 

quand on .désire prédire la réaction de l'ensemble filtre - convertisseur sur l'alimentation 

alternative. Sachant que la tension à l'entrée du convertisseur et le courant fondamental sont tous 

les deux des sinusoïdes de même fréquence, en phase et d'amplitudes respectives Vca et P
d
Âo, le 
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remplac�ment de la source de courant fondamental par une résistance équivalente, produit le 

même effet sur le courant en amont du filtre. 

Figure 3.14. Emplacement du filtre passe bas à l'entrée du (!Onvertisseur 

Vca Ïe,m 
m= 2q+l

Ïe,m 
m= 2q+3

Figure 3.15. Représentation en termes de sources de courant 

En tenant compte de (3 .14 ), cette résistance équivalente se définit par : 

ou encore 

Re
q
(pd)= Vca =-I � 7r /L((1+a)2 (1+ 1 . J-1J-1

PdÂo Pd m,, 2 Ve -2log(a)

Ïe,m 
m= 2q+5 

(3.32.a) 

Req(pd )=-
1 

Req,Oavec Req
.o =Req

(pd
= l)=-;-7r /L((1+a)2(1+ l ( )J-1J-I (3.32.b)

Pd m,, 2 Ve -21og a 

Au circuit de la figure 3.15, peut alors se substituer celui de la figure 3.16. L'ensemble filtre -

convertisseur est ramené alors à une impédance équivalente linéaire définie par : 

Zeq = jLfOJca + 1 1
-+ jCfmca

Req 

On en déduit le courant tiré de l'alimentation par 

(3.33) 
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(3.34) 

Et son facteur de puissance qui, en tenant compte de (3.31) et (3.32), s'écrit: 

FP=-.==================l ================== (3.35) 

Pour pouvoir calculer les deux éléments du filtre, il est nécessaire de définir une seconde relation 

de dimensionnement. Selon l'objectif visé, Il y a différentes manières de définir cette seconde 

relation. Chacune donne lieu à une démarche de dimensionnement. Nous présentons ci-dessous 

deux démarches: 

Vc:a 

Figure 3.16. Modèle équivalent vu par l'alimentation alternative après atténuation de la 

distorsion par le filtre 

3.4.2.1. Première démarche 

En l'absence du filtre, le convertisseur, quand il fonctionne à sa pleine puissance, 

présente un facteur de puissance unitaire, La première démarche vise le maintien de cette 

propriété en présence du filtre. En conséquence, on cherche à imposer au facteur de puissancè du 

courant tiré par l'ensemble filtre - convertisseur, quand cet ensemble fonctionne à pleine 

puissance, une valeur, notée FP0, très proche de l'unité. Ceci définit la seconde relation de

dimensionnement. En considérant (3.35), cette seconde relation s'écrit: 

1 F�=--;:::==================== 

l+{Cq2+S R�.O�f
O)œ +((2:+S-iY,•·'�f

O)œ r
(3.36) 



Élaboration d'une commande MDI avec séquence ... 77 

Les éléments du filtre peuvent alors être calculés comme étant la solution du système d'équations 

constitué par (3.31) et (3.36). 

Pour des valeurs données du nombre de trous (q) et du facteur de puissance imposé à pleine 

puissance (FP0), nous avons calculé les éléments du filtre à associer au convertisseur pris en 

exemple dans la section 3.3 de ce chapitre. Les résultats sont indiqués dans le tableau 3.4. 

Pour valider cette première démarche de dimensionnement, nous avons considéré une commande 

MDI avec 19. trous et l'assignation d'une valeur de 0.99 au facteur de puissance à pleine 

puissance. Dans ce cas, les éléments du filtre, d'après le tableau 3.4, sont C1
= 222 µF, arrondi à

220 µF, et L1
= 83 µH. 

Tableau 3.4. Éléments du filtre en fonction du nombre de trous et du facteur de puissance 

désiré à p = 1 p.u. 

q=7 q= 11 q= 15 q= 19 

FPo = 0,99 
C1

= 315 µF C1
= 258 µF C1

= 235 µF C1
= 222 µF 

L1
= 397 µH L1

= 206 µH L1
= 124 µH L1

= 083 µH 

FPo = 0,96 
C1

= 488 µF C1
= 444 µF C1

= 428 µF C1
= 421 µF 

L1
= 256 µH L1

= 120 µH L1
= 068 µH L1

= 044 µH 

FPo = 0,93 
C1

= 619 µF C1
= 582 µF C1

= 569 µF C1
= 563 µF 

L1
= 200 µH L1

= 091 µH L1
= 051 µH L1

= 033 µH 

La simulation de l'ensemble filtre - convertisseur aboutit à une réaction sur l'alimentation 

alternative qui concorde avec celle prédite. En effet, les facteurs de puissance obtenus par 

simulation et calculés par (3.35) sont assez similaires (Figure 3.17). L'écart entre les valeurs 

théoriques et simulées s'explique par le fait que le filtre ne peut absorber la totalité de la 

distorsion générée :par le convertisseur. Ceci est mis en évidence sur la figure 3.18 qui montre les 

courants théorique et simulé tirés de l'alimentation dans le cas d'une puissance transmise de 0.5 

p.u .. Le calcul du courant théorique est fait à partir des expressions (3.34) et (3.33).
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Les résultats théoriques et simulés montrent que le facteur de puissance décroît continuellement 

quand la puissance transmise décroît. Cette dégradation du facteur de puissance est due 

essentiellement au déplacement en arrière de l'onde du courant par rapport à l'onde de tension. 

Ceci signifie une production d'énergie réactive qui croît au fur et à mesure que la puissance 

transmise baisse. La démarche que nous présentons dans la suite vise à réduire cette énergie 

réactive. 

3.4.2.2. Deuxième démarche 

Dans le cadre de la première démarche, la variation du facteur de puissance en fonction 

de la puissance est monotone (variation dans un seul sens). Au maintien du facteur de puissance, 

dans une fourchette donnée, correspond un intervalle de puissance donné. Pour élargir cet 

intervalle de puissance, il est nécessaire de briser cette monotonie. Autrement dit, le maximum du 

facteur de puissance doit se produire à une puissance transmise, dite d'inflexion et notée (pd)J, 

autre que 1 p.u ... Cette puissance d'inflexion peut être déterminée comme étant la solution de 

l'équation 

_:!_FP(pd =(pd )1 )=0
dpd 

La prise en compte de (3.35) dans le développement de (3.37) aboutit à: 

(3.37) 
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(3.38) 

Pour une puissance d'inflexion qu'on voudrait imposer au facteur de puissance, (3.38) permet de 

déduire la valeur du condensateur du filtre par 

(2q2+1)'-1 (3.39) 

En tenant compte de (3.39), (3.35) devient: 

FP 
1 

(3.40) 

On constate alors que le facteur de puissance au point d'inflexion est unitaire. De même, le tracé 

de l'évolution du facteur de puissance dans le cas q = 19 et des points d'inflexion à 0.25, 0.50 et 

0.75 p.u. montre que le facteur de puissance demeure très proche de l'unité sur un très large 

intervalle de puissance (Figure 3 .19). 
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Figure 3.19. Évolution du facteur dé puissance dans la deuxième démarche et q = 19 

La relation (3.39) constitue, dans le cadre de la deuxième démarche, la seconde relation de 

dimensionnement. Associée à (3 .31 ), elles permettent de calculer les éléments du filtre. Pour des 

valeurs données du nombre de trous (q) et de la puissance d'inflexion imposée au facteur de 
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puissance, nous avons calculé les éléments du filtre à associer au convertisseur pris en exemple 

dans la section 3.3 de ce chapitre. Les résultats sont indiqués dans le tableau 3.5. 

Tableau 3.5. Éléments du filtre en fonction du nombre de trous et de la puissance 

d'inflexion 

(pd}1= 0,75

(pd)1= 0,50

(pd)1= 0,25 

q=7 

C1
= 140 µF 

L1
= 895 µH 

C1
= 93 µF 

L1
= 1300 µH 

C1
= 47 µF 

L1
= 2700 µH 

q� 11 

C1
= 90 µF 

L1
= 583 µH 

C1
= 60 µF 

L1
= 875 µH 

C1
= 30 µF 

L1
= 1800 µH 

·q= 15 q=19 

C1
= 68 µF C1

= 54 µF 

L1
= 433 µH L1

= 344 µH 

C1
= 45 µF C1

= 35 µF 

L1
= 650 µH L1

= 516 µH 

C1
= 22 µF C1

= 18 µF 

L1
= 1300 µH L1

= 1000 µH 

Pour valider cette deuxième démarche de dimensionnement, nous avons considéré une 

commande MDI avec 19 trous et l'assignation d'une valeur de 0.50 p.u. à la puissance 

d'inflexion. Dans ce cas, les éléments du filtre, d'après le tableau 3.5, sont Ci
= 35 µF et L1

= 516 

µH. De la simulation de l'ensemble filtre - convertisseur résulte une réaction sur l'alimentation 

alternative que nous comparons à la réaction théorique. Sur la figure 3.20, nous avons reporté le 

facteur de puissance théorique calculé d'après (3.40) et les facteurs de déplacement, de distorsion 

et de puissance obtenus par simulation. Cette figure montre, d'une part, une certaine divergence 

entre les facteurs de puissance théorique et simulé et, d'autre pait, une convergence quasi-parfaite 

entre le facteur de puissance théorique et le facteur de déplacement simulé. Ceci s'explique par le 

fait qu'en théorie le facteur de distorsion est implicitement considéré comme unitaire, car on a 

supposé qu'une fréquence de coupure du filtre, inférieure de moitié à la plus basse des fréquences 

harmoniques contenues dans le courant tiré par le convertisseur, est suffisante pour atténuer 

totalement la distorsion générée. Les figures 3.21 et 3.22, montrant le courant tiré de 

1' alimentation alternative en valeur instantanée théorique et simulé dans les cas de puissance 

transmise de 0.8 p.u. et 0.2 p.u., permettent de constater que cette distorsion n'est pas totalement 

absorbée par le filtre. Ces mêmes figures montrent que le déplacement de l'onde de courant par 

rapport à l'onde de tension est, tantôt, en avance, tantôt, en retard. Ceci signifie que l'énergie 

réactive est, tantôt, consommée, tantôt, produite. C'est cette inversion du sens d'écoulementde 
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1 'énergie réactive qui permet de réduire sa valeur absolue. La comparaison des valeurs des 

éléments du filtre, reportées dans les tableaux 3.4 et 3.5, montre que, dans la deuxième démarche, 

les valeurs des inductances et des condensateurs ont tendance, respectivement, à augmenter et à 

baisser par rapport à celles calculées dans la première démarche. Cette tendance est 

compréhensible, quand on sait que, dans la deuxième démarche, le filtre produit moins d'énergie 

réactive à certains points de fonctionnement et en consomme à d'autres points . 
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Figure 3.20. Comparaison entre les réactions théorique et simulée sur l'alimentation 
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b) Agrandissement autour du passage par zéro

Figure 3.21. Courants tirés théorique et simulé à Pd = 0.8 p.u., déplacement en avance 
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Figure 3.22. Courants tirés théorique et simulé à Pd = 0.2 p.u., déplacement en arrière 

Les résultats théoriques et simulés de la figure 3.20 indiquent un facteur de déplacement quasi­

unitaire sur une plage de variation de la puissance allant de 0.2 à 1 p.u .. Autrement dit, le courant 

est en phase avec la tension sur cet intervalle. En conséquence, le redresseur du convertisseur 

peut être placé entre l'inductance et la capacité du filtre sans qu'il n'occasionne de discontinuité 

du courant tiré au voisinage du passage par zéro de la tension d'alimentation. Les condensateurs 

du filtre passe bas et de découplage haute fréquence se trouveront alors en parallèle. On peut 

donc les considérer comme un seul condensateur (Figure 3.23). 

Figure 3.23. Déplacement du condensateur du filtre à la sortie du redresseur 
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3.5. CONCLUSION 

Ce chapitre a été consacré au traitement de la problématique posée par l'allongement des 

séquences MDI, qui demeure une condition sine qua non pour produire une variation quasi­

continue de la puissance transmise. Des motifs MDI, de même période que la tension redressée, 

ont été considérés, ce qui correspond à des séquences MDI les plus longues possibles. 

En conformité avec cette considération, nous avons effectué une analyse de fonctionnement sous 

l'hypothèse de l'invariance de la tension redressée (aussi tension à l'entrée de l'onduleur) à 

l'échelle d'un cycle de résonance de la charge, HITC. Cette analyse a abouti à la détermination, 

en fonction d'un motif MDI, de la série de Fourier du courant absorbé, sachant que celle-ci nous 

enseigne sur la puissance transmise à la charge et la distorsion harmonique du courant absorbé 

par le convertisseur. Dans le cadre d'une stratégie d'optimisatioQ, les résultats de cette analyse de 

fonctionnement sont exploités en vue de l'élaboration de lois de commande MDI à double 

action : vàrier la puissance transmise de manière quasi-continue et éliminer les harmoniques 

d'ordre inférieur à (2q + 1) du spectre du courant absorbé où q est le nombre de trous du motif 

MDI utilisé. Ces résultats sont publiés dans [Sandali A. et al. '01]. 

Les haçmoniques résiduels sont éliminés par un filtre passe bas, placé à l'entrée du convertisseur, 

sans pour autant que cela ne soit suffisant pour corriger le facteur de puissance, à cause de la 

puissance réactive mise en jeu dans le filtre. Pour absorber les harmoniques résiduels et optimiser 

la puissance réactive, deux démarches de dimensionnement dù filtre sont alors proposées. Dans la 

première démarche, publiée dans [Sandali A. et al. '02a], on fait coïncider le point de 

fonctionnement à minimum de puissance réactive dans le filtre avec le maximum de la puissance 

transmise par le convertisseur. Le Îacteur de puissance résultant décroît de manière continue avec 

la puissance transmise, suite à une production accrue d'énergie réactive. Dans la deuxième 

démarche, le point de fonctionnement à puissance réactive nulle coïncide avec une puissance 

transmise réduite (Point d'inflexion). Le facteur de puissance croît jusqu'à ce qu'il devienne 

unitaire au point d'inflexion, pour amorcer ensuite une décroissance, quand la puissance 

transmise varie de son maximum à zéro. Il en résulte un facteur de puissance de très bonnes 

valeurs sur une large plage de variation de la puissance transmise. 

La correction de la distorsion harmonique est partagée entre la loi de commande et le filtre passe . 

bas. Plus le nombre de trous par motif est important, plus la loi de commande corrige en 
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profondeur, et plus le filtre est miniaturisé et sa puissance réactive est faible. Par contre, la 

synthèse de lois de commande, avec un nombre élevé de trous par motif, se heurte à la taille des 

calculs à gérer. Synthétiser des lois de commande avec des motifs à nombre de trous élevé et sans 

calcul est le principal défi, qu'on se propose de lever dans le chapitre suivant. 



Chapitre 4 

SIMPLIFICATION ET MISE EN 

ŒUVRE D'UNE COMMANDE MDI LINÉAIRE 

4.1. INTRODUCTION 

Les travaux entrepris dans le chapitre précédent ont abouti à une connaissance 

approfondie des différents aspects du fonctionnement du convertisseur ca-ca considéré et à des 

lois de commande. Ces dernières sont précises et tiennent compte de tous les paramètres, mais 

elles sont inadaptées pour une implantation pratique car leur synthèse nécessite des calculs qui 

prennent des proportions fort pénalisantes. Cet aboutissement reflète notre choix de privilégier, 

au cours du chapitre précédent, la rigueur théorique. Dans le chapitre présent, nous privilégions 

l'applicabilité des lois de commande. Notre objectif principal est de chercher à simplifier le 

modèle complet qui décrit le fonctionnement du convertisseur, afin d'aboutir à des lois de 

commande dont la synthèse se fait sans calculs. 

Dans la section 4.2, nous explicitons la simplification introduite dans le modèle complet ainsi que 

les observations l'ayant inspirée. La description du modêle simplifié, les lois de commande qui 

en découlent et la génération automatique des motifs MDI font l'objet de la section 4.3. La 

validation du modèle simplifié est faite dans la section 4.4, tandis que sa précision et sa limite de 
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validité sont discutées dans la section 4.5. Les contraintes de synchronisme et d'adaptation des 

fréquences ainsi que la nécessité d'un dimensionnement adapté du transformateur sont soulevées 

et solutionnées dans la section 4.6. Dans la section 4.7, nous présentons des essais réalisés sur un 

prototype en guise de validation expérimentale des travaux entrepris dans ce chapitre. 

4.2. OBSERVATIONS À L'ORIGINE DE LA SIMPLIFICATION 

Deux observations sont à l'origine de la simplification faisant l'objet de ce chapitre. La 

première porte sur la forme des expressions des coefficients de la série de Fourier, tandis que la 

seconde porte sur la forme des motifs MDI synthétisés. 

D'après les résultats du chapitre 3, les expressions des coefficients de la série de Fourier du 

courant tiré par le convertisseur ont été écrites sous la form� 

am =am I + Lamtk 
, lc=I 

(3.16.1) 

q 

bm =bm I + Lbmtk 
(3.16.2) 

, k=I 

où les termes am,I et bm,I sont indépendants de l'amortissement de la charge, alors que les termes 

amtk et bmik ne le sont pas. 

Un calcul qui compare les prédominances des termes indépendants et dépendants de 

l'amortissement de la charge est effectué, où les termes indépendants et dépendants sont, 

respectivement, groupés dans des termes définis par 

(4.1.1) 

( 4.1.2) 

Ce calcul a montré une prédominance très nette des termes indépendants de l'amortissement. Un 

aperçu des calculs comparatifs des prédominances dans le fondamental et dans l'harmonique 

résiduel de plus faible rang, à des points de fonctionnement correspondant à des puissances de O. 7 

p.u. et 0.3 p.u., est indiqué par les figures 4.1 à 4.4. Ces calculs sont effectués pour une charge

ayant une fréquence de résonance (150 kHz) et un amortissement <; = 1.6 % et dans les cas de lois

de commande à 3, 7 et 15 trous. Cette possibilité de négliger les termes dépendants de

l'amortissement de la charge, rend les lois de commande indépendantes de l'amortissement de la

charge.
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Figure 4.1. Prédominances des termes indépendant et dépendants de l'amortissement dans 
le fondamental - Cas � = 1.6 % et Pd = O. 7 p.u. 
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Figure 4.2. Prédominances des termes indépendant et dépendants de l'amortissement dans 

l'harmonique résiduel de plus faible rang - Cas ç = 1.6 % et Pd = O. 7 p.u. 
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Figure 4.3. Prédominances des termes indépendant et dépendants de l'amortissement dans 
le fondamental - Cas ? = 1.6 % et Pd = 0.3 p.u. 
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Figure 4.4. Prédominances des termes indépendant et dépendants de l'amortissement dans 
l'harmonique résiduel de plus faible rang-Cas?= 1.6 % etpd = 0.3 p.u. 
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De l'observation des représentations graphiques des lois de commande synthétisées dans le 

chapitre précédent et qui indiquent les motifs MDI en fonction des puissances transmises 

désirées, il se dégage une convergence· des motifs vers une forme asymptotique. Dans cette forme 

asymptotique, les q trous d'un motif se répartissent uniformément sur toute la séquence MDI et 

ont tous une même largeur. La convergence vers cette forme asymptotique réduit l'influence de la 

fréquence de résonance de la charge dans la synthèse des lois de commande à un simple 

ajustement des bornes des trous. 

4.3. MODÉLISATION SIMPLIFIÉE ET GÉNÉRATION AUTOMATIQUE DES MOTIFS 

De la première observation, découle la formulation simplifiée suivante des coefficients de 

la série de Fourier du courant tiré par le convertisseur: 

b1 �-
1-±cos(2fr nsk J-cos(2fr nik J 

2fr k=I N mp N mp 

1 
a �­

m 

b �..!..

_I flsin((m+l�frJ-sin((m+l�frJ] 
m+Ik=t N

mp 
Nmp

- � t' sin((m-l�frJ-sin((m-l�frJ]
m lk-t Nmp N

mp 

_l ±[cos((m+ l�frJ-cos((m+ l�frJ] 
m+Ik=I Nmp Nmp

(4.2.1) 

(4.2.2) 

(4.2.3) 

( 4.2.4) 

En considération de la seconde observation, on suppose que tous les trous ont une largeur !in et 

des centres définis par 
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nc,k (2 ·k-1) 
Nmp 2q 

Les bornes inférieure et supérieure du i
me trou s'écrivent: 

!J.n 
n1k=nck--, 

2 

!J.n 
nsk=nck+-, 

2 

En tenant compte de (4.4), et (4.3), la réécriture de (4.2.1) aboutit à:

a1 �1--
1-f�n+l.sin(;r M J±co{21r2k-lJ

N mp k=I 1f N mp k=I 2q .

ou plus simplement 

car 

fcos(21r2k-I
J=

o 
k=I 2q 

En tenant compte de ( 4.4) et ( 4.3), la réécriture de ( 4.2.2) aboutit à : 

car 

1 
( 

!ln J 
q ( 2k-1

J b
1 �--sin ;r-- �)in 21r-- = 0 

1f N mp k=I 2q 

fsin(21r2k-I
J=

o 
k=I 2q 

En tenant compte de (4.4) et (4.3), la réécriture de (4.2.4) aboutit à:

m+l 2Nmp k=I 2q 
- -2-·sin((m+l);r�J· fsin((m+l)1r

2k-IJ

b
m �J... 

=0 
1f 

car 

+-
2 ·sin((m-l);r�J· fsin((m-l)1r

2k-IJ-
m-1 2Nmp k=I 2q 

fsin((m+ 1)1r2k-lJ= fsin((m-l)1r2k-lJ=
o 

k=I 2q k=I 2q 

En tenant compte de (4.4) et (4.3), la réécriture de (4.2.3) aboutit à:

90 

(4.3) 

(4.4.1) 

(4.4.2) 

(4.5.1) 

(4.5.2) 

(4.6) 

(4.7) 

(4.8) 

(4.9) 

(4.10) 
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[_l sin((m + l��J±cos((m + 1 )1Z" 2k- lJ]
2 m+l 2 Nmp k=I 2q 

am
� 

7Z" -[�sin((m-l��Jfco{(m-i)1Z"
2k-IJ]m 1 2 N mp k=I 2q 

Quand on considère les remarques suivantes 

,/ Remarque 1 

Pour (m+ 1) multiple de 2·q, c.-à-d. m=2·h·q-I avec h = I,2,3, ...... 

co{ (m
.
+ 1 ),r 

2�; 1 J �± 1 selon que h est pair. ou impair

et, en conséquence, 

,/ Remarque 2 

fcos((m+ 1)7Z" 2
k-lJ=±q selon que h est pair ou impair

k=I 2q 

Pour (m-1) multiple de 2·q, c.-à-d. m=2·h·q+ I avec h = I,2,3, ...... 

co{ {m-1),r 2�; 1 
J
�±I selon que h est pair ou impair 

et, en conséquence, 

,/ Remarque 3 

fcos((m-1)7Z" 2k-I
J=±q selon que h est pair ou impair

k=I 2q 
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(4.11) 

(4.12.1) 

(4.12.2) 

(4.13.1) 

(4.13.2) 

Pour (m+I) non multiple de 2·q, c.-à-d. m=2·h·q-I+2·l avec h=l,2,3, ...... et 
l = I,2,3, .... , q 

,/ Remarque 4 

fcos((m+ 1)1Z"
2k-IJ= fcos(2·l ·.1Z" 2k-l

J
=o 

k=I 2q k=I 2q 
(4.14)

Pour (m-1) non multiple de 2·q, c.-à-d. m=2·h·q-l+2·l avec h=l,2,3, ...... et 
l=I,2,3, .... ,q 

I,cos m-1 7Z"-- = 2...cos 2·l·.1Z"-- =0 q (( ) 2k-1J J.., ( . 2k-1
Jk=I 2q k=I 2q 

l'expression (4.11) du coefficient am devient très expressive, soit: 

si m est de la forme 2·h·q-1 

l ·( h !ln] I h 
. . . am

�
±-. sm .1Z"· ·q-- se on que est pair ou impair 

7Z"·h . Nmp 
si m est de la forme 2·h·q+l 

(4.15) 

(4.16.1) 
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smon 

_ l ·
( h·/).nJ 1 h · · · a m �+--sm te· ·q-- se on que est pa1r ou 1mpa1r 

tc·h Nmp 

a m �o 

En résumé, la série de Fourier du courant tiré du réseau devient 

/).n a 1 �1---q 
Nmp 

après substitution de ( 4.17 .1) dans ( 4.16.1) et dans ( 4.16.2), 

si m=2·h·q-1 avec h entier naturel 
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(4.16.2) 

(4.16.3) 

(4.17.1) 

a m �±-1-sin{tc·h·{l-a
1
)) selon que h est pair ou impair (4.17.2)

tc·h 

si m=2·h·q+ 1 avec h entier naturel 

a m �+-
1-sin{n·h·(l-a

1
)) selon que h est pair ou impair (4.17.3)

tc·h 

bm �o avec m = l ,  3, 5, ... 

(4.17.4) 

( 4.17.5) 

En tenant compte des expressions ( 4.17), le facteur de puissance peut être exprimé en fonction de 

a1, représentant la puissance transmise, par l'expression 

FP = l/ 1+� Î:' sin{tc·h·{l-ai})
J

2 

J a1 h=il_ tc·h 
( 4.18) 

Finalement, le fait de considérer qu'un motif MDI est constitué de trous de même largeur et 

uniformément répartis sur la période de la tension d'alimentation de l'onduleur (Séquence MDI), 

aboutit aux résultats suivants : 
• premièrement, la puissance transmise par le convertisseur, proportionnelle à a1, varie

linéairement avec la largeur des trous,
• et deuxièmement, le spectre harmonique du courant tiré par le convertisseur se compose,

en plus du fondamental, de paires d'harmoniques d'ordre 2·h·q±let espacées les unes

des autres de 2q.

Sans effectuer aucun calcul, de tels motifs MDI peuvent être générés sur une base de 

comparaison. Parmi les options de comparaisons possibles, nous pouvons considérer celle d'une 

porteuse triangulaire (Por) et d'une tension de commande (ec)-
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La fréquence de la porteuse (F
par) est un paramètre de réglage de la distorsion harmonique du 

courant tiré, ou plus précisément, de l'espacement entre les paires d'harmoniques résiduelles. 

Quand sa fréquence est 

(4.19) 

il en résulte un espacement entre les paires d'harmoniques résiduelles de 2q.

La tension de commande (ec) est un paramètre de réglage de la puissance transmise désirée en 

p.u .. Elles sont liées par :

(4.20) 

où Pormax est la valeur crête de la porteuse. 

Cette comparaison génère un motif, dit asynchrone. Ce motif asynchrone doit encore être 

synchronisé par un signal à la fréquence de résonance de la charge. La largeur des trous est ainsi 

ajustée à un nombre entier de périodes de résonance de la charge et ce dans le but de garantir des 

commutations au zéro de courant dans les interrupteurs de l'onduleur. Cette synchronisation se 

fait facilement à l'aide d'une bascule D. Les figures 4.5 et 4.6 illustrent les étapes et le circuit de 

génération des motifs MDI par comparaison. 
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:o.
1 

Porteuse (Por): 
1 

Tension de : -+--+--lr---+--:\--_.,.---\--'""""11-----lr-"'""""ll,__---l,......;,-
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MotifMDI 
asynchrone 

S-Rés
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1 
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.. 

Figure 4.5. Génération des motifs MDI par comparaison 
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ec = Pd Pormax 

Porteuse � �---,.i::���-

S-Rés rum
CK

M-MDI

Figure 4.6. Circuit générateur des motifs MDI

4.4. VALIDATION DU MODÈLE SIMPLIFIÉ 
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Pour la validation de la modélisation simplifiée, nous avons procédé à la simulation du 

même convertisseur que dans le chapitre II (même topologie et même alimentation), sauf que: 

i) les éléments de la charge sont. (R = 1.80 n, L = 25 µH et C = 90 nF), soit une fréquence de

résonance de 106 kHz et un amortissement i; = 5.4 %, 

ii) un transformateur d'adaptation de rapport mrr = 0.5 est utilisé,

iii) et le motif MD! est généré par comparaison.

Le modèle simulé est indiqué dans la figure 4.7. 

" r 

T 

Signal ,à la 1réquence der onance 

Cl ode t 

Figure 4.7. Modèle simulé du convertisseur avec motif MDI généré par comparaison 
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Nous avons effectué deux séries de simulation. Une avec des motifs à 15 trous et l'autre avec des 

motifs à 25 trous, c:-à-d. des porteuses ayant une fréquence 15 et 25 fois supérieures à la 

fréquence de la tension redressée (Fpor =15·I20 Hz et Fpor=25·I20 Hz). Les résultats obtenus

par considération du modèle simplifié sont comparés aux résultats obtenus par la simulation du 

convertisseur avec génération comparée du motif MDI. La comparaison entre les spectres 

théorique et simulé du courant tiré par le convertisseur dans le cas d'un motif MD! à 15 trous est 

indiquée sur les figures 4.8 et 4.9. 
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a)pa = 0.7 p.u. b)pa = 0.3 p.u.
Figure 4.8. Spectres du courant tiré d'après le modèle théorique simplifié - Cas de 15 trous 
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Figure 4.9. Spectres du courant tiré d'après la simulation du convertisseur avec génération 

des motifs par comparaison - Cas de 15 trous 
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Les figures 4.10 et 4.11 indiquent une comparaison entre les mêmes grandeurs mais avec le cas 

d'un motifMDI à 25 trous. 

1 l 
i 

:1 t t I l 1 
·- 1 1 ' ; 
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Figure 4.10. Spectres du courant tiré d'après le modèle théorique simplifié - Cas de 25 trous 
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Figure 4.11. Spectres du courant tiré d'après la simulation du convertisseur avec génération 

des motifs par comparaison - Cas de 25 trous 

Les comparaisons entre, d'une part, la puissance désirée (puissance transmise désirée) et la 

puissance transmise en théorie et en simulation et, d'autre part, la puissance désirée et le facteur 

de puissance sont, respectivement, indiquées sur les figures 4.12 et 4.13. 
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Figure 4.12. Comparaison des puissances transmises en théorie et en simulation 
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Figure 4.13. Comparaison des facteurs de puissance théoriques et simulés 
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On constate que, dans les conditions de charge et de porteuses considérées, le modèle théorique 

simplifié permet de prédire le comportement· du convertisseur avec une précision largement 

acceptable. Sauf que cette précision se dégrade avec l'augmentation du nombre de trous des 

motifs MDI, alors qu'une telle action se répercute positivement sur la distorsion harmonique du 

courant tiré, sous forme d'une répartition plus espacée des paires d'harmoniques résiduelles. 

Nous sommes alors dans une situation de compromis dont la gestion de manière effica<?e justifie 

une implication dans la recherche des limites de validité du modèle simplifié. Ce sera l'objectif 

de la section suivante. 
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4.5. PRECISION DU MODÈLE SIMPLIFIÉ ET LIMITES DE LA VALIDITÉ 

4.5.1. OBSERVATIONS 

98 

La comparaison des valeurs prises par le coefficient a 1 selon qu'on considère son 

expression exacte (3.16.1, 3.17.1 et 3.17.2) ou approchée (4.2.1), détermination dans le cadre du 

modèle simplifié, dans différèntes conditions de charges et de porteuses, est indiquée sur la figure 

4.14. 
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Figure 4.14. Influences du nombre de trous et de l'amortissement et la fréquence de 
résonance de la charge sur la précision du modèle simplifié 
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Les données de cette comparaison permettent de faire les observations suivantes : 
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./ Plus la charge est amortie ou que sa fréquence de résonance est élevée, plus la

précision du modèle simplifié est bonne .

./ Plus le motif comporte de trous ( équivalent à plus la porteuse a une fréquence élevée),

moins la précision du modèle simplifié est bonne.

4.5.2. INTERPRÉTATION 

Pour l'interprétation et l'argumentation de ces observations, afin qu'elles puissent avoir la 
valeur de résultats établis, nous revenons à la représentation temporelle du courant tiré par le 

convertisseur. En effet, ce courant donné dans le chapitre 2 par les expressions (2.13), peut être 

considéré comme la somme d'un courant principal et d'une série de courants secondaires: 

où le courant principal est défini par : 

à un instant en dehors des trous i •. At)=4isin(2
1f tJ

Tca

à un instant à l'intérieur d'un trou i
e
,At)=O 

et un courant secondaire i
e Sk est défini par : 

si t-5:n
sk

T,s (un instant antérieur au l
me trou) 

si t>n
sk

T,s (un instant postérieur au i
me trou) 

2_!__ 
i (t)=-'I' •a T,, e,Sk k 

(4.21) 

(4.22.1) 

(4.22.2) 

(4.23.1) 

(4.23.2) 

Ces courants secondaires se présentent sous la forme d'impulsions à front montant raide et front 

descendant amorti. Les figures 4.15 et 4.16 indiquent, respectivement, le courant principal et 
quelques courants secondaires dans deux cas : un cas où le modèle simplifié est peu précis et un 

autre cas où il est très précis. 

Les courants secondaires sont lès originaux des termes amtk et bmtk, dont la négligence est à la 

base du modèle simplifié. En conséquence, la discussion de la précision du modèle simplifié peut 
être ramenée à une discussion sur l'importance relative des courants secondaires. 
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Nous rappelons que le coefficient "a" a été défini uniquement pour alléger les écritures. Il est lié 

au coefficient d'amortissement de la charge(,;) par: 

Pour un amortissement qui tend vers zéro, le coefficient "a" tend vers un. Ensuite, il décroît 

quand la charge RLC devient de plus en plus amortie. 

(4.24) 

Après ce rappel de la définition du coefficient "a", on voit clairement dans l'expression (4.23) la 

confirmation de l'observation selon laquelle la précision du modèle s'améliore quand 

l'amortissement et/ou la fréquence de résonance de la charge augmentent. En effet, plus le 

coefficient "a" est faible et/ou la période de résonance (Trs) est grande, plus les courants 

secondaires sont rapidement atténués dans le temps. 

Quant au nombre de trous que comporte le motifMDI, il détermine le temps qui s'écoule entre le 

déclenchement de deux courants secondaires successifs Ci •. sk et i •. sck+t)). En effet, ce temps 

correspond à la période de la porteuse, laquelle, en rappel, est liée à la période de l'alimentation 

alternative et le nombre de trous par 

(4.25) 

En conséquence, plus le nombre de trous est faible, plus le temps qui s'écoule entre le 

déclenchement des courants secondaires est important et,. donc, plus il y a de chance pour qu'un 

courant secondaire soit totalement amorti avant le déclenchement du suivant. À chaque instant, la 

somme des courants secondaires est égale au dernier courant secondaire déclenché. Autrement 

dit, les effets des courants secondaires ne s'accumulent pas et leur somme reste donc négligeable 

devant le courant principal. Le modèle simplifié gagne en précision. La figure 4.15 montre un cas 

où il y' a une accumulation des effets des courants secondaires, alors que la Figure 4.16 montre un 

cas où il n y'a pas d'accumulation. Ceci confirme l'observation selon laquelle la précision 

s'améliore avec la baisse du nombre de trous. 

4.5�3. ÉTABLISSEMENT D'UN LIEN DE LIMITE DE VALIDITÉ 

Pour que le modèle simplifié puisse être suffisamment précis, il faut que les courants 

secondaires, sous formes séparée ou résultante, demeurent négligeables par rapport au courant 
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principal. Ce dernier est constitué d'impulsions quasiment rectangulaires dont la durée (MCP) se 

déduit de la période de la porteuse (Tpor) et de la durée des trous (!inTrs) par: 

(4.26) 

Pour que la somme des courants sec'ündaires soit égale au dernier courant secondaire déclenché et 

que ce dernier puisse être considéré comme négligeable devant l'impulsion du courant principal, 
il faut qu'il soit totalement amorti avant la fin de l'impulsion du courant principal. La figure 4.16 

illustre un cas où cette condition est vérifiée. L'impulsion du courant secondaire est très fine. Sa 

soustraction de l'impulsion du courant principal est pratiquement sans conséquence. Par contre, 

la figure 4.15 illustre un cas où la condition d'un amortissement total n'est pas vérifiée. 
L'impulsion du courant secondaire prend une forme trapézoïdale. Sa soustraction de l'impulsion 

du courant principal n'est pas sans conséquence. 

Si l'on considère qu'un courant secondaire est totalement amorti quand son amplitude devient 
inférieure à 5 % de sa valeur initiale, la condition d'un amortissement total devient : 

2( T"' t,n) 
'I'k •Q l·qT,. :'.S0.05'I'k 

En tenant compte de ( 4.17 .1) et ( 4.24) et de la définition de Nmp, on aboutit à

Frs Pd log(l m; ):Slog(0.05)
Fca q �l-�2 

(4.27) 

(4.28) 

Quand on désire garantir une bonne précision du modèle simplifié su� une gamme de puissance 

allant, par exemple, d'une valeur minim�le Pd.min à la pleine puissance et avec une charge ayant 

une fréquence de résonance et un amortissement donnés, le nombre de trous doit demeurer 

inférieur à une valeur limite qmax définie par: 

_ Fr, log(l-tr�/R) 
q:Sqmax -Pd.min 

Fca log(0.05)
(4.29) 

Pour des charges ayant des fréquences de résonance et des coefficients d'amortissement allant, 

respectivement, de 20 à 200 kHz et de 0.01 à 0.10, nous avons calculé le nombre maximal de 
trous que doivent comporter les motifs MDI quand on désire que le modèle simplifié demeure 

très précis sur une gamme de puissance qui s'étend de 10 à 100 % de la pleine puissance. Le 

résultat de ces calculs est indiqué sur la Figure 4.17. 
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Figure 4.17. Nombre maximal de trous par motif garantissant la précision du modèle 

simplifié en fonction des caractéristiques de la charge 

4.6. CONTRAINTES ET PARTICULARITÉS DE LA MISE EN ŒUVRE 

4.6.L ADAPTATION DES FRÉQUENCES ET SYNCHRONISATION 

103 

Rappelons que, dans le modèle simplifié élaboré, la génération des motifs MDI, telle que 

c'est illustré sur la figure 4.5, nécessite, en plus d'une grandeur continue (Tension de commande, 

ec), les trois grandeurs alternatives suivantes : 

i) la tension redressée (u), ou son image, de fréquenceFrd =2·Fca ,

ii) la porteuse de fréquence F
por = q · Frd = q · 2 · Fca ,

iii) et un signal S-Rés à la fréquence de résonance de la chargeFrs .

Afin d'assurer une variation quasi-continue de la puissance transmise par le convertisseur, nous 

avons choisi, dès le départ, d'assigner aux séquences MDI la longueur maximaleN mp =Frs/ Frd.

De par le principe même du fonctionnement en MDI, la longueur des séquences est un entier 
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naturel ; d'où une première contrainte d'adaptation des fréquences: la fréquence de résonance de 

la charge doit être un multiple de la fréquence de la tension redressée. Autrement dit, la période 

de la tension redressée doit se composer d'un nombre entier de périodes de résonance de la 

charge. Aussi, est-il évident que le nombre de trous est un entier naturel ; d'où une deuxième 

contrainte d'adaptation des fréquences: la fréquence de la· porteuse doit être un multiple de la 

fréquence de la tension redressée. En plus de la nécessité d'adaptation des fréquences des 

différents signaux intervenant dans la génération des motifs MDI, ces signaux doivent être 

synchronisés. En effet, pour que les centres des trous puissent demeurer uniformément répartis le 

long de la période de la tension redressée, le déclenchement d'une rampe ascendante de la 

porteuse doit coïncider avec le passage par zéro de la tension redressée* ; d'où une première 

contrainte de synchronisation. Une seconde contrainte de synchronisation a déjà été évoquée. Elle 

réside dans l'impératif de synchroniser les transitions des motifs MDI sur le signal à la fréquence 

de résonance de la charge et ce afin que ces transitions ne puissent pas provoquer dans l'onduleur 

des commutations à courant non nul. 

Le principe de la solution technique adoptée pour répondre à ces différentes contraintes, réside 

dans un ajustement de la séquence MDI par l'introduction dans le fonctionnement du 

convertisseur d'une séquence de relaxation. En effet, la période de la tension redressée n'est plus 

exclusivement réservée pour exécuter la séquence MDI, mais comporte aussi une séquence de 

relaxation durant laquelle l'échange de puissance entre la sortie et l'entrée du convertisseur est 

interrompu. La durée de cette séquence est ajustée automatiquement pour que le temps restant de 

la période redressée, et qui est alloué à l'exécution de là séquence MDI, soit un multiple de la 

période de résonance de la charge. Pour minimiser son effet sur la puissance transmise par le 

convertisseur, la séquence de relaxation doit être la plus courte possible et doit se produire dans 

un laps de temps qui correspond à des puissances instantané_es très faibles. En conséquence, la 

séquence de relaxation se produit au voisinage du passage par zéro de la tension redressée. 

Pour la mise en œuvre de cette solution, nous avons conçu un circuit électronique de commande 

qui réalise quatre fonctions. Arrangées selon le schéma bloc de la figure 4.18, ces fonctions sont : 

i) une fonction de relaxation, îi) une fonction de génération de la porteuse, iii) une fonction de

génération de motifs et iv) une fonction de modulation des commutations. 

*: Si la tension de commande est le complément à un de la puissance transmise désirée en p.u., c'est la rampe 
descendante qui doit être synchronisée sur le passage par zéro de la tension redressée 
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Figure 4.18. Schéma bloc du circuit de commande 

La fonction de relaxation, dont le schéma synoptique est indiqué sur la figure 4.19, génère à sa 

sortie, synchronisée sur les fronts montants de S-Rés, le signal DPZ, qui est actif quand la tension 

alternative d'alimentation du redresseur est comprise entre des seuils (±Vref ). Ses transitions 

actif-inactif et inactif-actif étant synchronisées par S-Rés, la durée pendant laquelle le signal DPZ

est inactif est donc un multiple de la période de résonance de la charge. C'est cette durée qui 

détermine la longueur de la séquence MDI. 

Tension 
DPZ 

Figure 4.19. Synoptique de la fonction de relaxation 
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La fonction de génération de la porteuse repose, dans son principe de réalisation, sur la 

discrétisation et le stockage en mémoire d'un signal à l'image de la porteuse voulue. Son schéma 

synoptique est indiqué sur la figure 4.20. Sa sortie est remise à zéro, quand le· signal DPZ est 

actif. Dans le cas contraire, la sortie de cette fonction reproduit la porteuse stockée. Par le biais 

du VCO, qui définit la base de temps des compteurs d'adressage de la mémoire, on peut ajuster le 

nombre de périodes de la porteuse par séquence MDI. 

------------------------� 

1 r-------....

1 

1 

1 

1 

Compteur 

RAZ 
,----�----

Mémoire 

DPZ-.1---o --..,.Por 
1 

vco 

---------------. 1 

CNA 

1 

1 

1 

1 

--- ---,.. ----- ---- --- - --- -
-· 

Figure 4.20. Synoptique de la fonction de génération de la porteuse 

La fonction de génération des motifs· MDI, dont le schéma synoptique est indiqué sur la figure 

4.21; génère à sa sortie, synchronisée sur les fronts montants de S-Rés, le motif MDI suite à la 

comparaison de la tension de commande et de la porteuse. La sortie de cette fonction est remise à 

zéro quand le signal DPZ est actif. 

ec J=. D 

Por 

1 M-MDI

S-Ré. 1 CK 
1 

1 

DPZ RAZ 

·----�-----------------·

Figure 4.21. Synoptique de la fonction de génération des motifs 
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La fonction de modulation des commutations, constituée par des portes logiques "ET" et "OU", 

génère les ordres de commutations appliquées aux interfaces de commande des interrupteurs de 

l'onduleur. Selon que le motif MDI est au niveau un ou zéro, les ordres de commutation 

provoquent un fonctionnement normal ou en roue libre de l'onduleur. 

Le schéma électrique complet de ce circuit de commande, tel qu'il a été réalisé et testé, est donné 

dans l'annexe C. Les oscillogrammes des tests sont présentés et commentés dans la suite. Sur la 

figure 4.22, montrant la tension alternative d'alimentation, le signal DPZ, la porteuse et un motif 

MDI, on peut faire les constatations suivantes 

i) Autour du passage par zéro de la tension d'alimentation du convertisseur, la porteuse et le

motif MDI sont remis à zéro. C'est la séquence de relaxation. 

ii) La séquence MDI qui correspond au temps pendant l_equel le signal DPZ est à zéro lors d'une

demi période de la tension alternative d'àlimentation, soit la période de la tension redressée, 

comporte un nombre entier de périodes de la porteuse; d'où l'adaptation en fréquence et la 

synchronisation de la porteuse par rapport à la séquence MDI. 

Figure 4.22. Séquence de relaxation et adaptation - synchronisation entre la porteuse et 
l'alimentation alternative 
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Sur la figure 4.23, montrant le signal DPZ et le signal S-Rés, on constate que les transitions de 

DPZ sont synchronisées sur les fronts montants de S-Rés. On est donc assuré que la séquence 

MDI comporte un nombre entier de périodes de résonance; d'où l'adaptation entre les fréquences 

de résonance de la charge et de l'alimentation alternative. 

CH2 S.ùUV M 10.0,us 

,-_H.:l S.frfr\o' 18-tv1ar-06 00:24

a) Début de la séquence MDI

CH.2' S.l)ûV tv110.0JJS 

C.H� s.n1-
r

,.1 18-Mar-06 00:30

b) Fin de la séquence MDI

Figure 4.23. Adaptation et synchronisation entre la charge et l'alimentation alternative 

Sur la figure 4.24, montrant un trou du motif MDI et le signal S-Rés, on constate que la largeur 

des trous est automatiquement ajustée à un multiple de la période de résonance de la charge. 

Figure 4.24. Adaptation et synchronisation des trous à la fréquence de résonance 
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4.6.2. DIMENSIONNEMENT ADAPTÉ DU TRANSFORMATEUR 

109 

Du fait que l'étage de la conversion ca-cc· du convertisseur MDI considéré ne comporte 

pas de filtre de lissage, la tension et le courant appliqués au primaire du transformateur 

d'adaptation de la charge se présentent, respectivement, sous la forme de créneaux et de 

sinusoïdes à la fréquence de résonance de la charge mais modulés en amplitude. Dans le cas d'un 

fonctionnement du convertisseur à sa pleine puissance, cas qu'il faut considérer pour le 

dimensionnement du transformateur, l'allure de ces grandeurs électriques est indiquée sur la 

figure 4.25. 

.. 

' 

-

; 

Figure 4.25. Allures de la tension et du courant dans le transformateur 

Cette particularité du fonctionnement du transformateur, avec modulation d'amplitude, nous 

l'intégrons dans une procédure de dimensionnement adapté sous forme de corrections des 

relations conventionnelles de dimensionnement des transformateurs hautes fréquences. Ces 

· relations conventionnelles, nous les rappelons, ensuite nous les corrigeons et, enfin, nous les

appliquons pour dimensionner le transformateur utilisé dans notre prototype.

4.6.2.1. Relations de dimensionnement dans une procédure conventionnelle 

Dans une procédure conventionnelle, qui ignorerait la modulation en amplitude, le 

dimensionnement se ferait sur la base du créneau de tension et de la sinusoïde de courant 

primaires ayant les plus grandes amplitudes, qui sont définis par 

-+V -+V� ' l fr' d ' F V p -- p,max -- ca a a equence e resonance rs (4.30.1) 
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(4.30.2) 

Dans ce cas, la densité volumique des pertes fer peut être calculée par l'équation modifiée de 

Steinmetz [Albach M. et al. '96] : 

où Êmax est l'induction magnétique crête créée par ±Vca , 

Feq 
= (s/ tr2 )Frs est la fréquence équivalente en induction sinusoïdale, 

Cr, Cm , x ety sont des paramètres spécifiques du matériau magnétique utilisé. 

(4.31) 

Les valeurs efficaces de la tension et du courant primaires et, en conséquence, de la puissance 
apparente du transformateur sont 

f p,eff = (i p,max / Ji)= (1r/ 2Ji) 'Âo 

S=Vp,eff ·lp,eff =(tr/2Ji)·Vca ·Ao

(4.32.1) 

(4.32.2) 

(4.32.3) 

À partir des relations liant les valeurs efficaces de là tension et du courant primaires aux 

dimensions du noyau magnétique [Foch H. et al. '94] : 

1 Âw J 
p,ejf 2 K ejf. np B 

(4.33.1) 

(4.33.2) 

où Ac et Aw sont respectivement la section magnétique et la fenêtre de bobinage du noyau , 

KB = Aw / (section cuivre de l'enroulement électrique) est le coefficient de bobinage, 

np est le nombre de spires primaires,

Jeff est la valeur efficace de la densité de courant, 

on déduit la puissance maximale pouvant transiter par le noyau 

Smax =�(Ac ·Âw}Jeff ·Frs ·ÊmaxKB 

4.6.2.2. Relations de dimensionnement dans une procédure adaptée 

(4.34) 

Dans une procédure adaptée à la particularité de la modulation en amplitude des grandeurs 

électriques du transformateur, tous les calculs de valeurs moyennes et efficaces doivent être 
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refaits avec substitution de la période de la séquence MDI (N mpTrs), pratiquement identique à la 

période de la tension redressée (Tcal2), à la période de commutation de l'onduleur (Trs), Il en 

résulte les corrections suivantes. 

4.6.2.2.1. Correction de la densité volumique des pertes fer 

Durant la nème période de résonance de la séquence MDI, la tension primaire est: 

v
p
(t}=+V

c0
sin(1rn/Nmp

) quand (n-l)Trs �t<(n-0.5)Trs 
(4.35.1) 

V P(t}=-V
ca sin(1rn/N mp

) quand (n-0.5)Trs �t<nTrs (4.35.2) 

Le flux et l'induction magnétiques dans le noyau au cours de cette nème période de résonance sont 

la solution de l'équation: 

v ( t}=n 
d<jJ =!!L dB

P P dt A. dt 
C 

(4.36) 

Par substitution de (4.35) dans (4.36), on établit la valeur crête de l'induction durant la nème 

période de résonance 

B = ca sin 1r--A V ( . n J" 4·nP ·F,s ·Ac N mp 

que nous écrivons sous une forme plus condensée 

où Ê
max

, en rappel, est l'induction magnétique crête créée par ±V
c
a. 

(4.37.1) 

(4.37.2) 

Durant la nème période de résonance de la séquence MDI, la densité volumique des pertes fer est, 

d'après l'équation modifiée de Steinmetz: 

(4.38) 

Après intégration sur une période de résonance, on en déduit la densité volumique de l'énergie 

perdue durant la ime période de résonance de la séquence MDI: 

W -C C Fx-lBA y 
sp,c,n - m T eq n 

La densité volumique de l'énergie perdue durant toute la séquence MDI est: 

(4.39) 
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En conséquence, la densité volumique des pertes fer s'écrit: 

psp,c =Wsp,c/N mpTrs =CmCTFrsF:;1 (Bt) 

avec ( Bt )= ! Bt IN mp est la valeur moyenne de Bt 

Par substitution de (4.37.2) dans (4.41.1), on obtient: 

avec x(y )=-- L sin Y 7l--
1 Nmp ( n 

J 
N mp n=I Nmp 
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(4.40) 

(4.41.1) 

( 4.41.2) 

La comparaison des expressions (4.31) et (4.41.2) montre que, pour prendre compte du 

fonctionnement MDI, il est nécessaire d'introduire dans l'équation modifiée de Steinmetz un 
facteur multiplicatif de correction X(y). Pour différents matériaux magnétiques, nous avons

procédé au calcul de ce facteur quand Nmp est supérieur à 100. Le résultat de ce calcul est reporté

dans le tableau 4.1. Si on considère que ce facteur de correction n'est pas très loin de 0.5, la 

densité volumique des pertes fer dans une procédure conventionnelle serait surestimée dans un 

rapport de 100 %. 

Tableau 4.1. Facteur de correction de la densité volumique des pertes fer 

Matériau 

magnétique 3C30 3C90 3F3 3F4 

(ferrite) 

Fréquence (MHz) 0.0 - 02 0.02 - 0.2 0.1 - 0.3 0.3 - 0.5 0.5 - 1 1 - 3 

y* 3.02 2.75 2.45 2.5 2.9 ,2.4 

Facteur de 
0.423 0.440 0.461 0.458 0.430 0.465 

correction X(y) 

* Valeurs extraites de [Design '97]

4.6.2.2.2. Correction des valeurs efficaces de la tension et du courant 

En tenant compte de ( 4.35), la valeur efficace de la tension primaire devient 
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(4.42) 

Pour Nmp dépassant une centaine d'unités, nous pouvons considérer, avec une bonne précision, 

que: 

Par substitution de ( 4.43) dans ( 4.42), on obtient : 

vp,eff = vca / Ji 

Le courant primaire est une sinusoïde modulée en amplitude. Il s'exprime par: 

i
p

(t )=(n/2)Ao sin(1l"n/N mp 
)sin(21l"Fri) quand (n-l)Trs �t<nTrs

Sa valeur efficace est définie par : 

Par substitution de (4.43) et (4.45) dans (4.46), on obtient: 

I p ,eff =(7i/ 4} Ao 

( 4.43) 

(4.44) 

(4.45) 

( 4.46) 

(4.47) 

La comparaison des valeurs corrigées et non corrigées montre que, dans une procédure 

conventionnelle, les valeurs efficaces de la tensiori et du courant sont surestimées de 30 % 

(=100-(100/ Ji)). 

4.6.2.2.3. Correction des puissances apparente et maximale 

En tenant compte de (4.44) et (4.47), la puissance apparente devient: 

S=Vp,eff .J p,eff ={tr/ 4.J2}vca ·Ao

En tenant compte de (4.44), (4.33.1) devient: 

(4.48) 

(4.49) 

En tenant compte de (4.49) et (4.33.2), la puissance maximale pouvant transiter par le noyau 

devient: 

1 2 
( ) Smax =. � Ac ·Âw ·Jeff ·Frs ·Bmax 

v2Ks 

(4.50) 
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En  comparant (4.32.3) à (4.48) et (4.34) à (4.50), nous notons que les puissances apparente et 

maximale du noyau peuvent, dans une procédure conventionnelle, être surestimées, 

respectivement, dans des rapports de 2 et .fi .

4.6.2.3. Application

Ces différentes relations corrigées sont mises en application pour dimensionner le 

transformateur utilisé dans le prototype qui sera présenté ultérieurement. 

Le cahier de charges est : 
./ Le rapport de transformation : mtr 

= 0.5
./ La tension primaire est la tension de l'alimentation alternative 110 V / 60 Hz redressée et

découpée à 120 kHz. Ce qui correspond en utilisant les notations de la section précédente, à:

Vca = l 50 V, Frs = 120 kHz .

./ Le courant primaire est constitué par des sinusoïdes à 120 kHz modulées en amplitude par un

sinus à 60 Hz. La valeur crête du courant primaire est lp,max =; Ao = 25 A.

Dans ces conditions, la puissance apparente du transformateur est S= l326 VA. Le noyau 

magnétique sélectionné est EC 70 3C90. Ses caractéristiques géométriques sont [Data Handbook 

'05, pp 381-382] 
./ le volume du circuit magnétique : Ve 

= 40100 mm3
, 

./ le volume du circuit électrique : Vw 
= 46285 mm3

, 

./ Ac
= 279 mm2 etAw = 475,63 mm2

. 

La résistance thermique du noyau est R,h c =7
°

CIW [Goldman A. '02] et les paramètres 

spécifiques du matériau 3C90 sont x = l .46, y = 2. 7 5, Cm = 3 .2 10-3 et Cr = 1 à 100 °C [Design 

'97]. Aussi, on considère que la température ambiante est de 25 °C et que la température du 

noyau peut atteindre au maximum 100 °C; d'où un échauffement !1T= 75 °C. 

Dans ces conditions, la densité volumique des pertes fer est estimée à 

(4.51) 

Après substitution de (4.51) dans (4.41.2), l'induction magnétique maximale est calculée: 

Ê
max

=173 mT (4.52) 
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On vérifie que cette induction maximale est inférieure à l'induction de saturation du matériau 

3C90 qui vaut 450 mT à 25 °C et 350 mT à 100 °C [Data Handbook '05, pp 76] 

Après substitution de (4.52) dans (4.49), on calcule les nombres de spires primaires et 

secondaires : 

(4.53.1) 
n

5
=m

tr
·n

p
=4 spires (4.53.2) 

Sachant que le rendement maximal du transformateur se produit à l'égalité des pertes fer et cuivre 

[McLyman W.T. '82], on déduit de (4.51) la densité volumique des pertes cuivre: 

Psp,w =!:iT/(R,h,cVJ=23ImW/ cm 3 (4.54) 

En négligeant l'effet de peau dans les conducteurs de l'enroulement électrique (hypothèse 

justifiée par l'utilisation de fils de Litz) et en considérant que la résistivité du cuivre à 100 °C 

vaut 2,2 10-8 üm, la densité volumique des pertes cuivre et la densité de courant sont liés par 

[Mohan N. et al. '03] : 

P
sp

,w =22J;_u. / KB mW/cm3 (4.55} 

Par substitution de (4.54) dans (4.55), on établit le lien entre la densité de courant et le facteur de 

bobinage: 

Jeff =3.24·,J'ïë'; A/mm2 (4.56) 

En considérant que la puissance apparente du transformateur (1326 VA) doit demeurer inférieure 

à la puissance maximale du noyau et en tenant compte de (4.56) dans l'écriture de (4.50), on 

aboutit à: 

K
B

�l3.5 

ta substitution de (4.57) dans ((4.56) aboutit à: 

Jeff �11.8 A/mm2 

(4.57) 

(4.58) 

Pour réaliser les enroulements primaire et secondaire, nous avons choisi les fils de Litz 

5x3x28/38 et 5x3x44/38. Les sections cuivre et les diamètres externes des conducteurs primaires 

et secondaires sont respectivement 3,4051 mm2
, 5,3508 mm2

, 3,00 mm et 3,81 mm; Les densités 

de courant primaire et secondaire sont alors 

J p,eff =3.7 A/mm2 et Js,eff =4.7 A/mm2 

On vérifie qu'elles sont inférieures à la valeur limite spécifiée par (4.58). 

Le facteur de bobinage est estimé à

(4.59) 
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Ks= �
=475.63 10

8x3.405 l +4x5.3508 
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(4.60) 

On vérifie qu'il respecte la limite imposée par (4.57). Comme il est montré sur la figure 4.26, le 

circuit électrique ne remplit pas toute la fenêtre de bobinage du noyau. L'étude de faisabilité avec 

un noyau EC 41 (Noyau de dimensions immédiatement inférieures à EC 70 disponible à l'époque 

de réalisation, été 2004) s'est révélée négative. La figure 4.27 montre la tension et le courant 

secondaires à l'échelle de la fréquence de commutation de l'onduleur. La déformation des 

créneaux de tension est due à l'inductance de fuite, estimée à 5 µH. Au passage, nous notons un 

très léger déphasage entre la tension et le courant. Ce déphasage sera commenté dans la section 

suivante. 

Figure 4.26. Photographie du transformateur 1330 V A - 120 kHz 

Le courant est 
mesuré à l'aide 
d'un capteur 
(LEM) de rapport 
8,93 A/V 

Figure 4.27. Tension et courant à l'échelle de la fréquence de commutation de l'onduleur 
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4.7. ESSAIS SUR PROTOTYPE 

117 

Pour des impératifs de validation expérimentale des résultats, nous avons construit un 

premier prototype du convertisseur étudié dans ce chapitre. La charge considérée, associée au 

transformateur d'adaptation de rapport 1/2 dimensionné dans la section précédente, se compose 

d'une résistance R de 1,85 n, d'un condensateur C de 90 nF et d'une inductance L de 20 µH à

laquelle il convient d'ajouter l'inductance de fuite mesurée au secondaire du transformateur. 

Cette charge a donc une fréquence de résonance Frs de 106 kHz et un amortissement ç de 5 ,85 %. 

Le convertisseur est alimenté par une tension alternative de 110 V efficace - 60 Hz délivrée par 

un autotransformateur. L'inductance interne de cet autotransformateur à 110 V est 54 µH, valeur 

déterminée suite à la mesure de l'angle d'empiétement dans une association à un redresseur du 

même autotransformateur et à la même tension. La capacité de découplage haute fréquence CHF

est prise égale à 9 µF (3 condensateurs de 5 µF, 3 µF et 1 µF mis en parallèle). Dans ces 

conditions de charge et d'alimentation, la puissance théorique maximale du convertisseur est 

1270 W. La figure 4.28 montre une photographie de ce prototype. 

Figure 4.28. Photographie du prototype 1270 W -110 kHz 

La fréquence de la porteuse est réglée de manière que les motifs MDI comportent 13 trous. Le 

choix de motifs à 13 trous est un choix optimal dans la mesure où il permet d'aérer au maximum 



Simplification et mise œuvre d'une commande MDI linéaire 118 

les spectres harmoniques du courant tiré par le convertisseur tout en assurant la précision du 

modèle simplifié. En effet, par l'application du critère de précision établi dans la section 4.5.3 du 

présent chapitre et chiffré par (4.29) au cas de la charge·considérée, le nombre de trous maximal 

est 13,07, arrondi à 13. 

Sur la figure 4.29, nous montrons le courant tiré par le convertisseur en théorie, en simulation et 

en pratique dans un fonctionnement à pleine puissance. En plus d'une concordance de bonne 

· facture entre la théorie, la simulation et l'expérimentation, la comparaison du courant dans les

trois cas permet de faire les remarques suivantes

i) La séquence de relaxation; introduite dans la commande de l'onduleur pour les besoins

d'adaptation des fréquences, est sans conséquences perceptibles sur la forme du courant tiré; 

ii) En pratique, le courant est légèrement plus faible qu'en théorie et en simulation. L'origine de

cette baisse du courant et, donc, de la puissance, est due aux diverses résistances parasites des 

composants et des connexions et aussi à la commutation de l'onduleur à une fréquence 

légèrement supérieure à la fréquence de résonance. 

20 

-10

5 10 
Temps (ms) 

a) Courant théorique

5 10 
Temps (ms) 

b) Courant simulé

15 

Tension 40 V /div Courant 5 i\!div 
15 

c) Relevé expérimental

Figure 4.29. Courant tiré par le convertisseur à pleine puissance 
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En effet, pour charger et décharger les capacités parasites, Coss, des interrupteurs, il faut s'assurer 

d'un courant minimal non nul au moment des commutations. L'onde du courant doit alors être en 

léger retard par rapport à l'onde de tension ; d'où une fréquence de commutation supérieure à la 

fréquence de résonance. À titre d'exemple numérique, les IGBT utilisés dans le prototype 

(IRG4PF50WD) ont des capacités Coss de valeur typique de 200 pF. Sous une tension de 150 V et 

courant commuté de 1 A (ce qui représente 5 % du courant maximal dans les interrupteurs), le 

temps pour charger et décharger les capacités Coss est de 60 ns. Par rapport à une fréquence de 

108 kHz, 60 ns représente un déphasage entre les ondes de tension et de courant qui ne dépasse 

pas de 2,4 °. Ceci justifie pourquoi nous avons choisi une fréquence de commutation de 108 kHz 

alors que la fréquence de résonance est de 106 kHz. 

Sur ia figure 4.30, nous i:nontrons le courant tiré par le convertisseur en théorie, en simulation et 

en pratique dans un fonctionnement à 60 % de la pleine puissance. La déformation constatée au 

niveau de la tension d'alimentation est due à l'effet combiné des discontinuités du courant tiré et 

de l'inductance interne de l'autotransformateur. 

20.--��.....--��.....--��.....--��..---, 

·-··f-·--···----15 

2 4 6 

Temps (ms) 

a) Courant théorique simplifié

2 4 6 
Temps (ms) 

b) Courant simulé

8 

8 

Tension 40 V/div Courant 5 .AJdiv 

c) Relevé expérimental

Figure 4.30. Courant tiré par le convertisseur à 60 % de la pleine puissance 
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Les impulsions du courant ont une forme aussi raide qu'en théorie et ne sont visiblement pas 

adoucies par l'inductance de l'autotransformateur, car elles restent dans la bande passante du 

filtre passe bas constitué par l'inductance de l'autotransformateur {54 µH) et la capacité de 

découplage haute fréquence CttF (9 µF). En effet, la fréquence de coupure de ce filtre est de 7 

kHz alors que les impulsions du courant se produisent à une fréquence de 1560 Hz (2 x 

Fréquence d'alimentation x Nombre de trous par motif). 

En exemple de spectres harmoniques du courant tiré par le convertisseur, nous donnons, dans les 

figures 4.31, 4.32 et 4.33, ceux obtenus par la théorie, la simulation et l'expérimentation dans le 

cas d'une puissance désirée de 0,6 p.u .. Les résultats de ces figures concordent pour confirmer 

que le spectre harmonique est essentiellement composé de paires d'harmoniques espacées de 26 

rangs les unes des autres. On peut aussi remarquer que dans le cas du spectre expérimental,. les 

paires d'harmoniques d'ordres supérieurs à 150 sont atténuées. Ces paires correspondent à des 

fréquences supérieures à 9 kHz. Elles sont à la limite, voire en dehors de la bande passante du 

filtre passe bas évoqué auparavant, d'où leur atténuation. 
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Figure 4.31. Spectre harmonique théorique àpd = 0,6 p.u. 
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Figure 4.32. Spectre harmonique simulé à Pd = 0,6· p.u. 
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Figure 4.33.· Spectre harmonique expérimental à Pd = 0,6 p.u. 
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Sur la figure 4.34, nous avons représenté les évolutions de la puissance transmise et du facteur àe 

puissance en fonction de la puissance désirée. La concordance des résultats théorique, simulé et 

expérimental montre que le modèle théorique simplifié permet de prédire avec précision le 

comportement du convertisseur. 

1.,----"T"""--......... ---.---......... ,--� 
- Résultat théorique
-•: Résultat simulé ! ,,j 0.8 -+· Résultat expérimental ................ -

1

-- ! l 
,
· ' i
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0.2 0.4 0.6 

Puissance désirée (p.u.) 
0.8 

a) Évolution de la puissance transmise

1 

- Résultat théorique
-•· Résultat simulé

a, 0 8 . -+· Résultat expérimental '. 1 . : ; ,, î 
'�. ..1. .... = : 

.ui : : �
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I i 
[ l •.-,.:fs' i i 
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0·2o 0.2 0.4 0.6 0.8 
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b) Évolution du facteur de puissance

1 

Figure 4.34. Puissance transmise et facteur de puissance en fonction de la puissance désirée 

4.8. CONCLUSION 

Les travaux exposés dans ce chapitre constituent, essentiellement, une refonte des 

résultats du chapitre précédent en vue d'assurer leur applicabilité et line solution aux problèmes 

de la mise en œuvre. 
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L'observation de la faible influence de l'amortissement de la charge résonnante sur la série de 

Fourier du courant absorbé par le convertisseur, a conduit à la simplification du modèle complet 

du chapitre précédent. Dans le modèle simplifié obtenu, les motifs MDI sont générés par 

comparaison synchrone d'une tension de commande et d'une porteuse triangulaire. La tension de 

commande permet une commande linéaire de la. puissance transmise, tandis que la fréquence de 

la porteuse conditionne la distorsion harmonique du courant absorbé. En effet, le spectre 

harmonique du courant tiré par le convertisseur de l'alimentation alternative se compose de paires 

d'harmoniques régulièrement espacées d'une distance, proportionnelle à la fréquence de la 

porteuse. Ce modèle simplifié est validé par simulation. Ces résultats ont fait l'objet d'une 

publication [Sandali et al. '02b]. Les facteurs qui déterminent la précision du modèle simplifié 

sont explicités et sa limite de validité est établie en calculant la fréquence maximale de la 

porteuse en fonction de la fréquence de résonance et de l'amortissement de la charge. 

La mise en œuvre du convertisseur MDI a été traitée en réalisant un circuit électronique de 

commande et en développant une procédure de dimensionnement du transformateur d'adaptation 

de l'impédance de la charge, qui est adaptée au fonctionnement MDI. Le circuit de commande 

réalise toutes les synchronisations et toutes les adaptations de fréquence requises. La procédure 

de dimensionnement du transformateur introduit, dans les relations habituelles de 

dimensionnement, des corrections qui tiennent compte du fonctionnement MDI. Les solutions 

conçues pour la mise en œuvre et le comportement du convertisseur sont vérifiés par des essais 

ré�lisés sur un prototype de 1,2 kW et une fréquence de 110 kHz. Ces résultats sont publiés dans 

[Sandali et al. '07a]. 

Avant de clore ce chapitre, il convient de noter que des résultats obtenus montrent que au fur et à 

mesure que la puissance transmise baisse, la distorsion du courant tiré par le convertisseur 

s'accentue (Élargissement continu des discontinuités) et, en conséquence, son facteur de 

puissance décroît de manière continue. Pour mieux conditionner cette distorsion harmonique, il 

faut augmenter le nombre de trous par motif ( c.-à-d. augmenter la fréquence de la porteuse), sauf 

que le modèle simplifié perd sa précision. On est donc en face d'un compromis, qu'il faut 

chercher à solutionner, tâche à laquelle nous nous attelons dans le chapitre suivant. 



Chapitre 5 

CORRECTION 

DU FACTEUR DE PUISSANCE PAR 

ADOPTION D'UN ÉTAGE DE CONVERSION CC­

CA À TOPOLOGIE MULTINIVEAU 

5.1. INTRODUCTION 

Dans le modèle simplifié, le spectre harmonique du courant tiré par le convertisseur se 

compose de paires d'harmoniques, dont l'espacement est proportionnd à la fréquence de la 

porteuse. La marge d'amélioration de la qualité de Ponde de courant, par la production de 

spectres plus aérés, est limitée. En effet, le modèle simplifié devient peu précis pour prédire 

correctement le fonctionnement du convertisseur, si la fréquence de la porteuse dépasse une 

certaine limite. Aussi, il convient de noter que produire des spectres aérés n'empêche pas une 

dégradation continue du facteur de puissance, car la distorsion harmonique s'accentue avec la 

baisse de la puissance transmise. L'objectif que nous nous fixons dans ce chapitre, est la 

recherche d'un conditionnement plus efficace, voire même une totale correction, de la distorsion 

harmonique, tout en restant dans les limites de validité du modèle simplifié. Notre moyen pour 
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atteindre cet objectif est la transformation du courant absorbé en plusieurs courants, tous entachés 

par la même forme de distorsion, puis la création des conditions d'une mutuelle compensation 

des distorsions dans le courant résultant. 

Ce chapitre est structuré en deux sections principales. Dans la section 5.2, nous considérons, pour 

exposer l'heuristique de la technique de correction du facteur de puissance, un système 

multiconvertisseur multicharge (MuCa), qui se compose de G convertisseurs identiques à celui 

considéré dans le chapitre 4. Ensuite, la modélisation du fonctionnement du système 

multiconvertisseur multicharge, avec intégration de la technique de correction du facteur de 

puissance, est effectuée et validée par simulation. Dans la section 5.3, nous convertissons le 

système multiconvertisseur multicharge (MuCa) en un système multiconvertisseur monocharge 

(MoC0). Après établissement d'une équivalence entre les deux systèmes, nous procédons à la 

modélisation du fonctionnement du MoC0, laquelle est validée par simulation. Enfin, nous 

présentons les résultats des essais expérimentaux effectués sur un prototype d'un MoC2 d'une 

puissance de 1,8 kW. 

5.2. COMMANDE MDI APPLIQUÉE À UN SYSTÈME MULTICONVE'.RTISSEUR 

MULTICHARGE (MuCc) 

5.2.1. DÉFINITION D'UN SYSTÈME MULTICONVERTISSEUR MULTICHARGE 

Le système multiconvertisseur multicharge considéré, noté MuCa, se compose de G

convertisseurs MDI semblables à celui étudié dans le chapitre 4, notés Conv.g avec 

g = 0, ... ,( G-1) et disposés selon l'arrangement de la figure 5 .1. Le système Mu Ca est en fait un 

système avec plusieurs charges. Chaque charge est alimentée à travers un convertisseur. On 

suppose que les charges et les puissances qu'elles absorbent sont identiques. En conséquence, les 

convertisseurs constituant le système ont tous la même tension de commande (ec). Aussi, on 

considère que les porteuses associées aux différents convertisseurs ont la même fréquence. 

Indifféremment, les différents onduleurs du système considéré peuvent être alimentés par des 

redresseurs différents ( cas de la figure 5 .1) ou par un seul redresseur de tête. Ceci n'a aucune 

influence ni sur la puissance transmise ni sur le courant tiré de l'alimentation. 
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MuCG 

I_ - -.- - - - - - - - - - - - - - - - - - - -1
Conv.O

,_ ----- -----------------· 
Conv.(G-1) ----------------------------------------

Figure 5.1. Structure du système MuCG considéré et notations 

5.2.2. HEURISTIQUE DE LA CORRECTION DU FACTEUR DE PUISSANCE 

La correction du facteur de puissance du courant tiré par le système MuCG résulte d'une 

démarche . de cause à effet. Cette démarche repose sur la re-discussion de la distorsion 

harmonique à la lumière de la nouvelle donne créée par le système MuCG, Dans la suite, nous 

l'explicitons par la description de son enchaînement. 

5.2.2.1. Problème initial 

Dans le cas d'un convertisseur MDI, la distorsion harmonique, qui est à l'origine de la 

dégradation du facteur de puissance, se manifeste sous la forme de discontinuités dans le courant 

tiré par le convertisseur. Ces discontinuités du courant constituent la rép·ercussion des motifs 

MDI en aval du convertisseur. Elles se produisent quand l'onduleur fonctionne en mode roue 

libre et coïncident alors dans le temps avec les trous des motifs MDI. Dans le cas d'une 
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génération des motifs par comparaison, les discontinuités, comme les trous, sont centrées sur les 

sommets de la porteuse et sont de largeur proportionnelle à la puissance transmise désirée. 

5.2.2.2. Nouvelle donne 

Dans le cas d'un système MuC0 tel qu'il est défini ci-dessus, le couran.t tiré de 

l'alimentation alternative est la somme des courants tirés par les différents convertisseurs ca-ca. 

Étant donné les conditions de fonctionnement de ce système, les courants tirés par les différents 

convertisseurs ont 

./ les mêmes amplitudes, car ils sont alimentés par la même source et débitent sur des charges

identiques,

./ des discontinuités de même largeur, car ils transmettent la mêine puissance.

5.2.2.3. Exploitation de la nouvelle donne 

Si les onduleurs du système MuCo fonctionnent en mode roue libre simultanément, le 

courant tiré par le système MuC0 sera une image du courant tiré par un seul convertisseur. La 

distorsion harmonique ne sera ni corrigée ni aggravée. Par contre, si les onduleurs fonctionnent 

en mode roue libre d'une façon séquentielle, les discontinuités des courants tirés par les différents 

convertisseurs du système seront décalées dans le temps. En conséquence, les discontinuités du 

courant résultant, courant tiré de l'alimentation alternative par le système MuCo, seront 

compensées totalement ou partiellement selon la puissance transmise. La compensation peut être 

totale et, donc, un facteur de puissance du courant tiré de l'alimentation alternative qui est 

unitaire, si le nombre d'onduleurs fonctionnant en mode normal demeure constant au cours du 

temps. Comme le nombre d'onduleurs dans le système considéré est G, le nombre d'onduleurs 

fonctionnant en mode normal peut être égal à 1, 2, ... ou G. Pour qu'à chaque instant on puisse 

avoir un seul onduleur parmi G en mode normal, il faut que chaque onduleur fonctionne en mode 

normal pendant ( l!G/me de la période de la porteuse. La puissance transmise par convertisseur 

représente alors 100/G en pourcentage de son maximum. De manière générale, pour qu'à chaque 

instant on puisse avoir g onduleurs parmi G en mode normal, il faut que chaque onduleur 
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fonctionne en mode normal pendant (g/Glme de la période de la porteuse. La puissance transmise 

par convertisseur représente alors 100-(g/G) en pourcentage de son maximum. 

Finalement, le fapteur de puissance du courant tiré par le système MuC0 peut être unitaire en G 

points de fonctionnement qui correspondent à des puissances transmises de 100/G, 2*100/G, ... , 

g* 100/G, .... et l 00 en pourcentage du maximum de la puissance transmise. Il faut pour cela une 

gestion séquentielle des phases de roue libre. 

5.2.2.4. Concrétisation 

Pour ce faire, il suffit tout simplement de décaler les porteuses associées aux onduleurs 

d'un angle de 2mG les unes par rapport aux autres car les phases de roue libre sont centrées sur 

les sommets des porteuses. En fonction de la porteuse, Poro( 0), du convertisseur Conv.0, la 

porteuse d'un convertisseur Conv.g s'écrit : 

Por/B)= Por0(B- g · 2tr/G) (5.1)

En illustration de cette approche de compensation de la distorsion harmonique par décalage des 

porteuses, on propose en exemple une description sommaire d'un système MuC0 avec G = 2. La 

figure 5.2, relative à ce cas, indique les porteuses à considérer, les courants tirés par chaque 

convertisseur et par le système ainsi que l'enchaînement des modes de fonctionnement 

(Fonctionnement en mode normal, FMN, et fonctionnement en roue libre, FRL) des onduleurs au 

cours d'une période de porteuse. 

Cette figure permet de faire les constatations suivantes: 

./ Quand la tension de commande est inférieure à 50 % de la valeur crête des porteuses, ce

qui correspond à une puissance transmise inférieure à 50 % de la puissance maximale, les

discontinuités sont sous-compensées. À tout instant, il y a soit un onduleur soit aucun en

fonctionnement normal. Le facteur de puissance du système MuCa n'est pas unitaire .

./ Quand la tension de commande est égale à 50 % de la valeur crête des porteuses, ce qui

correspond à une puissance transmise égale à 50 % de la puissance maximale, les

discontinuités sont compensées. À tout instant, il y'a un onduleur en fonctionnement

normal. Le facteur de puissance du système MuC0 est unitaire .

./ Quand la tension de commande est supérieure à 50 % de la valeur crête des porteuses, ce

qui correspond à une puissance transmise supérieure à 50 % de la puissance maximale, les
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discontinuités sont sur-compensées. À tout instant, il y a soit un onduleur soit deux en 

fonctionnement normal. Le facteur de puissance du système MuCG n'est pas unitaire. 
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Figure 5.2. IHustration du principe de la compensation de la distorsion harmonique par 

décalage des porteuses, cas G = 2 

En complément d'illustration, la figure 5.3 indique les po�euses qui seraient utilisées dans le cas 

d'un système MuCG avec G = 4. On peut facilement vérifier que, lorsque la tension de commande 

est égale à 25, 50, 75 ou 100 % de la valeur crête des porteuses, les discontinuités se compensent 

au niveau du courant tiré de l'alimentation (c.-à-d. tiré par le système MuC0). Dans ces cas, on va 

avoir un, deux, trois ou quatre onduleurs toujours en fonctionnement normal et un facteur de 

puissance pratiquement unitaire. 
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Figure 5.3. Porteuses à utiliser dans un système MuC0 avec G = 4 

Pour mieux appréhender cette correction et chiffrer les facteurs de puissance qui en résultent, 

nous proposons, dans la suite, une modélisation mathématique du système MuC0.

5.2.3. MODÉLISATION MATHÉMATIQUE DE LA CORRECTION DU FACTEUR DE 

PUISSANCE 

Ori considère la porteuse et le motif MDI du Conv.0 comme références des porteuses et 

des motifs des autres convertisseurs du système. Rappelons que les expressions des centres des 

trous composant un motif ont été établies dans le chapitre 4 par ( 4.3). Avec une notation adaptée 

à l'utilisation de plus qu'un convertisseur, le centre du i
me trou parmi les q trous composant les 

motifs appliqués à Conv. 0, est défini par : 

nc,k,O 

(2-k-1) 
�-�Nmp 2q 

(5.2)

Puisque, pour chaque convertisseur, les centres des trous coïncident avec les sommets de sa 

porteuse et que la porteuse d'un convertisseur Conv.g se déduit de la porteuse du convertisseur 

Conv.0 par déphasage de 2trg/G, le centre du i
me trou des motifs appliqués à Conv.g, s'écrit: 

n -n +
g Nmp

C,k,g- C,k,O 
G q 

(2·k-l)
N 

g Nmp 
mp + 

2q G q 
(5.3) 
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Étant donné que tous les convertisseurs du système transmettent la même puissance, tous les 
J 

trous sont de même largeur tm. En tenant alors compte de (5.3), les bornes inférieures et 

supérieures du k
ème trou du motif relatif au convertisseur Conv.g deviennent :

Ml 
n =n -

I,k,g C,k,g 2 

Ml 
n -n + S,k,g - C,k,g 

2 

(2-k-I)N +.ff...Nmp _ �
2q 

mp G q 2 

(2-k-l)N +.ff...Nmp + �
2q mp G q 2 

(5.4.1) 

(5.4.2) 

Les séries de Fourier des courants tirés par un convertisseur Conv.g et par le système MuC0 sont 

notées: 

ie.g = _I [am .gsin(mrc tJ+bm.gcos(m:1r tJ] 
Âo m-1,3,5,.. CO CO 

(5.5.1) 

(5.5.2) 

Ao étant déjà définie comme l'amplitude du courant tiré par un convertisseur lors du 

fonctionnement à pleine puissance . 

Par substitution de (5.4) dans (4.2.1), on aboutit à: 

· 1 q I ( tm 
J 

q ( 
(

2k-1 g JJ An a
1
,g�l---Iô.n+-sin 1r-- Icos 21r --+-.- =1-q--

Nmp k=I 7r Nmp k=l 2q G q Nmp

ou plus simplement 

An a �1-q--1,g 
N mp 

Par substitution de (5.4) dans (4.2.2), on aboutit à: 

b,$�-!sm(n ::Jt,in(2n(2�;
1 + G\JJ=o

Par substitution de (5.4) dans (4.2.3), on aboutit à: 

+-
1
-sin((m+ 1� AnJ·co{(m+ l)1r_L)fcos((m+ l)1r2k-lJ 

2 m+l 2 Nmp G·q k=l 2q 
a �-

m,

g 
7r --

1 sin((m-l��J-co.s((m-l)1r_L)fcos((m-l)1r2k-lJ
m-1 . 2 Nmp G·q k=I 2q 

Par substitution de (5.4) dans (4.2.4), on aboutit à: 

(5.6.1) 

(5.6.2) 

(5.7) 

(5.8) 
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--1-. ·sin({m+ 1� l:!..n J·sin({m+ l)H�J±cos({m+ l)H 2k -IJ
m+l 2 Nmp G q k=I 2q 

b �-m,g .1Z"

+-1 ·sin({m-l��J·sin({m-l)H_LJfcos({m-l)H 2k -l
J m-1 2 Nmp G·q k=I 2q 

(5.9) 

En tenant compte de (4.12.2), (4.13.2), (4.14) et (4.15), (5.8) et (5.9) se simplifient davantage. 

Elles deviennent 

si m=2·h·q-1 ((m+l)multiple de 2·q)

am,g �±-1-sin(H·h·q l:!..n Jcos(2hHK) selon que h est pair ou impair
1r·h Nmp G 

bm,g ::::i'+-1-sin(1r·h·q l:!..n Jsin(2hHK) selon que h est pair ou impair
1r·h Nmp G

si m =2·�·q+l ((m-1) multiple de 2·q) 

am g ;:::+-1-sin(JZ"·h·q l:!..n Jcos(2h.1Z"K) selon que h est pair ou impair
' 1r·h N G · mp 

bm,g ;:::±-1-sin(JZ". ·h·q l:!..n )sin(2h.1Z"K) selon que h est pair ou impair
1r·h N · Gmp 

sinon 
am,g =bm,g =0 

(5.10.1) 

(5.10.2) 

(5.10.3) 

(5.10.4) 

(5.10.5) 

Le courant tiré par le système MuCa Cie) est la somme des courants tirés par chaque convertisseur 

(ie,g), Sa série de Fourier est alor.s : 

si m =2·h·q-1 ((m+l) multiple de 2·q) 

am = Iam ,g ;:::±-sin H·h·q-- �)os 2h.1Z"K selon que h est pair ou impair
G-1 } ( 1:!,.n JG-1 ( ) 

g=O . ,r•h N mp g=O G 

bm = Lhm ,g ;:::+-sin H·h·q-- �)in .2hHK selon que h est pair ou impair
G-1 } ( 1:!,.n )G-1 ( ) 

g=O JZ"•h N mp g=O G 

si m =2·h·q+I ((m-l) multiple de 2·q)

(5.11) 

(5.12) 

(5.13.1) 

(5.13.2) 
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am = Lam,g :::::+-sin 1t·h·q-- Icos 2h1rK selon que h est pair ou impair
G-1 1 

( 
fln JG-1 ( ) 

g=O tr·h N mp g=O G 
G-1 1 

( 
· fl JG-1 ( ) . 

bm = Lbm,g ::=::±-.-sin tr·h·q_!!_ Isin 2h1rK selon que h est pair ou impair
g=O 1i h Nmp g=O G 

sinon 
G-1 G-1 

am = Lam,g =bm,S = Lbm ,g =0
g=O g=O 

Sachant que : 

s1 h= j·G (h multiple de G) 

sinon 

quel que soit h ent�er naturel 

(5.13.1) et (5.14.1) deviennent: 

I
1

cos(2h1rK)=o 
g=O G 

I1sin(2h1rK)=o
g=O G 

si m = 2· j·G·q-1 ((m+ 1) multiple de 2·G·q) 

� + l . 
( ·a ilnJ 1 'G . . . 

am = �am,g :::::_-_sm 1t·J· ·q-- se on que;· est pair ou impair 
g=O 1i·J Nmp 

si m =2·j·G·q+l ((m-1) multiple de 2·G·q) 

� - 1 . 
( 'G ilnJ 1 . G . . . am = �am,g:::::+-.sm tr·J· ·q-- se onque;· est pa1r ou 1mpair 

g=O 1i•j Nmp 

tandis que (5.13.2) et (5.14.2) se réduisent à zéro. 

Finalement, la série de Fourier du courant tiré par le système MuCa est 

bm =0 m = I, 3, 5, ....

si m =2·j·G·q-1 ((m+l)multiple de 2·G·q) 

� + l ·{ · G !ln J 1 · G . . .
am = �am,g�--.SI 1i·J· ·q-- seonque;· estp·airoUimpair 

g=O 1i'] Nmp 

ou, après substitution de (5.18) dans (5.20.1): 

132 

(5.14.1) 

(5.14.2) 

(5.15) 

(5.16.1) 

(5.16.2) 

(5.16.3) 

(5.17.1) 

(5.17.2) 

(5.18) 

(5.19) 

(5.20.1) 
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am = �
1

am,g �±-1-.sin(7Z'·j·G·(1-a
1
,0)) selon que J·G est pair ou impair (5.20.2)

g=O 7Z'·] 

si m =2·J·G·q+l ((m-l) multiple de 2·G·q) 

� - l . ( ·o Cl.nJ 1 ·o . . . am = L..am ,g�+--.sm 7Z'·J· ·q-- se on que;· est pair ou 1mpair
g=O 1Z'· J N mp 

ou, après substitution de (5.18) dans (5.21.1): 

�1 - l . ( · G (1 )� 1 . G 
. . . am = L..Pm,g �+--. sm 7Z'· J · · -a1,0 � se on que J · est pa1r ou impair

g=O 7Z'·] 

(5.21.1) 

(5.21.2) 

Tenant compte de (5.18) à (5.21.2), le facteur de puissance du courant tiré de l'alimentation 
alternative devient 

I 
2 "'

(
sin1 ,·G·7Z'·(l-a )�J2 

FP= l+-""' V i,o � 
2L.. 

. G a1 a 1=1 J · · 7Z'
(5.22) 

Comparé à un convertisseur avec un seul onduleur, un système MuCa apporte les avantages 

suivants: 
./ les paires d'harmoniques, composant les spectres du courant tiré de l'alimentation

alternative, sont G fois plus espacées les unes des autres sans qu'elles ne soient amplifiées;

./ plus que d'éviter une décroissance continue avec la puissance transmise, le facteur de
puissance devient unitaire aux puissances transmises de 1/G, 2/G, ... , ((G-1)/G) et 1 p.u.

(une suite arithmétique de raison 1/G).

5.2.4. VALIDATION PAR SIMULATION 

Pour la validation des prédictions de fonctionnement, nous avons procédé à la simulation 
dans l'environnement Matlab-Simulink d'un système MuCa à G = 2, 4 ou 5 onduleurs. La charge 

considérée a une fréquence de résonance de 300 kHz et un amortissement de 4 % et des porteuses 

créant 21 trous. Les résultats obtenus sont indiqués sur les figures 5.4,5.5 et 5.6. 
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Figure 5.4. Facteurs de puissance théoriques et simulés dans un système MuCG 
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Figure 5.5. Spectres harmoniques théoriques et simulés du courant tiré par un système 

multiconvertisseur multicharge MuCG à puissance désirée par charge de 65 % 
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Figure 5.6. Spectres harmoniques théoriques et simulés du courant tiré par un système 

multiconvertisseur multicharge MuCc à puissance désirée par charge de 30 % 
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Les résultats obtenus par simulation valident les prédictions de fonctionnement du système 

multiconvertisseur multicharge MuCG. Ceux de la figure 5.4 montrent que le facteur de puissance 

simulé suit de près le facteur de puissance théorique. De cette même figure, ressort un effet de 

bollards d'amarrage que constituent les puissances 1/G, 2/G, ... , G/G. Plus un système MuCa 

comporte d'onduleurs, plus il y a de bollards et plus ]'amarrage du facteur de puissance à l'unité 

est parfait. Les résultats des figures 5.5 et 5.6 montrent que les spectres harmoniques simulés du 

courant tiré de l'alimentation alternative sont semblables aux spectres théoriques. De ces figures 

ressort un effet d'élimination séquentielle. Comparé à un convertisseur seul, un système MuCa 

laisse passer une paire d'harmoniques après élimination de (G - 1) paires. 

5.2.5. CARACTÈRE MULTINIVEAU DU SYSTÈME MUL TICONVERTISSEUR 

MULTICHARGE 

Le caractère rpultiniveau réfère, d'habitude, à des tensions en escaliers générées en aval 

d'un convertisseur. Chaque marche d'escalier correspond à un niveau. Dans le cas d'un système 

MuCa, le caractère multiniveau réfère à des sinusoïdes de courant produites en amont du 

convertisseur. À un système MuCa, G niveaux sinusoïdaux sont associés. Quand le niveau 

sinusoïdal 1 (sinusoïde de plus faible amplitude) est pris comme niveau de référence, un niveau 

sinusoïdal g, noté N-Sin
g
, se déduit par application d'une homothétie de rapport g au niveau de 

référence. Quand la puissance désirée par charge est égale à (IOO·g/G) ou comprise entre 

(IOO·(g-1)/G) �t (100· g/G) en pourcentage de son maximum, le courant tiré de l'alimentation 

coïncide avec le niveau sinusoïdal N-Sin
g 

ou oscille entre les niveaux N-Sin(g-J) et N-Sin
g
. Les 

figures 5.7 et 5.8 montrent, respectivement, les exemples d'un courant qui coïncide avec un 

niveau et un courant qui oscille entre deux niveaux. 
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qui coïncide avec un niveau sinusoïdal 
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Figure 5.8. Exemple de courant 

qui oscille entre deux niveaux sinusoïdaux 

5.3. COMMANDE MDI APPLIQUÉE À UN SYSTÈME MULTICONVERTISSEUR 

MONOCHARGE (MOCG) 

5.3.1. CONVERSION DU SYSTÈME MULTICHARGE EN MONOCHARGE 

Bien que le système multiconvertisseur multicharge, bâti avec plusieurs onduleurs dont 

les porteuses sont décalées entre elles, soit une solution efficace de la correction du facteur de 

puissance, il reste à le transformer en un système multiconvertisseur monocharge, MoCa, et ce 

afin de nous remettre dans le cadre général des applications. Pour transformer un système 

électronique ayant plusieurs sorties en un système à une seule sortie, les sorties sont mises en 

parallèle ou en série suivant les règles d'interconnexions des sources électriques. 

Dans un système MuCa, les soties sont considérées comme des sources de tension. Aux bornes 

d'une sortie, la tension est une suite de créneaux alternatifs ou nulle selon que l'onduleur, en 

arrière de cette sortie, est en mode de fonctionnement normal ou en mode de roue libre. Dans un 

système MuC0, les onduleurs ne fonctionnent pas tous simultanément en même mode. Les 

tensions aux bornes des sorties ne sont donc pas égales à chaque instant. En conséquence, la 

conversion du système multiconvertisseur multicharge en un système multiconvertisseur 

monocharge; MoCa, n'est pas possible par la mise en parallèle des sorties. 
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Ayant donc un caractère de source de tension, les sorties peuvent être mises en série pour autant 

qu'elles soient isolées. Pour qu'il en soit ainsi, deux options sont possibles. Dans la première 

option, l'isolement est assuré au niveau des entrées des redresseurs. On utilise alors autant de 

redresseurs, reliés· à l'alimentation alternative par des transformateurs d'isolement, que 

d'onduleurs. Il en résulte le système MoCa de la figure 5.9. Dans ce cas, les onduleurs sont 

alimentés par des tensions continues isolées. Leur arrangement correspond exactement à une 

cascade multicellulaire, l'une des trois topologies de base des onduleurs multiniveau [Rodriguez 

J. et al. '02]. Dans la deuxième option, l'isolement est assuré au niveau des sorties des onduleurs.

Ces derniers sont équipés, chacun, de transformateurs mais peuvent être tous alimentés par un 

seul redresseur sans transformateur. Il en résulte le système MoCa de la figure 5.10. 

,.. 2,r 
v=V sin(-t) 

ca 

T 
· 

ca 

r-------------------, 

1 

1 

- - - - - - - - - - - - - - - - - - - -· 
Convo 

r-------------------, 

--------------------

1 

1 

·- --- - - - --- - --- - - - ---- 1

Convca-J) 

Figure 5.9. Système multiconvertisseur monocharge MoCG avec isolement des entrées 
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A • 2,r
v=V
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r-----------------1
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r-----------------1
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1 

1 
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Convca-1) 

Figure 5.10. Système multiconvertisseur monocharge MoCG avec isolement des sorties 
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Nous retenons la solution du système MoC0 avec isolement des sorties car elle est plus 

avantageuse que la solution avec isolement des entrées. Ses avantages ont trait au coût et à la 

compacité et peuvent être annoncés comme il suit : 

./ Placés aux sorties des onduleurs, les transformateurs d'isolement fonctionnent à haute

fréquence. Leurs puissances volumique et massique sont nettement meilleures que lorsqu'ils

sont placés aux entrées des redresseurs .

./ Placés aux sorties des onduleurs, les transformateurs d'isolement et d'adaptation ne font

qu'un. Les mêmes transformateurs isolent les sources et adaptent l'impédance de la charge

aux calibres en tension et en courant des interrupteurs.
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./ Placés aux sorties des onduleurs, il devient possible d'utiliser un redresseur pour alimenter

l'ensemble des onduleurs.

On continue à considérer que les onduleurs du système ont des porteuses décalées d'un angle 

27r/G les unes des autres et ont la même tension de.commande (ec). 

5.3.2. ÉTABLISSEMENT D'UNE ÉQUIVALENCE AVEC DES SYSTÈMES BICHARGE 

Pour établir l'équivalence entre un système multiconvertisseur monocharge, MoCa, et 

une série de systèmes hi-convertisseurs hi-charges, MuC2, nous commençons par mettre en 

exergue les grandes lignes de cette équivalence à travers la description d'un MoC2 et d'un MoC3, · 

avant de proposer une généralisation. 

5.3.2.1. Cas d'un système à deux convertisseurs (G = 2) 

La figure 5.11.a décrit le fonctionnement du système MoC2 quand la tension de commande est 

comprise entre O et 1/2. On y constate que le nombre d'onduleurs fonctionnant en mode normal 

est un ou zéro et que la tension appliquée à la charge est une suite de deux séquences [O]-[±lvcal] 

qui se répète deux fois par période des porteuses du système initial (MoC2). La figure 5.11.b 

montre que la même tension peut être appliquée à la charge par un ensemble de deux 

convertisseurs ConvA et ConvB. Ces convertisseurs seraient arrangés selon le schéma de la figure 

5.12 et reliés à l'alimentation alternative à travers des transformateurs de rapports, respectifs, 0 et 

1. La figure 5.11.b permet aussi d'établir les caractéristiques de ces deux convertisseurs. Leurs

tensions de commandes et leurs porteuses en fonction de la tension de commande de MoC2 et de

sa porteuse de référence sont

Por
A 
(B)=(1/2} Por

0
(2·B-1r) 

Por
8 
(B)=(l/2} Por

0 
(2·B-2·1f )=(1/2} Poro{2·B) 

(5.23.1) 

(5.23.2) 

(5.24.1) 

(5.24.2) 
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Figure 5.11. Fonctionnements équivalents MoC2 avec O < ec < 1/2 - MuC2
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Figure 5.12. Convertisseur équivalent à MoC2 quand O < ec < 1/2 
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La figure 5.13.a décrit le fonctionnement du système MoC2 quand la tension de commande est 

comprise entre 1/2 et 1. 
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Figure 5
!
13. Fonctionnements équivalents MoC2 avec 1/2 < ec < 1 - MuC2

On y constate que le nombre d'onduleurs fonctionnant en mode normal est un ou deux et que la 

tension appliquée à la charge est une suite de deux séquences [±lvca
l]-[±2lvca

l] qui se répète deux 

fois par période des porteuses du système initial (MoC2). La figure 5 .13 .b montre que la même 

tension peut être appliquée à la charge par l'ensemble constitué par ConvA et ConvB qui seraient 

cette fois reliés à l'alimentation alternative par des transformateurs de rapports, respectifs, 1 et 2. 

Leurs tensions de commandes et leurs porteuses en fonction de la tension de commande de MoC2
et de sa porteuse de référence deviennent 

(5.25.1) 
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ec,B =ec-(1/2) 

Por
A 
(B)=(l/2)· Por

0
(2·8-2· 1t )=(1/2} Por0(2·B) 

Por
8

(B)=(l/2)· Por0(2·B-1t) 

(5.25.2) 

(5.26.1) 

(5.26.2) 

5.3.2.2. Cas d'un système à trois convertisseurs (G = 3) 

La figure 5.14.a décrit le fonctionnement du système MoC3 quand la tension de 

commande est comprise entre 1/3 et 2/3. 
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Figure 5.14. Fonctionnements équivalents MoC3 avec 1/3 < ec < 2/3 - MuC2 
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On y constate que le nombre d'onduleurs fonctionnant en mode normal est un ou deux et que la

tension appliquée à la charge est une suite de deux séquences [±lvcalJ et [±2lvcal] qui se répète trois
fois par période des porteuses du système initial (MoC3). La figure 5.14.b montre que la même

tension peut être appliquée à la charge par l'ensemble constitué par ConvA et Convs qui seraient

cette fois reliés à l'alimentation alternative par des transformateurs de rapports, respectifs, 1 et 2.

Leurs tensions de commandes et leurs porteuses en fonction de la tension de commande de MoC3 

et de sa porteuse de référence deviennent

5.3.2.3. Généralisation 

ec,A =(2/3)-ec

ec,B =ec -{1/3)

PorA (B)={l/3} Por0 (3·B-2·1l )=(1/3). Por0 (3·0)

· Por8 (B)=(l/3}Por0 (3·0-1l)

(5.27.1)

(5.27.2)

(5.28.1)

(5.28.2)

Dans un système MoC0, la durée angulaire du fonctionnement en mode normal (DAMN)

d'un onduleur par période de porteuse peut être calculée en considérant les notations de la figure

5.15 par:

Pormax = I

1 1 
1 

1 2,r 1 
1 

1 1 
1 

1 1 
1 

1 1 

; 
MotifMDI

1 
� � 

61 62 

Figure 5.15. Définition de la durée angulaire du fonctionnement en mode normal 

Du fait que les porteuses sont décalées de 2,r/G, l'onduleur de Conv; amorce son fonctionnement

en mode normal. (FMN) avec un retard de 27dG par rapport à celui de Conv(i-J)· En conséquence,
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si ec
= l/G, l'amorçage du FMN de l'onduleur d'un Convi coïncide avec la fin du FMN de 

l'onduleur de Conv(i-l)· Il en résulte qu'il y'a toujours un et un seul onduleur en FMN et la tension 

appliquée à la charge est une suite de créneaux [±/vca /]. 
Dans le cas général, quand la tension de commande est de la forme ec =g/G

? 
l'amorçage du 

FMN de l'onduleur d'un Conv; coïncide avec la fin du FMN de ]'onduleur de Conv(i-g)· Il en 

résulte qu'il y'a toujours g onduleurs en FMN et la tension appliquée à la charge est une suite de 

créneaux [±g/vca/]. 

Par contre, quand la tension de commande est comprise entre (g-1)/G et g/G, les FMN des 

onduleurs de Conv; et Conv(i-g) se chevauchent pendant un certain temps. Il en résulte qu'il y a, 

respectivement, (g-1) puis g onduleurs en FMN pendant et après Je chevauchement. La tension 

appliquée à la charge devient alors une suite de deux séquences de créneaux : [±g/vcal] pendant le 

chevauchement et [±(g-1) /vcal] après. Ce chevauchement concerne tous les onduleurs du MoC0 (i 

= 0, 1, 2, ... ,(G-1)) et, donc, la suite des séquences [±(g-1)/vcal] et [±g/vcal] se répète G fois par 

période des porteuses du MoCo. 

Il devient alors possible de ramener le fonctionnement du MoC0, chaque fois que sa tension de 
commande est comprise entre (g-1)/G et g/G à un ensemble équivalent constitué de deux 

convertisseurs ConvA et Conv8 reliés à l'alimentation par des transformateurs de rapports (g-1) et 

g (Figure 5.16). 

Quand ec =(g-1)/G, la tension appliquée à la charge se compose uniquement de la séquence 

[±(g-1)/vcal] alors que la tension générée par ConvB est nulle. La séquence [±g/vca l] commence à 

apparaître dès que la tension de commande de MoC0 devient supérieure à (g-1)/G. Pour qu'il 

en soit ainsi, nous définissons la tension de commande du Conv8 par : 

ec.B =ec -(g-1 )/G (5.29.1) 

De même, quand ec = g/G, la tension appliquée à la charge se compose uniquement de la 

séquence [±g/vcal] alors que la tension générée par ConvA est nulle. La séquence [±(g-1) /vcal] 

commence à apparaître dès que la tension de commande de MoC0 devient inférieure à g / G . 

Pour qu'il en soit ainsi, nous définissons la tension de commande du ConvA par : 

ec,A =(g/G)-ec (5.29.2) 
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Figure 5.16. Transformation intermédiaire d'un MoCG 
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Quand ec
=(g-1)/G, ConvA doit être en. FMN de manière continue alors que sa tension de 

commande est, d'après (5.29.2), ec A =1/G. Pour éviter que ces deux propositions ne se 

contredisent, l'amplitude de la porteuse à associer au Conv A doit être 

PorA max 
=(l/G)·Pormax (5 .30.1) 

Étant donné que l'amplitude des porteuses du MoCo est prise égale à 1, l'amplitude de la 

porteuse de ConvA est tout simplement 1/G. Le même raisonnement appliqué dans le cas de 

Conv8 aboutit au même résultat, à savoir : 

PorA,max =PorB,max ={1/G) (5.30.2) 

Pour que, comme dans le système MoCo, les séquences [±(g-l)lvcal]-[±glvcal] puissent se répéter 

G fois par période des porteuses du MoCo, les porteuses des ConvA et ConvB doivent avoir une 

fréquence G fois supérieure à celles des porteuses du MoCo. 

Nous avons observé l'ordre de succession des séquences [±(g-l)lvcal] et [±glvcal] par rapport au 

passage par zéro de la porteuse de référence (celle de Convo: Poro). Cet ordre observé et reporté 

dans le tableau 5.1, dans les cas de MoC0 avec G = 2, 3, 4 et 5, reste indépendant de G et varie 

· avec g de manière à ce que ce soit les créneaux de facteur multiplicatif impair qui précédent.
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Tableau 5.1. Ordre de succession des séquences des créneaux 

Tension de commande ec g correspondant Ordre de succession 

Ü<e
c
<l/G g = l [± l /Vca/]-[O] 

11G<e
c
<2/G g = 2 [±I /vca/]-[±2/vca/] 

2IG<e
c
<3IG g = 3 [±3/Vca/]-[±2/Vca/] 

3IG<ec<4IG g = 4 [±3/Vca/]-[±4/Vcall 

4IG<e
c
<5IG g = 5 [±5/vca/]-[±4/vca/] 

Reste donc, pour que les ConvA et ConvB puissent reproduire fidèlement la tension générée par 

MoCG, que la porteuse de ConvA (et de Convn) soit en phase ou en opposition de phase avec la 

porteuse de référence lots de son passage par zéro selon que g est pair ou impair ( ou impair ou 

pair). Pour ce faire, nous exprimons les porteuses des ConvA et ConvB en fonction de la porteuse 

de référence par 

PorA 
(B)=(I/G},Por0 (G·B-g·1t) 

Porn(B)=(l/G}Por0(G·B-(g-1},1r) 

(5.31.1) 

(5.31.2) 

Avant de parachever l'établissement d'un système équivalent, il faut remarquer que ConvA et 

Convn fonctionnent en mode normal (le seul mode durant lequel il y a transfert de puissance) de 

manière exclusive. Sans transgresser aucune règle des sciences physiques, on peut considérer 

dans l'esprit que ConvA et ConvB alimentent séparément deux charges qui sont identiques à la 

charge réelle. La puissance transmise à la charge réelle serait la somme des puissances transmises 

aux charges fictives par ConvA et ConvB, 

Finalement, nous pouvons annoncer que, quand la tension de commande d'un MoCo est comprise 

entre (g-1)/G et g/G, avec g = 1, 2, . . .  , G, on peut décrire fidèlement son comportement par un 

système biconvertisseur bicharge (E-MuC2) (Figure 5.17). Pour la modélisation d'un MoC0, nous 

allons alors considérer son convertisseur équivalent. 
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A , 2tr 
Vc

a 
=V

casm(-t) 
Tca 

PorAB)=(l/G)Por
0
(G·B- g·tr) 

Convs 
ec,B =ec -{g-1)/G 

Pors(B)=(l/G)Por
0
(G·B- g-l ·tr 

Figure 5.17. Système équivalent E-MuC2 d'un MoCG quand (g-1)/G < ec <g/G

5.3.3. MODÉLISATION MATHÉMATIQUE 
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Nous continuons à considérer les mêmes références de courant et de puissance. La 

référence de courant est l'amplitude du courant tiré par un seul convertisseur (convertisseur avec 

un seul onduleur) sans transformateurs, ni à la sortie ni à l'entrée, et quand il fonctionne à pleine 

puissance. Cette pleine puissance est la référence des puissances. Les expressions de ces 

références sont données dans le chapitre 3 par (3.14.1) et (3.14.2). 

Dans la section 5.2.3, nous avons établi à travers les expressions (5.6.2), (5.7) et (5.10.1) à 

(5.10.5) la série de Fourier du courant tiré par un convertisseur dans les conditions suivantes: 

./ le convertisseur est alimenté directement par l'alimentation alternative Vca,

./ la porteuse a la même fréquence que la porteuse de référence (=q·2·F
ca 

), mais décalée

de2trg/G.
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Les conditions de fonctionnement des convertisseurs ConvA et Conv8 sont: 
./ ConvA et Convs sont alimentés, respectivement, à travers des transformateurs de rapports

(g-1) et g par l'alimentation alternative Vca,
./ leurs porteuses sont à une fréquence G fois supérieure à celle la porteuse de référence

(=q·G·2 ·Fca ) et décalées, respectivement, de g1r et (g-I)1r

Adaptées aux nouvelles conditions de fonctionnement, les expressions (5.6.2), (5.7) et (5.10.1) à 

(5.10.5) deviennent: 
./ dans le cas du courant tiré par ConvA

al,A �{g-1){ 1-q·G· :j 

b1,A =-(g-1}i.sin(1r!IDA )fsin(21r(
2k-l + g JJ=o 

1f N mp k=I 2q·G 2 ·G·q 

si m =2·h·G·q-l ((m+l) multiple de 2 ·G·q) 

(5.32.1) 

(5.32.2) 

am,A =± (g-l)sin(1r·h·G·q !IDA 
)cos(h·g1r) selon que h est pair ou impair (5.32.3)

1r·h Nmp

si m =2·h·G·q+I ((m-l) multiple de 2 ·G·q)

am,A �+ (g-l)sin(1r·h·G·q !IDA )cos(h· g1r) selon que h est pair ou impair (5.32.5)
1r·h Nmp 

bm,A =± (g-l)sin(1r·h·G·q !ID A )sin(h· g1r)=O (5.32.6)1r·h Nmp 

sinon 

a A =b A = O
m, m, 

./ dans le cas du courant tiré par Convs

(5.32.7) 

(5.33.1) 
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b1 B =-g!sin(,/111
B J!sin(21r(

2k-l + g-l 
JJ=o

' 1r N m
p

k=I 2q·G 2·G·q 
(5.33.2) 

si m =2·h·G·q-1 ((m+l) multiple de 2·G·q) 

am B 
=±_[_sin(tr·h·G·q AnB Jcos{h·{g-l)tr) selon que h est pair ou impair (5.33.3) ' tr·h · N mp 

bm,s :::::+_[_sin(tr·h·G·q Ans Jsin{h·(g-1),r )=0
tr·h Nmp

sim =2·h·G·q+l ((m-l)multiple de 2·G·q)

(5.33.4) 

am,s :::::+_[_sin(tr·h·G·q Ans Jcos{h·(g-l)tr} selon que h est pair ou impair (5.33.5)
tr·h N mp 

sinon 

à s =b B =O m, m, 

(5.33.6) 

(5.33.7) 

Une interprétation géométrique de la figure 5 .18 permet de déduire la largeur des trous en 

fonction de la tension de commande des convertisseurs ConvA et ConvB. La relation déduite est:

!J..nx q ·G-�=I-G·e x avecX= A ou B
N 

c, 
mp 

X=A ouB 
1/G 

1 
1 

Anx 
1 

1 1 

1 

Nmp l (qG) 

Figure 5.18. Largeur .des trous des motifs des convertisseurs Conv A et ConvB 

En tenant compte de (5.34) et de (5.29.2), (5.32) devient: 

(5.34) 
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a1,
A =(g-I).(g-G·eJ 

sim =2·h·G·q-1 ((m+l)multiple de 2·G·q)

a A=+ (g-l)sin(n-·h·G·e )
m, 

1f•h 
C 

si m =2·h·G·q+l ((m-1) multiple de 2·G·q ) 

a A =-(g-l )sin(n-·h·G·e )
m, 

1f•h 
C 

sinon 

a A =O m, 

b A =O m, 

En tenant compte de (5.34) et de (5.29, (5.33) devient: 

al,
B =g·(G."ec -(g-1))

si m =2·h·G·q-1 ((m+ 1) multiple de 2·G·q)

a · B =--Lsin(n-·h·G·e ) 
m, 

7r•h C 

si m =2·h·G·q+ I ((m-1) multiple de 2·G·q)

a
B 

=+-Lsin(n-·h·G·e ) 
m, 

7r•h 
C 

sinon 

a B =Om, 

b B =O m, 
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(5.35.1) 

(5.35.2) 

(5.35.3) 

(5.35.4) 

(5.35.5) 

(5.36.1) 

(5.36.2) 

(5.36.3) 

(5.36.4) 

(5.36.5) 

Le courant tiré de l'alimentation alternative par le système MoCa est identique à celui tiré par le 

système E-MuC2 formé par ConvA et ConvB. Ce courant est: 

ie =(g-I).ie,A + g·ie,B (5.37) 

Sa série de Fourier est donc la somme pondérée par (g- 1) et g des séries de Fourier des courants 

tirés par ConvA et Convs. Les expressions des coefficients sont alors: 

a1 = g2 +(G·ec -g).(2· g-1) 

si m = 2·h·G·q-1 ((m+l)multiple de 2·G·q)

(5.38.1) 
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( )sin(7i·h·G·eJa =- 2 · g- l 1-- --'-------'"'-
m . 

7i•h 

si m =2·h·G·q+ 1 ((m-1) multiple de 2·G·q) 

( )sin(7i·h·G·eJ
a = + 2 · g- l 1-- ------------'� 

m 

7i·h 

sinon 
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(5.38.2) 

(5.38.3) 

(5.38.4) 

(5.38.5) 

En considérant les expressions des coefficients de la série de Fourier, on établit le facteur de 

puissance en fonction de la tension de commande 

(5.39) 

Nous notons que, quand la tension de commande est égale à g/G avec g = 1, 2, ... ,G, tous les 

coefficients de la série de Fourier du courant tiré de l'alimentation s'annulent, saufle coefficient 

a 1 qui égalise g2. Dans le domaine temporel, ce courant est alors une sinusoïde en phase avec la 

tension d'alimentation et d'une amplitude g2 fois supérieure à l'amplitude de référence. 

De cette modélisation, nous retenons que, dans un convertisseur MoC0 :

./ le transfert de puissance en fonction de la tension de commande est linéaire par

morceaux (5.38.1),

./ que l'espacement entre les paires d'harmoniques composant le spectre du courant tiré

de l'alimentation est proportionnel au nombre d'onduleurs utilisés (5.38.2 - 5.38.5),

./ et que le facteur de puissance est unitaire quand la puissance transmise est 1 OO/G2,

100/(G-1)2, 100/(G-2)2, .. . , 100 en pourcentage de son maximum (5.39).

5.3.4. V ALIDA TI ON PAR SIMULATION ET CARACTÈRE MULTINIVEAU 

Pour la validation des prédictions de fonctionnement, nous avons procédé à la simulation 

dans l'environnement Matlab-Simulink d'un système MoC0 à G = 2, 3 ou 4 onduleurs. La charge 

considérée a une fréquence de résonance de 300 kHz et un amortissement de 4 %. Les porteuses 

créent 21 trous. Les résultats obtenus sont indiqués sur les figures 5.19, 5.20, 5.21 et 5.22. 
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TDH-1 = 51.2 % 

100 200 300 400 500 

Rang des harmoniques 

a) Spectre théorique - Cas G = 2

i TDH-1 = 72.4 % 

1 1 1 r ! 
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Rang des harmoniques 

c) Spectre théorique - Cas G = 3

TDH-I = 42.6 % 
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Rang des harmoniques 

e) Spectre théorique - Cas G = 4

! TDH-1 = 54.0 %

0
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Rang des harmoniques 

b) Spectre simulé - Cas G = 2

TOI I-I = 62.0 % 
1 
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Rang des harmoniques 

d) Spectre simulé - Cas G = 3

i TDH-I �- 39.5 % 

o ... ---------------
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Rang des harmoniques 

f) Spectre simulé - Cas G = 4

Figure 5.21. Spectres harmoniques théoriques et simulés du courant tiré par un MoCG avec 

G = 2, 3 et 4 à puissance transmise de 20 % de la puissance ma:ximale du MoCG 
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Figure 5.22. Spectres harmoniques théoriques et simulés du courant tiré par un MoCG avec 

G = 2, 3 et 4 à puissance transmise de 75 % de la puissance maximale du MoCG
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Sur l'ensemble des figures 5.19 à 5.22, les résultats théoriques et simulés concordent entre eux, 

ce qui atteste la validité de la modélisation entreprise dans la section précédente. La figure 5.19 

montre la modification intervenue au niveau de la forme de la commande de puissance : d'une 
forme linéaire sur toute la plage de variation de la puissance, la commande est devenue linéaire 

par morceaux. Elle s'apparente fort bien à une forme en quadrature dès que le nombre 

d'onduleurs utilisés dépasse quelques unités. Sur la figure 5.20, on retrouve le même effet de 

bollards que dans un MuC, à une différence près. La répartition des bollards est une progression 

arithmétique de raison 1/G dans un MuCa, alors qu'elle est élevée au carré dans un MoCa . Les 

résultats des figures 5.21 et 5.22 relatives aux spectres harmoniques du courant tiré, montrent 
qu'un MoCa a un effet d'élimination séquentielle sur les paires d'harmoniques, qualitativement, 

identique à celui d'un MuCa. À l'instar d'un MuCa, le caractère multiniveau d'un MoCa réfère à 

des sinusoïdes de courant en amont du convertisseur. Quand le niveau sinusoïdal 1 (sinusoïde-de 

plus faible amplitude) est pris comme niveau de référence, un niveau sinusoïdal g, noté N-Sin2g,

se déduit par application d'une homothétie de rapport g2 au niveau de référence. Quand la tension 

de commande d'un MoCa est de la forme g/G ou comprise entre (g-1)/G et g/G, le courant tiré 
coïncide avec le niveau N-Sin2 

g ou oscille entre les niveaux N-Sin2 
(g-l) et N-Sin2 

g à une fréquence 

G fois supérieure à celle des porteuses du MoCa. La figure 5.23 illustre des exemples d'un 

courant qui coïncide avec un niveau sinusoïdal et dans le cas inverse. 

� 

"Cl 

.... 

••• ·l. ./ r··... 1 ---· Niveau sinusoïdal 1
/ ! \, , -·-·· Niveau sinusoïdal 2

/ ! \ ······· Niveau sinusoïdal 3

: •4 5: 
j ,. .l; 

! !........ ./l
! ! ···· ........ ·· i

Temps 

a) Niveaux sinusoïdaux d'un MoC3

(: n r1 � - entre �veaux 1 & 2
. 11 [.l J ! 1 --- entre ruveaux 2 & 3

� -�f mm� �\�---1------- -1··-·-
:S uµµµµl�WlL 1 1 . 
l -- -------r---� -TJ-,rnr 

----------r----r ���t ·1--
Temps 

b) Exemples de courants tirés

Figure 5.23. Caractère multiniveau des courants tirés par un MoCG, cas G = 3 
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5.3.5. RÉALISATION ET EXPÉRIMENTATION 

5.3.5.1. Description du prototype 

Pour les besoins d'une validation expérimentale, nous avons construit un second 

prototype, celui d'un MoC2 à sorties isolées composé de deux onduleurs et d'un seul redresseur. 

La charge considérée est identique à celle utilisée dans le premier prototype (une résistance R de 

1,85 n, un condensateur C de 90 nF et une inductance L de 20 µH). Les transformateurs 

d'adaptation et d'isolement, au nombre de deux, ont un rapport de 3/10. Le convertisseur est 

alimenté par une tension alternative de 120 V efficace - 60 Hz délivrée par un auto­

transformateur. La capacité de découplage haute fréquence CHF est prise ·égale à 6.4 µF (des 

condensateurs de 2,4 µF et 2 µF sont mis en parallèle avec deux autres de 1 µF chacun). Dans 

ces conditions de charge et d'alimentation, la puissance théorique maximale du convertisseur est 

1800 W. La figure 5.24 montre une photographie de l'ensemble du prototype, alors que sur la 

figure 5.25, on peut voir de manière plus rapprochée les différentes composantes. 

Figure 5.24. Vue générale sur le prototype 1800 W -110 kHz du MoC2 
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a) Ensemble des deux onduleurs monophasés
avec la commande rapprochée des interrupteurs 

c) Transformateurs d'adaptation et d'isolement

b) Liaison Redresseur- onduleur et
condensateurs de découplage haute fréquence 

d) Circuit de l'électronique de commande

Figure 5.25. Vues des différentes composantes du prototype du MoC2

Le circuit de l'électronique de commande utilisé est identique à celui décrit dans le chapitre 4 

avec, toutefois, une adaptation au fonctionnement d'un MoC2• Il intègre la génération et le 

traitement d'une seconde porteuse. La figure 5.26 indique les deux porteuses du MoC2• La 

fréquence des porteuses est choisie pour avoir des motifs de 11 trous. 

5.3.5.2. Aperçu sur la tension et le courant dans la charge 

Nous commençons par la présentation et l'interprétation de la tension et du courant au 

niveau de la charge. 
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Figure 5.26. Illustration des porteuses d'un MoC2 

La figure 5.27 montre la tension et le courant appliqués à la charge vus à l'échelle de la fréquence 

de commutation des onduleurs dans un point de fonctionnement à pleine puissance. 

Figure 5.27. Tension et courant appliqués à la charge par MoC2 à pleine puissance 

Sur cette figure, on constate que le courant coupé par les interrupteurs n'est pas rigoureusement 

nul. Il avoisine 10 A sur une valeur crête avoisinant 50 A: C'est pour les mêmes raisons que dans 

le premier prototype (nécessité de garder un déphasage entre la tension et le courant pour 

décharger les capacités Coss des interrupteurs), que la fréquence de commutation est prise égale à 
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112 kHz dépassant ainsi la fréquence de résonance de la charge. La déformation des créneaux de 

la tension est due aux inductances de fuite des transformateurs. 

Dans un MoC2, on peut avoir le nombre d'onduleurs fonctionnant simultanément en mode 

normal qui varie entre un et deux quand la tension de commande est comprise entre 0.5 et 1 p.u. 

ou qui varie entre un et zéro quand la tension de commande est comprise entre O et 0.5 p.u.. La 

figure 5.28 illustre ces deux cas où le nombre d'onduleurs en fonctionnement normal n'est pas 

constant. La transition de fonctionnement en mode normal de un à deux onduleurs est montrée· 

sur la figure5.28.a, tandis que la transition de un à zéro onduleur en fonctionnement normal est 

illustrée· sur la figure 5.28.b. Lors d'un fonctionnement simultané de deux onduleurs en mode 

normal, l'amplitude des créneaux de la tension de la charge est multipliée par deux par rapport au 

cas d'un seul onduleur en mode normal, alors qu'elle est nulle dans le cas de zéro onduleur en 

mode normal. La tension observée sur la figure 5.28.b, après la transition d'un à zéro onduleur en 

mode normal, représente la chute de tension aux bornes des inductances de fuite des deux 

transformateurs. 

a) ec = 7,5110 (1 ou 2 onduleurs en FMN) b) ec =· 3,0/10 (1 ou O onduleurs en FMN) 

Figure 5.28; Variation du nombre d'C)nduleurs en mode normal dans un MoC2 

Le courant dans la charge est indiqué sur la figure 5.29 à l'échelle d'une période de la tension 

redressée d'alimentation des onduleurs et sur toute une durée de fonctionnement à un seul 

onduleur en mode normal. Cette figure montre clairement que le courant dans la charge subit 
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deux modulations en amplitude. Une est due à l'alimentation des onduleurs par un redresseur 

monophasé sans filtre 'de lissage et l'autre est due à l'alternance des séquences à g et (g-1) 

onduleurs en fonctionnement normal (dans le cas de la figure 5.29.b, g = 2). 

a) Sur une période de la tension redressée b) Sur toute une durée de FMN à un onduleur

Figure 5.29. Courant débité par un MoC2, cas de tension de commande de plus de 1/2 

5.3.s.3: Réaction du MoC2 sur l'alimentation 

Dans la présentation des relevés relatifs à la réaction du MoC2 sur l'alimentation 

alternative, nous commençons par la figure 5.30 qui montre les enregistrements du courant tiré. de 

l'alimentation dans les cas de tension de commande égale à 1/2 et à 1 (Valeurs rapportées à la 

valeur crête des porteuses). Cette figure, à elle seule, confirme ce qu'il y a de plus essentiel dans 

le fonctionnement d'un MoC2 : une absorption sinusoïdale en deux points de fonctionnement, 

dont les puissances correspondantes sont dans un rapport 4 (= 22). Abstraction faite du bruit de 

mesure, les courants relevés sur le prototype sont des sinusoïdes d'amplitude 5 A et 19 A quand 

la tension de commande est, respectivement, de 0.5 et 1 (Figure 5.30.c). La différence avec les 

courants théoriques et simulés réside dans un écart quantitatif. En théorie et en simulation, les 

amplitudes des courants sont, respectivement, de 6.5, 26, 5.5 et 22 A (Figure 5.30.a et b). La 

négligence des imperfections des éléments, de manière totale en théorie et partielle en simulation, 

et la commutation des onduleurs à une fréquence qui n'est pas rigoureusement identique à la 

fréquence de résonance expliquent cet écart. 
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Figure 5.30. Courants tirés par un MoC2 à ec = 10/10 et ec = 5/10 
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La figure 5 .31 _montre les enregistrements du courant tiré de l'alimentation dans les cas de tension 

de commande comprise entre O et 1/2 (ec = 0.25) et entre 1/2 à 1 (ec = 0.75). Elle confirme les 

propriétés de fonctionnement suivantes 

./ quand la tension de commande est comprise entre O et 1/2, le courant oscille entre les niveaux

1 et O (Niveau O est le courant nul),

./ quand la tension de commande est comprise entre 1/2 et 1, le courant oscille entre les niveaux

1 et 2 (Niveau 2 est le carré du niveau 1 ),

./ la succession dans des ordres inverses des séquences à g et (g-1) onduleurs en FMN.

Pour mieux clarifier cette dernière propriété et sa relation avec la figure 5.31, nous nous 

permettons de rappeler qu'un courant tiré de l'alimentation qui coïncide, respectivement, avec les 

niveaux 0, 1 ou 2, est synonyme de 0, 1 ou 2 onduleurs en FMN. Aussi, faut-il prendre en 

considération que lors de l'acquisition des deux courants, l'oscilloscope était synchronisé sur le 

réseau électrique. Les variables temps ont donc la même origine dans les deux acquisitions. 
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Après ces précisions, on peut constater sur la figure 5 .31 que si on considère une succession dans 

l'ordre g suivi de (g-1) des onduleurs en FMN quand la tension de commande est comprise entre 

0 et 1/2 (g est alors égal à 1), la succession se fait dans l'ordre (g-1) suivi de g onduleurs en F_MN 

quand la tension de commande est comprise entre 1/2 et 1 (g est alors égal à 2). 

Les allures des courants théoriques simulés et réels diffèrent par l'existence ou non d'une 

oscillation plus ou moins importante quand les courants passent d'un niveau à un autre. Dans la 
théorie, nous avons considéré un découplage haute fréquence (fréquence double de la fréquence 

de résonance de la charge) entre les courants à l'entrée des onduleurs et la sortie du redresseur 

sans aucune considération matérielle. En simulation et en pratique, ce découplage haute 

fréquence est réalisé par le condensateur CHF et, inévitablement, une inductance dans le circuit du 

redresseur. Cette inductance a beau être faible, elle ne peut être considérée comme nulle. Car si 

c'est le cas. le découplage haute fréquence ne se produira jamais quelle que soit la valeur 

assignée à CHF. 
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5 6 c) Relevé expérimental

Figure 5.31. Courants tirés par un MoC2 à ec = 7,5/10 et ec = 2,5110 



Correction du facteur de puissance par adoption d'un étage ... 165 

Les onduleurs sont alors alimentés à travers l'équivalent d'un filtre L-C et la variation du nombre 

d'onduleurs en FMN revient à une variation de charge de ce filtre et, en conséquence, y provoque 

un régime transitoire. Dans le modèle de la simulation du fonctionnement du MoC2, nous avons 

tenu compte de l'inductance de fuite de l'autotransformateur et des résistances à l'état passant des 

diodes du redresseur et avons négligé toutes les autres résistances parasites (résistance de 

l'enroulement secondaire, résistances des connections, de contact, .. . ). Ceci explique que, sur le 

courant simulé, nous retrouvons des oscillations de même fréquence que dans le courant réel, 

sauf qu'elles sont moins amorties. 

La figure 5.32 concerne un autre aspect de la réaction d'un convertisseur sur son alimentation : 

celui de la distorsion de la tension. Sur la figure 5.32, présentant les relevés expérimentaux de la 

tension et du courant à l'entrée du MoC2 dans les cas de tension de commande de 0.7 p.u. et 0.3 

p.u, il est possible de constater de visu que la distorsion de la tension d'alimentation n'est pas très

importante. Sur la figure 5.33, nous avons ·chiffré cette distorsion par le calcul du taux de 

distorsion de la tension, défini par 

� 

TDT = 100·-=-V f;'_; h­
Vj 

�v2 -V,2 

100 
1 

où V est la valeur efficace de la tension d'alimentation 

et Vi est la valeur efficace du fondamental de la tension d'alimentation 

en fonction de la puissance transmise par le prototype. 

a) ec =7,0/10 b) ec = 3,0/10 
Figure 5.32. Illustration de la réaction du MoC2 sur la tension d'alimentation 

(5.40) 
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Le résultat obtenu montre que Je taux de distorsion de la tension ne dépasse pas 10 %. Comparé 

aux ordres de grandeurs habituels, ce taux est considéré comme faible. Aussi, il convient de 

remarquer sur la figure 5.32 que la tension d'alimentation n'est pas déformée lors de ses passages 

par zéro. En conséquence, l'électronique de commande du prototype, qui exploite ces passages 

par zéro, n'est pas perturbée par la distorsion de la tension. 

100---.....-----------------

l 1· 

= ---------------::u--..--;;a-�..,..--------a-----«i ; ••• a-···, ... ..,.... "T,,.···,a ..... ,.... ······m � msa,,,�e·"" , , · , 1 
0
o 0.2 0.4 0.6 0.8 1 

Puissance transmise/ PM-MoC2

Figure 5.33. Taux de distorsion de la tension en fonction de la puissance transmise par 

MoC2 

En exemple de spectres harmoniques du courant tiré par le convertisseur, nous donnons, dans la 

figure 5.34, ceux obtenus par la théorie et l'expérimentation dans le cas de tension de commande 

de 0,35 _p.u. et 0,7 p.u .. Les spectres théoriques et réels demeurent très semblables, avec, tout de 

même, une atténuation des paires d'harmoniques d'ordres élevés dans les spectres réels. C'est 

encore une fois l'effet du filtre de découplage haute fréquence. 

Sur les figures 5.35 et 5.36, nous avons comparé les évolutions théoriques et expérimentales du 

transfert de puissance et du facteur de puissance. On y constate une très bonne concordance des 

résultats théoriques et expérimentaux. Cette concordance est. notre gage de validité de la 

modélisation des convertisseurs de type MoCG proposée dans ce chapitre. 
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Figure 5.34. Spectres harmoniques théoriques et expérimentaux du courant tiré par un 

MoC2 à ec = 0,35 et ec = 0,70 (p.u.) (la référence de ec est la valeur crête des porteuses)
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Figure 5.35. Transfert de puissance 

dans un MoC2 
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Figure 5.36. Facteur de puissance 

dans un MoC2 
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5.6. CONCLUSION 

Le travail présenté dans ce chapitre a permis la conception d'un convertisseur ca-ca avec 

commande MDI en mesure de faire une auto-correction de son facteur de puissance. Ce 

convertisseur se distingue par son étage de conversion cc-ca, qui se compose de plusieurs 

onduleurs ayant des commandes MDI similaires à la commande développée dans le chapitre 

précédent. 

Au préliminaire à cette conception, nous avons considéré un système multicharge (MuCa), dans 

lequel les onduleurs alimentent séparément, à partir de la même source, des charges identiques et 

qui consomment des puissances égales. La corisidération de ce système a permis de montrer la 

faisabilité d'une compensation mutuelle de la distorsion harmonique au niveau du courant global 

absorbé par le système, suite à un décalage régulier des porteuses, associées aux différents 

onduleurs, les unes par rapport aux autres. La modélisation des systèmes multicharge (MuCa) est 

faite par intégration, dans la modélisation simplifiée effectuée dans le chapitre précédent, des 

angles de décalage des porteuses. L'étude complète des systèmes (MuCa) a fait l'objet de la 

publication [Sandali et al. '03]. 

Par la mise en série des sorties des onduleurs, après isolation galvanique, d'un système MuCa, 

nous avons obtenu un système mono charge (MoCa), qui correspond au convertisseur ca-ca objet 

de la conception en question. La modélisation de ce convertisseur est rendÙe possible, après avoir 

établi son équivalence avec un système hi-charges (MuC2), cas particulier d'un système MuCa. 

Le convertisseur conçu (MoCa) permet i) des facteurs de puissance unitaires en G points de 

fonctionnement correspondant à des puissances transmises de 100/g2 
, avec g = l, 2, ... ,G, en 

pourcentage de la puissance maximale du convertisseur, ii) un espacement entre les paires 

d'harmoniques, qui composent le spectre du courant absorbé, G fois plus grand que dans le cas 

d'un convertisseur avec un seul onduleur, iii) un transfert de la puissance, en fonction de la 

tension de commande, linéaire par morceaux. Ces résultats sont publiés dans [Sandali et al. '04a]. 

Pour passer du stade de conception de solution à celui de conception de produit, nous avons 

réalisé un prototype d'un système MoC2 de 1800 W et 110 kHz. Les résultats expérimentaux sont 

en conformité avec les prédictions théoriques. 



Chapitre 6 

6.1. INTRODUCTION 

CONVERTISSEUR AVEC 
� , 

REDRESSEUR DE TETE TRIPHASE 

TRANSPOSITION DES MÉTHODES 

Dans les chapitres précédents, nos avons étudié, selon une méthodologie bien précise, un 

convertisseur dont l'alimentation se fait en monophasé. De par ce genre d'alimentation, ce 

convertisseur se destine aux applications de faibles puissances. En effet, pour des considérations 

liées à l'exploitation des réseaux électriques de distribution, les puissances délivrées sous forme 

monophasée sont limitées. Par contre, il est évident que la méthodologie n'est pas limitée par des 

considérations de cette nature. L'objectif de ce chapitre est donc de transposer cette méthodologie 

au convertisseur, qui résulte du remplacement du redresseur monophasé par un redresseur 

triphasé. 

Dans la section 6.2 du présent chapitre, nous faisons une modélisation sans a priori du 

fonctionnement du convertisseur considéré et nous discutons de la stratégie d'optimisation. Dans 

cette section, nous nous laissons guider par l'esprit qui a prévalu dans le chapitre 3 : privilégier la 

rigueur théorique. Dans la section 6.3, une modélisation simplifiée est effectuée et des lois de 



Convertisseur avec redresseur de tête triphasé ... 170 

commande sont synthétisées et mises en œuvre. Cette section correspond à la transposition de 

l'état d'esprit du chapitre 4 : privilégier l'applicabilité. Enfin, dans la section 6.4, nous cherchons 

à réaliser une correction du facteur de puissance du convertisseur ca-cc-ca par transformation de 

l'étage cc-ca en une structure multiniveau. C'est donc de la transposition de la démarche utilisée 

dans le chapitre 5, qu'il s'agit dans cette section. 

6.2. MODÉLISATION SANS A PRIORI ET COMMANDE 

6.2.1. ANALYSE DE FONCTIONNEMENT 

Le convertisseur que nous considérons dans ce chapitre, diffère de celui considéré dans le 

chapitre 3, uniquement par la topologie du redresseur de tête: le redresseur monophasé est 

remplacé par un redresseur triphasé (Figure 6.1). Le condensateur, placé entre le redresseur et 

l'onduleur, garde la même fonction que dans le cas du convertisseur avec redresseur de tête 

monophasé : découplage haute fréquence des courants de l'onduleur et du redresseur sans lissage 

de la tension redressée. 

Î 1 

'Vca, I î 

Vca,2 

Neutre 

Figure 6.1. Convertisseur ca-ca MDI avec redresseur de tête triphasé 

Comparée à l'analyse de fonctionnement faite dans le chapitre 3, celle projetée dans ce chapitre 

garde la même orientation (la création des conditions d'une variation quasi-continue de la 

puissance transmise et la caractérisation de la distorsion harmonique du courant tiré par le 

convertisseur) et se base sur la même hypothèse (HITC). Toutefois, le changement du redresseur 

impose les.adaptations suivantes: 

• Première adaptation
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La tension redressée devient 

(6.1) 

La phase 1 étant considérée comme phase de référence, les courants tirés par le convertisseur en 

fonction du courant à la sortie du redresseur s'écrivent: 

• 

T O�t<---E!L
12 

T T ---E!L � t < 3---E!L
12 12 

T T 3---E!L �t < s�
12 12 

T T 5---E!L�t<6� 
12 12 

T ---E!L<t<T 
2 - ca 

O�f<Tca

O�t<Tca 

Deuxième adaptation 

i. 1 (t)=O

ie,l (t )=ired,s (t-(Tca /6))

ie,1 (t )=ie,1 (t-(Tca /6)) 

Îe ,I (t )=0

ie,I (t )=-ie,I (t-(Tca /2 )) 

ie,2 (t )= ie,I (t-(Tca /3 )) 

ie Jt)=ie 1 (t-(2·�a /3)) 
. . 

(6.2.1) 

(6.2.2) 

(6.2.3) 

(6.2.4) 

(6.2.5) 

(6.2.6) 

(6.2.7) 

La variable discrète n, définie par échantillonnage d'une période de la tension redressée à la 

fréquence de résonance de la charge, varie, cette fois, entre -N1p/2 et + N1pl2. N1p représente la 

longueur des séquences MDI et est défini par : 

N =� 
tp 6·F ca 

En conséquence, on définit un motifMDI à q trous par la contrainte: 
. N1p 

···<n <n <-
Iq Sq- 2 

(6.3) 

(6.4) 

Sur la figure 6.2, nous précisons les notations de définition des tensions alternatives 

d'alimentation et de la tension redressée en fonction des temps continu et discret. 
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Séquence MDI 

1 
1 
1 
1 
1 
1 1 

-N,,/2 1 0 +N,,12
-Tc0/l2 +Tca/12

n ( tem8' discret) 
t (temps continu) 

(} 
t 

Figure 6.2. Définition des différentes tensions et des variables temps continu et discret 

La mise en équation du convertisseur, dont l'objectif est la détermination des courants tirés et 

leur série de Fourier en fonction du motif MDI, nécessite les mêmes étapes que dans le cas du 
convertisseur avec redresseur de tête monophasé. Cependant, il faut tenir compte des adaptations 

évoquées ci-dessus. Tous les calculs intermédiaires que nécessite cette mise en équation sont 

fournis dans l'annexe D. Dans les résultats finaux, le courant tiré de la phase 1 (phase de 

référence) est exprimé par 

T /l2�t< nn Tca
ca N 6 lp 

_n_n _Tc_a �t<-n-"-SI�TC:;;::...0 

N,p 6 N
tp 

6 

ie,I {t)=O (6.5.1) 

ie,I (t)=.f3Ao cos( 
2:,r t- :,rJ 
Tca 3 

(6.5.2) 

ie,I {t )=o" (6.5.3) 

i (t)=.f3 A cos(
2tr t- trJ-(1 +a2 \ 2 {c B(n n )

a
2(N,p-nsi) 

a 

2L 
e,I � Tca 3 t;vr 11' SI 

(6.5A) 
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n T 3 _§!!_-EE...5,t<-T 
N 6 12 ca

tp 

ie,I (t)=O 

(3· T,,J/l25,t<(5·T
ca

)/l2 ie,I (t )= ie,I (t-T
ca

/6) 

(5·T
c
J/125.t<T

ca/2 i
e,I (t)=O 

T
ca

/25,f<T
ca ie,I (t)=-ie,I (t-(T

c)2)) 
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(6.5.5) 

(6.5.6) 

(6.5.7) 

(6.5.8) 

(6.5.9) 

(6.5.10) 

Les courants tirés des deux autres phases se déduisent du courant de la phàse 1 par déphasage de 

120° et 240°. 
Dans la série de Fourier, les courants sont référencés-à une valeur définie par : 

A
1 0 = Âo (1 + 

3.fjJ = Âo ·A= ...j3A
0 

• 1,0548 · 2n 
(6.6) 

Dans l'annexe D, on montre que cette référence est l'amplitude de la composante fondamentale 

active du courant tiré d'une phase de l'alimentation, quand le convertisseur fonctionne à sa pleine 

puissance (en l'absence de modulation). 

La série de Fourier recherchée est définie par: 

et les expressions de ses différents coefficients sont écrites sous la forme : 

avec 

quand m = 1, 

q 

am = am,I + Iam ,k 
k=I 

q 

bm = bm,I + Lbm tk 
k=I 

(6.7) 

(6.8.1) 

(6.8.2) 
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21r nsk J (
21r n1 k 

JJ a
u

= l---_-LJ nsk-nlk 
--.-LJ sin -- -sin --

� Aw · �Aw 3� 3� 

bu =--3-f cos(-21r_nsk J-cos(
-21r_n_1k J21r · A k=I 3 N,p 3 N 1p 

quand m = 5, 7, 11, ... 
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(6.9.1) 

(6.10.1) 

(6.9.2) 

_1 f[cos((m+l�nsk +

.
n1k +m 1r

Jsin((m+l)nsk -n1 k ir
JJ 

m + l k=I 6 N,p 2 N 1p 6 

bm 1 =- 4
./3 cos(m 7r) (6.10. 2) · 7r·À 6 

1 �
[ 

(< \'lr nsk +n1k 1r
J (( )

nSk -ni k 7rJ] +--L cos m-1,::- +m-sin m-11----
m-l k=I 6 N,p 2 N,p 6 

quand m = l, 5, 7, .... 

4 
( 

1r)B(n1k,nsk) --cos m- --c--:--<

3AN,p 6 C
0
E(m) 

2 ns, 27! 1! n 1! 

(
!!!L_

) ( ) ( Ja 2 sin m3+rm -sin m3 :r: +m2+rm 

2nsb • ( 7r nsh 1!. 
Ja sm m--+m-+r 

q 3 N 2 m -2nsk ""' lp 

-a LJ h=k+I 2n1h • ( 1! nlh 1! 
J-a sm m--+m-+r m 3N,p 2 

2(-Nt-nsk) ( 27! ) ( tr nsk 1t J a . sin m--À -sin m--+m--À
3 m 3N 2 m 

lp 

2nsb • ( 7r nsh 1r 1 
Ja sm m--+m--A

q 3 N, 2 m -2n8, ""' • 'P 
-a 

� h=k+I 2111h ' . ( 1r nib 1r 
J-a sm m--+m--À

3 N,p 2 m 

(6.9. 3) 

(6.10.3) 



Convertisseur avec redresseur de tête triphasé ... 175 

6.2.2. STRATÉGIES D'OPTIMISATION ET LOIS DE COMMANDE 

6.2.2.1. Problématique de la stratégie d'optimisation 

Dans les convertisseurs ca-ca considérés dans cette thèse, le redresseur de tête voit une 

charge, composée du condensateur de découplage haute fréquence en parallèle avec l'onduleur et· 

sa charge RLC, qui se comporte comme une résistance de valeur finie ou infinie, respectivement, 

quand l'onduleur fonctionne en mode normal ou en roue libre. De par le fonctionnement du 

redresseur, cette charge est également vue par l'alimentation alternative du convertisseur ca-ca. 

La distorsion du courant tiré de celle-ci peut être de deux origines différentes : une distorsion due 

au fonctionnement en MDI de l'onduleur et une autre due au fonctionnement du redresseur. 

Quand le redresseur de tête est monophasé, seule la distorsion de la première origine subsiste. La 

considération du point de fonctionnement à pleine puissance, c.-à-d. quand la distorsion 

subsistante est nulle, comme cas optimal est évidente. De même, on ne peut adopter une stratégie 

d'optimisation meilleure que celle qui cherche à maintenir ce cas optimal quand la puissance 

varie. 

Par contre, quand le redresseur de tête est triphasé, les distorsions des deux origines sont 

présentes dans le courant tiré de l'alimentation. La distorsion de la seconde origine ne varie pas 

avec la puissance transmise. Elle est due àla connexion tournante de la charge du redresseur aux 

trois phases de l'alimentation. Une idée sur l'importance de cette distorsion, la seule qui subsiste 

quand le convertisseur fonctionne à sa pleine puissance, est donnée dans le tableau 6.1. Les 

calculs de ce tableau sont effectués dans l'annexe D. 

Tableau 6.1. Caractérisation de la distorsion due au redresseur triphasé 

m 1 5 7 11 13 17 19 23 25 29 31 
am (%) 100 -22.6 -11.3 09.0 06.4 -05.6 -04.5 04.1 03.4 -03.2 -02.8

bm (%) 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0

Dans ces conditions, il n'est plus évident de s'apercevoir un point de fonctionnement optimal et 

plusieurs stratégies deviennent envisageables. A priori, utiliser une distorsion pour compenser 
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l'autre apparaît comme une stratégie intéressante. À l'instar de ce que nous avons fait dans le 

chapitre 3, nous traduisons cette stratégie par la synthèse d'une loi de commande d'élimination 

sélective. 

6.2.2.2. Loi de commande d'élimination sélective 

Une loi de commande d'élimination sélective doit permettre de commander la variation 

de la puissance transmise et d'annuler, dans le courant tiré de l'alimentation, des harmoniques 

choisis parmi ceux des plus faibles rangs. Dans le cas d'utilisation de motifs MDI avec q trous, 

les harmoniques à éliminer sont les (q-1) premiers harmoniques, sans compter les harmoniques 

paires ou multiples de trois, qui sont, naturellement, nuls,dans un redresseur triphasé symétrique. 

6.2.2.2.1. Cas de loi de commande d'élimination sélective avec 2 trous 

Avec des motifs MDI à deux trous, une loi de commande d'élimination sélective permet 

de varier la puissance transmise, de maintenir le fondamental du courant en phase avec la tension 

d'alimentation et d'annuler l'harmonique d'ordre 5. Sa synthèse nécessite la résolution du 

système suivant : 

avec t; = 0.002 (6.11) 

Pour résoudre ce système, nous considérons un processus itératif avec rétrécissement continu des 

trous tel qu'il est défini et utilisé dans le chapitre 3. Également, nous considérons la même charge 

que dans le chapitre 3 (R = 1.53 Q, L = 51 µH, C = 90 nF et un transformateur d'adaptation de 

rapport unitaire). La longueur de la séquence MDI devient 

N1p= 420 

Cette loi de commande est illustrée par la figure 6.3 qui donne pour chaque valeur désirée de la 

puissance transmise le motif à appliquer. On constate qu'on peut varier la puissance transmise 

avec annulation des harmoniques d'ordre 5 dans les courants tirés (Pour être plus précis, 

l'harmonique 5 est maint�nu à moins de 0.2 % du fondamental) jusqu'à 76 % de la pleine 

puissance du convertisseur. En conséquence, cette loi de commande occasionne un déchet de 

puissance de 24 %. 
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Figure 6.3. Synthèse de la loi de commande d'élimination sélective avec deux trous 

(Élimination de l'harmonique 5) 

6.2.2.2.2. Cas de loi de commande d'élimination sélective avec 3 trous 

Avec trois trous, la loi de commande est supposée annuler les harmoniques d'ordre 5 et 7. 

Le système d'équations suivant: 

(6.12) 

qu'il faut résoudre pour synthétiser cette loi, n'admet aucun motif comme solution, dans le cas de 

la charge prise pour exemple ci-dessus. 

Avec la considération d'un critère moins contraignant 

(6.13) 

on arrive à synthétiser une loi de commande, que montre la figure 6.4. On constate qu'une telle 

loi de commande entraîne un déchet de puissance de l'ordre de 75 %: 
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J-+-ni! _..,nsl -B-ni2 -+-ns2 ..,._ni3 -to-ns3 ! 
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Figure 6.4. Synthèse de la loi de commande d'élimination sélective avec trois trous 

(Élimination de l'harmonique 5 et limitation de l'harmonique 7 à 12 % du fondamental) 

A la lumière de la synthèse des lois de commande d'élimination sélective, on arrive à constater 

que la stratégie de compensation · de la distorsion due au redresseur triphasé par celle due à 

l'onduleur, n'est pas réalisable et qu'il faut penser à une autre stratégie. 

6.2.2.3. Loi de commande du meilleur facteur de puissance possible (MFPP) 

Dans cette autre stratégie, les deux distorsions sont considérées comme une seule, qu'il 

faut atténuer le plus possible, quand on fait varier la puissance transmise de zéro jusqu'à sa valeur 

maximale. Pour traduire cette stratégie, nous proposons la loi de commande du Meilleur Facteur 

de Puissance Possible (MFPP). Cette loi permet de varier la puissance de zéro à son maximum et 

d'assurer qu'à chaque valeur de la puissance transmise, le facteur de puissance est le meilleur 

possible. La synthèse de cette loi nécessite la résolution du système suivant 
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a1(n11,···,nSq)= Pd

FP(n11, ... ,n
5
q)=[ �l_+_(

_b_1 )_
2
_+_f_a-�h-±i_+_

/
-�-

h±
-

1 
] ·-I 

maximum 
a1 h=J a1 
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(6.14) 

Comme il est évoqué dans le chapitre 3; ce système peut être résolu par le balayage systématique 
de l'ensemble des combinaisons d'entiers naturels relatifs, qui satisfont la contrainte (6.4) d'un 

motifMDI de longueur et de nombre de trous donnés. Cet algorithme de résolution, d'une grande 

simplicité conceptuelle, n'est pas applicable à cause de la taille des calculs requis. Pour lui 

assurer un degré minimal d'applicabilité, nous nous proposons de réduire la taille des calculs, 

suite à une modélisation simplifiée du convertisseur considéré. 

6.3. MODÉLISATION SIMPLIFIÉE ET COMMANDE 

6.3.1. FORME SIMPLIFIÉE DU COURANT ABSORBÉ 

La simplification envisagée repose sur deux hypothèses simplificatrices, explicitées dans 

ce qui suit. 

Première hypothèse : Négliger l'ondulation du courant 

Quand il n'est pas nul, le courant dans le redresseur peut être considéré comme la somme d'un 

terme constant et d'une ondulation de telle sorte qu'on puisse écrire: 

-;r/65,05,tr/6 i,ed,s (B}=v'i{ cos(B)={ (i,ed,s )=-vf3Ao ! } + {T,.d..(B)=i,ed.s (B)-(ired,s )} (6.15.1)

Au maximum, l'ondulation représente 4. 7 % de la valeur crête du courant. En conséquence, on 

identifie le courant dans le redresseur au terme constant 

(6.15.2) 

Deuxième hypothèse : Négliger l'amortissement de l'établissement du courant 

À la fin d'un trou, le courant se rétablit d'une manière plus ou moins amortie, selon que le 

coefficient d'amortissement de la charge est plus ou moins élevé. Nous négligeons cet 

amortissement. C'est à la fin de cette section que nous discutons de la validité de cette hypothèse. 
Sur la figure 6.5, nous illustrons les deux hypothèses simplificatrices, en indiquant les formes 

réelle et supposée du courant dans le redresseur. 
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- _Forme supposée
Forme rée.Ile 

Figure 6.5. Illustration des hypothèses simplificatrices, cas d'un motif avec un trou 

Le courant à la sortie du redresseur devient alors 

Ïred s(t)=O en dedans des trous 

Ce qui correspond à une image du motifMDI. 

(6.16.1) 

(6.16.2) 

Le passage de la variable temps, utilisée pour exprimer des grandeurs à la sortie du redresseur, à 
la variable angle, utilisée pour exprimer des grandeu�s à l'entrée du redresseur, est indiqué sur la 
figure 6.2. La relation de ce passage est: 

7! 27! 8=-+-t
3 Tca 

En tenant compte de (6.17) et (6.16), le courant tiré de la phase 1 s'écrit : 
05,8<7!/6 ï.i8)=0 

7!/65,8<7!/2 ie,I (8)=i,ed,s (t) 

7!/25,8<57!/6 ie.l (8}=ie,I (8-7!/3} 
57!/25,8<7! içi8)=0 

7r5,8<27! ie,I (8}=-ie.l (8-7!}

(6.17) 

(6.18.1) 

(6.18.2) 

(6.18.3) 

(6.18.4) 

(6.18.5) 

Sous cette dernière forme, la variable temps est éliminée des expressions-du courant tiré. Seule, la 
variable angulaire suffit pour définir le courant. En adaptation à cette propriété, nous mettons la 
contrainte de définition des motifs MDI sous la forme angulaire suivante 

7! -<8 <8 <···
6 

Il SI 

7! ···<8 <B <-
1q Sq 2 

Les passages des relations de contrainte (6.4) à (6.19) et inversement sont régis par: 
B Xk = (7! /3 }-(1+ (n Xk / N,p )) 

(6.19) 

(6.20.1) 
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(6.20.2) 

avec X= I ou S, k = 1, 2, . .. ,q et Arr est la fonction qui arrondit un réel à l'entier le plus proche. 

Sur la figure 6.6, nous montrons comment le courant tiré de la phase de référence peut être 

constitué par concaténation des motifs MDI. 

u 

Séquence MDI 

;r/6 ;ri 5,r/6 
' 

' 

' 
••• 

1 1 : 

: Un premier :un deuxième: : 

1_••• _M_ ... _r Motifs
••• _r

�1 eSq �1+m'3 eSq+m3 [ 811 eSq �1+117'3 eSq+m3 ]+7t 
_Figure 6.6. Reconstitution du courant tiré à partir du motif MDI 

f} 

Pour assurer un facteur de déplacement de l'onde du courant, par rapport à l'onde de tension, qui 

soit unitaire, c.-à-d. annulation des coefficients hm dans la série de Fourier du courant, il faut que 

l'alternance positive du courant soit symétrique par rapport à l'axe tt/2. Pour qu'il en soit ainsi, 

une simple interprétation géométrique de la construction de la figure 6.6 nous enseigne qu'il faut 

que la concaténation des deux motifs soit symétrique par rapport à 7!/2 ou, plus simplement, que 

le motif soit symétrique par rapport à m.3. Dans ce cas, le nombre des angles, qui définissent un 

motif, est alors divisé par deux : la deuxième moitié des angles se déduit de la première moitié 

par les relations suivantes :· 

e
Sq +(en +1r/3) 7l (}Sq +()11 7l 2tt 

=- BSq
=--BII2 2 2 3 3 

B1q +(881 +tt/3) 7l B1q +Bs1 7l 21t 
équivalent à équivalent à B1q

=--Bs1 (6.21) 
2 2 2 3 3 



Convertisseur avec redresseur de tête triphasé ... 

En tenant compte de (6.20), (6.21) devient: 

si q est pair ( q = 2 l) 

si q est impair ( q = 2 l - l )  {
{

ns(q+J-J) =-nlJ avec j=l, ... ,(1-l)
n1(q+I-J) =-nSJ 

ns, =-n11 

La série de Fourier du courant tiré se réduit à: 

182 

(6.22.1) 

(6.22.2) 

(6.23) 

La référence des courants est l'amplitude du fondamental du courant en pleine puissance, 

approximée selon l'hypothèse d'une ondulation négligeable (première hypothèse faite dans cette 

section). Son expression est: 

(6.23) 

Tout de même, cette référence est très proche de la référence qui tient compte de l'ondulation du 

courant A
1
•0, donnée par (6.6). 

D'après les calculs de l'annexe E, les coefficients de la série de Fourier du courant tiré, dans le 

cas d'un motif symétrique, s'écrivent: 

pour le fondamental a
1
= 1-L sm -- -sm --q [. (tr nskJ . (tr n1k J] 

k=l 3-N1P 3 N1P 

pour les harmoniques d'ordre m=6h±l 

1 ± 1 �[ . ( tr n Sk J · ( 7r n 1k J] · h · a
m 

=----L.J sm m-- -sm m--. SI est 1mpa1r 
m m k=I 3 N1P 

3 N,p 

1 ± 1 �[ . ( 1r n sk J . ( tr n 1k J] · h a
m

=+---L.J sm m-- -sm m-- SI est pa1r 
m m k=I 3 N1P 

3 N1P . 

(6.24) 

(6.25.1) 

(6.25.2) 

Dans le cas de motifs symétriques, tels que nous nous imposons, les coefficients bm sont nuls. 

Étant donné que le facteur de déplacement est unitaire (motif symétrique), le facteur de distor�ion 
s'identifie au facteur de puissance. La valeur efficace du courant étant, d'après les calculs de 

l'annexe E: 
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nous établissons l'expression du facteur de distorsion du courant: 

· q • ( 7r n sk J . ( 7r n Ik J1-�)m -- -sm --
d 1 3 k=I 3 N,p 3 N,p 

FP rp =FDs= 
,r 1 q I--2:nsk -nik

N,p k=I 
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(6.26) 

(6.27) 

La notation FP'1P1 signifie qu'il s'agit de facteurs de puissance dans des cas où le facteur de 

déplacement est unitaire. 

6.3.2. LOI DE COMMANDE DE TYPE MFPP
dpt

Cette mise en équation simplifiée permet, d'une part, de diviser par deux le nombre de 

variables qui définissent un motif MDI et, d'autre part, de déterminer directement le facteur de 

puissance sans passer par le calcul d'un très grand nombre d'harmoniques. Nous sommes alors 

dans un contexte qui améliore l'applicabilité de l'algorithme, que nous avons voulu utiliser pour 

synthétiser une loi de commande de type MFPP. Le tableau 6.2 montre bien le gain en 

applicabilité que procure la considération de motifs symétriques. 

Tableau 6.2. Nombre de motifs sans a priori et symétriques - Cas N
tp = 420 

Nombre de trous Motifs sans a priori Motifs symétriques 

q=l 88 410 210 

q=2 1 290 358 685 22 155 

q=3 7 461 370 060 144 1 543 465 

q=4 > 22 891 749 822 023 940 80 260 180 

q=5 > 43 279 650 919 070 070 000 3 322 771 452 

q=6 > 55 250 408 911 912 840 000 000 114 081 819 852 
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De par la considération de motifs symétriques, qui impliquent un facteur de déplacement unitaire, 

la loi de commande de type MFPP, régie par le système (6.14), devient, de fait, une loi de 

commande de type MFPPdpI, régie par 

( 
) � . (tr nsk) . 

(tr n1k) a1 n11 , ••• ,n
Sq 

=1-Lsm -- -sm -- =pd 

k=I 3 N,p 3 N,p 
(6.28) 

Appliquée dans des cas de motifs à 2, 3, 4 et 5 trous et une longueur de séquence N1p = 420, la 

synthèse de lois de commande de type MFPPdpI a abouti aux résultats de la figure 6. 7. 

0 

0 

0.2 0.4 0.6 0.8 
Puissance transmise (p.u.) 

a) Cas de motifs à deux trous

0.2 0.4 0.6 0.8 
Puissance transmise (p.u.) 

c) Cas de motifs à quatre trous

0 

0 

02 OA 0� 0� 
Puissance transmise (p.u.) 

b) Cas de motifs à trois trous

0.2 0.4 0.6 0.8 
Puissance transmise (p.u.) 

d) Cas de motifs à cinq trous

Figure 6.7. MotifMDI vs puissance transmise dans des lois de commande de type MFPP
dpl 
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On constate que ces lois de commande, dont l'objectif est de maximiser le facteur de distorsion,

donnent lieu à des motifs qui convergent vers une même forme : des motifs à deux trous latéraux

de même largeur. Les bornes qui définissent ces motifs sont :

{ns2 
=-n11 

=N,p/2 
05,n12 =-ns1 

5,N,p/2 (6.29)

Par substitution de (6.29) dans (6.24) et (6.27), on obtient, alors, le meilleur facteur de puissance

possible, quand le facteur de déplacement est unitaire, en fonction de la puissance. Son

expression est :

MFPPdpI =FDs=l------;:::=a=1== 
" 6 . (a1)

7r 

asm 
2 

(6.30)

La dispersion entre les Mfppdpl, obtenus d'après les lois de commande à 2, 3, 4 et 5 trous, et les
Mfppdpl, calculés d'après (6.30), est extrêmement faible au point qu'on ne s'en aperçoit même
pas dans une représentation graphique. Ceci montre que, pour chaque valeur de la puissance

transmise, le Mfppdpl est unique. Par contre, la forme des motifs qui donnent les MFPPdpl, n'est

pas unique. Autrement dit, ce n'est pas la forme des motifs en deux trous latéraux de même

largeur qui donne exclusivement les Mfppdpl . En effet, la synthèse d'une loi de commande de

type MFPPdpl avec un seul trou (Figure 6.8) montre que les MFPPdpl (toujours les mêmes que

dans les lois à plus qu'un trou) sont dus à des motifs d'une autre forme: des motifs à un trou au

centre de la séquence. On peut aussi vérifier que, dans le cas de motifs à un seul trou central, le

facteur de puissance s'exprime par l'expression (6.30).

200 .. .............. j ............ _ .... , 1 ..... -.......... + .. -.......... -+.-............. .. 
! 5 � · 5 

. . 

! î l
-200 .................. t ..................... + ..................... i ...................... J .....................

i l I S 

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Puissance transmise (p.u.) 

Figure 6.8. Loi de commande Mfppdpl avec un trou
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La forme des motifs à deux trous latéraux, obtenue quand on considère plus que un trou, 

s'explique par l'algorithme de recherche du MfppdpI utilisé. En effet, pour chaque valeur de la 

puissance transmise, cet algorithme balaye l'ensemble des motifs possibles en effectuant des 

incrémentations emboîtées. La boucle d' incrémentation la plus externe est celle de nSq et la plus 

interne est celle de n11• Quand plusieurs motifs donnent un MFPPdpI , c'est le premier motif 

rencontré qui est associé à ce MFPPdpI. 

Le facteur de distorsion est un indicateur qui caractérise le poids de la résultante des harmoniques 

dans la valeur efficace d'un signal. Maintenant que nous avons optimisé la distorsion des 

courants absorbés dans sa globalité (obtention du MFPi;>dp I), nous nous proposons de l'optimiser 

dans sa distribution spectrale, car les motifs à deux trous latéraux ou un seul trou central 

provoquent des courants absorbés ayant des spectres harmoniques fortement congestionnés en 

basses fréquences (Figure 6.9). 

1 , .................... +..................... ·.i ........................ , ........................ i .................... ·

0.2 

20 40 60 80 
Rang des harmoniques 

100 

a) Cas d'un motif avec 2 trous latéraux

.................... ! ....................... .i ....................... ,ï, .. ,, •.•..........••.••• i,, ..................... . 

1 :: =• ==l-d=::= l=l=�= 
o., 

i i - t <, r 
0o 20 40 60 80 100 

Rang des harmoniques 

b) Cas d'un motif avec 1 trou central

Figure 6.9. Spectres des courants tirés à 0.3 p.u. : exemple de congestion basse fréquence 

6.3.3. LOI DE COMMANDE DE SÉPARATION DES DISTORSIONS 

6.3.3.1. Élaboration 

La congestion, dont il est question, s'explique par le fait que, lorsqu'on considère des 

motifs à deux trous latéraux o� un trou central, le spectre de la distorsion due au fonctionnement 

de l'onduleur en MDI se chevauche avec celui de la distorsion due au redresseur. Ce dernier 
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spectre ne peut pas être déplacé. Il dépend de la fréquence des tensions alternatives 

d'alimentation et de l'indice de pulsation du redresseur. Par contre, le spectre de la distorsion due 

au fonctionnement de l'onduleur en MDI peut être déplacé vers des fréquences plus élevées, si la 

séquence MDI est scindée en séquences identiques plus courtes. 

Pour ce faire, nous considérons que les q trous d'une séquence MDI [-N1p/2 N1p/2] sont tous de 

même largeur (fü?) et uniformément répartis. Les centres des trous (nc,k) sont alors donnés par: 

ne k 2-k-(q+ I) · avec k= 1, 2, . . .  ,q 
N,p 2·q 

Les bornes inférieures et supérieures des trous deviennent alors : 

{
n1k =ne k -(fü?/2) 

nsk =nc,k +(An/2) 

Par substitution de ( 6.31) dans ( 6.32), puis dans ( 6.26), ( 6.24) et ( 6.25), on obtient 

pour la valeur efficace 1.jf =(
3..fj ÀoJ /2 �1-q lin

1t 1{3 N,p

pour le fondamental 

pour les harmoniques d'ordre m�6h±l 

1 ±2 . 
( 

1t An 
J S

'iG ( ) . h . am =-
.
---sm m-- · 1• q m SI est 1mpair 
m m 6N

1P 

1 . ±2 . ( 7t An 

J S'TG ( ) . h am =+---Sm m-- • l' q m SI est pair 
m m 6 N,p 

L'entité SIGq est défii:tie par l'expression: 

SJGim)= fcos(m7t ne ,k J= 1:cos(m:;r 2k-(q+l)
J 

k=I 3 N,p. k=I 3 2q 

(6.31) 

(6.32) 

(6.33) 

(6.34) 

(6.35.1) 

(6.35.2) 

(6.36) 

Les calculs de S1Gq sont effectués dans l'annexe F. Les principaux résultats de ces calculs sont: 

quand m=I SIG
q
(m)',::)(3/tr )-q (6.37.1) 

quand m=6·h·q±l 1s1G
q
(m�=S1G(I) (6.37.2) 

quand m-::t:6·h·q±l !SIG 
q 
(m �=SIG(I )/lm-(6· h ·q � (6.37.3) 



Convertisseur avec redresseur de tête triphasé ... 188 
Sur la figure 6.10, nous avons reporté les valeurs prises par SIGq dans les cas q = 5 et 6. On y 
constate que SlGq est très voisine de q, quand son argument est un multiple de 6q à une unité 
près, et qu'autour de ces arguments, SIGq décroît de manière hyperbolique. 

<'-l 5 "" 
.. 

] 0 -� 1·
� o,-..,,...,.._..;.;-.,.,.......-nr:r--"',-""'-"ir.,<1 ........ ...,,..,�,._.,..� ......... r"'-"t 

! -S t i i t t
-10 . . . . . 

]-s i � j· ... i'""'""""'""t"···· -······"t"'" , ........
-JO--_.._ _____ ....._ _ _.._ _____ � 

0 20 40 60 80 100 120 0 20 40 60 80 100 120 

Argument de SIG : m Argument de SIG : m 

a) Cas q = 5 b) Cas q = 6
Figure 6.10. SIG

q 
en fonction de l'ordre des harmoniques 

Sachant que la largeur maximale des trous, quand le motifMDI en comporte q, est: 
Mmax =N,p/q 

nous pouvons considérer que 
. (;r An J 1rAnsm 6 N,p �6 N,p 

Après substitution de (6.39) et (6.37.1) dans (6.34), on obtient: 

(6.38) 

(6.39) 

M a
1 =1--q (6.40) N,p D'après les expressions (6.35), les coefficients de la série de Fourier résultent de la somme de 

termes en 1/m et de termes proportionnels à SIGq. 
Les premiers termes sont typiques de la distorsion que génère un redresseur PD3 à diodes 
débitant un courant parfaitement lissé. Ces termes s'amortissent de manière continue. Ils sont 
pratiquement nuls après l'harmonique d'ordre 19. Dans les courants tirés par le convertisseur, la 
distorsion due au redresseur est donc localisée du côté des basses fréquences. On peut donc 
considérer que (6.35) devient: 

am/::J-±2sin(m;rAnJ·SJG
q
{m) dès que m>19m 6N,p (6.41) 
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Les coefficients de la série de Fourier se réduisent aux seconds termes. Ces derniers dépendent 

des caractéristiques du motif MDI et, donc, caractérisent la distorsion due au fonctionnement en 

MDI de l'onduleur. D'après le calcul de SIG
q
, cette distorsion se produit au voisinage 

d'harmoniques de rang multiple de 6.q à une unité près. Dès que le nombre de trous depasse

quelques unités (q supérieur à 3), une séparation des distorsions se produit.

La substitution de (6.37.2), (6.37.3) et (6.40) dans (6.41) aboutit à: 

si m=6hq±I 

si m=t=6hq±I 

1 1 ( ) . ( 1rl-a1 J/( trl-a1 Jam 
= 1-a1 ·sm m

6
-

q
- m

6
-

q
-

1am l=la6hq
±I /(m-6hq � 

Par substitution de (6.31) dans (6.32), puis dans (6.27), on obtient: 

(6.42.1) 

(6.42.2) 

(6.43.1) 

Par substitution de (6.40) dans (6.43.1), on obtient le facteur de puissance en fonction de la 

puissance transmise que permet la loi de commande de séparation des distorsions 

(6.43.2) 

Le tracé de ce facteur de puissance et celui de la loi de commande du Mfppdpl montre qu'ils sont 

quasiment identiques (Figure 6.11). La loi de commande de séparation des distorsions permet, 

alors, d'avoir des facteurs de puissance aussi bons que dans le cas de la loi du Mfppdpt en plus de 

spectres harmoniques plus aérés. 

À l'instar de l'implantation de la loi de commande linéaire, vue dans le chapitre 4, celle de la loi 

de commande de séparation des distorsions peut être réalisée, dans son principe, par une 

comparaison synchrone d'une porteuse triangulaire de fréquence: 

(6.44) 

et une tension de commande, liée à la puissance transmise désirée par 

(6.45) 

où Porrrmx est la valeur crête de la porteuse. 
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lr.::::======r===�==::i==:=;----, 
- seldn loi de commande MFDP
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Figure 6.11. Facteurs de puissance d'après les lois de commande MFPPdpI et de séparation 

des distorsions 

6.3.3.2. Précision 

Rappelons que la modélisation simplifiée, faite dans cette section, se base sur deux 

hypothèses simplificatrices. La première néglige l'ondulation du courant dans le redresseur. Cette 

hypothèse a été justifiée lors de son annonce. La deuxième hypothèse est identique à celle qui est 

à la base de la modélisation simplifiée du convertisseur avec redresseur monophasé. 

Physiquement, elle considère le courant absorbé d'une phase, entre deux trous, comme une 

impulsion rectangulaire à fronts raides. Analytiquement, elle néglige les courants secondaires par 

rapport au courant principal dans la composition du courant tiré d'une phase de l'alimentation. 

Le courant principal et les courants secondaires sont définis dans le chapitre 4. En les adaptant 

aux données du chapitre présent, ils deviennent 

pour le courant principal 

à un instant en dehors des trous 

à un instant à l'intérieur d'un trou 

pour un courant secondaire ie 1 sk

. 3../3 Â l =--� e,l,P 7r (6.46.1) 

(6.46.2) 
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si t<nskTrs (un instant antérieur à la fin du kème trou) i. 
1 
Sk (t )=0 
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(6.47.1) 

t 

si t'?.nskT
rs 

(un instant postérieur à la fin du ime trou) i
e
,t,sk(t)=-<ll

k ./T,, (6.47.2) 

Nous considérons que le modèle simplifié demeure suffisamment précis, si l'amplitude d'un 

courant secondaire, déclenché à la fin d'un kème trou, tombe à moins de 5 % de sa valeur initiale 

avant le début du (k+ 1lme trou (une manière pour que les effets des courants secondaires ne 
s'accumulent pas et que ces courants gardent une forme d'impulsion fine). Ceci doit rester 

valable tant que la puissance transmise est comprise entre 10 et 100 % de la pleine puissance du 
convertisseur. Ce critère de précision, identique à celui considéré dans le chapitre 4, se traduit par 

un nombre maximal de trous par motifMDI donné par: 

F,s log(l-1r�/R°) 
q�qmax = Pd,min 

3·Fca Jog(0.05) 
(6.48) 

Pour des charges ayant des fréquences de résonance et des coefficients d'amortissement allant, 

respectivement, de 20 à 200 kHz et de 0.01 à 0.10, nous avons calculé le nombre maximal de 

trous que doit comporter les motifs MDI. Le résultat de ce calcul est indiqué sur la figure 6.12. 

Cl) 
12 

s 
-�

s

-a- ksi= 0.01 
�ksi= 0.03
� ksi=0.05

50 100 150 200 
Fréquence de résonance (kHz) 

Figure 6.12. Nombre maximal de trous par motif garantissant la précision du modèle 

simplifié en fonction des caractéristiques de la charge :.. Cas de redresseur de tête triphasé 
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6.3.3.3. Validation par simulation 

Pour la validation de la modélisation simplifiée, nous avons procédé à la simulation du 

convertisseur de la figure 6.1 dans les conditions suivantes: i) l'alimentation est composée de 

trois tensions 70 V efficace - 60 Hz formant un système triphasé ; ii) les éléments de la charge 

sont (R =. 2.2 n, L = 25 µH [bobine de 20 µH + 5 µH comme inductance de fuite du 

transformateur d'adaptation] et C = 90 nF), soit une fréquence de résonance de 106 kHz et un 

amortissement � = 6.60 %; iii) un transformateur d'adaptation de rapport m,r = 0.5 et un 

condensateur de découplage CHF = 7 µF (1//2//1//2//1 µF); iv) les motifs MDI sont générés par 

comparaison, c.-à.-d. que nous considérons une loi de commande de séparation des distorsions. 

Nous avons effectué deux séries de simulation, dans l'environnement Matlab-Simulink, qui 

correspondent chacune à des motifs avec cinq et six trous. Les résultats obtenus, qui seront 

présentés en parallèle avec ceux de 1' expérimentation, montrent une concordance du 

comportement du modèle simulé avec les prédictions théoriques. 

6.3.3.4. Mise en œuvre et expérimentation 

6.3.3.4.1. Circuit de commande 

La loi de commande de -séparation des distorsions est identique en tout point à la loi de 

commande linéaire, établie dans le chapitre 4, sauf en ce qui. concerne la délimitation de la 

séquence MDI. Celle-ci doit être ajustée sur la période de la tension redressée. Tous les modules 

du circuit de commande, proposé dans le chapitre 4 pour implanter la loi de commande linéaire, 

sont utilisables pour implanter la loi de commande de séparation des distorsions, sauf le module 

de la fonction de relaxation. Nous le remplaçons par le module dont le schéma électrique est 

donné sur la figure 6.13. Ce module génère une impulsion chaque fois qu'une tension composée 

passe par zéro. Le temps qui s'écoule entre deux impulsions correspond bien à une séquence 

MDI ajustée à la période de la tension à la sortie du redresseur triphasé. Une photographie de ce 

module et un oscillographe, qui illustre le fonctionnement du circuit de commande, sont indiqués 

sur les figures 6.14 et 6.15. 
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Phase 1 

120V /60Hz 

Phasel 

120 V /60Hz 

Phase3 

120 V /60Hz 

-15V 

Figure 6.13. Schéma électrique du module de relaxation - Cas d'un redresseur de tête 

triphasé 
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Figure 6.14. Photographie du module 
de relaxation adapté au cas triphasé 

6.3.3.4.2. Dispositif expérimental 

Figure 6.15. Oscillographe des principaux signaux 

du circuit de commande adapté au cas triphasé 

Avant d'arriver au stade de l'expérimentation, le convertisseur considéré a fait l'objet 

d'une simulation. Donc, sa description est, partiellement, faite dans la sous-section 6.2.3.3 du 

présent chapitre. Pour la compléter, il convient de préciser la source d'alimentation utilisée et la 

fréquence de commutation. Le convertisseur est alimenté à travers un autotransformateur triphasé 

dont les tensions secondaires sont fixées à 70 V efficace. L'inductance de fuite, à cette tension 

secondaire, est estimée à 300 µH. La fréquence de commutation de l'onduleur est fixée à 110 

kHz. 

6.3.3.4.3. Comparaison : théorie - simulation - expérimentation 

La figure 6.16, montrant le courant tiré d'une phase à pleine puissance, suscite les 

commentaires suivants 

L'écart observé entre la théorie et la simulation est dû à ) 'hypothèse de négliger l'ondulation du 

courant, pour établir le modèle simplifié. Visiblement, cette hypothèse est justifiée. 

L'écart entre la simulation et l'expérimentation réside, essentiellement, dans la pente des 

transitions du courant. L'inductance de fuite de l'autotransformateur, estimée à 300 µH et qui 

intervient dans la détermination des pentes des transitions de manière inversement 
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proportionnelle, n'est pas considérée dans le modèle simulé. Les interruptions observées au 

début, au milieu et à la fin d'une alternance sont dues au fait que, de par le fonctionnement du 

circuit de commande, le signal DPZ est transcrit dans le motifMDI. 

La puissance maximum théorique est de 2420 W, tandis qu'en expérimentation, nous mesurons 

1800 W au maximum. Cet écart s'explique par les inévitables écarts entre les fréquences de 

résonance et de commutation et les résistances parasites en divers point du convertisseur. 

!OOr--"'7'�----;:=c:===:===:::,i 

// j,\. 
- Courant (*4) 

' 
\ ---- Tension 

< s o --· ····-··-···········, ··-·-·-- --········-···· ··-·-······-····-··········r··-······
è.:, Il ' \\ 1 
.g O / ···-····--····-·-· ·--·-··-· \ ······-··-·-·······-····-..1

\ 1 / :ê '\ l 

j -so -······-·-·-·-········--·- .......................... ' ··-·······-···········--·-· I !. ....

-1000 S 10 15 
Temps (ms) 

a) Courant théorique simplifié

!OOr--""":7'"""'::("-----;:::,::====:i::==;t 
- Courant (*4) 

.- Tension 

5 10 
Temps (ms) 

b) Courant simulé

15 Courant tiré : 5 A 'di\ l\lotif t\1DI imcrsé 

c) Relevé expérimental

Figure 6.16. Courant tiré par le convertisseur à pleine puissance 

Les figures 6.17 et 6.18 indiquent, respectivement, le courant tiré d'une phase de l'alimentation à 

une puissance transmise de 50 % de la pleine puissance, dans les cas de motifs à 5 et 6 trous. Les 

commentaires, suscités par ces figures, sont en relation avec . les inductances qui peuvent se 

trouver en amont du redresseur. En simulation et en expérimentation, ces inductances se 

confondent, respeètivement, avec les inductances parasites incluses dans le modèle des diodes, 

d'une valeur de 1 µH par diode, et les inductances cie fuite de l'autotransformateur, d'une valeur 

beaucoup plus grande (de l'ordre de 300 µH). 
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Figure 6.17. Courant tiré par le convertisseur à une puissance de 0.5 p.u., cas 5 trous/motif 
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Figure 6. 18. Courant tiré par le convertisseur à une puissance de 0.5 p.u., cas 6 trous/motif 
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Durant une séquence MDI, la connexion entre l'entrée et la sortie du redresseur est figée. Ces 

inductances et le condensateur de découplage HF forment, alors, un filtre L-C passe bas, qui 

s'intercale entre l'alimentation et l'onduleur. Le passage du fonctionnement de l'onduleur du 

mode roue libre au mode normal constitue pour le filtre une variation brusque de charge. À une 

telle variation, le filtre répond de manière rapide et oscillatoire, si l'inductance est faible, comme 

en simulation, ou lente et amortie, si l'inductance est grande, comme en expérimentation. Dès 

lors, on comprend pourquoi les impulsions du courant sont rectangulaires avec superposition 

d'une oscillation haute fréquence en simulation et, plutôt, triangulaires en expérimentation. 

Inévitablement, les tensions à l'entrée du redresseur sont perturbées par la présence de ces mêmes 

inductances. En simulation, on ne s'aperçoit pas de ces perturbations car les inductances sont 

incorporées dans le redresseur (le point de visualisation des tensions est en amont des 

inductances). Par contre en expérimentation, elles sont bien visibles car les inductances sont 

incorporées dans l'alimentation (le point de visualisation des tensions est en aval des 

inductances). Sur les oscillographes, on a bien pris soin de visualiser, simultanément avec la 

tension secondaire d'alimentation du convertisseur, la tension primaire correspondante. On 

constate que cette dernière n'est pas perturbée. Ceci explique pourquoi le circuit de commande 

continue à fonctionner correctement malgré les perturbations des tensions à l'entrée du 

convertisseur. En effet, le circuit de commande exploite. les tensions primaires pour générer le 

signal DPZ (Figure 6.13). 

La figure 6.19 montre les spectres harmoniques théoriques, simulés et expérimentaux des 

courants tirés pour des puissances de 75 et 25 % de la pleine puissance dans le cas de motifs à 5 

trous par séquence. La figure 6.20 montre les mêmes spectres mais dans le cas de motifs à 6 trous 

par séquence. Sur ces figures, nous vérifions qu'au voisinage du fondamental, les amplitudes des 

harmoniques sont, approximativement, inversement proportionnelles à leur rang. Étant donné que 

cette forme de répartition spectrale est caractéristique de la distorsion due au redresseur, nous 

pouvons confirmer la séparation de la distorsion due au redresseur de celle due à l'onduleur. 

Cette dernière, conformément à la théorie, se présente sous la forme de paires dominantes 

espacées d'une distance de 6 fois le nombre de _trous par séquence. 

Les spectres expérimentaux se distinguent des spectres théoriques et simulés par une très forte 

atténuation de la troisième paire, qui se produit à des fréquences de 60·(3·6·5±1)=5400±60 Hz 

ou 60-(3·6·6±1)=6480±60 Hz selon que le motif comporte 5 ou 6 trous par séquence. 
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Figure 6. 19. Comparaison des spectres harmoniques théoriques, simulés et expérimentaux 

du courant tiré par le convertisseur - Cas des motifs à 5 trous 
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Figure 6. 20. Comparaison des spectres harmoniques théoriques, simulés et expérimentaux 

du courant tiré par le convertisseur - Cas des motifs à 6 trous 
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Les fréquences de cette paire sont largement supérieures à la fréquence de coupure du filtre L-C 

passe bas, évoqué plus haut, et qui est de l'ordre de 2500 Hz, ce qui explique son atténuation. 

Sachant que la fréquence du fondamental est 60 Hz, l'harmonique dont la fréquence est la plus 

proche de 2500 Hz, est celui d'ordre 41. En conséquence, tous les harmoniques d'ordre 

supérieurs à 41 sont plus ou moins atténués par ce filtre non intentionnel. Ceci justifie l'obtention 

de facteurs de puissance expérimentaux meilleurs que ceux obtenus en simulation et en théorie. 

Les facteurs de puissance expérimentaux, simulés et théoriques sont indiqués sur la figure 6.21. 

En comparant les facteurs de puissance dans les cas de motifs à cinq et à six trous par séquence, 

on constate que le facteur de puissance expérimental est encore meilleur dans le cas de motifs à 

six qu'à cinq trous par séquence. La raison réside dans le fait que plus on augmente le nombre de 

trous par séquence, c.-à-d. on augmente la fréquence de la porteuse, plus on pousse la distorsion 

due à l'onduleur en dehors de la bande passante du filtre non intentionnel. 

0.2 0.4 0.6 0.8 
Puissance transmise (p.u.) 

a) Cas de motifs avec 5 trous par séquence

t 0.8 
= 
OIi 

.r!I 

:; 0.6 .............. .

0.2 0.4 0.6 0.8 
Puissance transmise (p.u.) 

b) Cas de motifs avec 6 trous par séquence

Figure 6. 21. Comparaison des facteurs de puissance théoriques, simulés et expérimentaux 

La figure 6.22 illustre la commande de la puissance transmise par la tension de. commande· (ec). 

On constate que, d'une manière générale, les résultats de la simulation et de l'expérimentation 

concordent avec les résultats théoriques, qui prédisent une variation linéaire de la puissance 

transmise avec la tension de commande. Les résultats théoriques s'approchent plus des résultats 

simulés et expérimentaux dans le cas de motifs avec cinq trous qu'avec six. Cette constatation est 

conforme à l'étude de la précision du modèle simplifié. 
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a) Cas de motifs avec 5 trous par séquence b) Cas de motifs avec 6 trous par séquence

Figure 6. 22. Transfert de puissance en théorie, en simulation et en pratique 

L'augmentation de la fréquence de la porteuse permet de mieux exploiter le filtre LC non 

intentionnel, suite à la production de courants tirés ayant des spectres harmoniques plus aérés. Par 

contre, elle rend la: modélisation simplifiée moins précise. Ce compromis, similaire à celui 

rencontré dans le chapitre 4, nous le traitons, dans la section suivante, de la même manière 

qu'auparavant. 

6.4. ADOPTION D'UNE STRUCTURE MULTINIVEAU POUR L'ÉTAGE CC-CA 

6.4.1. CONVERTISSEUR CONSIDÉRÉ ET STRUCTURE ÉQUIVALENTE 

Afin de corriger la distorsion due à l'onduleur, tout en respectant les conditions d'une 

modélisation simplifiée précise, nous appliquons au convertisseur avec redresseur de tête triphasé 

la même technique, appliquée auparavant au convertisseur avec redresseur de tête monophasé : 

donner à l'étage de conversion cc-ca une topologie d'onduleur multiniveau en cascade, où les 

porteuses des différents onduleurs constituants sont déphasées les unes par rapport aux autres de 

27dG, si Gest le nombre d'onduleurs constituants (Figure 6.23). 
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Figure 6.23. Système multiconvertisseur monocharge avec redresseur triphasé (3ph-MoCG) 

Dans le multiconvertisseur de là figure 6.23 et son analogue, considéré dans le chapitre 

précédent, les étages cc-ca fonctionnent de la même manière. Ils diffèrent uniquement par la 

forme de la tension d'alimentation. En conséquence, le système équivalent biconvertisseur, établi 

dans le chapitre précédent, demeure valable pour modéliser le multiconvertisseur de la figure 

6.23, à condition d'y introduire des transformateurs et des redresseurs triphasés (Figure 6.24). 
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Figure 6.24. Système biconvertisseur équivalent adapté au cas du redresseur triphasé 

6.4.2. MODÉLISATION 

La porteuse, Por0, associée à l'onduleur Ond0, est considérée comme la porteuse de base 

(à partir de laquelle, toutes les autres porteuses sont déduites). Sa fréquence est 6qFca· Le 

déclenchement de· la rampe ascendante de cette porteuse coïncide avec le début de la séquence 

MDI. Dans le système biconvertisseur équivalent, qui décrit le fonctionnement du système

multiconvertisseur quand sa tension de commande (ec) est comprise entre des valeurs de la forme

(g-1)/G et g/G, les porteuses de ConvA et de Convs deviennent: 

et 

{
PorA (e )=(1/ G )Por0 ( G ·0-g · 7r )= (1/ G )Por0 ( G ·B) 
Por

8
(B)=(I/G)for0 (G·B-(g-l)-1r )=(1/G)Por0 

(G·O+;r) 

{PorA (B)=(I/G)Por
0 
(G·B-g·1r )=(1/G)Por

0 
(G·0+1r) 

Por
8 (e )=(l/G)Por

0 
(G·O-(g-1)-1r )=(l/G)Por0 

(G ·B) 

si g est pair 

si g est impair 
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Autrement dit, le début de la séquence MDI coïncide avec le déclenchement de la rampe 

ascendante ou descendante de la porteuse PorA de ConvA, selon que g est pair ou impair. 

L'inverse se produit avec la porteuse PorB de ConvB. La figure 6.25 illustre cette situation. 
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�A A Ae�A 

sz s:z s 1 

PorA 

Motif, (m, d6 troo,) 

- � � /e�B 

s:z sz sz 
PorB 

_J 
MotifB (avec des créneaux) 

a) Cas de g {=2) pair

3/3 

2/3 

Por0 

_J 
Motif, (m, d6 uén,m) 

-� � L» e�B 

:s:z sz s: 1 

PorB 

MotifB (avec des trous) 

b) Cas de g (=3) impair

Figure 6.25. Porteuses et motifs dans un système biconvertisseur équivalent 

à un multiconvertisseur avec G = 3 et q =1 

Pour la modélisation du système multiconvertisseur 3ph-MoC0, il est nécessaire de distinguer les 

deux cas : g pair et g impair. 

Premier cas: la tension de commande ec est comprise entre (g-1}/G et g/G avec g pair 

Le convertisseur Conv A fonctionne avec des motifs composés de trous, tous de· même largeur AnA 

et uniformément répartis sur la séquence MDI. La modélisation de ce type de fonctionnement est 

faite dans la section 6.3.3.1. En adaptant (6.33), (6.34) et (6.35) au fait que ConvA est alimenté 

par des tensions (g-1) fois supérieures et que son motif comporte G fois plus de trous par rapport 
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au convertisseur considéré dans la section 6.3.3, on arrive à la détermination de la valeur efficace 

et du spectre des courants tirés par ConvA. Par adaptation de (6.33), on obtient l'expression de la 

valeur efficace des courants tirés par ConvA : 

(6.49) 

Par adaptation de (6.34) et (6.35), on obtient le spectre des courants tirés par ConvA 

pour le fondamental a,., =(g-1 ){1-2·sin(; �: )sJG"' (m= 1 )J (6.50.1) 

ou, après approximation du sinus et calcul de S!Gqa, 

(6.50.2) 

pour les harmoniques d'ordre m = 6h ± 1 

aA,m ={g-1)·(-..!_-±2 sin(m 1i !!.nA )·SIGqG (m )Î si h est impair (6.51.1)
m m 6 N,p ) 

aA,m={g-1).(+..!__ ±2sin(m1i !!.nA)·SIGqa(m)I si h est pair (6.51.2)
m m . 6 N,p ) 

SlGqa et S!Gq représentent une même entité , sauf que le premier est paramétré par qG, alors que 

le second l'est par q. Donc, les résultats remarquables de SIGqa se déduisent de ceux de S!Gq et 

sont: 

quand m= l SIG qG (m )�(3/ 1t }q·G (6.52.1) 

quand m= 6·h·q·G±l 1s1Gq(m�=SIG(1) (6.52.2) 

quand mc/:-6·h·q·G±l 1s1Gq(m�=S1G(I)/jm-(6·h·q·G� (6.52.3) 

Le convertisseur ConvB fonctionne avec des motifs composés de créneaux, tous de même largeur 

M8 et uniformément répartis sur la séquence MDI. La modélisation de ce type de fonctionnement 

est faite dans la section E.3 de l'annexe E. En adaptant les résultats établis dans cette annexe au 

fait que ConvB est alimenté par des tensions g fois supérieures et que son motif comporte G fois 

plus de créneaux par rapport au convertisseur considéré dans l'annexe E, on arrive à la 
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détermination de la valeur efficace et du spectre des courants tirés par Convs. La valeur efficace 

des courants tirés par Convs s'exprime par: 

Le spectre des courants tirés par Convs s'exprime par: 

pour le fondamental aB,1 =g·2·sin(7! Af sJs1G
qG (m=I)

6N,p 

ou, après approximation du sinus et calcul de SIGqG, 

a =g·q·G Afs 
B,1 N

lp 

pour les harmoniques d'ordre m=6h±I 

a =g· ±2 sin(m 7!Af s ]·SIG (m)
B,m 6 N qG m 'P 

(6.53) 

(6.54.1) 

(6.54.2) 

(6.55) 

Deuxième cas : la tension de commande ec est comprise entre (g-1)/G et g/G avec g impair

Le convertisseur Conv A fonctionne avec des motifs composés de créneal).x, tous de même largeur 

Af A. Son fonctionnement est alors identique à celui de Convs dans le cas précédent (g pair). Les 

expressions de la valeur efficace et du spectre des courants tirés par ConvA se déduisent de celles 

des mêmes grandeurs, associées à Convs quand g est pair. Il suffit d'y remplacer g par (g-1) et 

Af s par MA, On obtient alors 

pour la valeur efficace 

pour·le fondamental 

1 A•ff =( 3:3 A, }(g-1} � J q·G ��

a =(g-I)·q·G Af 
A 

A,1 
. N tp 

pour les harmoniques d'ordre m=6h ±1 a, .• =(g-1 )-� sin( m; �; } SIG ,o (m) 

(6.56) 

(6.57) 

(6.58) 

Quant au convertisseur Convs, son fonctionnement est identique à celui de ConvA avec g pair. 

Après adaptation des expressions relatives à ConvA avec g pair, on obtient : 
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pour la valeur efficace 

pour le fondamental ( AnB
J a =g· l-q·G-

B.1 N 
lp 

pour les harmoniques d'ordre m=6h±l 

aB,m=g·(-_!___ ±
2sin(m1t AnB

J·SIGqG (m)J si h est impair
m m 6 N,p 

aB,m = g·(+_!__- ±
2sin(m 1t AnB J·SIGqG (m )J si h est pair

m m .6 N,p 

Équivalences entre les deux cas 
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(6.59) 

(6.60) 

(6.61.1) 

(6.61.2) 

L'interprétation géométrique de la figure 6.26 permet d'établir la largeur des trous ou des 

créneaux, selon que le début de la séquence coïncide avec le déclenchement de la rampe 

ascendante ou descendante de la porteuse, en fonction de la tension de commande. 

linx 
1 

1 

1 

a) Largeur d'un trou

1/G 1/G 

X=A ouB 

Aix 

b) Largeur d'un créneau

Figure 6.26. Largeur des trous et des créneaux des motifs des convertisseurs ConvA et ConvB 

On déduit que 

Anx =-1-- ec,x avecX=A ouB
N,p q·G q 

(6.62.1) 
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avècX= A ouB

tin !:il 1 _x_+__J[_=- avec X= A ou B
N,p N,p q·G 
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(6.62.2) 

(6.63) 

En réexaminant, à la lumière de (6.63), les expressions de la valeur efficace, du fondamental et 

des harmoniques des courants tirés par ConvA et ConvB dans les cas g pair et g impair, on constate 

que la valeur efficace et le fondamental sont indépendants de la parité de g, alors que les 

harmoniques ne le sont pas. 

En substituant (6.62.1) clans (6.49) et (6.50.2) ou (6.62.2) dans (6.56) et (6.57), on obtient: 

J =(3
..fi .1J·(g-l)· {2 fG·e A,eff 7r 1'0 V 3 '\/ c,A 

ou, sachant que e
c A 

=(g/G)-e
c
'

a =(g-I)·G·e A,1 c,A 

1,,.,, =( 3:3 A, }(g- l), H.J g-G·e,

aA,l =(g-1}-(g-G·eJ 

(6.64.1) 

(6.65.1) 

(6.64.2) 

(6.65.2) 

En substituant (6.62.2) dans (6.53) et (6.54.2) ou (6.62.1) dans (6.59) et (6.60), on obtient: 

I =(3..fj 4iJ· g· {2 'G·e B,eff 7r V3'V c,B 

ou, sachant que e
c
,B =e

c 
-((g-1)/G), 

1 n,,ff =( J:3 À,} g• �.jG ·e, -{g- l)

a8,1 =g·(G·e
c -(g-1)) 

(6.66.1) 

(6.67.1) 

(6.66.2) 

(6.67.2) 

En substituant (6.50.2) dans (6.51) et (6.57) dans (6.58), on obtient, pour un harmonique 

d'ordre m=6h±l:

aA,m =(g-1)-(-_!_-±2 �in(m"' r-l�-aA,I J·SIG
qG

(m))· si g est pair eth est impair (6.68.1)
m m 6 g-l ·q·G
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( ) ( 1 ± 2 . ( .1i (g-1 )-aA J J ( )J ,a A,m = g-1 · +---sm m 
( ) 

· ·SIGqG m s1 g eth sont pa1rs
m m 6 g-1 ·q·G

(6.68.2) 

aA,m=(g-I).±
2sin(m1i 

( 
a

r 
J·SIGqG (m) 

m 6 g-1 ·q·G 
si g est impair (6.68.3) 

En substituant (6.54.2) dans (6.55) et (6.60) dans (6.61), on obtient, pour un harmonique 

d'ordre m=6h±l:

±2 . ( .1i QB I J S'J;G ( )aB,m =g·-Slll m ' · 11 qG m 

m 6 g·q·G 

( 
1 ±2 . ( .1i g-aB I J ( )J aB,

m =g· --.--sm m ' ·SIGqG m 

m m 6 g·q·G

( 
1 ±2 . ( 7r g-aB I J ( )J aB,m=g· +---sm m ' ·SIGqG m 

m m 6 g·q·G 

si g est pair (6.69.1) 

si g et hsont impairs (6.69.2) 

sig est impair eth est pair (6.69.3) 

La valeur efficace (Jeff) et l'amplitude du fondamental \a1 
·(A

1
,0tP) des courants tirés de 

l'alimentation par le système 3ph-MoCG se déduisent de celles des courants tirés par les 

convertisseurs du système biconvertisseur équivalent. Elles sont liées par les relations : 

(6.70.1) 

(6.71.1) 

En substituant (6.64.2) et (6.66.2) dans (6.70.1) et (6.65.2) et (6.67.2) dans (6.71.1), on obtient: 

I
.,-

=( 3;} A., }��fG4 -(g-i)4 }G·e, +((g-1)4 ·g}--((g-1).g•) (6.70.2) 

a1 =(g2 -(g-1}2 }G·ec +{{g-1}2 · g )-((g-1). g2 ) (6.71.2)

À partir de la détermination de la valeur efficace et du fondamental, on établit le facteur de 

puissance des courants tirés par le système 3ph-MoCG 

FP= 3 (g
2 -(g-1)2 

}G·ec +{{g-1)2 . g )-((g-1). g2 )
n �{g4 -{g-1)4 }G·ec +({g-1)4 · g)={(g-1}-g4

) 

(6.72) 

Le spectre des courants tirés de l'alimentation par le système multiconvertisseur se déduit de 

ceux des courants tirés par les convertisseurs du système biconvertisseur équivalent. Ils sont liés 

par la relation 
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(6.73) 

L'expression (6.73) peut être davantage développée en considérant les expressions (6.68) et 

(6.69). Connaissant le comportement de S1Gqa, nous énonçons que le spectre des courants tirés 

par le système multiconvertisseur sont prédominés par des paires d'harmoniques d'ordre 

6hqG±l , soit donc, à fréquences de porteuses égales, un espacement G fois plus grand que dans 

le cas d'un convertisseur avec un seul onduleur. 

Les résultats de cette modélisation peuvent être résumés en ce qui suit : 

./ Le transfert de la puissance en fonction de la tension de commande est linéaire par morceaux.

Les coordonnées des points de cassure de la linéarité sont (ec = g/G, a1 = g2) avec g = 1,2, .. G .

./ À chaque point de cassure (ec = g/G), le facteur çle puissance atteint son maximum, qui se

chiffre à 3/ tr, et les courants tirés coïncident avec les courants de niveau g. Ces derniers sont

définis comme étant les courants tirés de l'alimentation triphasée par Convs. quand il

fonctionne à pleine puissance .

./ Entre deux points de cassure (g-1/G < ec < g/G), les spectres harmoniques des courants tirés

sont prédominés par des paires d'ordre 6hqG±I.

6.4.3. VALIDATION PAR SIMULATION 

Pour la validation de la modélisation, effectuée ci-dessus, nous avons procédé à la 

simulation, dans l'environnement Matlab Simulink, d'un système multiconvertisseur monocharge 

3ph-MoCG avec 2, 3 et 4 onduleurs. Nous avons choisi une fréquence des porteuses triangulaires 

égale à 5·6·Fca , ce qui correspond à des motifs comportant 5 trous par séquence MDI. Les 

comparaisons entre les transferts de puissance, les facteurs de puissance et les spectres 

harmoniques des courants tirés par le système multiconvertisseur théoriques et simulés sont 

indiquées sur les figures 6.27, 6.28, 629 et 6.30. Elles sont concluantes. 
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c) G=4 PM(3ph-MoC) représente la puissance maximale du 3ph-MoC 
Figure 6. 27. Transfert de puissance 

dans un système multiconvertisseur 

Figure 6.28. Facteur de puissance 

dans un système multiconvertisseur 
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Rang des harmoniques 

a) Spectre théorique - Cas G = 2

Rang des harmoniques 

c) Spectre théorique - Cas G = 3

Rang des harmoniques 

e) Spectre théorique - Cas G = 4
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50 100 150 200 250 300
Rang des harmoniques 

b) Spectre simulé - Cas G = 2

1 ,: --r---1----1---+--l--
1 ::--+--i- -i---[-+--0

.
2

l ! · l · l l 
0o 50 100 150 200 250 300

Rang des harmoniques 

d) Spectre simulé - Cas G = 3

Rang des harmoniques 

.fJ Spectre simulé - Cas G = 4 

Les amplitudes des harmoniques sont relatives à celle du fondamental

Figure 6.29. Spectres harmoniques théoriques et simulés du courant tiré par un 3ph-MoCG 

avec G = 2, 3 et 4 à puissance transmise de 20 % de la puissance maximale 
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Figure 6.30. Spectres harmoniques théoriques et simulés du courant tiré par un 3ph-MoCG 

avec G = 2, 3 et 4 à puissance transmise de 80 % de la puissance maximale du MoCG 
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6.4.4. MISE EN ŒUVRE ET EXPÉRIMENTATION 

Afin de pouvoir effectuer une validation expérimentale, nous avons transformé le 

prototype du MoC2, décrit dans le chapitre 5, en prototype d'un ·3ph-MoC2 moyennant les 

modifications suivantes: remplacement du redresseur de tête et du module de relaxation par 

d'autres, qui sont adaptés à une alimentation en triphasé. La capacité de découplage haute 

fréquence CHF se compose d'une mise en parallèle de cinq condensateurs totalisant 7 µF. Les 

transformateurs d'isolement et d'adaptation .ont un rapport mrr = l/4. La .charge considérée se 

compose d'une résistance de 2.2 n, d'un condensateur de 90 nF et d'une inductance de 20 µH, à 

laquelle il convient d'ajouter la somme des inductances de fuite des transformateurs d'adaptation 

et d'isolement, estimée à 8 µH en total, ce qui correspond à un coefficient d'amortissement et une 

fréquence de résonance de la charge de 6.2 % et 100 kHz. La fréquence de commutation est fixée 

à 104 kHz. Le prototype est alimenté par des tensions triphasées de 75 V efficace (tension 

simple) / 60 Hz via un autotransformateur. Dans ces conditions, la puissance maximale théorique 

vaut 2690 W, alors qu'en pratique, la puissance maximale, mesurée à l'entrée du convertisseur, 

est de 2000 W. L'écart entre les puissances maximales théorique et réelle est dû, principalement, 

à celui entre les fréquences de résonance et de commutation. L'oscillographe de la figure 6.31, 

montrant la tension et le courant dans la charge, illustre cet écart. L'estimation de l'inductance de 

fuite des transformateurs est faite à partir de ce relevé. 

Figure 6.31. Tension et courant dans la charge - Ecart entre lés fréquences de 
commutation et de résonance 
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De la figure 6.32, il ressort les faits les plus saillants dans le fonctionnement d'un 3ph-MoC2, à 

savoir: 

quand la tension de commande est égale à 2/2, le courant tiré coïncide avec celui de niveau 2 (a) ; 

quand la tension de �ommande est égale à 1/2, le courant tiré coïncide avec celui de niveau 1 (b) ; 

quand la tension de commande est comprise entre 1/2 et 2/2, le courant tiré est enveloppé par les 

courants de niveaux 1 et 2 et adouci (c). 

b) Courant à ec = l/2 (Niveau 1)

c) Courant à ec = 0.75 (enveloppé par les
courants des niveaux 1 et 2) 

Tension secondaire (d"alimentation): 30 V/div 

Courant tiré: 5 A/div '· · · )! _ , 

Figure 6.32. Aspects saillants du fonctionnement d'un 3ph-MoC2 

Cet adoucissement est dû au filtre non intentionnel, issu de l'association de l'inductance de fuite 

de l'autotransformateur d'alimentation et du condensateur de découplage haute fréquence. La 

comparaison du courant et de la tension à l'entrée du 3ph-MoC2 en théorie, où l'inductance de 

fuite n'est pas considérée, et ·en pratique, en est la confirmation (Figure 6.33). Les conséquences 

de ce filtre sont encore manifestes, quand on compare les spectres harmoniques des courants 

absorbés en théorie et en pratique (Figure 6.34). 
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b) Courant tiré expérimental

Figure 6.33. Illustration de l'effet du filtre non intentionnel sur le courant tiré, Cas ec= 0.7
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Figure 6.34. Spectres harmoniques théoriques et expérimentaux du courant tiré 
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Conformément à la théorie, les spectres sont prédominés par des paires d'harmoniques d'ordre 

h·6·5·2±1, sauf que le filtre non intentionnel absorbe les paires se trouvant en dehors de sa 

bande passante. Pour la même raison, le facteur de puissance expérimental présente, 

conformément à la théorie, deux bollards, mais, en dehors des bollards, il est meilleur qu'en 

théorie (Figure 6.35). Le transfert de puissance expérimental est conforme à la théorie (Figure 

6.36). 

- l�====�====�==�-.��-.��-;19-,m.) ! •--.et·•· 0 - Ré!Îultat théor�
, �-4 .... �,a-- , . N ' ; i i -• Ré�tat ex�é�ental Î Î 

1:>/ j i i 1 

f
0
0.42 __ LJ_J __ J _ . 02 • • •. . . . "' · 1 i i . 

j j - Résultat thé�rique ;l ! i i 
i i -• Résultat expérimental 

·! 0 i 1 0o 0.2 0.4 0.6 0.8 i=,, 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 
Puissance transmise/ PM(3ph-MoC2) Tension de commande (p.u.) PM(3ph-MoC2) représente la puissance maximale du 3ph-MoC2 

Figure 6.35. Facteur de puissance Figure 6.36. Transfert de puissance 

dans un 3ph-MoC2 dans un 3ph-MoC2

6.5. CONCLUSION 

Le convertisseur, objet de ce chapitre, diffère de celui considéré précédemment par le 

redresseur de tête: d'une configuration monophasée, on est passé à une configuration triphasée. 

Les travaux présentés ont trait à la transposition de la méthodologie, développée au cours des 

chapitres précédents, au cas du convertisseur avec redresseur de tête triphasé. Cette transposition 

est faite en trois volets. 

Dans le premier volet de la transposition, l'établissement d'une analyse de fonctionnement, qui 

intègre la nouvelle forme de la tension redressée, et la définition d'une stratégie d'optimisation de 

la commande MDI en sont les principaux résultats. L'analyse de fonctionnement, analogue à

celle effectuée dans le chapitre 3, nous a permis de décomposer. la distorsion harmonique des 

courants tirés par le convertisseur en deux types de distorsion, une distorsion due au 
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fonctionnement du redresseur et une autre due au fonctionnement en MDI de l'onduleur, et de 

caractériser chaque distorsion. Nous avons montré que la stratégie d'optimisation, qui consiste à 

utiliser une distorsion pour compenser l'autre, n'est pas possible et que l'optimisation doit se 

faire sur la base du meilleur facteur de puissance. Ces résultats sont publiés dans [Sandali A. et 

al. '05]. 

L'établissement d'une analyse de fonctionnement simplifiée, son exploitation en vue de la 

synthèse de lois de commande, qui s'inscrivent dans le cadre de la stratégie d'optimisation 

retenue, et la mise en œuvre de ces lois forment le contenu du deuxième volet. La synthèse, 

l'implantation et la délimitation du domaine de validité de la loi de commande de séparation des 

distorsions sont les résultats les plus significatifs de ce volet. Cette loi, analogue à loi de 

commande linéaire établie dans le chapitre 4, permet d'optimiser la distorsion harmonique 

générée par le convertisseur en quantité et en qualité. L'optimisation quantitative réside dans le 

maintien d'un facteur de distorsion le meilleur possible, avec facteur de déplacement unitaire, à 

chaque valeur de la puissance transmise. L'optimisation qualitative réside dans la production de 

spectres harmoniques très aérés. Les performances de cette loi sont validées sur un prototype de 

1800 W 100 kHz. Les résultats associés à ce volet sont publiés dans [Sandali A. et al. '06] et 

[Sandali A. et al. '07b]. 

Le troisième volet de la transposition concerne la correction partielle du facteur de puissance par 

modification de la topologie de l'étage de la conversion cc-ca. La technique, développée dans le 

chapitre 5 et qui utilise une structure d'onduleur multiniveau en cascade, est appliquée au 

convertisseur considéré dans ce chapitre. La modélisation effectuée a abouti à des caractéristiques 

similaires à celles obtenues dans le cas d'un convertisseur avec redresseur monophasé, sauf que 

le facteur de puissance est égal à 7fl3 aux bollards. Ceci prouve que cette technique de correction 

ne corrige que la distorsion due au fonctionnement de l'onduleur en MDI et confirme la 

conclusion selon laquelle les deux types de distorsion ne peuvent se compenser mutuellement. 

Les résultats de ce volet sont validés sur un prototype de 2000 W 100 kHz. Les résultats obtenus 

sont parfaitement conformes aux prédictions théoriques sauf en ce qui concerne le facteur de 

puissance. Ce dernier est meilleur en pratique qu'en théorie car le conditionnement des spectres 

harmoniques des courants tirés de l'alimentation permet de mettre l'inductance parasite de la 

source, associée au condensateur de découplage haute fréquence, à contribution dans 

l'amélioration du facteur de puissance. 



Chapitre 7 

CONCLUSION GÉNÉRALE 

7.1. SYNTHÈSE DES TRA VAUX 

Situés par rapport aux travaux de ceux qui nous ont précédés au sujet de l'application de 

la commande MDI à un onduleur à résonance série, les nôtres, présentés dans cette thèse, 

représentent une évolution. Cette dernière est incarnée par des approfondissements, liés au 

fonctionnement, au dimensionnement et à la mise en œuvre du convertisseur considéré par nos 

prédécesseurs, et des innovations dans la ·structure de ce convertisseur en vue d'améliorer ses 

performances. 

Parmi l'ensemble des approfondissements entrepris, l'analyse de fonctionnement constitue la 

pierre angulaire. Rappelons qu'à l'opposé de nos prédécesseurs, nous avons, délibérément, choisi 

de considérer les séquences MDI les plus longues possibles et ce afin d'assurer une variation 

quasi-continue et linéaire de la puissance transmise. Pour être en cohérence avec notre choix, 

nous avons considéré des hypothèses, qui sont moins simplificatrices que celles rencontrées en 

littérature technique. Premièrement, la tension redressée est supposée constante uniquement à 

l'échelle d'un cycle de résonance de la charge, au lieu que ça soit durant toute une séquence 

MDI. Deuxièmement, la cellule de découplage haute fréquence entre les courants à la sortie du

redresseur et à l'entrée de l'onduleur absorbe uniquement les ondulations au double de la 

fréquence de résonance de la charge, au lieu que ça soit aussi les ondulations à la fréquence de la 

séquence MDI. C'est sous ces hypothèses que l'analyse de fonctionnement est effectuée. Cette 
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analyse permet de caractériser la puissance transmise par le convertisseur (action en aval) et la 

distorsion du courant tiré de l'alimentation (action en amont). Cette double caractérisation est 

rendue possible par la détermination de la série de Fourier du courant tiré en fonction du motif 

MDI et est exploitée dans la synthèse de lois de commande MDI. Ces lois visent la variation de la 

puissance transmise et l'élimination d'un nombre limité d'harmoniques, parmi ceux des plus 

faibles rangs, contenus dans le spectre du courant tiré par le convertisseur. La synthèse de ces lois 

nécessite la résolution d'un système d'équations dont la complexité augmente très rapidement 

avec le nombre d'harmoniques à éliminer. 

L'élimination des harmoniques résiduels est réalisée par un filtre passif passe bas, intercalé entre 

le convertisseur et son alimentation. Ainsi, la correction du facteur de puissance du courant tiré 

de l'alimentation est ramenée, d'une question de correction de la distorsion harmonique, à une 

question de correction du facteur de déplacement, c.-à-d. d'optimisation de la puissance réactive 

mise en jeu dans le filtre passif. Deux démarches de détermination des éléments du filtre sont 

proposées. Les deux démarches diffèrent dans la gestion de la puissance réactive, que nécessite le 

fonctionnement du filtre. Dans une d�marche, la puissance réactive est irréversible, tandis que 

dans l'autre, elle est réversible. Cette réversibilité représente, pour nous, un moyen pour réduire, 

en valeur absolue, la puissance réactive et d'éviter la décroissance continue du facteur de 

puissance, quand la puissance transmise décroît. Par contre, ces deux démarches intègrent de la 

même manière la loi de commande dans la délimitation de la bande passante du filtre. La 

correction du facteur de puissance est partagée entre le filtre passif et la loi de commande MDI. 

Pour miniaturiser le filtre, il faut augmenter le nombre d'harmoniques éliminés par la loi de 

commande. C'est dans ce souci que nous avons procédé à la simplification de l'analyse de 

fonctionnement, pour pouvoir en déduire des lois de commande linéaire dont la synthèse se fait 

sans calcul. La synthèse de ces lois repose,. dans son principe, sur la comparaison d'une porteuse 

triangulaire et d'une tension de commande. Avec de telles lois, la puissance transmise varie 

linéairement avec la tension de commande et le spectre harmonique du courant tiré par le 

convertisseur se compose de paires d'harmoniques, dont l'espacement est proportionnel à la 

fréquence de la porteuse. Cette simplification, à l'origine des lois de commande linéaire et qui 

consiste à négliger l'amortissement du rétablissement du courant tiré par le convertisseur après 

chaque phase de fonctionnement en roue libre de l'onduleur, est faite en connaissance de cause. 

En effet, la limite de validité de la simplification est explicitement établie en fonction des 
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performances désirées (espacement entre les paires d'harmoniques c.-à-d. fréquence de la 

porteuse) et les caractéristiques de la charge (fréquence de résonance et coefficient 

d'amortissement). 

La mise en œuvre des lois de commande linéaire nécessite diverses synchronisations et 

adaptations des fréquences. Un circuit électronique de commande, répondant à ces nécessités, est 

réalisé. Il se distingue, principalement, par l'introduction d'une phase de relaxation dans le 

fonctionnement du convertisseur. 

Pour adapter le dimensionnement du transformateur d'adaptation de l'impédance de la charge 

aux spécificités du fonctionnement du convertisseur, nous avons procédé à la correction des 

différentes relations de dimensionnement des transformateurs hautes fréquences. La correction la 

plus importante est celle concernant la détermination des pertes dans le noyau magnétique. 

Un premier prototype de 1200 W 100 kHz a été réalisé pour valider les performances de la loi de 

commande linéaire .et tester le bon fonctionnement du circuit électronique de commande et du 

transformateur. 

La modification apportée à la structure du convertisseur, pour qu'il fasse son auto-correction du 

facteur de puissance, correspond à l'innovation la plus significative, entreprise dans cette thèse. 

Suite à une réflexion sur la nature de la distorsion harmonique générée, nous sommes parvenus à 

établir que la correction du facteur de puissance, sans le recours à un filtre passif, nécessite, 

inéluctablement, la considération de plusieurs onduleurs, au moins deux, et qui fonctionnent en 

mode roue libre {ou en mode normal) d'une manière séquentielle; chose facilement réalisée par 

un simple décalage des porteuses associées aux différents onduleurs. Pour la modélisation de la 

correction du facteur, nous avons, dans un premier temps, considéré un système 

multiconvertisseur multicharge (MuCa) car ce système procure les conditions initiales sur 

lesquelles l'heuristique de la compensation mutuelle de la distorsion harmonique est fondée. Puis, 

dans un deuxième temps, nous avons transformé le système MuCa en un système 

multiconvertisseur monocharge (MoCa). Enfin, dans un troisième temps, nous avons établi une 

équivalence entre le fonctionnement d'un MoCa et celui d'un système biconvertisseur bi charge 

(Eq-MuC2), dont les caractéristiques dépendent de la tension de commande. Ainsi, la 

modélisation du MoCa est ramenée à celle d'un cas particulier de MuC2• Les points saillants dans 

le fonctionnement d'un MoCa sont: i) un facteur de puissance unitaire en G points correspondant 

à des tensions de commande de la forme g/G, où Gest le nombre d'onduleurs du MoCa et g = 1, 
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2, ... , G; ii) un meilleur conditionnement de la distorsion harmonique du courant tiré 

(l'espacement entre les paires d'harmoniques est G fois plus grand que dans le cas d'un 

convertisseur avec un seul onduleur à même fréquence de porteuse); iii) le transfert de puissance 

est linéaire par morceaux. La validation expérimentale de ces points saillants est faite sur un 

second prototype de 1800W 100 kHz, correspondant à un MoC2•

Le remplacement du redresseur monophasé de tête par un redresseur triphasé est une autre 

modification apportée à la structure du convertisseur d'origine. La méthodologie, ayant servie 

dans le cas du convertisseur avec redresseur monophasé et qui consiste en la trilogie 

"approfondir, simplifier, innover", est transposée au cas du nouveau convertisseur. Dans le volet 

de l'approfondissement, nous avons montré que la distorsion harmonique du courant tiré par ce 

convertisseur· est la résultante de deux distorsions d'origines différentes (une distorsion, non 

commandée, due au fonctionnement du redresseur triphasé et une distorsion, commandée, due au 

fonctionnement de l'onduleur) et que la compensation d'une distorsion par une autre n'est pas 

réalisable. Dans le volet de la simplification, nous avons établi la loi de commande de séparation 

des distorsions. Cette loi, similaire à la loi de commande linéaire, permet de linéariser le transfert 

de puissance et de créer un conditionnement favorable de la distorsion harmonique des courants 

tirés de l'alimentation. Dans le volet de l'innovation, la correction du facteur de puissance par 

modification de l'étage de la conversion cc-ca est transposée au cas du convertisseur avec 

redresseur triphasé. On a alors défini un système 3ph-MoCa dont les caractéristiques sont 

similaires à celles d'un système MoCa. À noter toutefois que dans le cas du système 3ph-MoCa, 

les bollards du facteur de puissance se situent à 3/,r au lieu de l'unité. L'implantation et les 

performances de la loi de commande de séparation des distorsions et le comportement du système 

3ph-MoCa sont validés par expérimentation dans des applications à 2000 W - 100 kHz. 

7.2. SUITE DES TRA V AUX 

7.2.1 .. MDI du point de vue électrothermique 

Dans le domaine du chauffage par induction, qui demeure l'une des applications les plus 

répandues des onduleurs à résonance, l'aspect qualitatif de la puissance électrique absorbée par 

un inducteur est aussi important que l'aspect quantitatif. La profondeur et la dynamique de la 
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pénétration de la chaleur dans une pièce dépendent de · 1a densité spectrale de la puissance 

électrique convertie en chaleur. Dans cette thèse, nous nous sommes intéressés seulement à

l'aspect quantitatif de la puissance. Même si l'aspect qualitatif n'est pas abordé, il est clair que la 

densité spectrale de la puissance transmise par les convertisseurs considérés est conditionnée, 

d'une part, par les fréquences de résonance, de la porteuse et de la tension redressée et, d'autre 

part, par le fait que l'étage de la conversion cc-ca est constitué d'un ou plusieurs onduleurs. 

Une étude, avec orientation. électrothermique, des quatre convertisseurs considérés 

(Convertisseurs à un seul onduleur avec redresseur monophasée ou triphasé, MoCa et 3ph­

MoCa) peut, probablement, valoriser davantage la MDI. En effet, dans certaines applications où 

les pièces à chauffer présentent des surfaces non régulières et/ou nécessitent des traitements 

thermiques surfaciques et d'autres en profondeur, des convertisseurs d'électronique de puissance 

sont spécialement conçus pour alimenter les inducteurs en courants modulés [Diong B. et al. '04] 

[Esteve V. et al. '05] [Esteve V. et al. '06]. La modulation des courants à la sortie des 

convertisseurs MDI, due à la variation de la puissance et l'absence de filtre de lissage de la 

tension redressée, pourrait être mise à profit dans ce genre d'applications. 

7 .2.2. MDI appliquée à des onduleurs de courant 

La réaction des convertisseurs considérés, sur leur alimentation, se traduit par l'absorption 

de courants découpés. C'est la conséquence de l'application de la commande MDI à un onduleur 

de tension. Nous proposons d'étendre la commande MDI à un onduleur de courant. Par 

application des règles de la dualité, nous pourrons alors déduire quatre nouveaux convertisseurs, 

dont la réaction sur leur alimentation se traduira par un découpage dans la tension à leur entrée et 

continuité du courant. À la distorsion de courant, se substituera une distorsion de tension; 

problème moins crucial. 
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Annexe A 

MISE EN ÉQUATION 

DÉTAILLÉE - CAS D'UN CONVERTISSEUR MDI 
A r 

AVEC REDRESSEUR DE TETE MONOPHASE 

De quoi s'agit-il? 

Cette annexe est une description détaillée de la procédure de mise en équation, dont les résultats 

sont présentés dans la section 3.2.3 du chapitre 3. Elle prése�te les calculs intermédiaires 

menant à l'établissement de la série de Fourier du courant tiré de la source d'alimentation par le 

convertisseur. Le cheminement de cétte mise en équation est indiqué ci-dessous. 

Détermination de l'amplitude de la tension aux bornes de la capacité de la charge 

résonnante durant chaque période de commutation de l'onduleur 

Déduction de l'amplitude du courant dans la charne durant chaque période de 

commutation 

Déduction de l'amplitude du courant à l'entrée de l'onduleur durant chaque période de 

commutation 

Déduction du courant à la sortie du redresseur supposé constant durant une demi­

période de commutation de l'onduleur 

Déduction du courant à l'entrée du redresseur et calcul de sa série de Fourier 

A.1. Convertisseur étudié, notations et hypothèses .............................................................. 231 
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A.2.1. Expression de la tension aux bornes du condensateur C (vc) ............................. 232 

A.2.2. Expression des courants et de la puissance transmise ........................................ 234 

A.3. Fonctionnement en MDI à un trou ................................................................................ 236 

A.3.1. Expression de la tension aux ):>ornes du condensateur C (vc) ............................. 237 
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A.4. Cas général - Fonctionnement en MDI à q trous ......................................................... 240 

A.4.1. Expression de la tension aux bornes du condensateur C (vc) .......... : ................... 240 

A.4.2. Expressions des courants ... ................... ... ... .......................... ... ....... ............ .......... .. 242 

A.4.3. Décomposition en série de Fourier de Ïred,e ............................................................ 243 

A.5. Compléments ..................................................................................................................... 246 

A.l. Convertisseur étudié, notations et hypothèses

___. 

i,ed,s 
---+ 

Îond,e 

u 

i. 

Figure A.1. Schémas du convertisseur et indication des courants et tensions 

R 

L 

Pour ne pas surcharger les écritures des équations, nous considérons un transformateur 

d'adaptation de l'impédance de la charge de rapport unitaire. 

Quelques notations 

• X(n) représente la valeur prise par une grandeur X à l'instant t=nT
rs

,

• P
D
1-ns est la fonction porte définie par: P

o
,-ns (t) = 1 si n1Trs 5't<nsT,s

P
0 1_0

5 
(t) = 0 sinon

Hypothèses 
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• Les interrupteurs semiconducteurs et le découplage haute fréquence entre les courants de sortie

du redresseur et d'entrée de l'onduleur sont supposés parfaits.

• Le circuit RLC est supposé très peu amorti, d'où un coefficient "a" très proche de l'unité.
• La fréquence de commutation est supposée très grande par rapport à la fréquence de la tension

Vca· Les conséquences de cette supposition sont: 

./ N.,P >>l , a>>@

./ et une tension u variant très peu durant une période T" . On écrit que:

pour (n-l)Trs <t-5.nTrs u(t)=u(n)= V ca sin(1r_!!_) 
Nmp 

(A.LI) 

De par le principe de la commande MDI, la période de commutation est prise égale à la période 

de résonance de la charge RLC; 

d'où (A.1.2) 

A.2. Fonctionnement sans cycle de roue libre

A.2.1. Expression de la tension aux bornes de C ( v e)

On considère l'intervalle. de temps [(n-1 )Trs , nTJ , qui correspond à la nèrne période de 

commutation. Durant la 1ère moitié de cette période, la charge est soumise à une tension 

moitié, la tension ve devient: 

avec comme condition initiale ve (n-1). À la fin de cette 1ère

Ve (n-0.5 )=(1 +a}m,ru(n )-a·ve (n-1) (A.2.1) 

Durant la 2ème moitié, la charge est soumise à une tension vch =-m,,u(n)=....:.m,rVca sin(7f-n-J
Nmp

avec comme condition initiale ve (n-o.s). À la fin de cette période, la tension ve devient: 

Ve (n )=-(1 +a ).m1,u(n )-a·V e (n-0.5) (A.2.2) 

Par identification des expressions de v e (n- 0.5), déduites de (A.2.1) et (A.2.2), on obtient la 

relation de récurrence: 
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En fonction de la tension à l'origine ( v c (o) ), l'expression (A.2.3) s'écrit: 
n-1 

vc (n)=a211 •v
c
{o)-(1 +a)2 mir 2>

2ju(n-j) 
f=O 

La série de l'expression (A.2.4) peut être calculée par assimilation à une intégrale 
t' n-1 . 1 ,<11-l)T,. 2-

2:021 u( n-J)=u(n)+-.b a r,, ·u(nTr.-t')dt'
j=O T,s 

où la variable discrète j est exprimée par la variable continue t' avec t'= jT
,. 

. 

Le calcul de l'intégrale aboutit à: 
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(A.2.3) 

(A.2.4) 

(A.3) 

I' fn-l)T. 2-
1 

"a T,. ·u(nTrs ....:.1•)dt1 �ca 
2

{sin(H-n -arctg(OJca )J-a2(11-1\in(_!!_-arctg((l)ca )]}
�a +mca

Nmp a Nmp a 

(A.4) 

où OJca est la pulsation de l'alimentation alternative ( = 21rFca) et a=-2-log(a}Frs 

En tenant compte de l'hypothèse d'une fréquence de commutation· très grande par rapport à la 

fréquence de la tension alternative d'alimentation Vca, l'expression (A.4) peut être grandement 

simplifiée. Elle devient: 

11-1)r. 2- V n ! na T,, ·u(nT,s -t)dt=___EE_.sin 1[--

/ A ( 
J 

L'expression (A.2.4) devient alors: 

a Nmp 

vJn)=a211 ·vJO)-(l+a)2 -(1+ 1
)·m,,u(n) 

- 2log(a)

(A.5) 

(A.6) 

Étant périodique de période Tcal2 et continue, v c prend les mêmes valeurs aux instants O et Tca12, 

d'où: 

En mettant n = Nmp dans l'expression (A.6), on obtient: 

v/Nmp
)=a211 ·v

c
(O)

La solution du système des équations (A.7.1) et (A.7.2) est: 

vc (Nmp
)=v/0)=0 

(A.7.1) 

(A.7.2) 

(A.7.3) 
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Enfin l'expression simplifiée de vc 
devient alors: 

vc{n)=-(l+a}2·(1+ 1 J·m,ru(n)
-2log(a) (A.8) 

A.2.2. Expressions des courants et de la puissance transmise

Étant supposé que la charge RLC est très peu amortie, le courant ich varie comme un sinus 

durant chaque demi-période Trs (Figure A.2.a). Ses valeurs crêtes peuvent être facilement 

déduites.par utilisation du plan de phase (Figure A.2.b): 

ich (n-0.75)=ft(m,ru(n)-vc (n-1)) (A.9.1) 

(h (n-0.25)=-ft(m,ru(n)+vc (n)) (A.9.2) 

ich(n-0.251

v 

0.5) 

m,
ru(n) 

a) Représentation temporelle b) Repésentation dans le plan de phase

Figure A.2. Tension Ve et courant ich durant une nème 
période

Le courant à l'entrée de l'onduleur Uond,e) est lié au courant dans la charge Uch) par: 

(n-I)T,s �t�(n-0.5)Trs iond,e =m,Jch
(A.10.1) 

(A.10.2) 
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Comme indiqué sur la figure A.3, le courant iond,e peut être considéré comme la somme d'une 

composante basse fréquence (à 2.Fca) et une autre haute fréquence (à 2· F,J, notées 

(n-Œr5) Trs n {rs t

,,,__-#,-___ ..._._ ..... +- (iond,e) BF
__ .,.... __ ..,..._""' 

--- (Îond,dHF 

Figure A.3. Courant à l'entrée de l'onduleur et ses composantes basse et haute fréquences 

La composante basse· fréquence Vam,JnF est définie par les relations: 

(n-o.s)T,s <t5,.nTrs (. ) 
2m,, (rs . ( )s· . (2 /T )d 2m,, . ( ) lande BF =---i:. lch n-0.25 ln trf rs f=--zch n-0.25 ' 
� � 1r 

Le découplage haute fréquence entre les courants ired,s et iond,e étant supposé parfait, on a: 

(AJ.2) 

(A.12.1) 

En réécrivant cette expression en tenant compte des expressions (A.11) (A.9) et (A.8), on obtient: 

i,eds(n)=I {c{(1+a)2 (1+ 1 
( )J-1}m!u(n)=Aosin(n-n-J (A.12.2)

' n VL -21og a Nmp 

En passant de la variable discrète (n) à la variable continue t=nT,s, (A.12.2) devient : 

0�{5,. Tca 

2 
i,ed,s (t )= Âo sin( 

2
,r t) 

Tca 

Le courant à l'entrée du redresseur (i,ed,e ), de période Tca, a pour expression: 

(A.12.3) 
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i
re
d,.(t)=Aosin(21[ tJ 

Tca 

(A.13) 

Ce courant est sinusoïdal et en phase avec la tension. En conséquence, le facteur de puissance du 

convertisseur est égal à l'unité. La puissance transmise à la charge est: 

p vca ·Âo :::l {c(l +a)2(1 + 1 )m2v.2 
max 2 

1[ 'VL -2log(a) tr ca 

A.3. Fonctionnement en MDI à un trou

(A.14) 

On considère maintenant que dans chaque période Tcal2 de la tension u, les commandes 

des interrupteurs de l'onduleur introduisent entre les instants n
1
Trs �t n

8
Trs une suite continue de 

cycles de roue libre, soit donc un trou de bornes n
1 

et ns . La figure A.4.a indique les 

chronogrammes _des signaux de commande des interrupteurs et la tension aux bornes de la charge 

RLC. Cette dernière sera soumise à la même tension (Figure A.4.b ), si on considère que la 

commande des interrupteurs n'introduit pas de cycles de roue libre, mais que l'onduleur est 

alimenté par une tension: 

u'=u-u" (A.15) 

Dans les deux cas, les grandeurs Ve et Îch seront alors les mêmes. Dans la suite, nous utiliserons 

cette équivalence pour établir les expressions de Ve et de Îch· 
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0 

u' 

1 1 1 

n1T,t :nsTr.s Tcaf2 n1Trs: 
1 1 1 

1 1 1 

1 1 1 

1 1 1 

1 

: nsTrs 
1 
1 

1 
1 

. : � . : � I�a f� 
Vch 

0 

1 1 1 1 

: Signaux de commande des interrup' teursl 
1 1 

1 1 

Vch 

0 
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a) Trou produit par la commande des interrupteurs b) Trou dans la tension d'alimentation de l'onduleur

Figure A.4. Équivalence entre un trou produit par la commande et un trou dans la tension 

d'alimentation de l'onduleur 

A.3.1. Expression de la tension aux bornes de C

Pour établir l'expression de Ve, il suffit de remplacer dans (A.2.4) u par u' et de tenir 

compte de (A3) et (A.5). On obtient alors: 

v
c
{n)=a2n ·v

c
{0)-{1+a)2, 1+ . ·m,ru(n)+(I+a)2m

1
,La21 u"(n-j) ( 1 J 
� 

-2log(a) J=O 
n -1 

Lé calcul de L a21 u"(n-j) est présenté dans la section A.5. On démontre que:
J=O 

n-1 

La21 u"(n-J) = 0 
J=O 

(A.16) 

(A.17.1) 
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n-1 . ( 1 
J a

2(n-n1) 

si n15n<ns La21 u"(n- j)= 1+ () u(n)- ( )
u(n i) 

J=O - 2 log a - 2 log a 

si ns 5n5Nmp Îa21 u"(n-j)= a2(n-ns){(1 + 1 ( )Ju(n,)- a'("-�
) )u(n}

J=O · -2log a -2log a f 
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(A.17.2) 

(A.17.3) 

En affectant à la variable n la valeur Nmp et en tenant compte de (A.17.3), l'expression (A.16) 

s'écrit: 

Sachant d'une part que Ve est périodique de période Tcal2 et que d'autre part les termes a2Nmp et

a
2(Nmp-ns) tendent rapidement vers zéro, on peut considérer que:

D'où finalement les expressions de ve: 

vJn)=-(l+a)2(1+ 1 ( )Jm,,u(n)
-2log a 

2( 1 J 2 {( 1 J a
2(n-n1) · }v c{n)=-(l+a) 1+ ( ) m,,u(n)+(I+a) m,, 1+ ( ) u{n) ( t(n

1 ) -2log a -2log a -2log a 

S. < <N 1 ns _n_ mp 

(A.19) 

(A.20.1) 

(A.20.2) 

v
c(n)=-(l+a}2(1+ 1 ( )Jm,,u(n)+(l+a)2m,,{(1+ 1 ( )Ju(n,)- a'("'-t )"(n,)}a 2(n-ns) 

-2log a -2log a -2log a 

ou encore (A.20.3) 

A.3.2. Expressions des courants

Le courant dans la charge garde la même forme que précédemment. Les expressions 

(A.9) des amplitudes I{n-0.75) et I{n-0.25) demeurent valables à condition d'y remplacer u par 

u' et d'exprimer Ve par ses expressions (A.20). On obtient alors: 



Annexe A : Mise en équation détaillée ... redresseur de tête monophasé 

l Sn< n, iœ(n-025)�[{(1 +a)'(1+ -Zl�g(ai)-iJrn,,u(n)
239 

(A.21.1) 

i" (n- 0.25 )� .Ji {(!+a)' ( t + _ 
Zl�g(a) )

-1 }m,,u(n )-ft ( 1 +a)' m,,A(n 1, n 8 )a2h l

Le courant à l'entrée de l'onduleur est lié au courant dans la charge par: 

Sa composante basse fréquence est: 

iond,e (t )= m,rlich (t � 

ionde(t)=O 

(ionde)BF =m,r Ii�h (n-0.25)
' 

'1r 

Vond..)BF=O 

(A.21.2) 

(A.22.l ) 

(A.22.2) 

(A.23.1) 

(A.23.2) 

Le courant à la sortie du redresseur demeure identique à la composante basse fréquence du 

courant à l'entrée de l'onduleur. En exprimant, dans (A.23), i
ch

(n-o.2s) par ses expressions 

(A.21 ), on obtient: 

i red,s (n )= Âo sin('Tr_!!__J
Nmp

(A.24.1) 

ired,s (n )=0 (A.24.2) 

• ( )- .J • ( n J 2.Jt(l )2 2A( ) 2(n-ns)
lred,s n -.'-OSin 'Tr-- -- - +a m,r n1,n8 a 

Nmp '1f L 
(A.24.3) 

En fonction de la variable continue t, les expressions (A.24) deviennent: 

i red,s (t )= Âo sin( 
2'1r tJ
Tca

(A.25.1) 

ired,s (t )=0 (A.25;2) 

• () .J • (
2'1r J 2

.Jt(l )2 2A( ) -2n 
2-:f-1,ed,s t =�sm -t -- - +a m,r nuns a sa " 

Tca '1f L 
(A.25.3) 

Le courant à l'entrée du redresseur ie, de période Tca, se déduit facilement de Ïred,s par les 

relations: 

(A.26.1) 
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ie (t )=-i,ed,s (t-Tca/2) (A.26.2) 

A.4. Cas général - Fonctionnement en MDI à q trous

on· considère que, dans chaque période Tcal2 de la tension u, les signaux de commande 

des interrupteurs créent q trous. Chaque trou est repéré par ses bornes inférieure nlk et supérieure 

nsk avec k = 1,2,.: ....... ,q. Ces différentes bornes vérifient l'inéquation: 

(A.27) 

Dans ce cas, la tension Vch, et en conséquence, la tension Ve et le courant ieh seront les mêmes que 

si la commande des interrupteurs est continue (sans cycle de roue libre) et que la tension 

d'alimentation de l'onduleur est: 

' J.., "u =u- Luk 
k=I 

Pn1
_

05 
est lafonction porte définie par: P

0
n._

0
Sl({t)=l si n1kT,s5.t<nSkT,s 

P nkl-nSk 
(t) = 0 sinon 

(A.28) 

Pour établir les expressions des différentes grandeurs, on fait la même démarche que 

précédemment tout en remplaçant il par u', donnée par (A.28). 

A.4.1. Expression de la tension aux bornes de C

En remplaçant dans (A.2:4) u par u ', donnée par (A.28), et en tenant compte de (A.3) et (A.5), 

l'expression de Ve s'écrit: 

vc(n)=a2n ·vJo)-(1+a)2 ·(1+ _ 1 .J·m17u(nJ+(l+a)2 m,,ffa2ju;(n-J)
21og(a) k=l f=O 

Le calcul de ff a21u; (n-J) est présenté dans la section A.5. On démontre que:
k=l J=O 

(A.29) 

(A.30.1) 



Annexe A : Mise en équation détaillée ... redresseur de tête monophasé 

q n-1 p-1 
( } ""'""' 2J " ( ·)..:.... ""' ( ) 2 r-nsk L.JL.Ja uk n-J - L.JA n,k,nsk a 

k=I J=O k=I 

q n-1 q 
( } ""' ""' 2j " ( ·) ""' ( ) 2 n-nsk L.J L.J a uk n - J = .i..J A n1 k, nsk a 

k=I J=O k=I 

De même que dans le cas précédent, on montre que Ve est nulle à n = 0 et n = Nmp· 

Les expressions de cette tension s'écrivent: 

vc (n)=-(l+a}2(1+ 
1 

( 
)Jm1,u (n} 

-2log a 

241 

(A.30.2) 

(A.30.3) 

(A.30.4) 

(A.30.5) 

(A.30.6) 

(A.31.1) 

(A.31.2) 

(A.31.3) 

vc (n}=-(l+a}2(1+ l 
( )

Jm1,u(n)+(l+a}2m1,ÎA(nik'nsk)a2(n-nsk) (A.31.4) 
-2log a k=I 

vc{n}=-(l+a}2(1+ _ 
1 

( }
Jm1,u(n}+(l+a}2m1,{fA(nfk,nsk)a2(n-ns,)+A(n1q,n)L 

2log a k=I 'f 
(A.31.5) 
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vc (n)=-(l +a)2 (1+ · i ( ))m,,u(n)+(I+a}2m1
,fA{n1k

,ns
k
)a2 (n-ns,)

-2log a k=I 

A.4.2. Expressions des coura�ts
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(A.31.6) 

En substituant dans l'équation (A.9 .2) Ve par ses expressions (A.31 ), les amplitudes 

ich (n - 0.25) s'écrivent en dehors des trous:

(A.32.1) 

(, ( n-025 )� ft{ (1 +a)' ( 1 + _ 21�g(a) )-1} m,,u(n J-ft(1 +a)' m,,A(n,,, n,, )a'(-•., 1 (A.32.2) 

(h (n-0.25)= {c{(1+a)2 (1+ l ( )J-1}m,,u(n)- {c(I+a}2m,,1:A{n1k,nSk
)a2 (n-ns,) (A.32.3)

Vr -21og a VL k:I 

Le courant à la sortie du redresseur est assimilé à la composante basse fréquence du courant à 

l'entrée de l'onduleur. Il est défini par: 

à l'extérieur des trous, 

à l'intérieur des trous, 

. ( 
)
-2m,;.. ( 

) l,eds n ---lch n-0.25 
' 

7r 

Compte tenu des expressions (A.32), on obtient: 

i rea;s (n )= Âo sin(n-n ) 
N

mp 

i,ed,s (n }=0 

• ( } À • ( n ) 2 ft(l }2 2A/ )a-2ns1 2nl,ed,s n =.no Sin n-- -- - +a m1, \nll,nSI 
Q 

Nmp
1r L 

(A.33.1) 

(A.33.2) 

(A.34.1) 

(A.34.2) 

(A.34.3) 
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. < < ns(q-I) _n n,q

i red,s (n )= Q 

• { ) ,1 • ( n ) 2 J%(1 )2 2 "("A( )a-2nsk 2n 
l,ed,s n =,'OSin 'IC-- -- - +a m,,L., nfk,nSk a Nmp. tr L k=1 

En fonction de la variable continue t, le courant à la sortie du redresseur est donné par: 
i,ed,s (t )=Ao sin( 21r t) Tca 

i red,s (t )= Û 

. . 21r 2 2 -1nsk T. 
1,ed,s(t)=Aosm -t -- -(l+a) m,, A(nJk,nSk)a a '"' ( ) 2ft fi 

2' 

, Tca 1r L kaa\ 

i,.,d,s(t )=0 

• ( ) À • ( 27r ) 2 ft(l )2 2 �A( )a-2nsk 
2-f.-

l,ed,s t ="Osm -t -- - +a mir L nJk,nSk a n Tca fr L kaal 
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(A.34.4) 
(A.34.5) 
(A.34.6) 

(A.35.1) 
(A.35.2) 
(A.35.3) 

(A.35.4) 
(A.35.5) 
(A.35.6) 

Pour déterminer les expressions de i., de période Tca, il suffit d'écrire les équations (A.26) en 
tenant compte des expressions (A.35). 

A.4.3. Décomposition en série de Fourier de courant d'entrée du convertisseur (ie)

Les alternances positives (05.t5.Tc0 /2 ) et négatives (Tc0 /25.t5.Tc0 ) du courant ie sont
identiques au signe près. En conséquence, le spectre de ie ne comporte que des harmoniques de 
rang 1mpa1r. 



Annexe A :  Mise en équation détaillée ... redresseur de tête monophasé 

Sous forme de série de Fourier, ie s'écrit: 

i.(t)= LÂm sin(m2n-Fca ·t)+Bmcos(m2n-Fca ·t) 
mimpair 

Dans la suite, on utilisera des coefficients en valeur réduite, notés am et bm tels que: 

À 4 T,a • · · 4 T"' i 
am =--1!!...=-f lsin(in2n-Fca -t')dt=-f red,s sin(m2n-Fc0 ·t)dt

Âo . Tca Âo Tca Âo 

B 4 �i 4 �i b =-..!!!...=- rî red,e cos(m2n-F ·t)dt=- fT red,s cos(m21CF ·t)dt
m À yJi À 

ca rJJ À 
ca 

� ca J� ca J� 
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(A.36) 

(A.37.1) 

(A.37.2) 

En injectant dans les équations ci-dessus les expressions (A.35), les coefficients réduits de la 

série de Fourier se mettent sous la forme: 

où 

Tout calcul fait, on trouve: 

pour m = 1, 

Pu =1--
1 
:t(nsk -n1k )+-

1 
f(sin(2n!:.E:._J-sin(21r�JJ 

N mp k=I 2n k=I N mp N mp 

(A.38.1) 

(A.38.2) 

(A.39.1) 

(A.39.2) 

(A.39.3) 

(A.39.4) 

(A.40.1) 
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1 � ( nsk J ( n1k Jb1,1 =-L..Jcos 21r-- -cos 21r--
21r k=l N mp N mp 

2(N-n .) ·( nsk J a si +cos 1r-- +
Nmp 

a -2nsk f [a2ns,, cos(1r.::..E!_J-a2n1h cos(1r�JJ
h=k+l N mp N mp

pour m -:t:- 1 

a =-m,1 7r 

_l f[sin((m+l�1rJ-sin((m+lµ-1rJ] m + 1 k=t N mp N mp

- � f[sin((m-l�1rJ-sin((m-lµ-1rJ]m 1 k=1 Nmp Nmp

2 A(nwnsk) 
Nmp C0

D(m) 

2(N -nsk) . . ( nsk J a .. ,, smq,m +sm m1r N mp
+<Pm +

-2n . � [ 2n • ( n Sh 
J 

2n • ( n 1 h 

J] Q Sk 

LJ 
Q Sh Slfl mtr--+«pm 

-Q lh Slfl mtr--+q,m 
h=k+l N mp N mp

_l f[cos((m + I �1rJ-cos((m + lµ-1rJ] m+l k=I Nmp Nmp 
b =-

�! ,r - � f[cos({m-l�1rJ-cos({m-lµ-1rJ]m 1 k=1 N mp N mp
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(A.40.2) 

(A.40.3) 

(A.40.4) 

(A.40.5) 

(A.40.6) 

(A.40.7) 
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b,:,,,k =

A.5. Compléments

n-1 
A.5.1. Calcul de Ia21 u"(n-j)

J=O 

1er cas 1 � n < n
i 

246 

{A.40.8) 

Quand j varie dans l'intervalle [o, n -1], (n -j) varie dans [1, n]. (n-j) demeure alors inférieur à n1;

d'où
n-1
La21u"(n-j)= 0
J=O 

L'intervalle de variation dej [ü,n-1] est partagé en deux intervalles tels que: 

[o, n-1] = [O,n-n
1 ]U [n-n

1 + l,n-1]

Quandjvarie dans [O,n-n
1
], (n-j) varie dans [ni

,n], donc u"(n-j) = u(n -j). 

Quandj varie dans [n-n
1 + l,n-1], (n -j) varie dans [1, n

1 -1 ], donc u"(n-j) = O.

D'où 
n-1 n-n1 

La21u"(n- j) = Ia21u(n-j)
j=O j=O 

Sous forme intégrale, 

En faisant le changement de variable t'=nT,. -t, l'expression précédente devient:

t' 

� 
a 2n T 2-

La21u(n-j)=u(n)+-[ "a T,,u(t')dt' 
j=O T,s 1T.., 
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En remplaçant u pa� son expression u(t')= Vca 
sin(mt'), et en introduisant le coefficient a défini 

par a= 2log(a), le calcul de l'intégrale précédente aboutit à:
Trs 

n-ni "V 
r.s 2 � 

[ 
]nT 

�a2ju(n-J)=u(n)+ � 2 

ca 
2 
eat'sin(mt-arctg:)

J-0 Trs a + {i) n1T,., 

or a est très grande devant w, donc 

D'où finalement, 

� 

a
2nv 

r l7 _La2ju(n-J)=u(n) +  c
a Leat'sin(mt).i,,;,.,

j=O T,sa 
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n-1 n-n1 

{ 
1 

J 
2(n-n1) 

I a2ju"(n- J) = I a2ju(n-J)= u(n l+ 
() 

- a 
( )

u(n
1 ) 

o O -2log a -2Iog a 

En particulier, 

3
ème < <N cas ns _ n _ mp 

L'intervalle de variation de j [o, n -1] est partagé en trois intervalles tels que: 

[o,n-1]= [O,n-n
8 
-l]U[n-n

8
,n-n

1
]U[n-n

1 
+1,n-1] 

Quand} varie dans [O,n - n
8 
-1], (n -j) varie dans [n

8 
+ 1,n], donc u"(n:i) = O. 

Quandj varie dans [n- n
8
,n-n1 ], (n -j) varie dans [ni ,ns], donc u"(n-j) = u(n -j).

Quandjvarie dans [n-n1 +l,n-1], (n -j) varie dans [1,n·1 -1], donc u"(n-j) = O. 

D'où 

n-1 n-n1 

n-1 n-"1 . 
I a

2ju"(n-J)= I a2ju(n-J) 
j=O j=n-n5 

a
2(n-ns)u(ns)

a
2(n-ns) a2

u(ns -1) ns-n1 

Ia2ju"(n- J)= L a21u(n- J)= = a2(n-ns) I a2j
ucns -J)

j=O j=n-n5 j=O 
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Soit, 

q n-1 

A.5.2. Calcul de L L a21 u� (n - j)
k=I J=O 

q n-1 n-1 n-1 n-I 
� � 2j " ( ·)- � 2j " ( ·) � 2j •• ( ·) � 2j " ( ·) L.L.a u

k 
n - J -L.a u

1 
n-J + L.a u

2 
n -J + ......................... + L.a u

q 
n - J 

k=I J=O J=O j=O j=O

D'après les calculs de la section 5.1, on a: 

n-1 n-1 n-1 
� 2j " ( ·)- � 2j " ( ·)- _ � 2j " ( ·)-
LA a u

1 
n -1 -L.a u

2 
n -1 -......................... -L.a u

q 
n -1 -0

J=O j=O j=O 

n-1 n-1 � 2· "( ) � 2· "( ) L..Ja 1 u
2 n -j = ......................... =L.a 1u

q
n -j =0

J=O J=O 

n-1 . 
n-I 

� 2 · " ( ·) � 2j " ( ·) L..Ja 1 u
2

n -J= ......................... =L.a u
q

n -1=0 
J=O J=O 

q n-I n-1 
� � 2 " { ) � 2 " { ) 2(n n ) 
LJL..Ja 1uk n -j = L.a 1u

1 
n -j = A(nu,ns1 )a - si 

k=I j=O J=O 

n-1 n-I 
� 2 · "( ·) � 2j " ( ·) L. a 1 u

3 
n -J = ......................... = LA a u 

q 
n -J = 0 

J=O J=O 

n-1 

�>21u;(n- J)= A(n12
,n) 

J=O 

q n-1 
�� 2J " ( ·) A( ) 2(n-ns1) · A( ) L.L..Ja u

k 
n -J = nu,ns1 a + n12 ,n 

k=I J=O 

n-1 n-I 
� 2 "( ) � 2 " ( ) L.a 1 u

3 
n -j = ......................... = L..Ja 1u

q 
n -j =0

j=O J=O 
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n-I 

'°' a
2
iu" (n- 1·)- A(n n ) a2(n-ns2) 

L.J 2 - 12, S2 

)=0 

q n-1 
""" 2) " ( ·) A( ) 2(n-nsi) A( ) 2(n-n52) 
kJk..a uk n- J = nn,ns1 a + n12 ,n52 a 
k=l J=O 

n-1 
Ia 21u;(n- J)= 0
)=0 
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AnnexeB 

DÉNOMBREMENT DES MOTIFS 

' 1 • 1 

De quoi s'agit-il? 

Dans la section 3.3.1 du chapitre 3 et la section 6.3 du chapitre 6, les résultats de dénombrement 

de motifs MD!, avec ou sans contraintes particulières, sont utilisés. Cette annexe est une 

description détaillée des procédures de dénombrement des motifs MD! dans les cas suivants 

./ motifs sans restrictions particulières (sauf la restriction de définition d'un motif

MD])

./ motifs qui se déduisent d'un motif initial par rétrécissement ou élargissement des

trous d'une largeur maximale 2/m

./ motifs composés de trous extrêmement réduits : la largeur des trous ne dépasse

pas An

./ motifs composés de trous extrêmement larges : la distance entre deux trous

successifs ne dépasse pas 6.n



Annexe B : Dénombrement des motifs 251 

B.1. Dénombrement des motifs sans restrictions ................................................................... 251 

B.2. Dénombrement des motifs obtenus par rétrécissement ou élargissement d'un motif

initial ......................................................................................................................................... 253 

B.3. Dénombrement des motifs à trous extrêmement réduits .............................................. 254 

B.4. Dénombrement des motifs à trous extrêmement larges ................................................ 256 

B.4.1. Cas de motifs à deux trous ..................................................................................... 257 

B.4.2. Cas de motifs à trois trous ...................................................................................... 258 

B.4.3. Cas de motifs à q trous ............................................................................................ 259. 

B.1. Dénombrement des motifs sans restrictions

Un motif MDI de q trous et de longueur N (N = Nmp ou Ntp selon que le redresseur est 

monophasé ou triphasé) est considéré comme une combinaison de 2q entiers naturels (nn, ns1, ••• , 

n1q, nsq) qui satisfont la contrainte : 

Le nombre de combinaisons qui répondent à cette contrainte, est noté et . 

La contrainte (B.l) peut être décomposée en deux contraintes suivantes 

(B.l) 

(B.2) 

(B.3) 

La contrainte (B.2) diffère de la contrainte (B.l) par le fait que nsq est limité à (N-1). Le nombre 

de combinaisons, qui répondent à cette contrainte, est c�-1 
• 

La contrainte (B.3) diffère de la contrainte (B.l) par le fait que nsq est fixé à N. Les éléments 

variables des combinaisons se trouvent réduits de 1 et limités à (N-1 ). Le nombre de 

combinaisons, qui répondent à cette contrainte, est et-=.� . On peut facilement vérifier que toute 

combinaison qui satisfait les contrainte. (B.2) ou (B.3), satisfait la contrainte (B.l) et 

réciproquement; d'où: 

(B.4) 
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Cette dernière expression montre qu'on peut calculer le nombre de motif par une démarche de 

récurrence à condition de déterminer un ensemble de valeurs initiales de motifs. Pour ce faire, 

nous dressons le tableau B.1, qui dénombre les motifs à un trou. 

Tableau B.1. Dénombrement des motifs à un seul trou 

ns1 nn Nombre de combinaisons 

1 0 1 

2 0 

1 2 

3 0 

1 

2 3 

N 0 

1 

N-l N 

Chaque ligne du tableau dénombre les motifs quand ns1 est fixé à 1, 2, ... ou N. Le total des 

combinaisons est: 

c:=In 
n=l 

Sous une forme de récurrence, (B.5.1) devient: 

c; =c;-1+N

Nous complétons cet ensemble de valeurs initiales par les motifs de longueur N = 1 

C�=l 

car seule la combinaison ( n/1 =O et n
s1 

=l) satisfait la contrainte O�n
11 

<n
s1 

�1, 

C�=O 

car aucune combinaison ( n
ll 

,n
s
i,n

12
) ne satisfait la contrainte O�n/1 <n

s1 <n
12 

�l, 

C!=O 

(B.5.1) 

(B.5.2) 

(B.6.1) 

(B.6.2) 

(B.6.3) 
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Le processus de calcul peut alors être initié en considérant le tableau B.2, dont la première ligne 

est composée des valeurs initiales C'; et la première colonne des valeurs initiales c�
q 

Tableau B.2. Dénombrement par récurrence des motifs sans restriction 

N 1 2 3 4 
/1 + v1 --1-./1 + 1./1

CN C�=l/ •c!=3/ •c� =r,/' ;, Ci =l 0 / 

CN 
3 

c; =Ot!:.__ 2 � � C
3 
=l f+C;=4 ti:... 

CN 
4 

C!=O 1±. .....

c:,, Ci
q 
=0 

B.2. Dénombrement des motifs obtenus par rétrécissement ou élargissement d'un motif

initial 

Initialement, on a une combinaison de 2q éléments l(nn);, ........... ,(nsq)J À chaque

élément de cette combinaison, on peut affecter An nouvelles valeurs 

ou 

{
n°' = (n1k);+I, (n1k); +2, ... , (n1k); +An k=l. 

( ) (. ) ( ) 
avec , ... , q 

nSk
= nSk ;-I, nSk ;-2, ... , nSk ;-An

quand on considère le rétrécissement du motif initial 

{
nlk = (n

.
1k}-I, (n1k),-2, ... , hk);-An" . k-1 

( ) (. ) ( ) 
avec - , ... , q 

nSk
= nSk ;+I, nSk ;+2, ... , nSk ;+An

quand on considère l'élargissement du motif initial. 

(B.7.1) 

(B.7.2) 

Le nombre de combinaisons qu'on peut alors déduire de la combinaison initiale par 

rétrécissement ou élargissement est tout simplement .6.(n+ I)2q. 
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B.3. Dénombrement des motifs à trous extrêmement réduits

On considère des motifs de longueur Net de q trous ayant chacun une largeur inférieure 

ou égale à An. Ces motifs doivent satisfaire la double contrainte suivante : 

{ O<nn <ns, <··· ···<n19 
<n

&J 
<N

nsk -An$n
1k $ nSk -l où k =l,2, ... , q 

Le nombre de motifs qui satisfont cette double contrainte, est noté : CR:/,,,,.,,, . 

La double contrainte (B.8) peut être décomposée en deux autres contraintes 

{O<nn <ns
1 
<··· ···<n1q 

<n
Sq 

<(N-1)
nSk -An$ n1k $ nsk -l où k= 1,2, ... , q

{O'<nn <n51 
<··· ···<n19 

<nSq 
=(N-1)

nSk -An$n1k $.nSk -1 où k =l,2, ... ,q

La contrainte (B. l 0) peut elle aussi être décomposée en An contraintes suivantes : 

{O<nn <ns
1 
<··· ···<ns(q-i) <n1q 

=(N-1)-1
nSk -An$n1k �nsk-1 oùk=l,2, ... ,q

{O<n <n <··· ···<n ( )<n =(N-1)-2Il SI S q-1 lq 

nsk -An�n1k 5,.nsk -1 oùk=l,2, ... ,q

{O<nn <ns
1 <·::· ···<ns(q-i)<n1q 

==(N-1)-An
nSk -An�n,k 5,.nSk -1 oùk==l,2, ... ,q

(B.8) 

(B.9) 

(B.10) 

(B.11.1) 

(B.11.2) 

(B.11.&1) 

Les motifs qui satisfont la contrainte (B.9), sont des motifs de longueur N-1 et de q trous dont la 

largeur est limitée à !ln. Ils sont au nombre de cRi�!,, .

Les motifs qui satisfont une des contraintes (B.11 ), sont des motifs de longueur (N-1 )-u, avec u = 

1, 2, ... , An, et (q-1) trous de largeur limitée à An. Ils sont au nombre de CRJf,;�\t:,, 

Le nombre des motifs qui satisfont la contrainte (B.8) est la somme de l'ensemble des motifs 

satisfaisant la contrainte (B.9) ou l'une des contraintes (B.11 ); d'où : 

N _ N-1 "'1 (N-1}-u CR2q,& -CR2q,& + I;CR2(q-i).An (B.12) 
u=l 

Cette dernière expression montre qu'on peut calculer Je nombre de motifs par une démarche de 

récurrence à condition de déterminer un ensemble de valeurs initiales de motifs. Pour ce faire, 

nous dressons le tableau B.3, qui dénombre les motifs à un trou de largeur limitée à An. 
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Tableau B.3. Dénombrement des motifs à un seul trou de largeur limitée à An, 

ns1 nn Nombre de motifs 

2 1 1 

3 1, 2 2 

4 1, 2, 3 3 

(�n+l) 1, 2,3, ... ,� � 

(An.+2) 2, 3, ... , (�+ 1) � 

N-l N-(�+ 1 ), ... , (N-2) � 

Le total des motifs est 

dll-1 

CR{..,dn = An-(N-1)- �) (B.13.1) 
i=O 

Sous une forme de récurrence, (B.13.1) devient: 

cR:...M = CRf'.it +An (B.13.2) 

Nous complétons cet ensemble de valeurs initiales par des exemples de motifs à faible longueur. 

(B.14.1) 

car seule la combinaison (n
11 

=1, n
81 

=2) satisfait la contrainte O<n
n 

<n
s1 

<3, 

(B.14.2) 

car seule la combinaison (n
n

=l, n
s1

=2, n
12

=3, n
82

=4) satisfait la contrainte 

Les tableaux B.4 et B.5 montrent, respectivement, le processus de dénombrement des motifs dans 

les cas�=2 et� = 3. 
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Tableau B.4. Dénombrement par récurrence des motifs à largeur réduite, An = 2

N 3 4 5 6 7 8 N 

CR:1.2 
1 +2 3 +2 5 +2 7 +' 9 +2 11 +2

� - - -

. 
� - -

-

cR:2.2 
0 0 1 -1- 5 13 CRi2.2 =25

"-.... 

CR:3,2 
0 0 0 -1- 0 �1 = CRi3•2 =7 

"-.... 

CR:4,2 0 0 0 0 �o = 

CR:s2 0 

CR:
q.i 

Tableau B.5. Dénombrement par récurrence des motifs à largeur réduite, An = 3

N 3 4 5 6 7 8 N 

CR:.1,3 1 3 +3 - 6 +_ - 9 + 12 +: 15 +3
-

- - - -

CRt2,3 0 0 + 1 + 5 15 CRi.2.3 =33

'-.....-1-

CR:.33 0 0 + 0 + 0 �1 = CRi.3,3 =7
'-.....-1-

CR:43 0 0 0 0 --� = 
0 

CR:.s,3 

CRfq.3

B.4. Dénombrement des motifs à trous extrêmement larges 

Dans cette section, nous dénombrons des motifs dont la distance entre les trous ne

dépasse pas !!ln. Ces motifs doivent satisfaire la contrainte : 

{
O<nn �An 
n1k <n1(k+i)-An�nsk <n1(k+I) avec k = 1, ... , (q-I)

n1q 
<N-An�n

Sq 
<N 

(B.15) 

Ils sont notés CL�q."" où Net q sont, respectivement, la longueur et le nombre de trous des motifs. 
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B.4.1. Cas de motifs à deux trous

Dans le cas d'un motif à deux trous, la contrainte (8.15) devient:

{O<n11 �l:!,.n
Sup((nn +I1(n12

-1:!,.n))�n81 <nn
Sup((n12 +11(N-!!,.n))�n52 <N

nn varie de (n11+2) à (n52-l) par pas de 1. Il prend alors (n52-1) - (nn+2) + 1 valeurs.

Pour chaque valeur prise par nn, ns1 prend :

/ln valeurs (ns1 = nn -!:ln, ... , n12 - 2, nn -1), si n12 >nn +l:!,.n

(!:ln-1) valeurs (ns1 = nn -!:ln+ 1, ... , nn. - 2, n12 -1), si n12 =n11 +l:!,.n

(/ln - 2) valeurs (ns1 = n12 - !:ln +2, ... , nn. -2, n12 - 1), si n12 =n
11 

+l:!,.n-1

(l:ln-3) valeurs (ns1 = nn � !:ln +3, ... , nn -2, nn. - 1), si n12 =n11 +l:!,.n-2

une valeur (ns1 � nn. -1), si n12 =nn +2

En tenant compte seulement des variations de nn. et ns1, on dénombre
&.-1 

l:!,.n·{(n52-1)-(nn +2)-1}- �) motifs
i=1 
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(B.16)

(B.17.1)

(B.17.2)

(B.17.3)

(B.17.4)

(B.17.5)

(B.18)

Quand n11 et n52 varient, respectivement, de 1 à /ln et de (N -11n) à (N -1) par pas de 1. On peut

écrire que:

n52 = N - s avec s = 1, 2, ... , &,,

nn = r avec r = 1, 2, ... , 11n

(B.19.1)

(B.19.2)

Pour calculer le nombre total des motifs, il reste à sommer (B.18) sur nn et n52. On obtient alors,

après substitution de (B.19) dans (B.18) :

(B.20.1)

Après simplification, (B.20: 1} devient :

CL�2,&i =/:!,.n2 ·{L\n·(N-2}-ît}-An·��(s-r) (B.20.2)

Mise sous forme de récurrence, (B.20.2) devient:

(B.20.3)

Ce- raisonnement est valable sous condition que :

(B.21.1)
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Sachant que la plus petite valeur possible de nsi est (N - l!.n) et que la plus grande valeur possible 

de nn est (1!.n ), (B.21.1) devient : 

N>3·11n
Dans le cas où la condition (B.21.2) n'est pas vérifiée, on fait un dénombrement direct. 

Exemple de dénombrement dans le cas An = 2 

Quand N < 5, aucun motif de deux trous ne répond à la contrainte O<n11 <n81 <n12 <ns2 <N 

QuandN= 5, on compte un seul motifde deux trous: 0<1<2<3<4<N 

Quand N = 6, on compte 5 motifs de deux trous 

0<(n11 =1)<(ns1 =2)<{n12 =3)<{ns2 =5)<N 

0<(n11 =1)<{n81 =2)<{n12 =4)<(ns2 =5)<N 
O<(nn =l)<(ns1 =3)<(n12 =4)<(ns2 =5)<N 

O<(nn =2)<(ns1 =3)<(n12 =4)<(ns2 =5)<N 

O<(nn =l)<(ns1 =2)<(n12 =3)<{ns2 =4)<N 

QuandN= 7, 

QuandN= 8, 

d' ' 
6 ou CL2.2•2 = 

5

{ 2-1 } 2 2 
CL� 2.An =22

• 2·{7-2)-tri -2·��(s-r)=12

CL� 2•2 =23 +CL� 2•2 =20 

B.4.2. Cas de motifs à trois trous

(B.21.2) 

(B.22.1) 

(B.22.2) 

(B.22.3) 

(B.22.4) 

Un motif à trois trous peut être considéré comme un motif à deux trous de longueur n13• 

Le dénombrement des motifs à trois trous est ramené à une suite de dénombrements des motifs à 

deux trous correspondant aux différents couples possibles de n13 et nS3. L'arborescence de la 

figure B.l montre l'ensemble des dénombrements de motifs à deux trous, qu'il faut additionner 

pour dénombrer les motifs à trois trous; d'où: 
[ N-:-�+1) J [lln-1 

J 
CL�3,An = An � CL� 2.An + � u-CL�;.1;: (B.23) 
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CTN-(t.n+I) 
�2.t.n 

CL;2,1,n 

cJ!'
-3

2.2,lln 
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nS3 = N- 1 

CI.!
1
-2 2.2,t.n 

Figure B.1. Arborescence de passage des motifs de trois trous à des motifs de deux trous 

CasAn=2 

Le dénombrement des motifs de longueur Net (N + 1) par application dè (B.23) aboutit à: 
N-3

CL13,2 = 2 L CL;2,t.n +CL��.� 
1=5 

N-2
cr�;.�= 2 L cr;

2
,t,n +cr��\ 

1=5 

Sachant qu'on peut écrire 
N-2 N-3 

L CL;,2,t.n = CL1;,1An + L CL�2,An 
1=5 1=5 

et en tenant compte de (B.24); (B.25) devient 

CasAn=3 

C'LN+l C'LN C'LN-2 C'LN-1
2.3,2 = 2.3,2 + 2.2,t.n + 2.2,2 

Un raisonnement similaire à celui du cas précédent aboutit à : 

B.4.3. Cas de motifs à q trous

(B.24) 

(B.25) 

(B.26) 

(B.27) 

(B.28) 

Le raisonnement par arborescence effectué pour le dénombrement des motifs à trois trous 

à partir de celui des motifs à deux trous est facilement généralisé pour dénombrer des motifs à q

trous à partir des motifs à (q - 1) trous. Il aboutit à

(B.29) 
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SCHÉMAS ÉLECTRIQUES 

DES DIFFÉRENTS MODULES DU 

CIRCUIT ÉLECTRONIQUE DE COMMANDE 

De quoi s'agit-il? 

Cette annexe présente les schémas des circuits électroniques qui réalisent les différentes 

fonctions du circuit de commande du convertisseur, considéré dans le chapitre 4. Ces fonctions 

sont: 

./ la fonction de relaxation qui génère le signal DPZ

./ la fonction de génération de la porteuse

./ la fonction de génération des motifs MDI et des signaux de commande des

interrupteurs

C.1. Circuit de la fonction de relaxation ................................................................................ 261

C.2. Circuit de la fonction de génération des motifs ..... , ....................................................... 262

C.3. Circuit de la fonction de génération du motif MDI et des commandes des interrupteurs

263 
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C.1. Circuit de la fonction de relaxation

Alimentation 

alternative Vca 
11 k!l 

120V/60Hz 

+ lSV 

SV 

14 

10 

3 1-

4 

100 nF 

2 I+ 
'-+-------1 

· 
S-R· 

3 1-

4 

-15 V 

+ 15 V 

0 

SV 

)kil 

'h 74LS74 

2 Dl 
---i 

SV 

14 

Figure C.1. Schéma du module de réalisation de la fonction de relaxation 
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La tension alternative d'alimentation, après réduction de son amplitude par le diviseur de tension 

(11 kQ et 820 Q), est comparée aux tensions de référence +Vrefet-Vref- Ces tensions de référence 

sont les tensions aux bornes des diodes 1N914. Ceci permet d'avoir des tensions de référence 

stables (égales en valeur absolue et insensibles aux dispersions des alimentations auxiliaires +/-

15 V et des résistances 1 kQ). Les comparaisons, par rapport aux tensions de références, sont 

réalisées par des LM 311. Sachant que ces derniers sont à "Collecteur ouvert", leurs sorties sont 

directement reliées, et ce afin de réaliser une opération logique ET entre les deux comparaisons 

sans utilisation d'une porte logique. L'impulsion, qui résulte de ces deux comparaisons, est 

synchronisée sur les fronts montants d'un signal à la fréquence de résonance de la charge (S-Rés) 

par une des deux bascules D du circuit 74LS74. Il en résulte, finalement, le signal DPZ. 

L'autre bascule est exploitée pour générer, à partir d'un signal à deux fois la fréquence de 

résonance (S-résx2), le signal (S-Rés) et son inverse (S-Rés_l). L'intérêt de cette opération est 

expliqué plus loin dans cette annexe, 
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C.2. Circuit de la fonction de génération des motifs

SV 

IO ..._1,_---'-I 
Il t-=--""'-t 
12�-""'I 
13r'-'---'-t 
I4 .....,__-"-I 
IS f'-'---'-t 
I6 ,....,,.._......1.1.1 
I7 .... � ._____ 

-!SV 

4,7k 

1L082 
., 

Figure C.2. Schéma du module de réalisation de la fonction de relaxation 
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Port use 

La forme triangulaire de la porteuse est échantillonnée en 512 échantillons, qui sont stockés dans 

les 512 premiers octets de la mémoire 49F512. Ces 512 p!emiers octets sont adressés par les 9 

premiers bits d'un compteur de 12 bits: Pour constituer ce compteur, deux circuits 74393 ont été 

nécessaires. Ce compteur est remis à zéro chaque fois que le signal DPZ est au niveau 1 et est 

excité par le VCO du circuit 4046. Le potentiomètre PF permet donc de commander la fréquence 

de la porteuse, via la fréquence du VCO. La fréquence de la porteuse est 512 fois plus petite que 

la fréquence du VCO. Les circuits MC 1408 et TL 082 forment l'étage de la conversion de la 

porteuse d'une forme binaire en tension analogique. Le potentiomètre PR permet de régler 

l'amplitude de la porteuse. 
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C.3. Circuit de la fonction de génération du motif MDI et des commandes des interrupteurs

5V 

5V 
+ 15V

TLC372 8 Va; 
Y,74LS74 

qm [pd (p.u.)]- 11J.. ....__-t5 I+ 0+-7 _ __,_ __ 
6 I-

Porteuse 4 Il K2 

CLR 
13 

y, 74LS 

13 DP."'-----------1-----1 [>o 
12 

[>o 
S-Rés

S-Rés_J

Q2 

PR 
10 

5V 

k b 

SN7407 

[> 

74LS32 

----'---++ Cde In-4 

l-'-
1

---....._.Cde In-2 

Figure C.3. Schéma du module de réalisation de la fonction de génération du motif 

et des commandes des interrupteurs 

La tension au niveau du curseur du potentiomètre P est la tension de commande ec , qui 

représente aussi la puissance transmise désirée. Sa comparaison à la porteuse par le circuit 

TLC372 génère un motif asynchrone. Une bascule D (circuit 74LS74), qui est remise à zéro 

_chaque fois que le signal DPZ est au niveau logique un, génère, à partir du motif asynchrone, un 

motif synchronisé sur le signal de résonance. La même bascule génère aussi un motif MDI 

inversé. Les signaux· de commande des interrupteurs supérieurs de l'onduleur sont générés par 

des portes ET (circuit 74ALS08) à partir du motif MDI et des signaux S-Rés et S-Rés_I. Les 

signaux de commande des interrupteurs inférieurs sont générés par des portes OU ( circuit 

74LS32) à partir du motifMDI inversé et des signaµx S-Rés et S-Rés_I. 

Dans le cas où une porte logique NON est utilisée pour générer le signal S-Rés _I à partir du 

signal S-Rés, ces signaux ne seraient pas en parfaite opposition de phase à cause du temps de 

réponse de la porte logique NON. En conséquence, les commandes des interrupteurs 1 et 2 ne 

seront pas en opposition de phase, respectivement, avec les commandes des interrupteurs 3 et 4. 



Annexe D 

MISE EN ÉQUATION 

DÉTAILLÉE - CAS D'UN CONVERTISSEUR MDI 
A r 

AVEC REDRESSEUR DE TETE TRIPHASE 

De quoi s'agit-il? 

Cette annexe s'attache au chapitre 6. Elle présente la mise en équation d'un convertisseur ca-ca 

à MD! dont le redresseur de tête est un pont triphasé double à diodes. Elle décrit la démarche et 

les calculs intermédiaires menant à l'établissement de la série de Fourier des courants tirés par 

le convertisseur. Le cheminement de cette mise en équation est indiqué ci-dessous. 

Détennination de l'amplitude de la tension aux bornes de la capacité de la charge 

résonnante durant chaque période de commutation de l'onduleur 

Déduction de l'amplitude du courant dans la charge durant chaque période de 

commutation 

Déduction de l'amplitude du courant à l'entrée de l'onduleur durant chaque période de 

commutation 

Déduction du courant à la sortie du redresseur supposé constant durant une demi­

période de commutation de l'onduleur 

Déduction du courant à l'entrée du redresseur et calcul de sa série de Fourier 
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D.1. Convertisseur étudié, notations et hypothèses ............................................................... 265 

D.2. Expression de la tension aux bornes du condensateur C (vc) ....................................... 266 

D.2.1. Cas de fonctionnement sans cycle de roue libre ................................................. 266 

D.2.2. Cas de fonctionnement avec un trou ..................................................................... 268 

D.2.3. Cas de fonctionnement avec q trous ..................................................................... 270 

D.3. Expressions des courants .................................................................................................. 271 

D.3.1. Cas de fonctionnement sans cycle de roue libre ................................................... 271 

D.3.2. Cas de fonctionnement avec q trous ...................................................................... 272

D.4. Analyse de Fourier des courants tirés par le convertisseur .......................................... 275 

D.4.1. Cas de fonctionnement avec zéro trou ................................................................... 276 

D.4.2. Cas de fonctionnement avec q trous ...................................................................... 277 

D.1. Convertisseur étudié, notations et hypothèses

Nous indiquons sur les figures D. l et D.2 le convertisseur considéré, les tensions à 

l'entrée et à la sortie du redresseur et les séquences MDI utilisées. 

i. 

Figure D.1. Schémas du convertisseur et identification des courants et tensions 
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Séquence MDI 

1 

1 

1 

1 

1 

1 1 

•O +N,)2

+Tcall2
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n ( tem� discret)

t (temps continu) 

t 

Figure D.2. Indication des tensio·ns alternatives et redressée et des séquences MDI 

Les interrupteurs semiconducteurs et le découplage haute fréquence entre les courants de sortie 

du redresseur et d'entrée de l'onduleur sont supposés parfaits. 

Le circuit RLC est supposé très peu amorti, d'où un coefficient "a" très proche de l'unité. 

La fréquence de commutation est supposée très grande par rapport à la fréquence des tensions 

Vca,1•3• En conséquence, la tension u variant très peu durant une période T,,. On écrit que: 

pour (n-l)T,. <t�nT,. (D.1) 

De par le principe de la commande MDI, la période de commutation est prise égale à la période 

de résonance de la charge RLC, d.' où 

(D.2) 

D.2. Expression de la tension aux bornes de C ( v c)

D.2.1. Cas de fonctionnement sans cycle de roue libre

On considère un intervalle de temps [(n-1 )T,., nTJ, qm correspond à une période de

commutation.



Annexe D : Mise en équation détaillée ... redresseur de tête triphasé 267 

Durant la 1ère moitié de cette période, la charge est soumise à une tension 

A (7! n J 
vch =m

1
,u(n)=m,,Uc0 cos .--

3 N,p 
avec comme condition initialevc(n-1). À la fin de cette 1ère

moitié, la tension v 
O 
devient: 

vc(n-o.s)= (I +a }m,,u(n)-a·vc(n-1) (D.2) 

Durant la 2ème moitié, la charge. est soumise à une tension vch =-m,,u(n)=-m,,Ûca cos(l! ..!!._J 
3 N,p 

avec comme condition initialevc {n-o.s). À la fin de cette période, la tension vc devient: 

vc(n)=-(I +ci}m,,u(n)-a·vc (n-o.s) (D.3) 

En éliminant vc (n-o.s) dans les expressions (D.2) et (D.3), on obtient la relation de récurrence: 

En fonction de la tension à l'origine (vc {-N,p/2)), l'expression (D.4) s'écrit: 

n+(�2)-1 
vc(n)=a2n+N,p ·v/-N 1p/2)-(1+a}2 m,, La21 ·u(n- j) 

J=O 

La série de l'expression (D.5) peut êtr� calculée par assimilation à une intégrale 
n+(�2)-1. } fn+(N,P/2)-I)T,, < 

La21 ·u(n-j)=u(n )+- .b a " ·u(nT,s -t')dt' 
J=O T,s 

où la variable discrètej est exprimée par la variable continue t' avec t'= JT,s. 

Le calcul de l'intégrale aboutit à: 

t�+(N,p/2}-1}r,. 2;' ( T ').d , Ûca { . (7! n ) 2(n+(N,p/2}-1) (l!J}1 
a "·un -t t =- cos -- -a cos -

,s 

a 3 N,p 6 

où a=-2·log(a)·F,s 

L'expression (D.5) devient alors: 

(D.4) 

(D.5) 

(D.6) 

(0.7) 

(D.8) 

Étant périodique de période Tcal6, Ve prend les mêmes valeurs aux instants -TcJ12 et Tca/12, d'où: 

(D.9) 

En mettant n = Nt/2 dans l'expression (D.8), on obtient: 
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N1p 
étant supposé très grand et a inférieur à 1,. (D.10.1) se réduit à: 

v)N1P /2):-(l+a)2 (1+ l J·m1 , Ûc0 cos(tr)
-21og(a) 6 

En tenant compte de (D.9) et (D.10.2), (D.5) devient: 
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(D. 10.2) 

vc(n)=-(l+a)2(1+ l-(l/a2

)Jm,,Ûc0 cos(1r)a2n+N,p -(I+a)2(1+ 1 J·m,,u(n) (D.11.1)
-2log(a) 6 -2log(a)

Enfin l'expression simplifiée de Ve devient alors: 

vc(n)=-(I+a)2 ·(1+ 1 J·m,,u(n) 
-21og(a)

D.2.2. Cas de fonctionnement avec un trou de bornes n1 et ns

(D.11.2) 

Pour la détermination de la tension aux bornes du condensateur et du courant dans la charge, il 

est équivalent de considérer que la commande des interrupteurs n'introduit pas de cycles de roue 

libre, mais que l'onduleur est alimenté par une tension: 

u'=u-u" (D.12) 

La tension aux bornes de C, produite par la tension u ', peut être considérée comme la tension aux 

bornes de C produite par la tension u, que nous avons déjà établie (D .11.2), moins celle produite

paru", que nous notons v"c et que nous déterminons ci-dessous. 

En remplaçant u paru", (D.5) devient: 
n+{�2}-I 

v;(n)=a
2n+N

'P ·v;{-N,p/2)-(I+a)2 La21 ·m,,u"(n- j)

On peut démontrer que 

N, pour __ P �n<n1 2 

j;O 

n+{�2 }-! n-n

La21m,,u"(n- j)= fa21 ·m,,u(n- j)
J;Q J;O 

(D.13) 

(D.14.1) 

(D.14.2) 
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En assimilant la série à sa forme intégrale, on établit que 

n+(N,,/2)-i. " � 2 . 
[( 1 

J 
La Jm,,u (n-j)= LP Jm1

,u(n-J)=m,, 1+ _ 
( ) 

u(n) 
� � 2�ga 

a u(n 1) 
2(n-n1) J

-21og(a)

En mettant n = N,p/2 dans (D.13) et en tenant compte de (D.14.3) et (D.15), on écrit: 

Comme N,p est supposé très grand, on peut considérer que 

v;(N,p/2)=v;(-N,pj2)=.0 

Compte tenu de (D.17), (D.15) et (D.14), (D.13) devient: 

pour N,p/2�n<n 1 v;(n)=O 

[( 1 
J 

2(n-n1) Jv;(n}=-(l+a)2m,, 1+ 
() 

u(n} a
( 

t(n 1 } =-(l+a)2m,,B(n i ,n) 
-21og a -21og a

La tension aux bornes du condensateur est alors donnée par : 

Ntp pour n
8
�n�-

2 

vc {n)=-(l+a}2 (1+ 
1 

Jm1,u(n) 
-21og(a)

vc (n)=-(l+a)2(1+ 
1 Jm,,u(n)+(l+a)2m1,B(n 1 ,n)

-2log(a)

vc {n)=.-{l+a}2(1+ l 
( )

Jm1,u(n)+(l+a)2m1,B(n 1 ,n 8)a 2(n-ns)
-2Iog a 
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(D.14.3) 

(D.15) 

(D.16) 

(D.17) 

(D.18.1) 

(D.18.2) 

(D.19.1) 

(D.19.2) 

(D.19.3) 
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D.2.3. Cas de fonctionnement avec q trous

On considère que dans chaque période [-Tca /12 Tca /12] de la tension u, les signaux de 

commande des interrupteurs créent q trous. Chaque trou est repéré par ses bornes inférieures 

n
1k 

et supérieures nskavec k = 1,2, ......... ,q. Ces différentes bornes vérifient l'inéquation: 

(D.20) 

Dans ce cas, la tension Vch, et en conséquence, la tension Ve et le courant ich seront les mêmes que 

si la commande des interrupteurs est continue (sans cycle de roue libre) et que la tension 

d'alimentation de l'onduleur est: 

u'=u-'t,u; (D.21) 
k=I 

où 

Les résultats établis dans le cas d'un fonctionnement avec un trou sont facilement généralisés au 
cas d'un fonctionnement avec q trous. 

À partir de (D.19), on déduit que pour: 

N1P/2�n<n11 vc(n)=-(l+a)2(1+ 1 
Jmtru(n) 

-2log(a) 

n11 �n<ns 1 vc (n)=-(l+a)2 (1+ 
1

( )
Jm,,u(n)+(I+a)2m,,B(n11 ,n) 

-2log a 

vc (n)=-(l+a)2(1+ l 
( )

Jm,,u(n)+(l+a)2m,,B(n11 ,ns�)a2Cn-ns,) -2log a 

(D.22.1) 

(D.22.2) 

(D.22.3) 

vc (n):;::-{l+a)2(1+ l 
( )

Jm,,u(n)+(l+a)2m,,fB(n1k ,nsk )a
2 (n-nsk) (D.22.4) 

-21og a k=I 

vc {n)=-(l+a)2(1+ _ 
1 

( 
)Jm,,u(n)+(I+a)2m,,{fs(n1k ,nsk )a2(n-nsk)+B(n1q ,n)l

2log a k=I 'J
(D.22.5) 

vc (n)=-(l+a)2 (1+ 
1 

( )
Jm,,u(n)+(l+a)2 m,,fB(n1k ,nsk)a2(n-nsk) (D.22.6)

-2log a k=I 
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D.3. Expressions des courants

D.3.1. Cas de fonctionnement sans trous

D.3.1.1. Courants ich et Îond,e 

Étant supposé que la charge RLC est très peu amortie, le courant ich varie comme un sinus durant

chaque période [(n-I)T,s nT,s]. Sa valeur crête est:

ich (n-0.25 )=-ft(m,,u(n )+v c (n )) (D.23) 

Le courant à l'entrée de l'onduleur Cîond,e) est la forme redressée du courant dans la charge Uch)­

Ils sont liés par: 

(D.24) 

D.3.1.2. Courant ired,s 

Dans l'hypothèse d'un découplage haute fréquence parfait assuré par CHF, le courant ired,s est

identique à la composante basse fréquence de i�n11.e- Durant une période [{n-l)T,s nT,J, on peut

estimer que Îred,s reste constant et égal à la valeur moyenne de Îond,e : 

(n-l)T,s '5t'5nT,s 
. 2(. ) l =-1 red.s ond,e crête 

1C 

En tenant compte de (D.25), (D.24), (D.23), (D.11.2) et (D.l), on peut écrire que: 

-N1P /25,n5,N1P /2 

i,ed,s(n)=� {c{(1+a2f 1+ l ( )
J-1}m1�Ûcacos(1C _!!_J=..f3Aocos(1! _!!_J

1r: VI . \ -2log a · 3 N,p 3 N,p 

Sachant que t =nT,s, (D.26.1) devient: 

i,ed,s(t)=./3A
0
cos(

2
1C tJ 

Tca 

D.3.1.3. Courants à l'entrée du redresseur (ie,h ie,2 et ie,3)
Le courant ie,I se déduit de Îred,s par les équations suivantes:

ie,I (t)=O 

(D.25) 

(D.26.1) 

(D.26.2) 

(D.27.1) 



Annexe D : Mise en équation détaillée ... redresseur de tête triphasé 

(3· T00 }/I2�t<(5· Tc0 }/I2 

(5· TcJ/I2<t<Tca /2 

i,,,(t}=i,.,,(t-Tw/6)=A,v'3co{:: 1-;J 
ie}! }=ie,l (!-Tca /6} 

ie ,1(t)=O 

ie,l (t }�-ie,l (t-(Tca /2 }} 
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(D.27.2) 

(D.27.3) 

(D.27.4) 

(D.27.5) 

La ·figure D.3 indique la forme du courant de la phase 1. Les courant ie,2 et ie,3 se déduisent dè ie, 1 

par des déphasages de 120° et 240P

ie,2 (t }=ie,I (t-Tca /3} 

ie,3 (t }=ie,l (t-{2· T,,J/3} 

_.. ... , Înd.s .- - ...., - - ,
� : ,,, ,,, 

1 

1 

tp n 

(D.28.1) 

(D.28.2) 

Figure D.3. Allure du courant tiré d'une phase par le convertisseur en absence de trous 

D.3.2. Cas de fonctionnement avec q trous

D.3 .. 2.1. Courants ic1, et Ïond,e

Le courant dans la charge Îch se calcule de la même façon que précédemment à condition 

d'exprimer Ve par son expression (D.22) dans (D.23). Le courant à l'entrée de l'onduleur Uond.e) 

est donné par: 

en dehors des trous 

durant un trou iond,e =0 

(D.29.1) 

(D.29.2) 
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D.3.2.2. Courant Îred,s 

En supposant un découplage haute fréquence parfait, (D.25) demeure valable. En tenant compte

de (D.25), (D.29), (D.23), (D.22) et (D.l), on peut écrire que:

i,ed,s (n )=.JïAo cos(�J
3N,p 

i,ed_s(n)=O

• ( )- r,:;3 À ('TT: n J (1 2\2ft 2B( )a2(n-ns)l,ed,s n -v-'.,:i.oCOS -- - +a ,-: -m1, n11,ns1 
1 

3Ntp n L 

i,ed,s(n)=O 

(D.30.1) 

(D.30.2) 

(D.30.3) 

(D.30.5) 

i,ed,s(n)=.JïAocos('lr: ....!!..._J-{1+a2� {c m;,ÎB(n1k,nsk )a2
(n-ns,.) (D.30.6 )

3 Nlp 
n Vr' k=l 

En passant de la variable discrète n à la variable continue t, liées par t = n Trs et sachant que 

T
ca =6 ·N

1P 
·T,s, les expressions (D.30) deviennent: 

i,ed,s(t)=.JïAocos(
2'lr: t)
T

ca 

T T n __E!_ < t < n -!:L
11

6N 
- SI 

6N lp tp 

T T. n __E!_< t < n -!:L 
SI 6N 

- 12 6N lp tp 

i,ed,s (t )=0

T T n __E!_< t < n -!:L 1· (t) 0 lq 6N - Sq 6N red,s = 
lp tp 

(D.31.1) 

(D.31.2) 

(D.31.3) 

(D.31.5) 
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D.3.2.3. Courant ie,I

Le courant ie, 1 se déduit de ired,s par les équations suivantes:

T /12�t< n/1 Tca
ca N 6 

lp 

n T 3 _§g_.....E!...�n<-T N 6 12 ca
lp 

i
0
it)=O 

i
e,1 (t)=.JiAc,cos(

2,r t-,rJ 
Tca 3 

ie,I (t)=O 

(D.32.l) 

(D.32.2) 

(D.32.3) 

i (t)=.Ji A cos(21t t-1tJ-(1 +a 2 \
2ftm2 B(n n )a2(N,p-ns,) a2

;n 
e,I .no T J � L tr Il, SI 

ca 1t 

i. l (t)=û

i.}t)=O 

ie,J (t )=-ie,I (t-(Tca /2 }} 

(D.32.4) 

(D.32.5) 

(D.32.6) 

(D.32.7) 

(D.32.8) 

(D.32.9) 

(D.32.10) 
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D.4. Analyse de Fourier des courants tirés par le convertisseur

Il suffit de faire une analyse de Fourier d'un seul des trois courants à l'entrée du
convertisseur. Notre choix s'est porté sur ie,I· Nous écrivons que:

ie 1 (t )= LA
m 

sin(mca
t )+ Bm 

cos(mca
t) (D.33)

m;J,5, 7,11,13, ... 

Les coefficients Am sont définis par:
4 

f

Tca . . 4 f rJTc./12 
!

ST .. /12 

}
A

m
=- 2 ie I (t)sin(mmca

t)dt=-u ie 1 (t)sin(mmca
t)dt+ il (t-(Tca

/6))sin(mmca
t)dtT ca ' Tca 

T.,,/12 ' T.,,,/12 

En effectuant un changement de variable t-H-(Tc0
/6), on obtient:

L
5Tca/12 ( ( 

/ 
)) ( \...1 f3Tc./12 

( ) ( 
fr) ie 1 t- Tca 

6 sin mmc0t JUf= Ji ie 1 t sin ma,
ca

t+m- dt
Tca/12 ' Tca/12 ' 3 

La fonne intégrale de Am devient, après avoir effectué la somme de 2 sinus:
A

m 
=�cos(m fr) f3

'.
c

·
112

ie,] (t)sin(mmca
t+m fr)dt Tca 

6 Jr,./12 6 
En faisant intervenir le courant à la sortie du redresseur, (D.36.1) s'écrit:

A
m 

= �cos(m fr) f 1'c./I
2 i red s (t-Tca / 6 )sin(m aJ ca

t + m 7t )dtTca 
6 Tco/12 ' 6 

(D.34)

(D.35)

(D.36.1)

(D.36.2)
Après un second changement de variable t-H-(Tc0 /6) , on obtient une forme plus simple:

8 ( 1() f,./12 . () . ( 1() A
m 

=-cos m- J_ z,ed s t sm m@
c0

t+m- dt
� 6 �� · 2 

Les coefficients Bm sont définis par:

En leurs appliquant le même traitement qu'aux coefficients Am, on obtient:
8 ( · fr )·rT..,,/12 ) ( fr) B

m 
=-cos m- . ired s (t cos mmc0t+ m- dtT 6 Tc0/12 ' 2 

ca 

(D.36.3)

(D.37.1)

(D.37.2)
Pour détenniner les différents coefficients de la série de Fourier du courant tiré par le
convertisseur, il suffit alors d'effectuer les intégrations des expressions (D.36.3) et (D.37.2) en y
utilisant les expressions de ired,s, déjà établies dans les cas d'un nombre de trous quelconque.
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D.4.1. Cas de fonctionnement avec zéro trou

Comme il est indiqué sur la figure D.3, une alternance positive du courant ie,1 possède une

symétrie axiale par rapport à rc/2 et ses alternances positive et négative sont identiques au signe

près. En conséquence, les coefficients Bm sont nuls. De même, les spectres des courants ne

contiennent que des harmoniques impairs non multiples de trois à cause de l'utilisation d'un

système triphasé sans neutre.

D.4.1.1. Calcul des coefficients Am

Le calcul de l'intégrale (D.36.3), en tenant compte de (D.26.2), aboutit à:

• Amplitude du fondamental A1, noté A1 0 par référence au fonctionnement à zéro trou et que

nous utiliserons dans la suite comme référence des courants, est: 

2 Ji{( 2 { 1 ) } 2 A ( 3-fjJ 
A

10
=- - l+a l+ () 

-1 m,rV
ca 

I+- =AoA
· tr L -21og a 

. 
2:r 

• Amplitude des hannoniques en valeur réduite (a
m

= 
Am , m = 3, 5, 7, 11, 13, ... )
A1.o 

a = _12_cos(m tr)sin(m tr){sin((m + 1)· n/6) +-sin
---'
((

-"-
m_-

----'-

I)_· tr
-'-
/6�)

}
m nfiA 6 2 m+I m-1

D.4.1.2. Calcul du facteur de puissance

La valeur efficace du courant ie,I, calculée à partir de sa définition, est:

Les puissances apparente et active, calculées à partir de leur définition, sont: 

A A 

P=�A ·A1,0 =�A ·Ao·A

En fonctionnement avec O trou (c.-à-d. à puissance maximale), le facteur de puissance du 

convertisseur MDI avec redresseur de tête triphasé est: 

PH (FP)
0

=-= -=0.9558 
S 2 

(D.38.1) 

(D.38.2) 

(D.39) 

(D.39.1) 

(D.39.2) 

(D.40) 
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D.4.1.3. Comparaison avec un redresseur débitant un courant parfaitement lissé

Nous considérons un redresseur PD3 à diodes qui débite un courant parfaitement lissé. La figure 

DA montre les spectres des courants tirés du réseau d'alimentation par le redresseur ef par le 

convertisseur MDI. On constate un léger avantage au profit du convertisseur MDI · car les 

amplitudes des harmoniques de même rang sont légèrement plus faibles en convertisseur MDI 

qu'en redresseur PD3, à l'exception des harmoniques d'ordre 5. En effet, l'harmonique 5 en MDI 

représente 22.63 % du fondamental, alors que dans un redresseur PD3, ce taux est de 20 %. 

1�..----------------------�

0,8-'la-------------------------,

0,6
41--------------------------i

= 0,4-1,.-------------------------; 
... 

u 0,2,1111-------------------------;

-0,4·�-----------------------'

1 3 5 7 9 11 13 15 17 19 21 23 25 27 '29 31 33 35 37 39 

Harmonique 

Figure D.4. Comparaison des spectres des courants tirés par un redresseur PD3 et un 

convertisseur MDI utilisant un redresseur de tête triphasé à puissance maximale 

D.4.2. Cas de fonctionnement avec q trous

Pour déterminer la série de Fourier des courants tirés du réseau d'alimentation par le 

convertisseur MDI dans le cas d'un fonctionnement avec un nombre de trous q (entier naturel), il 

faut calculer les intégrales des expressions (D.36.3) et (D.37.2) en y remplaçant Ïred,s par ses 

expressions (D.31). Les coefficients Am et Bm sont exprimés en valeur réduite. A
1
,0 est prise

comme référence. On calcule alors des coefficients réduits: 
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(D.41.1) 

et b = Bm où 
m A

1.o

m = l,5,7,11,13, .... (D.41.2) 

Les coefficients réduits de la série de Fourier se mettent sous la forme: 

(D.42.1) 

(D.42.2) 

où 

(D.43.1) 

(D.43.2) 
sJi 

( 
,r

){r
lf'ca/12 ( ) ( 

1f) '<°"'[Sklf'rs ( ) ( 1t) } bm 1 =--cos m- cos mc0t cos mmc0t+m- dt-L cos mc0t cos mmc0t+m- dt ' A·Tca . 6 lf'ca/12 2 k=l 
17n:lf',., 2 

Tout calcul fait, on trouve: 

pour m = l, 1 '<""'( ) 3 '<""'(. (21ensk J . (21rnlk
JJau = l---L n8k -nlk -----L sm -.- -sm 

A·N,p k=I 21r·A k=l 3 N tp 3 N,p 

b 3 '<""' 
.{

21r nsk 

J (
21C nlk 

JJ,J =---LCO -cos 
211: · A k=I 3 N,p 3 N,p 

(D.43.3) 

(D.43.4) 

(D.44.1) 

(D.44.2) 
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pour m '* l

sin( m ;l(sin(: (m+ i))fm+ !))+(sin(: (m-i))fm-1))]

4.fj ( n) 1 �[. (( \nnsk+n1k nJ . (( )nsk-n1k 1rJ] am.
1
=--cos m- ---L sm m+lr,:- +m-sm m+l1----

n·A 6 m+l k=t 6 N,p 2 N,p 6 

pour m = l, 5, 7, ... .  

1 �[ . (( 1\n nsk +n1k nJ . (< l)
nsk -n1k nJ]---L�n m-r,:- +m-sm m- -

m-l k=t 6 N,p 2 N,p 6 

2 ns, 2n 7! n 7! 

(�) ( ) ( Ja 2 sin m3 +ym -sin m3 ;,: +m2 +Ym

4 ( 
1r

)
B(nwnsk) 2ns• • ( nnsh 7! 

Jcos m-
( )

a sm m--+m-+y 
3AN,p 6 C

0
E m 

i 
3 N, 2 m 

-2ns, P 
-a

h=k+I 2n1h • ( 7! nlh 7! 

J-a sm m--+m-+y
3 N,p 2 m 

2 -2-ns, 27! 7! n Sk 7! (
N

,p ) ( ) ( Ja sin m--l -sin m--+m--l 
3 m 3N 2 m 

lp 

2ns• • ( 7! n Sh 1! 1 Ja sm m--+m--11. 
q 3N 2 m 

-2ns, "°'
tp 

-a � h=k+I 2n1h • ( 7! nlh 1C 

J-a sm m--+m--l 
. 3 Nlp 

2 m 
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(D.44.3) 

(D.44.4) 

(D.44.5) 

(D.44.6) .. 



Annexe E 

CALCUL DES SPECTRES 

HARMONIQUES DES COURANTS TIRÉS DANS 

LE CADRE DE LA MODÉLISATION SIMPLIFIÉE -
� , 

CAS AVEC REDRESSEUR DE TETE TRIPHASE 

De quoi s'agit-il? 

Cette annexe s'attache au chapitre 6. Elle présente des calculs intermédiaires servant 

dans la détermination des spectres harmoniques et de la valeur efficace des courants tirés par le 

convertisseur MDI avec redresseur de tête triphasé, dans le cadre de la modélisation simplifiée. 

Nous considérons des motifs symétriques de deux types : motifs composés de trous et motifs 

composés de créneaux (forme décalée des motifs à trous). 

E.1. Cas de motifs symétriques composés de trous ................................................................ 281

E.2. Cas de motifs symétriques composés de créneaux ......................................................... 283

E.3. Cas de motifs symétriques composés de crén�aux uniformément répartis ................. 285
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E.1. Cas de motifs symétriques composés de trous

Sur la figure E.1, nous indiquons un motif symétrique composé de trous et l'allure du 

courant tiré d'une phase, dans sa forme simplifiée. 

Séquence MDI 

Motifs 

1 

1 

1 

lJ·· 
[ 811 

1 

1 

1 

··tr 
8sq 8n+nl3 8Sq+n/3] +Tc 

Figure E.1. Indication d'un motif symétrique composé de trous et le courant tiré 

correspondant en modélisation simplifiée 

281 

(} 

Étant donné qu'on considère des séquences MDI symétriques par rapport à leur milieu, la 

concaténation de deux motifs sur l'intervalle [n/6 51t/6] est symétrique par rapport à n/2. En 

conséquence, l'alternance positive du courant ie,t est symétrique par rapport à l'axe rc/2 et les 

alternances positive et négative sont identiques au signe près. 

Dans ces conditions, les termes en quadrature de phase, dans la série de Fourier du courant ie,1 

sont nuls. L'amplitude d'un harmonique d'ordre m, défini par: 

(E.1) 

devient: 

4 1,2A
m

=- i
e 1 

(B}sin(mB)dB 
7r /6 ' 

(E.2.1) 

En considérant le courant ie,I comme continu de valeur 10 dans lequel des trous, d'abscisses fhk et 

Bsk, sont pratiqués, (E.2.1) s'écrit: 



Annexe E : Calcul des spectres ... redresseur de tête triphasé 

Après le calcul des intégrales, on obtient : 

A
m 

=_i_I0{cos(m Jl)-iJcos(m81k 
)-cos(m88k )]1 1i·m 6 k=I � 

Sachant que 8 Xk = 1i n Xk + 1i , (E.3 .1) peut aussi être écrite sous la forme : 
3N,p 3 

ou encore 

4 { ( 1i) �[ ( 7l n1k 1!) ( 1i nsk 1!)]} A
m

=-.-1
0 

cos m- -L cos m-.-+m- -cos m--+m-
1i m 6 k=I 3 N1P 

3 3 N,p 3 

( Jl) ( 7l n1k) . ( tr) . ( 1i n1k )

co{m;)-t 
cos m

3 
cos mJN,, -smm

3 
sm mJN, 

k-1 ( Jl) ( 1i nsk J . ( 1i) . ( 1i nsk) -cos m- cos m-- +sm m- sm m--

3 3� 3 3�

282 

(E.2.2) 

(E.3.1) 

(E.3.2) 

(E.3.3) 

Le motif étant symétrique (nn = -nsq, ns1 = -n1q, ... ), les termes en cosinus dans (E.3.3) s'annulent 

deux à deux. L'expression finale de l'amplitude de l'harmonique d'ordre m est: 

Dans le cas du fondamental, on obtient 

A _ 2J31 {1 �[ · (1i nsk) · (1i n1k )]}1 --- 0 -,4.,J sm -- -sm --
1i k=I 3 N,p 3 N,p 

(E.5.1) 

En valeur réduite (amplitude référencée à 2J3 1
0

, qui représente l'amplitude du fondamental à 
1i 

pleine puissance), on obtient 

�[ . ( 1i nsk J . ( 7l n1k )]a
1
=1-L sm m-- -sm m--

k=I 3 N,p 3 N,p 

Dans le cas d'un harmonique d'ordre m=6h±l, on obtient: 

(E.5.2) 
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si h est impair, 

et en valeur réduite 

si h est pair, 

et en valeur réduite 

2� {-1 ±lf,[·· ( 1r nsk J . ( 7f n
1k J]} A

m 
=--1

0 
---� sm m-- -sm m--

;r m m k=J . 3 N,p 3 N,p 

-1 ± 1 f,[ . ( 1r n sk J . ( 1r n 1k J] a
m

=---� sm m-- -sm m--
m m k=I 3 N,p 3 N,p 

2� { 1 ±If,[ . (· 1r nsk J . ( 1r n
1k J]} A

m
=--1

0 
---� sm m-- -sm m--

;r m m k=I 3 N,p . 3 N,p 

1 ± 1 �[ . ( 1r n sk J . ( 1r n 1k J]a
m 

=---L sm m-- -sm m--
m m k=I 3 N1P 

3 N,p 

La valeur efficace du courant ie,l est définie par : 

1 
1
1!. ( )2 I.,,. = - 1.1 B dB =

,, 21r 

�( r121�do-f f& 1�deJ 
7[ J..16 k=I klk 

Après calcul des intégrales, la valeur efficace du courant devient 

ou 

E.2. Cas de motifs symétriques composés de créneaux

283 

(E.6.1) 

(E.6.2) 

(E.6.3) 

(E.6.4) 

(E.7.1) 

(E.7.2) 

(E.7.3) 

Quand le début d'une séquence MDI coïncide avec un fonctionnement en mode roue 

libre, nous considérons que le motif MDI se compose de créneaux. Physiquement, cette 

appellation se justifie par le fait qu'initialement l'onduleur est en mode roue libre (Courant tiré 

est nul) et, qu'au cours du temps et de manière intermittente, le motif le force à fonctionner en 

mode normal (Courant tiré non nul). La figure E.2 illustre ce cas de motifs avec symétrie. 

La détermination du spectre harmonique peut être faite en considérant le courant ie,l comme une 

superposition de créneaux, d'abscisses B1k et Bsket d'amplitude Io. On obtient: 

4 q 

A
m 

=-I0 I[cos(mB1k)-cos(mB8k)] 
1r•m k=I 

(E.8) 
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Séquence MDI 

1116 1ll 
1 
1 

tr/3 : 
1 
1 

_, 

1 1 : 

Motifs 

1 
1 
1 
1 

1 
1 
1 
1 
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(} 

Lf11JUJ1··nJ 
Bn Bsij 81q (}Sq Bn + tr/3 Bsq + 1113 

1 n-­
Fl \. 

··ru 
(}Sq 8n+ 1113 BSq + tr/3 ] +1t

Figure E.2. Indication d'un motif symétrique composé de créneaux et le courant tiré 

correspondant en modélisation simplifiée 

Pour différencier les notations des trous et des créneaux, les bornes d'un créneau sont notées hk et 

lsk· Sachant que ()
Xk 

= tt l Xk + 7f et tenant compte de la symétrie du motif, les amplitude�, en
3 N1P 3 

valeur réduite, du spectre harmonique du courant tiré deviennent : 

pour le fondamental 

pour m=6h±l 

a1 
= f[sin(m�J-sin(m tt .!JLJ] 

k=I 3 Nlp · 3 Nlp

±1�[·( ttlskJ ·( 1tl1kJ] 
am =-L sm m-- -sm m--

m k=t 3 N,p 3 N,p 

Dans ce cas de motif, la valeur efficace du courant ie,1 devient : 

Après calcul des intégrales, la valeur efficace du courant devient 

1« =(3:3 �J 
2 q 

-IOSk-Olk
7( k=I

ou I., =( 3:3 �)
3_f lsk -l1k
3 k=I Nlp 

(E9.1) 

(E.9.2) 

(E.10.1) 

(E.10.2) 

(E.10.3) 
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E.3. Cas de motifs symétriques composés de créneaux de même largeur et uniformément

répartis 

Un motif, composé de créneaux de même largeur et uniformément répartis, se produit 

quand il est généré par la comparaison d'une tension de commande et d'une porteuse triangulaire, 

dont le déclenchement de la rampe descendante coïncide avec le début de la séquence MDI. La 

figure E.3 illustre ce cas. 

Séquence MDI 

2·1-(3+1) 2·2-(3+1) 2·3-(3+1) N,fi
-

N,p N 
2 lp 2·3 

N lp 2·3
N 

lp 2-3 2 
1 1 1 

.1. J • 
N,p/3 

.1. .1 • .1 . .!. ,: :� An./2 1 Al 
1 

An. 
1 

M 
1 

An 
1 

Al An/2

Figure E.3. Illustration d'un motif c<;,mposé de créneaux de même largeur et uniformément 

répartis -Cas de 3 créneaux par séquence 

Les créneaux sont centrés aux points 

2·k-(q+l) _ avec k- 1, 2, ... ,q
2,q 

et les bornes d'un créneaux de largeur Al sont données par: 

{
l1k

.
=nc,k -(M/2) 

lsk =nc,k +(M/2) 

(E.11) 

(E.12) 

Par substitution de (E.11) dans (E.12), puis dans (E.9), on obtient le spectre du courant tiré, dans 

le cas d'un motif à créneaux uniformément répartis de largeur Al: 

pour le fondamental a
1 
=2·sin --. SJGim=l) (·,r M J6N1P 

(E.13.1) 

pour m=6h±l (E.13.2) 
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En réécrivant (E. l 0.3) avec la considération de créneaux de même largeur, la valeur efficace du 

courant tiré devient : 

(E.14) 

Un motif avec q créneaux de largeur Af peut aussi être considéré comme un motif avec q trous, 

dont les centres sont décalés de 1r par rapport à ceux des créneaux. La somme de.s largeurs des 

créneaux et des trous correspond à une période de la porteuse. Il en résulte la relation 

N, 
Af+An=-P 

q 
(E.15) 



Annexe F 

COMPLÉMENTS DE CALCUL 

DES SPECTRES HARMONIQUES DANS LE 

CADRE DE LA LOI DE SÉPARATION DES 

DISTORSIONS : CALCUL DES SIG
q

De quoi s'agit-il? 

Cette annexe s'attache au chapitre 6. Elle présente un complément de calcul des spectres 

harmoniques des courants tirés par le convertisseur MDI avec redresseur de tête triphasé, dans 

le cadre de la loi de commande de séparation des distorsions. Ce complément concerne la 

détermination de l'entité SIG
q
, que nous avons utilisée dans les expressions des coeffiçients de la 

série de Fourier des courants tirés par le convertisseur. 



Annexe F : Complément sur le calcul des spectres simplifiés: Calcul de S1G9 

L'entité S!Gq est définie par l'expression: 

S!Gq(m)= fco{m1l' nc,k J= �)os(m1r 2k-(q+l})
k,;,1 3 N,p k=I 3 2q 

Son calcul peut être grandement facilité quand on tient compte des remarques qui suivent. 

Remarque 1 : la périodicité de SIG
q

S!Gq est périodique de période 6·q ou 2·6·q , selon que q est impair ou pair. 

En effet, 
./ Si q est impair, (q+ 1) sera pair, et:

( . ) f ( 7i 2k-(q+l}
) 

S1G
q 

m+ ;·6·q = L.Jcos m j(q+I}1t. =SIG
q

{m} 
k=l 

3 2q 

La période de S!Gq est bien 6·q 

./ Si q est pàir,

( . ) f ( 7i 2k-( q + I)
)

S!G
q 

m+ ;·2·6·q = L..Jcos m J(q+1}·2·7i =SIG
q

(m} . 
k=l 3 2q 

La période de SIGq est bien 2·6·q 

Conséquence 

288 

(F.l) 

(F.2) 

(F.3) 

Il suffit de calculer SIGq seulement sur l'intervalle [l 6-q] ou sur l'intervalle [1 2·6·q ], selon 

que q est impair ou pair. 

Remarque 2 : les symétries de SIG
q

./ Dans le cas q pair,

• Pour deux points m et m', symétriques par rapport au milieu de la période [1 2·6·q ],

c.-à-d. que

m'=2·6·q-m (F.4) 

le calcul de SIG q montre que 



Annexe F : Complément sur le caJcul des spectres simplifiés: Calcul de SIGa 

S!G
q (m')=S1G

q
(2·6·q-m)= ±cos(-m 7r 

2k-(q+I) (q + 1)·2·n-J
k=l 

3 2q 

= ±cos(mn-2k-(q+l)
J=S!G

q
{m)

k=l 
3 2q 

289 

(F.5) 

SIGq présente alors une symétrie paire par rapport au milieu de sa période. Son calcul 

peut être effectué seulement sur l'intervalle [1 6·q ]. 

• Pour deux points met m', symétriques par rapport au milieu de l'intervalle [1 6·q ],

c.-à-d. que

m'=6·q-m 

le calcul de SIGq montre que: 

S1G
q

(m')=S1G
q

(6·q-m)= �)os -m - q (q+l)·n-
· q

( ,ir 2k ( + 1)
J 

k=l 
3 2q 

=-fcos(m,ir 2k-(q+l)
J=-S1Gq{m)

k=l 
3 2q 

(F.6) 

(F.7) 

SIGq présente alors une symétrie impaire par rapport au milieu de l'intervalle [1 6·q ]. 

Finalement, son calcul peut être effectué seulement sur l'intervalle qui représente le 

quart de sa période, soit [1 6·q/2 ] . 

./ Dans le cas q impair,
• Pour deux points met m', symétriques par rapport au milieu de la période [1 6·q ],

c.-à-d. que :

m'=6·q-m 

le calcul de SIGq montre que: 

S1G
q

(m')=S1G
q

(6·q�m}= fcos(-m,ir 2k-(q+l) (q+l)·n-J
k=l 

. 3 2q 

= ±cos(mn-2k-(q+l)
J=S!G

q
{m)

k=l 
3 2q 

(F.8) 

(F.9) 
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SIGq présente alors une symétrie paire par rapport au milieu de sa période [l 6·q ]. 

Finalement, son calcul peut être effectué seulement sur l'intervalle qui représente la 

moitié de sa période, soit [1 6·q/2]. 

Conséquence des remarques 1 et 2: 

Il suffit de calculer SIGq seulement sur l'intervalle [1 6·q/2 ], que q soit impair ou pair. 

Calcul de SIGq pour l�m�6q/2 

Pour m = 1, 

S•1.c (l)-f (n-2k-(q+ l)
)- 3f (7l"2k-(q+I)

) 7l" .11 q - .t..Jcos -q-.t..Jcos ·q-

. k=l 
6 q 7l" k=l 6 q 3 

En approximant la série par-une intégrale continue, on obtient : 

Pour m=6h±I 

3 -;rf 
6

3 . (7l") 3 SIG
q {I)�q- fos(B)dB=q-2sm - =q-

7l" -;r/6 7l" 6 7l" 

-1r/6 sin(h7l"± 7l")
SIG

q
(m)�ql. fcos((6h±l)B)dB=

q]._2 6 
7l" -1&/6 7l" 6h±1 

SIG (1) 
Si h est impair, SIG

q
(m =6h±1)=+ q 

m 

Si h est pair, 
SIG (1) 

S1G
q

(m=6h±l)= ± q 

m 

(F.10) 

(F.11) 

(F.12) 

(F.13)

(F.14) 




