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Nous devons savoir.
Nous saurons.

David Hilbert (1862-1943)



Résumé

Cette these examine le probleme de la commande rapprochée des interrupteurs de puis-
sance ct du controle des convertisseurs dans les dispositifs d électronique de puissance.
Du fait que les interrupteurs de puissance. et en particulier les IGBT, dissipent des
pertes lors des coninutations et occasionnent des problemes de surtension au blocage,
nous nous intéressons dans un premier temps a la possibilité d’utiliser Jes principes de la
théorie du controle optimal afin de construire une commande rapprochée des IGBT. Une
analyse approfondie des méthodes numériques utilisées en calcul variationnel en relation
avec la modélisation des IGBT permet de mettre en évidence une possible formalisation
de la commutation. Cette commande a pour but principal de gérer le dv/dt inhérent
a la commutation dans le but de minimiser les transitoires résonants qui surviennent
lors du blocage. Un dispositif FPGA permet de piloter, grace a des signaux de haute-
fréquence, le transitoire de commutation au blocage suivant les preseriptions théoriques
établies. Dans un deuxieme temps, nous développons le concept de commande sans-
modele dans le but de batir un dispositif de commande des convertisseurs statiques qui
répond a la problématique générale d’assurer le maintien des performances dynamiques
des convertisseurs lorsque ceux-ci sont soumis a diverses perturbations. Nous montrons
que les perturbations, I'influence de fortes variations de charge ou encore les différentes
incertitudes de modélisation sont aisément compensées par la commande sans-modele
sous certaines conditions que nous définissons. Enfin. une étude théorique permet d’ex-
ploiter les propric¢tés de la géométrie symplectique dans le but d’étendre les propriétés

initiales de robustesse de la commande sans-modele.
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Uce, st Lension de saturétion de 'IGBT

(T Valeur de la surtension au blocage en condition standard de blocage
Uee.an  Lension maximale de blocage de 'IGBT

tge.tn  Instant de blocage effectif de 'IGBT

le, th Courant collecteur au moment du blocage effectif de I'lGBT

tm Instant de fin du pulse de court-circuit
to Instant de début du pulse Posicast
tyo Instant de fin du pulse Posicast

Rge Resistance de grille de I'lGBT
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Chapitre 1

Introduction

Les convertisseurs statiques jouent un role prépondérant en électronique de puis-
sance et sont aujourd’hui largement exploités dans les domaines qui nécessitent du
traitement de I'énergie. Citons par exemple, le domaine de la traction ferroviaire, ot les
onduleurs sont incontournables compte-tenu des types de machines utilisées, ou encore
le domaine de la gestion des réseaux électriques, dans lesquels différents convertisseurs
statiques permettent une gestion efficace des puissances qui transitent dans les réseaux.

Un convertisseur, ou plus exactement une topologie de convertisseur, s’inscrit
en général au sein d'une chalue de conversion de puissance. Parmi les structures de
conversion les plus utilisées, nous pouvous citer la chaine qui comporte un étage de
conversiol cc/ca, éventuellement un organe de stockage de I'énergie (batterie), et I'étage
onduleur cc/ca. En plus de réaliser de la mutation de puissance, un onduleur doit étre
en adéquation avec la charge qu’il alimente, ce qui signifie qu’il doit a la fois étre capable
de fournir I'énergie dont a besoin sa charge. mais aussi de s’adapter au comportement
électrique de sa charge. Cette propriété est d’autant plus vraie dans le cas des machines,
qui présentent des transitoires de fonctionnement ainsi qu’une réversibilité en puissance.

La complexité d’un convertisseur augmente avec la puissance qu’il est capable de
transmettre. Il existe en effet plusieurs topologies de convertisseur spécialement étudiées
pour répondre aux besoins des applications forte puissance. Ces convertisseurs doivent

transniettre 1'énergie avec le meilleur rendement possible compte-tenu des contraintes



liées notamment aux pertes dans les interrupteurs, qui assurent la fonction de commu-
tation, et qui sont géuéralement des IGBT. Outre le probleme des pertes. nous devons
également prendre en compte les différents systemes de régulation qui assurent 1'asser-
vissement de la tension appliquée a la charge ainsi qu’éventuellement le courant qui y
circule. Adjoindre un systeine de régulation est une contrainte demandée par la charge

qui présente tres souvent des variations de parametres interncs.

1.1 Motivations

L'efficacité éncrgétique de la conversion de puissance est I'un des aspects pri-
mordiaux de la conception de convertisseurs de puissance. Aujourd’hui, I'enjeu est de
pouvoir accroitre le rendement de la conversion tout en minimisant les diniensions des
convertisseurs. Il est ainsi communément admis que augmentation du rendement de
tout convertisseur est principalement lié a deux facteurs corrélés qui sout :

e la technologie et le dimensionnement des composants utilisés [1];

e le controle du transfert de puissance [2].

1.1.1 Gestion des pertes

Sous la designation « pertes » , on entend les problémnes éunergétiques qui affectent,
de facon plus ou moins prononcée, le rendement de la conversion de puissance, quel
que soit le convertisseur. Ces pertes, inhérentes a chaque composant de puissance, ca-
ractérisent I'aptitude d'un composant & dissiper I'énergie qu'il recoit de facon non utile,
c’est-a-dire sous forme de chaleur. La distribution des pertes au sein d'un convertisseur

est facilement quantifiable et bon nombre de travaux ont été effectués a ce sujet. Citons



par exemple [3] et [4], qui proposent des techniques de calcul des pertes engendrées
par les IGBT en commutation. Ces pertes, produites par les IGBT [1], additionnées
aux pertes produites par les autres composants (potentiellement plus faciles a évaluer).
définissent le rendement de la conversion. Un exemple de distribution de pertes est
donné a la Fig. 1.1, ol nous considérons une Alimentation Sans Interruption [5] com-

posée d’un redresseur a IGBT et d'un onduleur.
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Figure 1.1: Répartition des pertes dans une Alimentation Sans Interruption
- tiré de [6].

Le diagramme met clairement en évidence le fait que les plus gros consomnmateurs
d’énergie sont les semi-conducteurs, puis les différentes bobines. En effet, les puissances
mises en jeu induisent des contraintes en tension et en courant au sein des IGBT, et les
commutations qui en résultent géneérent de fortes pertes en commutation. Tandis que
les pertes liées aux éléments magnétiques peuvent étre relativement diminuées (jusqu'a
un certain point) par le choix des différents inatériaux et les conditions de fonctionne-
ment, il reste assez difficile d’agir sur les pertes IGBT. En effet, de par la nature meéme
du composant IGBT, les pertes occasionnées tendent a étre inflexibles et a constituer

une moyenne pour une gamme de fonctionnement donnée, quel que soit le choix tech-



nologique de 'IGBT. Ainsi, s’il n’est pas possible d’agir directement sur le composant
lui-méme, une action sur son environnement est tout a fait envisageable. Nous allons
donc nous orienter vers I'étude et le développement d’une commande rapprochée (ou
gate driver en anglais) intelligente dont le role principal sera d’optimiser le transitoire
de comniutation. Nous donnons, au Chap. 3, une définition plus rigoureuse du concept
d’optimisation de transitoire en fonction de la minimisation des pertes en commuta-
tion et des différentes contraintes électriques qui interviennent lors de la commutation.
Les convertisseurs forte puissance constituent, de par leur nature, un cas critique ou
les pertes produites, et en particulier les pertes en commutation, posent un probleme

prépondérant pour la conception.

1.1.2 Modélisation et commande des convertisseurs

Assurer une transmission optimale de l'énergie revient donc a considérer une
problématique liée au controle et a la modélisation du convertisseur. Le controle du
convertisseur a pour objectif fondamental de réguler, par rapport a une consigne définie
par 'utilisateur, soit la tension de sortie du convertisseur, soit le courant de sortie, soit
la puissance de sortie, ou encore des grandeurs électriques internes au convertisseur.
La méthode de modélisation moyenne est utilisée comme représentation mathématique
d'un convertisseur statique [7] et permet ainsi de disposer d'un modele du convertisseur
utilisé pour la conception d’une loi de commande. Une des principales limitations de la
modélisation moyenne résulte en un choix assez restreint des méthodes de controle uti-
lisées pour le pilotage du convertisseur. En effet, les comnmandes classiques permettent

notamnment de controler le convertisseur pour un point de fonctionnement donné. Cela
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implique que des modifications de la charge, pouvant aller de la simple variation des
parametres (commnie une résistance qui passe d’'une forte valeur a une tres faible valeur)
Jusqu’au changement de structure (comme le passage d’une résistance a une charge
réactive), peuvent ne pas étre prises en considération par la commande si celle-ci n’est
pas sufisamment robuste. Le changement de structure signifie dans ce travail, passer
d'une fonction de transfert a une autre, avec éventuellement un changement dans ’ordre
de la fonction de transfert ; une définition rigoureuse du changement de structure ainsi
que de la robustesse seront données an Chap. 4. Ce manque de robustesse peut avoir
des effets iniprévisibles sur le comportement dynamique et il peut en résulter :

e des modifications de performances dynamiques et en particulier un ralentisse-
nient ou une accélération du régime transitoire avec un dépassement plus ou
moins conséquent :

e des modifications de performances statiques avec une erreur statique qui peut
devenir incontrolable :

e perte totale du contréle du convertisseur avec soit divergence et saturation de

la tension de sortie ou soit convergence et annulation de la tension de sortie.

1.1.3 Contributions visées

L’objectif de ce travail de recherche consiste a fournir des méthodes avancées dans
le but de répondre aux problématiques de la gestion des pertes locales et du controle
global des charges dans le cas des topologies de convertisseurs statiques.

Le but est donc de réaliser deux commandes spécifiques distinctes qui respecti-

vement gere le mécanisme de commutation au niveau des IGBT (commande locale) et



asservit le convertisseur en fonction de sa charge en tenant compte des variations de
paramctres et de structure du convertisseur (commande globale).

Les contributions comprennent notamment :

e Le développenient de modeles IGBT permettant de caractériser et mettre en
évidence les phénomeénes non linéaires de commutation. Les modeles IGBT
développés sont notamment basés sur les travaux de [8] et [9] et permettront
de forinaliser le inécanisme de commutation. Un outil de siimulation, basé sur le
noyau de calcul SPICE, a été développé dans le but de proniouvoir 'utilisation
des modeles IGBT au sein de la siinulation des convertisseurs de puissance; la
simplicité de son architecture logicielle en fait une bonne alternative par rapport
aux logiciels commerciaux. L'outil de simulation permet également une cosimu-
lationn SPICE avec un interpréteur GNU BISON afin de simuler facilement des
lois de commnande.

e Le développement d’'une commande rapprochée des IGBT, dont l'objectif prin-
cipal est d'optimiser le transitoire de commutation en réduisant les différentes
contraintes électriques qui surviennent lors de la commutation.

e Lamise en oeuvre d’une nouvelle génération de controleur robuste ou commande
sans-tnodéle, basée sur les travaux de [10], dont la particularité est d’assurer a
la fois un rejet de la plupart des perturbations qui affectent les convertisseurs en
fonctionnement (source d’alimentation fluctuante. charge qui varie, ...) et d’étre
robuste par rapport aux erreurs de modélisation. aux dérives des valeurs des
composants ct surtout aux changements de structure pour tout convertisseur

statique.



1.1.4 Meéthodologie de recherche
La méthodologie de la mise en oeuvre de la commande rapprochée des IGBT

s'articule autour de 4 étapes :

1. BEtablir une modélisation mathématique simplifiée du mécanisme de commuta-
tion permettant essentiellement de rendre compte des phénomenes transitoires

observés.

2. La méthode de controle du transitoire de commutation est discutée en fonction
des modeles établis, des différentes techniques de controle optimal qui existent

dans la littérature et des contraintes physiques sur la commande des IGBT.

3. Des essais en sinlation permettent de rendre compte de lefficacité de la méthode
proposée.

4. Le concept de la commande rapprochée des IGBT est validé expérimentalement
sur une cellule de commutation.

Concernant la mise en oeuvre de la connnande sans-modele, la méthodologie s’ar-
ticule autour de 4 étapes :

1. Btude des propriétés de stabilité.

2. Des essais en simulation sur différents convertisseurs permettent de rendre compte
de lefficacité de la méthode proposée. L’accent est notamment mis sur la ro-
bustesse de la commande sans-modele lors de fortes variations de charge et de
changements de structure.

3. Validation expérimentale sur le convertisseur élévateur de tension qui posséde des

caractéristiques de transfert non-linéaires (selon les modes de fonctionnement).



4. Extension de la méthode au cas adaptatif dans le but d’accroitre les propriétés
de robustesse.
Nous définissons ainsi une commande décentralisée de convertisseur de puissance,
habilitée a gérer a la fois la puissance transmise a la charge et a gérer les transitoires
de commutation. Des essais expérimentaux permettent ainsi de valider les différents

concepts proposeés.

1.2 Organisation de la these

Cette these comprend 5 chapitres.

Le deuxieme chapitre traite de 1'état actuel des connaissances et de la technique
dans le domaine de la minimisation des pertes en commutation au niveau des inter-
rupteurs de puissance en relation avec les différents modeles IGBT existants. Nous
présentons et comparons ainsi les différentes méthodes proposées dans la littérature.
Un bref aper¢u du vaste panorama des techniques de controle est également présenté
avant d’introduire la commande sans-modele.

Le troisieme chapitre est consacré & la problématique de la gestion du transitoire
de commutation. Apres une présentation des modeles IGBT, des éléments de formalisa-
tion mathématique du mécanisme de commutation sont définis, dans le but d’introduire
la méthodologie de la commande rapprochée. Nous présentons une teclinique originale
d’optimisation du transitoire de commutation dans les IGBT basée sur la théorie de la
commande optimale appliquée a I'optimisation de la forie d’onde du signal de blocage
de I'IGI3T. La cellule de commutation sert de support d’étude expérimental et I'accent

est mis sur l'optimisation du blocage de 'IGBT, qui présente. certes moins de pertes



en commutation, mais plus de contraintes électriques.

Dans le cadre du controle des convertisseurs, le quatrieme chapitre traite de 'ap-
plication de la commande sans-modele, au cas d’un convertisseur abaisseur de tension,
d™un onduleur et au convertisseur élévateur de tension. Des développements théoriques
détaillent certaines propriétés de stabilité de la commande sans-modele, et définissent
une possibilité d’extension de la loi de commande sans-modele actuelle, afin d’accroitre
sa robustesse en utilisant les concepts avancées de la géométrie syniplectique.

Le cinquieme chapitre conclut ce travail de these avec un sommaire des contribu-

tions et des possihilités de travaux futurs.



Chapitre 2

Etat de la technique

Dans ce chapitre, premierement, nous passons en revue les différentes techniques
actuellement utilisées dang la mininisation des pertes au sein des IGBT en corrélation
avec les modeles IGBT existants et, deuxiemement, nous présentons les méthodes
généralement exploitées daus le controle des convertisseurs. Ce chapitre introduit ainsi
les avantages et les limitations des stratégies existantes tant au niveau de la cominande
rapprochée des IGBT, qu’au niveau des méthodes de controle des convertisseurs per-

mettant ainsi d’introduire plus précisément les concepts proposés.

2.1 De la fonction de commutation
D'une maniere générale, nous pouvons considérer le fait que n'importe quel tran-
sistor peut étre utilisé, pourvu qu’il soit capable d’assurer la fonction d’interrupteur
commandé. Pratiquement, il existe plusieurs sortes de transistors qui ont chacun un
domaine bien précis d’application (principalement dans la réalisation d’amplificateurs)
et qui sont utilisables quasi exclusivement en basse tension et moyenne tension.
Pour assurer la fonction de commutation, le choix d'un transistor [11] est condi-
tionné par les principaux criteres électriques suivants :
1. commande en tension, et non pas en courant, pour éviter de rajouter des pertes
supplémentaires ;
2. faible résistance de conduction a I'état passant ;

10
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3. forte tenue en teusion a I’état bloqué:
4. rapidité de la conmutation.

Ces quelques conditions permettent de choisir plus efficacement une technologie de
transistor, laquelle sera en mesure de satisfaire le plus de critéres possibles. Rappelons
les caractéristiques essentielles des transistors « classigues » .

e Le transistor bipolaire (BJT) est un amplificateur de courant, ce qui signifie
qu’il requiert un certain courant de base plus ou moins élevé pour pouvoir se
mettre en conduction mais il peut conduire de forts courants. Il possede une
tension minimale de conduction, la tension v s, typiquement égale a quelques
volts, qui fixe la puissance perdue en conduction définie par i.ve. sqr, OU 2. €st
le courant de collecteur. Enfin, il préseute un temps assez long pour se bloquer
notamment a cause du courant de queue.

e Le transistor MOSFET peut étre considéré conime une résistance dont la valeur
est conunandée en tension : il peut présenter a la fois une forte résistance de
conduction a I’état bloqué et une faible résistance de conduction a I’état passant,
soit de faibles pertes en conduction. Comme ce n’est pas une jonction, il n’y a
donc pas le probleme de I’évacuation des charges, ce qui diminue les temps de
comnmutation et en particulier le temps du blocage.

Il est done clair que le transistor MOSFET possede plus d’atouts que n’en possede

le transistor BJT. C’est pourquoi le transistor MOSFET reste tres souvent employé dans
la conversion de puissance basse tension, le domaiune des basses tensions n’excédant pas

les 1000 V.
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L'IGBT (« Insulated Gate Bipolar Transistor » ) naquit dans les années 1980s.
Cest un transistor hybride composé d’un trausistor MOS pour la partie commande et
dun transistor B.JT pour la partie puissance. Cette judicieuse combinaison confére au
composant IGBT la possibilité d’étre commandé en tension et de pouvoir commuter de
forts courants tout en étant capable de tenir une forte tension inverse [12]. La tenue en
tension cst I'élément qui différencie le plus le transistor MOS du transistor IGBT. Le
graphique de la Fig. 2.1 présente le type de transistor utilisé en fouction de la tenue en

tension et de la fréquence de cominutation.
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Figure 2.1: Diagramme de répartition des transistors utilisés en fonction de
la tenue en tension et de la fréquence de commutation - doc.
International Rectifier [11].

La zone comprise entre 250 V et 1000 V pour un intervalle de fréquence allant de 20
kHz a 200 kHz environ est qualifiée d'incertaine dans la mesure ou le clioix du transistor
dépendra de I'application envisagée en fonction du colt, des propriétés électriques et
thermiques souhaitées. En revanche, les autres zones définissent clairement le transistor
a utiliser : le transistor MOS est préféré dans les applications a haute fréquence de

commutation, tandis que la forte tenue cn tension du transistor IGBT dominera sur tout
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le spectre de fréquence (on considere cependant uue fréquence maxima]é d’opération
d’une vingtaine de kHz).

Dans tout ce travail, nous utiliserons le composant IGBT comme interrupteur
de puissance. Rappelons que I'IGBT possede une tension d’amorgage tg. ., typique
d’environ 6 V. une tension de mise en conduction v, ;4 d’environ 5 V et une tension
de saturation ve, su d'environ 1 V (notamment pour les IGBT de plus fort calibre en

courant).

Remarque Parmi les nouveautés technologiques, citons les interrupteurs de type GalN
[13] ou SiC [14]. qui présentent de meilleurs propriétés en commutation. En particu-
lier, leurs technologies leur permet de commuter beaucoup plus rapidement avec une

meilleure efficacité thermique.

2.2 De la gestion des pertes dans les IGBT

Les pertes en conduction daus les IGBT ne peuvent étre réduites que par un
choix minutieux de la technologie de 'IGBT, notanunent grace au paraimetre v s,
qui définit la tension résiduelle lorsque 'IGBT conduit.

Foundamentalement, passer de I'état bloqué a 1'état passant rend compte d'un
transitoire de tension et de courant caractérisé par la « vitesse de commutation » : dv/dt
(di/dt). Ces valeurs sont intrinseques a chaque IGBT [15] et sont, par conséquent, bien
documentées dans les fiches techniques; les temps de commutation sont alors fournis
en fonction notamineut de la résistance de grille et des tension / courant commutés.

Toute commutation entraine une réponse du circuit environnant de 'lGBT; la plus
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problématique étant la réponse inductive [16], qui engendre une surtension lors dn
blocage de 'IGBT (il existe également une queue de courant ou trainée de courant qui
retarde 'extinction complete du courant i, [12]). Typiquement, nous avons :
e Une commutation rapide implique un important di./dt. Le temps de commu-
tation est ainsi diminué mais la surtension au blocage est augmentée.
e Une commutation lente implique un faible di./dt. Le temps de conunutation
est ainsi augmenté mais la surtension au blocage est diminuée.
Il existe donc un compromis vitesse de commutation - réponse de I’environnement
a ajuster. Cet ajustement s’effectue grace & un dispositif d’aide & la commutation,
appelé communément « circuit d’aide a la commutation » (CALC), suivant I'application
considérée.

La Fig. 2.2 présente les deux structures de CALC usuellement utilisées [17].

Rm
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Figure 2.2: Circuit d’aide a la commutation & ’amorcage et au blocage.

Dans le cas de I'amorcage, le but est donc de limiter le di./dt, de maniere a
ralentir la commutation. Sur la Fig. 2.2, I'inductance L,, de faible valeur (quelques
pH & quelques dizaines de pH) s’oppose aux variations du courant lors de 'amorcage.
L’énergie qu'elle a emmagasinée est dissipée dans la résistance R, a travers la diode D,

lors du blocage (sans la présence de la résistance R,, I'inductance L, est assimilable



nne inductance parasite). Le cas du blocage cst le dual du cas de 'amorgage et un
ndensateur Cy placé en parallele de 'IGBT permet la gestion du du,/dt.

Deux approches existent actuellement. La premiere approclie consiste a gérer la
immutation grace & un circuit auxiliaire dit < circuit snubber ». Un tel circuit [15]
% [19] a la responsabilité de maitriser le transitoire de commutation en réduisant
tammnient les émissions électromagnétiques, les surtensions aux bornes des IGBT et

lépassements en courant. Une structure plus avancée, proposée par [21], permet

tamment de récupérer ’énergie emmagasinée par les capacités « snubbers » lors des
nnutations.

cconde approche consiste a gérer la commutation par la commande de FIGBT [22].

¢ lle solution est théoriquement équivalente au circuit snubber et épargne 'utilisa-

on de composants haute puissance (puisque tout est ramené coté commande, done a

vise tension). Tout comme Iapproche snubber, il existe bon nombre d’exemples de

iiguration d’une telle commande.

2.1 Gestion de la commutation par la commande
Selon [22], les facteurs a prendre en compte dans la conception d'un circuit de
mmande rapprochée sont :

o les effets de recouvrement de la diode sur les pertes;

les effets de recouvrement de la diode sur les transitoires de tension;

le bruit généré par le recouvrement de la diode;

inductances de cablage et transitoires de tension;

protection contre les court-circuits;
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e surtension de blocage.

Les différentes stratégies élaborées dans la littérature actuelle prennent ainsi en
considération siinultanément un ou plusieurs de ces criteres. Lors de la commutation
é.u blocage, nous définissons les contraintes électriques comme étant les surtensions
d’origine inductives. Lors de la commutation & 'amorgage, ces contraintes sont liées au

courant de recouvrement de la diode de roue libre.

2.2.1.1 Controéle linéaire

Agir directement sur la coonmande de 'IlGBT, que l'on appelle également com-
mande active, est une solution plus flexible que I'utilisation de snubbers, puisqu’il existe
beaucoup moins de contraintes lorsqu’on travaille & basse tension (plutét qu'a haute
tension). Le snubber, de part le volume qu’occupent ses composants, et ses pertes
propres qu’il occasionne, constitite un des éléments importants de dimensionnenient de
la fonetion de commutation. De plus, un circuit snubber étant généralement dédié & un
seul IGBT, le dimensionnement doit également tenir compte de I'ensemble des IGBT
qul commutent.

Transposer les problemes de la commutation sur la commande de 'IGBT revient
finalement a considérer une régulation en boucle fermée pilotée par le signal de com-
mande de 'IGBT. typiquement 0 V pour I'état bloqué et +15 V [23] pour I'état passant,
avec un retour sur < I'évolution de la commutation » qui serait équivalent au retour de
mesure. Connaissant donc simultanément, I'état de la consigne de commande et I'état
des grandeurs électriques de 'lGBT (courant au collecteur, noté i.. et tension a ses

bornes v, ). un systeme de régulation décide de la commande a appliquer sur la grille
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de I'IGBT pour que la commutation se passe dans les meilleurs conditions.

Il est done possible de considérer, par exemple, un controle du di./d¢ ou du,/dt
lors de la commutation de I'IGBT. Dans ce cas, une mesure du courant au collecteur
de I'IGBT ou de la tension v, est réalisée (retour de mesure) tandis qu'un controleur
asservit directement les dérivées respectives de i, ou v, par rapport a leurs références
respectives [24].

Pour illustrer le concept du contrdle de duv./dt, citons [25], qui a récemment
proposé un circuit & amplificateurs opérationnels (Fig. 2.3). Le circuit proposé permet
une réduction assez significative de la réponse inductive au blocage, niovennant certains
ajustements du circuit. Les amplificateurs utilisés doivent notamment fournir une bande
passante ’au moins 200 MHz pour un produit gain-bande de 800 MHz environ (exeinple
pour le circuit AD 8432); il est essentiel que le slew rate de 'amplificateur utilisé
soit suffisamment élevé (typiquement 0.3 V/ ns) pour pouvoir agir a ’échelle de la

commutation.

Vee C

Vrief2

Figure 2.3: Exemple de commande active linéaire & 'aide d’amplificateurs
opérationnels - tiré de [25].



18

2.2.1.2 Controle séquentiel

La Fig. 2.4 présente deux auntres structures de type controle séquentiel.

S+ I
A
S, U
JLu LA
L 4
I
N
S,- L
N
Vo, [enable Current
|Turn-on source
[ i
R, Miller-
otem plateau-
TL o0 = [Eencor |

Offé—ﬁj i |

RC—oﬂ -+
enable Current
= Turn-off valley

Figure 2.4: Exemple de commande active séquentielle d’IGBT : en haut,
controle graduel de la tension de grille et en bas, contréle par
détection du plateau de Miller - tiré de [24].

La premiere structure réalise une évolution graduelle de la tension de grille de
PIGBT : connaissant la consigne de commande, il y a maitrise de I'évolution de la tension
de grille par le contréle séquentiel des résistances de grille (e.g. [26][27][28][29][30][31][32])-
Du fait qu’il n’y a, a priori, pas de retour d’information sur I’état de la commutation
(mesure de i., v.). la séquence d’activation des résistances de grille doit étre pro-
granunée. La seconde structure présente une commande basée sur la détection du pla-
teau de Miller (ce plateau rend compte d'une tension de grille constante pendant un
certain temps durant la cominutation). Cette technique est doublée par un systéeme
de deux résistances de grille qui prennent en charge respectivement 'amnorgage et le

blocage de 'lGBT. Alors que 'amorgage de 'lGBT est a la fois géré par la résistance
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de grille, notée Ry on et le systeme de détection de‘platea.n de Mliller, le blocage n’est
géré que grace a la résistance de grille, notée Ry »fs. Ici non plus, il n'y a pas de retour
d’information sur I'état de la commutation, mais il y a uu retour sur I'état de la tension
de grille. Ce retour étant finaleinent plus considéré comme une détection a seuil qu'un
retour linéaire.

Nous pouvons également envisager d’inclure la protection de 'lGBT contre sur-
tensions et court-circuits [33][34]. Suivant ces possibilités, des comnbinaisons des schémas
précédents, proposées notamment par [24] et [35]. rendent compte d'un schéma de com-
mande active plus ou moins complexe. Une autre technique consiste a utiliser deux
IGBT connectés en série dont les fils de commande sont magnétiquenent couplés [36].
Cette technique permet notamment de micux équilibrer les tensions v, de chaque IGBT
afin d’accroitre la stabilisation en tension des états bloqués. La méthode propose une

configuration optimale en fonction des différentes capacités parasites ; elle nécessite donc

une tres bonne connaissance de 'IGBT utilisé.

2.2.1.3 Limites constatées

Les solutions précédentes font état d’une commande active qui dépend soit d'un
retour d’information sur I'état de 'IGBT (retour de nesure ou de détection de seuil),
soit d'une séquence programmeée qui < sélectionne » une résistance de grille, suivant la
phase de commutation, ou encore une commance active limitée & une simple résistance
de grille, dont la valeur est prédéterminée grace aux fiches techniques. Dans le premier
cas. la bande passante considérée et les perturbations électromagnétiques rendent la

commande fortement sensible et finalement peu robuste [37]. Les deuxiéme et troisiene
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cas se limitent a un jeu de résistances de grille et contraigiient la maitrise des transi-
toires d’amorgage et de blocage, compte-tenu des éventuelles surtensions qui pourraient
survenir. De plus. 'utilisation d’un jen de résistances de grille programinable implique

I'utilisation d’interrupteurs commandés pour le controler.

2.2.2 Vers le pilotage intelligent des IGBT

Il a été proposé par [37][38] une solution originale dédiée au traitemnent du transi-
toire d’amorcage qui s’affranchit des problemes de retour d’information. Cette solution
est basée sur une modulation calculée de la forme du signal de grille en fonction des
caractéristiques de 'IGBT piloté. Le signal qui attaque la grille est une rampe dont
la pente a été calculée a partir des transitoires de commutation fournis par un modele
IGBT simplifié représentant P'IGBT a piloter; il n'y a donc aucune dépendance directe
vis-a-vis de |'état réel de I'lGB'T, celle-ci ayant été estimée au préalable grace au inodele
IGBT qui a pernmis de calculer les parametres de la rampe. Comme le montre la Fig.
2.5, la commande active se résuine ainsi a un générateur de rampe attaqué par le signal
de commande de 'IGBT (signal qui donne 'ordre d’amorcage ou de blocage).

Cette commande active a été appliquée sur un onduleur triphasé alimentaut une
charge inductive fixe. Les résultats mentionnent une réduction des pertes a I'amorcage
de l'ordre de 25 a 45 % par rapport & une commande < conventionnel » qui alimente
simplement une résistance de grille (correctement dimensionnée) par des échelons de
tension, sans retour de mesure sur v,. Le point imiportant est que cette réduction des
pertes n’est due qu’a la seule contribution de cette commande active par rampe, qui

n’est pas dépendante d'informations sur I’état de 'IGBT.
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Figure 2.5: Commande active d’un IGBT a l’aide d’une rampe de tension -
tiré de [37].

Limites constatées Bien que la solution proposée par 37|, grace a sa simplicité et
surtout son efficacité, soit tres intéressante dans la gestion des transitoires de com-
mutation, des limitations existent et rendent ce type de commande ac:ti\'e peu flexible
car :
e le cas du blocage n'est pas géré;
e il n’y a certes pas de dépendance directe avec 'IGBT piloté, mais il est nécessaire
de changer les valeurs des composants qui réalisent électroniquement la rampe
des lors que 'on change d’IGBT ou que les conditions de commutation changent
(sensibilité vis-a-vis de la topologie) ;
e la sensibilité aux parametres n’est pas prise en compte ;
e les deux derniéres propositions impliquent de nodifier au moins partiellement.
le circuit de commande (en terme de mise a jour des valeurs des composants) ;

e lefficacité du dispositif dépend du point de fonctionnement considéré puisque

la rampe de tension est précalculée (ce qui peut expliquer les variations de
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réduction des pertes) ;

e les éventuels transitoires résonants qui surviennent lors de la commutation (sur-

tension...) ne sont pas explicitement pris en conipte.

Constatons que ce type de conunande rapprochée tente de répondre a certain des
critéres énoncés par [22], et en particulier, les effets du recouvrement de la diode et
la minimisation des pertes. Nous nous concentrerons sur 'amélioration des conditions
de commutation de 'IGBT au blocage et utiliserons, pour ce faire, le principe pro-
posé par [37]. Nous généraliserons I'utilisation de la modélisation IGBT afin d’établir
certaines propriétés générales du mécanisme de commniutation qui permettront, sous cer-
taines conditions et a I'instar de la solution proposée par [37]. de mettre en oeuvre une

commande rapprochée insensible a la topologie et au calcul du convertisseur et de sa

charge.

Remarques L’ensemble des techniques de cominande rapprochée utilisées possedent
finalemnent quelques points communs. En particulier, on note que toutes, que ce soit
par controle séquentiel des résistances de grille ou bien par la commande en rampe [37],
tentent de controler la vitesse d’établissement (ou d’extinction) de vy, (dvge/dt). Or la
vitesse de v, est liée & la vitesse de croissance (ou décroissance) de i, et affecte donc la
< qualité » de la commutation a travers les critéres techniques proposés par [22]. Nous
pouvons donc en déduire que la gestion du di./dt (blocage et/ou amorcage) constitue
le probleme majeur de la commande rapprochée des IGBT (et plus généralement des

interrupteurs de puissance).



23

2.3 Modélisation des convertisseurs

La modélisation occupe une place tres importante dans la conception des conver-
tisseurs de puissance puisqu’elle ouvre la voie a la mise en place de systémes de régulation
qui asservissent les grandeurs électriques de sortie du convertisseur pour que celui-ci

soit en adéquation avec la charge qu’il alimente.

2.3.1 Modélisation moyenne des convertisseurs
2.3.1.1 Modéle moyen standard

Généralement. la conception d’un convertisseur implique la création d'un modele
moyen standard ou d’ordre z€ro (seule la coniposante moyenne des signaux est utilisée
dans la représentation dynamique des convertisseurs) [39] [40] 1. Le principal avantage de
ce type de modélisation est d’étre suffisanument simiple pour pouvoir étre controlée par
les correcteurs classiques de type PID. Cette simplicité vient du fait que les composants,
et en particulier les interrupteurs de puissance, possedent ui modele tres simple. Par
exemple, un interrupteur, qu’il représente un transistor MOS ou bien un IGBT, est
équivalent & une variable unique, notée u qui prend les valeurs « = 0 si 'interrupteur
est ouvert ou bien u = 1 si I'interrupteur est fermé. Cet état binaire est suffisant pour
considérer des équations globales qui décrivent complétement le convertisseur et qui
seront par la suite transformées pour former un modele moyen du convertisseur a des
fins de régulation.

Pour illustrer la technique de modélisation par modele moyeu, considérons 'exemple

simple d'un convertisseur abaisseur (Fig. 2.6), ol nous cousidérons dans un premier

1. La généralisation de la modélisation d'ordre zéro est peu utilisée car les modeles obtenus ne
o
sont pas directement exploitables du point de vue de 'automatique.
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Figure 2.6: Schéma d’un convertisseur abaisseur de tension (buck) alimen-
tant une charge resistive.

temps, L, = 0. Les variables d’état instantances sont v, et iz ; on omet la dépendance
implicite du temps. lci, la variable de commande u, équivalente a la tension v,, pilote
Pinterrupteur T selon la séquence suivante : u = 1 si 7" est fermé et u = 0 si T est
ouvert. u est la variable de commande qui permet de réaliser la commutation entre la
tension O et la tension £, elle peut donc étre considérée conune la variable qui symbolise
le comportement de la cellule de commutation.

Définissons les variables moyennes Vi, = (Vou), Ip = (ig), et U = (u) (= V, =
(vy)) (sur une période de commutation) associées aux variables instantanées. Nous en
déduisons le modele moven et donc la fonction de transfert (par élimination de ) du

convertisseur :

(2.1)

dt  C

Voo _ 1 ([, Vou I, UE — Vo
LR dt L

Un tel modeéle possede un niveau de représentativité physique minimal (en 'occur-
rence, juste la représentation de la fonction de commutation) et ne peut donc étre utilisé
pour une prédiction suffisante de la majorité des phénomeénes physiques qui apparaissent
durant la commutation. Le cas de la cellule de commutation « trop simpliste » est bien

entendu vrai pour les autres éléments comme la bobine (notamment ses pertes fer) ou



le condensateur (notamment son ESR), mais I'interrupteur reste cependant ['élément le
plus complexe & modéliser (dans le cas de la bobine, la représentation série des pertes en
conduction et des pertes fer en parallele est généralement tres correcte pour la plupart
des applicatious), et par conséquent reste l'élément sur lequel il convient de s’attarder.
A partir de ce constat, il y a, a premiere vue. trois possibilités pour prendre en compte
le comportement réel des interrupteurs, et donc pour mettre en évidence les différentes
pertes :
e établir une modélisation moyenne de 'interrupteur [41], laquelle est ensuite
incluse au sein du modele moyen du convertisseur;
e ¢établir des méthodes de calcul qui permettent d’évaluer les différentes pertes
lors de la commutation, de maniere indépendante de la modélisation [3]:
e établir une modélisation équivalente de 'ensemble des pertes en ramenant les
cellules de commutation a un composant dissipatif de type résistance [42].
Tandis que la premiére possibilité propose d’inclure directement les pertes dans le
modele au détriment de la facilité du pilotage du modele, la seconde possibilité sépare
les pertes du modele. Ainsi, le modele possede tel comportement qui répond au cahier
des charges et aura tel rendement en fonction du calcul des différentes pertes. Cette
derniere méthode est d'ailleurs la plus utilisée en industrie, du fait qu’elle pernette la
conservation de modeles moyens faciles a gérer au sens de 'automatique.
Nous montrerons que l'inclusion d’une modélisation plus réaliste et appropriée
des IGBT au sein des modeles de convertisseurs permet de mettre en évidence le fait
que les pertes en commutation ont un impact majeur sur la réponse temporelle de la

sortie du convertisseur en présence de changements de charges. En particulier, nous
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vérifierons expérimentalement le concept de résistance virtuelle introdnite par [42] dans
la modélisation des interrupteurs de puissance. La commande rapprochée établit ainsi

un lien direct avec le comportement global des convertisseurs.

2.3.1.2 Modéle moyen généralisé

La méthode moyenne généralisée [43], généralisation de la méthode moyenne
d’ordre zéro, permet de définir une représentation d’état plus réaliste pour tout conver-
tisseur statique.

Tout signal électrique 7-périodique 2(7) peut s’écrire sous la forme d’une série de

Fourier dans I'intervalle 7 € [t — T, ] :

z(1) = Z (z), (t) exp(gnw,T) (2.2)

n=—00

oll wy = 2m/T et le n® coefficient de Fourier, dépendant du temps, vérifie :

(x), (1) == /t_T z(7) exp(—ynw,T)dt (2.3)

Pour tout signal, la méthode moyenne généralisée élargit I'approximation initiale,
qui considere uniquement ’évolution de la moyenne des signaux, en considérant cette
foig I’évolution de la moyenne et des harmoriiques liées a la dynamique de commutation
PWNM.

Le circuit abaisseur de la Fig. 2.6 a été traité par [44]. L'équation (2.4) est
I'équation d’état du convertisseur abaisseur dans le formalisme généralisé a l'ordre

n = 1: tous les signaux sont des valeurs moyennes au sens de (2.2) et sont déconposés



selon (2.2).
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(2.4)

La modélisation moyenne généralisée conserve bien évidemment le formalisme ma-

triciel du modele moyen standard et integre les harmoniques générées dans le circuit (en

I'occurrence les harmoniques générées par la commutation PWNM) : constatons d’ailleurs

que les deux dernieres lignes de la matrice dynamique correspondent au modele moyen

d’ordre zéro. 1l devient donc possible d’accéder par exemple a l'ondulation du courant

dans la bobine; la Fig. 2.7 présente un exemple numérique comparatif entre le modele

moyen d’ordre zéro et le modele moyen généralisé pour le courant i, et la tension de

sortie .. De plus, le passage a la fonction de transfert reste tout a fait possible [45].

Un programnie de génération automatique de modeles moyens symboliques d’ordre
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zéro des convertisseurs a été mis au point dans [46].
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Figure 2.7: Exemple de signaux générés a partir du modele moyen pour le
convertisseur abaisseur.

2.3.2 Modélisation par les systémes linéaires complémentarisés

Les systemes linéaires avec conditious de complémentarité [47][48] peuvent étre
utilisés pour mettre en équation tout counvertisseur de puissance. Cette formulation
a I'avantage de pouvoir inclure les non linéarités des composants sous forme de condi-
tions de complémentarité [49] et ainsi de pouvoir unifier, dans une méme représentation
d’état, le comportement dynamique du circuit et le comportement de chaque compo-
sant non-linéaire. Cependant, elle requiert des algorithmes de résolution spécifiques
[50] qu’il peut étre nécessaire de coupler avec les simulateurs classiques®. Enfin, une
telle formulation ne permet pas d'accéder facilement aux caractéristiques du circuit

modélisé (stabilité, comportement transitoire...); elle ne peut donc pas étre utilisée

2. GAMS et AMPL sont dcux logicicls permettant la résolution des systemes linéaires
complémentarisés.
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comme généralisation « immédiate > du modele moyen.

2.4 Controle des convertisseurs

La commande des convertisseurs statiques a pour but de gérer correctement les
transitoires de charge et le transfert de puissaice au sein des convertisseurs ; elle justifie
ainsi l'utilité d’avoir une modélisation correcte du convertisseur. Les exemples les plus
illustratifs concernent I'alimentation et le controle des moteurs car ils demandent une
puissance bien souvent variable et fonction du couple mécanique demandé. Les moteurs
alternatifs étant alimentés par des onduleurs, le réle d une structure d’asservissement, est
de pouvoir piloter I'onduleur pour gérer au mieux la puissance transmise au moteur dans
le but de satisfaire les besoins énergétiques du moteur et les requétes de 'utilisateur (qui
souhaite éventuellement controler la puissance du moteur). Le raisonnement que nous
avons tenu pour des moteurs est bien entendu valable pour tout type de convertisseur
et de charge. Un autre exemple concerne 'alimentation de charges linéaires par des
convertisseurs ca/cc, ou 'utilisateur doit pouvoir régler la tension aux bornes de la
charge, qui doit rester constante méme si la charge varie.

Outre la stabilité globale, on considere généralement deux criteres de performances
en dynamique a satisfaire : la poursuite de la consigne et le rejet des perturbations.

En application de ces criteres, il devient donc possible, grace a une loi de com-
mande appropriée, de maitriser les variations de charge de sorte que :

e la tension (ou le courant) de sortic du convertisseur reste constant(e) (ou d’am-

plitude constante) et égale (quasiment égale) a la valeur de la tension (ou le

courant) de consigne;
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e le temps de rétablissement de la tension (ou du courant) de sortie par rapport

a la consigne soit court :

e les dépassements de tension lors des transitoires ne soient pas trop importants.

2.4.1 Les techniques actuelles et leurs limites
Nous pouvons considérer le schéma classique (Fig. 2.8) d'une régulation ou le

convertisseur de puissance fait partie d’'une boucle de régulation.

Peotree Transfertde
i puissance
consigne —, ~
g o~ : ;
—»{+ ) correcteur p| convertisseur ( } b, Pone
N o= I |, J— s

.

L

Figure 2.8: Schéma de régulation d’un convertisseur statique.

Les méthodes usuellement eniployées pour commander un convertisseur de puis-
sance sont la correction par correcteur PID et la cominande par retour d’état. Il est
d’autant plus facile de les appliquer car nous disposons du modele moyen du conver-
tisseur, qui peut étre mis sous forme d'une fonction de transfert (usuellement pour la
commande PID) ou d'une représentation d’état (pour la commande par retour d’état).
Le choix de la lol de commande dépend de 'application considérée.

Elaborer des lois de commande grace & I'automatique linéaire est simple quand
les modcles sont simples. Si1'on complique le modeéle du convertisseur. soit parce que la
topologie du convertisseur n’est pas simple (comme pour 'onduleur multi-niveaux), soit

parce que I'on cherche & y inclure des modeles sous-jacents (en particulier des modeles
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IGBT [41]), alors il n'est pas évident d’affirmer que le calcul d’un asservissement par
les méthodes classiques soit possible et simple de surcroit. De plus, de telles lois de
commande ne permettent le controle que d’un seul type de structure de charge. et
meéme bien, souvent, a un seul point de fonctionnement.

C’est pourquoi il a été envisagé de se tourner vers d’autres types de commandes,
plus élaborées, et qui peuvent notamment prendre en compte plus de parametres relatifs
a la dynamique de conversion et de la commutation. Par exemple, I'utilisation de ’obser-
vation a modes glissants a été proposée dans la gestion des convertisseurs multi-niveaux
[4]. Bien que tres robuste vis-a-vis des perturbations du convertisseur, la commande a
modes glissants n'est pas trés appréciée du point de vue industriel car elle suppose la
fréquence de découpage variable, et donc la perte partielle du controle des pertes en
commutation. Une autre approche, assez sédunisante mais tres mathématique, consiste
a considérer une cominande robuste par minimisation d'un critere de coit (syntheése
Hy/Hy) [51]. Quelques travaux dans la commande robuste des convertisseurs (e.g.
[52][53][54]) montrent qu’il est possible de définir un contréleur qui puisse tenir comnpte
des incertitudes liées a la valeur des composants ainsi que des différentes perturbations
comme les variations de la tension d’entrée du convertisseur, le taux de charge... Cette
approche n’a cependant pas été considérée en rapport avec la gestion des pertes, ni
niéme les changements de charge. Si les valeurs des composauts sont (tres) éloignées
des valeurs nominales associées, 'efficacité du correcteur nest pas garantie. De plus,
compte-tenu de la mise en oeuvre complexe dun tel correcteur, il n’est pas possible
de procéder au réajustement en ligne du correcteur. La logique floue a également été

exploitée dans le but d'introduire un controle adaptatif, fonction de la charge a piloter
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[55]. Cette technique nécessite cependant la définition de plusieurs correcteurs, adaptés
a plusieurs situations.

La majorité des controleurs actuellement développés supposent que le conver-
tisseur a controler est clairement défini par un modele dont les parametres peuvent
éventuellement varier dans un certain intervalle de confiance. Dans le but d’éliminer la
plupart des inconvénients des techniques de controle, et en particulier, la nécessité de
disposer d’un modeéle de convertisseur, nous proposons d’élaborer une loi de commande
qui soit a la fois simple a mettre en oeuvre et & ajuster, et qui permette d’assurer une

certaine robustesse vis-a-vis des différentes perturbations que subit un convertisseur.

2.4.2 Présentation de la commande sans-modéele

La commande des convertisseurs statiques a été beaucoup étudiée ces dernieres
années dans le but d’améliorer les performances dynamiques et préserver la robustesse
des convertisseurs en incluant la rejection de perturbations. Les méthiodes classiques
comme le contrdle par correcteur PI [56] sont tres efficaces lorsque :

e le modele du convertisseur est bien connu;

e le point de fonctionnement de la charge est bien défini.

Dans [57], des comparaisons sont effectuées entre les correcteurs PI généralisés,
le mode glissant et diverses techniques de linéarisation. Selon [58], méine si la stabilité
est garantie, ces controleurs peuvent étre difficiles & mettre en oeuvre en pratique. Plus
récemment, des loi de commande adaptatives ont été développées par [59][60][61], un
contréleur flou par [62]63] et I"utilisation des algorithines génétiques a été proposée par

[64]. La théorie du contrdle robuste est utilisée dans le cas de forts changements de point
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de fonctionnement [65][66][67]. Bien que la théorie du contréle robuste permette d’assu-
rer la robustesse par rapport aux variations de modele et de charge, sa mise en oeuvre
s'en trouve difficile sans une connaissance approfondie des concepts mathématiques
utilisés et I'utilisation d’outils de conception avancés [68]. Dans la plupart des cas, la
charge et ses incertitudes doivent pouvoir étre caractérisées afin d’assurer a la fois sta-
bilité et performances dynamiques optimales. Cette condition est quasiment impossible
a satisfaire en pratique.

La commande sans modele est une méthode originale et récente [10] qui permet
de rendre robuste une loi de controle classique de type PID par rapport aux incertitudes
et dérives du modele commandé. L'intéret principal de cette méthode réside dans :

e la simplicité (en comparaison avec la théorie de la commande robuste) avec

laquelle un correcteur PID. dit infelligent est mis en oeuvre ;

e la faculté de cette loi de commande a stabiliser et maintenir des performances
dynamiques treés intéressantes lors de fortes perturbations du modele com-
mandé.

Cette loi de commande semble donc répondre & la problématique du controle de

tout convertisseur lorsqu’a la fois le modele et la charge varient dynamiquement.

2.4.2.1 Principes généraux

Nous supposons que le comportement de tout systéme est bien décrit dans son
mode de fonctionnement par un systeme d’équations différentielles. Le modele qui en
résulte peut étre fortement non linéaire et variant dans le temps [69][10]. Nous supposons

que le systeme est décrit par ’équation entrée-sortie suivante :
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Ety.g,.... 4w, . u™)y=0 (2.6)

ou u et y sont les variables d’entrée et de sortie; ¢ et s sont respectivement les ordres
de dérivation en u et y: E. qui peut étre inconnue, est supposée étre une fonction
suffisamiment continue par rapport & ses argunients.

La définition suivante formalise ainsi la notion de modele ultra-local dans le cadre

de la commande sans-modeéle.

Model ultra-local [10] Si u et y sont les variables d’entrée et de sortie d'un systeme

a commander, alors ce systeme admet le modele ultra-local défini par :

y" = F 4 au (2.7)

ol @ € R est une coustante non physique fixée par l'opérateur et n est l'ordre de la
dérivée. La valeur numérique de F', qui contient 'ensemble de « 'information structu-
relle >, est déterminée grace & la connaissance de u, a et de l'estimé de la dérivée 3™,
On note [F]., 'estimée du modele ultra-local & partir de Pestimée [y™], de y™.
L’ensemble des exemples actuels montrent qu’en général, il est suffisant de considérer
n < 2. Le réglage du coefficient « est fonction du systeme a piloter et en particulier des

grandeurs des signaux considérés.
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Correcteur intelligent [10] Lorsque le systeme fonctionne en boucle fermée, on

définit un controleur intelligent ou (contréleur i-PI) par :
n=—42 1+ ((e) (2.8)

ou y* est la trajectoire de rétérence, € = y* — y est l'erreur de poursuite, C est un
correcteur PI usuel dont les gains sont a régler, [F|, est le modele ultra-local estimé, n
est I'ordre de la dérivée. Le coutroleur iutelligent est également appelé loi sans-modele

ou loi de commande sans-mod¢cle.

2.4.2.2 Exemple académique de systéme controlé par correcteur intelligent
Nous appliquous la méthode bien connue de Broida (e.g. [70]) en approximant la

fonction de transfert H stable par H'.

(s+2)2 Ke™™

Les coefficients K = 4, T = 2.018, 7 = 0.2424 sont obtenus & partir de méthodes
graphiques pour un point de fonctionnement donné. Nous définissons un correcteur
PID tel que :

Cle) = Kpe + Ky /E + Kpé (2.10)

Un contréleur i-PI peut s’écrire :
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u= —[F]. + ¢ + C() avec le mmodele local y = F' + u (2.11)

Les gains du contrdleur PID sont alors les suivants [70] 1 Kp = ~= 5575

K| = 15z = 0.7754, Kp = 235 = 0.1766.

Considérons le systeme H' corrigé soit par le i-P1 (2.11) soit par le PID (2.10)'

en boucle fermée. La Fig. 2.9(a) montre que le controleur i-PI possede des perfor-

mances comparables au contréleur PID classique (Fig. 2.9(b)). En revanche, la Fig.
2.9(c) montre que les performances du i-PI deviennent nettement supérieures lorsque
un changement de pole a lieu dans le systemne et que le controleur PID (2.10) n’est pas
recalculé (Fig. 2.9(d)).

Ce premier exemple académique ainsi que les nombreuses applications dont [71]
[72] [73] [74] [75) [76] [77] dans divers domaincs montrent que la commmnande sans modele
est a priori robuste par rapport aux dérives (notamment des poles) des modeles a
commander (on trouvera une liste plus compléte des applications dans [78]). Cela en
fait donc une commande a priori efficace pour permettre le controle des convertisseurs
statiques lorsqu’a la fois les parameétres internes du modele et les parametres de la

charge changent.

2.5 Simulation en électronique de puissance
2.5.1 Simplicité et représentativité des modeles

Avec l'essor de I'informatique, il est devenu possible avant inéme de réaliser un

prototype, de prévoir le fonctionnement d'un convertisseur ou d'un ensemble de conver-
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Figure 2.9: Systéme linéaire stable monovariable (référence (- -); sortie (.

tisseurs grace aux outils logiciels de simulation. Ces outils permettent donc, connais-
sant la topologie et les caractéristiques du systéme de puissance étudié, de fournir les
différents chronogramnmes de fouctionnement du systéme en appliquant des méthodes
numériques de résolution des équations de Kirchhoff associées aux lois physiques de
chaque composant.

La simulation est devenue bien plus quun bhesoin, mais bien une nécessité tant
au niveau de l'ingénierie que de la recherche, puisqu’elle permet finalement de faire

fonctionner, a l'aide d'un simple ordinateur, un systeme électronique sans qu'il soit
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nécessaire d’investir de fortes sommes d’argent et beaucoup de teinps dans une réalisation
expérimentale.

Le but de la simulation est de permettre la simulation de systéines avec le plus
d’exactitude possible afin de se rapprocher le plus pgssible des résultats obtenus de facon
expérimentale. Nous définissons le niveau de représentativité d 'un modele comme ’ap-
titude que possedent les équations constitutives du modele pour recréer 'ensemble des
phénomenes physiques qui régissent le composant que 1’on modélise. En effet, plus un
composant sera décrit, ou plus exactement, modélisé de maniere a ce que ses équations
solent plus proches de la réalité physique, plus les résultats obtenus en simulation se-
ront a I'égal des mesures expérimentales. Par exemple, les trois composants de base de
I’électronique que sont la résistance, la bobine (ou self) et le condensateur sout imodélisés
par une unique loi physique qui a elle seule donne une bonne représentativité physique
(sans les Aiﬂ'érentes pertes) pour une extréme simplicité de modélisation.

Les problemes commencent quand il s’agit de modéliser des composants com-
plexes comnie les diodes ou les transistors. Ces éléments sont définis par des équations
physiques complexes qu’il serait difficile de résoudre par un simulateur sans faire plu-
sieurs simplifications. Ces simplifications se traduisent par la construction de différents
modeles de niveaux de représentativité a 1'images de ces simplifications. Ainsi, nous
pouvons considérer un modele de diode bhasique composé d'un simple élément qui ne
laisse passer le courant que dans un sens. Une amélioration serait d’ajouter une source
de tension qui modélise la chute de tension & I’état passant ainsi qu’une résistance qui

modélise les pertes en conduction...
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2.5.2 Modélisation et efficacité en simulation des IGBT : le modele IGBT
de Alonso

Le cas de la modélisation du transistor IGBT est beaucoup plus difficile car
il s’y passe beaucoup de phénomenes que l'on peut difficilement mettre sous forme
d’équations simples avec peu de parametres. Comme le cas de la diode, le modele le
plus simple qu’il est possible de créer est celui d’un simple interrupteur commandé en
tension avec éventuellement une résistance qui modélise les pertes en conduction. No-
tons que ce niveau de représentativité est commun avec tous les autres transistors qui
fonctionnent en commutation. Cela revient a dire que tout transistor fonctionnant en
commutation peut au nioins etre décrit par un simple interrupteur avec éventuellement
résistance en conduction et capacités parasites. Cette modélisation tres simpliste est
d’ailleurs communément admise commme modélisation standard du composant IGBT
dans la plupart des simulateurs.

D’'un point de vue pratique, un modele IGBT, comme tout modele de compo-
sant d’ailleurs, doit pouvoir représenter et reproduire au mieux (suivant ses liniites de
représentativité) les caractéristiques constructeur du composant réel dont il est issu. Il a
été établi une classification des modeles IGBT [79], et il en ressort beaucoup de modeles
qui varient selon la complexité, le niveau de représentativité et 'aptitude & pouvoir étre
simulés rapidement. Certains modeles ne prennent pas en comnpte les phénomenes non
linéaires (en particulier les capacités non linéaires), d’autres sont trop comnplexes a uti-
liser ; en particulier, le modele peut nécessiter des données qui ne sout pas fournies dans
les notices constructeur. Enfin, la quasi-totalité des modéles doivent étre paramétrés

a partir des données constructeurs, mais aussi a partir de mesures expérimentales sur
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I'IGBT réel.
Enfin, il a été démoutré que le fait d utiliser un modele réel I’IGBT & représentativité
suffisante en simulation permet de mieux comprendre et de iieux prévoir les phénomenes

dus a I'environnement de PIGBT durant la commutation [80|[81].

Le modele de Hefner Le r-nod\elta de Hefner [82] est I'un des tous premiers modeles
IGBT a décrire completement le comportement du composant IGBT & la fois en régime
transitoire et en régime dynamique. Il est intégralement bas¢ sur la physique du solide
et des semi-conducteurs pour mettre en équation le composant. De ce fait, ce modele
reproduit tres efficacement les caractéristiques physiques de 'IGBT, mais au prix d’une
connaissance relativement fine des constantes physiques du composant. Le modele de
Hefner est généralement utilisé dans les simulateurs commerciaux (par exemple Saber

ot PSPICE) [83].

Le modele de Alonso Alonso a mis au point un modele IGBT [8] de concept tres
séduisant, puisque d’une part, il ne nécessite que les données constructeur du composant
réel pour pouvoir étre entierement paramétré, et d’autre part, il possede une tres bonne
représentativité physique malgré la simplicité de sa construction. En effet, ce modele
est un circuit électronique équivalent congu a partir de composants de base, ce qui le
rend particulierement facile & simuler. La Fig. 2.10 présente le mnodele IGBT de Alonso.

Tous les composants sont linéaires a 'exception des diodes, qui sont idéales et les
capacités qui peuvent étre non linéaires. Les points g.c, e représentent respectivement
la grille. le collecteur et I’émetteur de I'TGBT.

Le couple (v, .) définit un point de fonctionnement statique de 'IGBT, et i,
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Figure 2.10: Modéle IGBT de Alonso - Schéma électrique équivalent du
transistor IGBT représenté ici avec les capacités parasites C),
Cee et €y, non linéaires.

est le courant de collectenr. v, permet le contréle statique du rapport v../i.. Nous
appelons partie commande, le circuit électrique permettant le controle de vy, et partie
puissance, le circult électrique dont fait partie le dipole de bornes ¢ et e commandé
par la tension v,.. L'IGBT est principalement défini a partir de deux caractéristiques

statiques :

e la caractéristique vee = fi(vge)li=cte €t la caractéristique de transfert,
e la caractéristique 7; = fo(vee)|vg—cte €st la caractéristique de sortie. Nous appe-
lons plan de sortie cette caractéristique que l'on peut noter également 7, — vee.
Les caractéristignues dynamiques fournissent les pertes en commutation. Sur le modele
de Alonso sont représentés :

e Les composants qui constituent le groupe statiqgue de ['IGBT c’est-a-dire la

partie qui a pour role de générer les caractéristiques statiques. Pour toutes
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les diodes, notons R,,p x, ou X est le caractere alphanumérique qui repere la
diode, la résistance a 1’état passant, et Ropsp x. la résistance a 1'état blogué.
Je et Jo sont deux générateurs de courant pilotés en tension de telle sorte que
l'on a respectivement J. = K, Urge €t Jo = K3 Unsensel OU Upge €6 VRsenser sont
respectivement les tensions aux bornes des resistances Iy, et Rgenser-

e Les composants qui constituent le groupe dynamique de I'GBT c’est-a-dire
la partie qui a pour réle de décrire 1'évolution dynamique du point de fone-
tionnement (4., v.) lors des transitoires de commutation. Ce sont les capacités
parasites inter-électrodes Cy,, Cye, C'eo qui rendent compte de la dynamique des
transitoires de fonctionnement.

Rappelons la procédure de paramétrage du groupe statique.

A /

Ic 4

VGEa

I

's}1
VGEb

Ies

0 -
0 Vegg  Veer Vee2 Ve

Figure 2.11: Procédure de paramétrage du groupe statique - tiré de [8].

A partir du plan de sortie (Fig. 2.11). il est nécessaire d’obtenir :

o 2 points (Vies, I3) & Vi et (Veea. Le2) & Vieq avec Vi > Vi en1 début de zone
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de saturation,

e 1 point (Veer, L) & Vieq en fin de zone linéaire,

e 1 point (V,p,0) en débllt de conduction.

Ces points s’obtiennent directement par lecture graphique du plan de sortie fourni
par les fiches techniques.

L’Annexe A présente le code Matlab permettant de définir munériquement les
valeurs des composants du modele de Alonso (Fig. 2.10). Le modele IGBT de Alonso
se distingue du modele de Hefner par le fait qu’il reproduit les caractéristiques phy-
siques du composant IGBT grace a une schématisation électronique équivalente (alors
que le modele de Hefner conserve une description mathématique formelle du compo-
sant). Celle-ci a, d’une part, 'avantage de mettre en évidence les différentes relations
qui existent notamment entre les différentes capacités parasites, et d'autre part, de
permettre une simulation relativement aisée (le modele est finalement traité comme
n'importe quel circuit électronique). Notons que la décomposition en trois capacités pa-
rasites (partie dynamique) avec une source de courant (partie statique) est une maniere
conventionnelle de modélisation équivalente des IGBT : en particulier [37] utilise cette
représentation dans la mise au point de sa commande intelligente des IGBT.

De plus, une comparaison a été réalisée [84] entre le modele de Alonso et le modele
de Hefner. Le résultat de cette comparaison est que ces deux modeles sont presque

équivalents en fonctionnement dynamique lors des transitoires de comniutation.
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2.5.2.1 Modele IGBT mathématique, le modéle IGBT de Hammerstein
Partant du principe que la dynamique de commutation est créée par un circuit
capacitif (en interaction avec I’environnement de 'IGBT), nous pouvons concevoir un
moclele purement mathématique de 'TGBT équivalent au modele de Alonso (et donc du
niodele de Hefner). 1l est basé sur la décomposition de Hamierstein [9], qui transpose et
sépare la partie linéaire et non-linéaire du modele (Fig. 2.12) ; ce modele est détaillé dans
le Chap. 3. Un tel modele a pour vocation de simplifier le modele de Alonso afin d’établir
un modele comportemental mathématique qui permet de reproduire la dynamique de
commutation de I'lGBT, mais qui ne conserve pas les propriétés physiques de I'TGBT.
Ce modele caractérise ainsi de fagon minimale, mais de fagon équivalente. le composant
IGBT, pour une utilisation plus efficace du point de vue de I'automatique (construire
un modele équivalent du modele de Alonso peut s’avérer difficile compte-tenu de la

structure non-linéaire).

vak h](t)
o——DCMODEL VvV, = [dc, _____________ SV,

f(vak'v k) r'—‘-".—r’-w ;O
o—] ‘ TR (V) L4 m

- o Jouvgh
I

Figure 2.12: Principe de la décomposition originale de Hammerstein : la
partie statique, considérée comme non linéaire est incluse dans
le bloc ”dc model” ; la partie dynamique est modélisée par un
simple circuit RC' du premier ordre. Nous avons les notations
équivalentes : Vg = Vee; Ugk = Uge €6 vy = i3 R et C, sont deux
éléments intrinseques du circuit liés a la dynamique des com-
mutations - tiré de [9].

Au chapitre 3, nous allons développer le modele de Hammerstein dans le but



de formaliser certaines propriétés des IGBT en tenant compte de leur environnement

électrique (en particulier, des inductances parasites).

2.5.2.2 Commutation des 1IGBT, vitesse de commutation et contraintes
électriques

Considérons le inontage abaisseur de la Fig. 2.6. La Fig. 2.13 présente un chrono-

gramme générique des signaux vy, i, et v, lors d’un amorgage suivi d'un blocage.

o Lors de I'amorcage. définissons les durées t,, et t. ., respectivement comme le
temps d’établissement du courant 7, et la durée au bout de laquelle le courant de
recouvrement de la diode s’annule (rappelons que le courant de recouvrement
de la diode correspond au déstockage des charges dans la diode de roue libre
au moment de son blocage).

e Lors du blocage. définissons les durées to5; et te o5; respectivement comme le
temps d’extinction du courant 7. et la durée avec laquelle la surtension inductive
au blocage [16] s’annule.

Les pertes en conmmmutation sont définies comine étant 1'énergie F dissipée durant la

cominutation. Nous avons :

Ea.mm-mgr = / ‘Ua.’.(t)i (t)dt Eblocagf - / Uce(t)i‘"(t)dt (2'12)
Jtetle, on brtte,ofs

ou t, + te o, est le temps de commutation a 'amorgage et t; + t. o5, est le temps de

commutation au blocage.
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AMORCAGE BLOCAGE

Figure 2.13: Chronogramme des signaux associés a la commutation d’un
IGBT.

Définissons les constantes t. maer €t Cee mar comne étant les maximumns respectifs du
courant i, lors de 'amorcage et de la tension v, lors du blocage. Ces constantes, qui
sont représentatives des contraiutes électriques, sont fortenient corrélées avec les temps
de commmutation et évoluent de facon opposées [8] : comme présenté au § 2.2, plus les
temps de commutation sont courts, plus les valeurs de i max €t Uee, mar SO élevées.
Selon les criteres énoncés dans le § 2.2.1, une commande rapprochée doit pouvoir
nminimiser notamment les contraintes électriques. Ce point, et plus généralement ce que

nous entendons par optimalité de la commutation, sont discutés au Chap. 3.

2.6 Conclusion
L’état actuel des connaissances montre que la commande rapprochée des IGBT
ainsi que la commande des convertisseurs restent des sujets d’actualité. Les niéthodes

les plus récentes sont a la base de nos investigations.
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e La commande rapprochée nécessite l'exploitation d’un modele IGBT qui per-
niet de prédéfinir la forme du signal de grille de 'TGBT afin d’améliorer les
conditions du transitoire de commutation [37]. Notre étude se base sur cette
considération et nous développons une approche basée sur la commande op-
timale afin d’optimiser la commutation. Le modele de Hammerstein permet
d’établir un formalisme mathématique adéquat de 'lGBT quant a 'application
de la théorie de la cominande optimale.

e Il est établi, sur 'ensemble des dispositifs traités (cf. § 2.4.2.2) dans la littérature,
que la connande sans-modele présente de meilleures performances dynamiques
et de rejection de perturbations, notamment par rapport & une commande PI
standard. Notre étude exploite la commande sans-mocele pour le controle des
convertisseurs statiques sous différentes conditions de fonctionnement. En parti-
culier, nous nous attardons sur la inise en évidence des propriétés de robustesse
de la commande en contréle linéaire et non-linéaire lors de forts transitoires
de charge et de changements de structure. Nous proposons également quelques
preuves inédites de stabilité ainsi qu’une méthode adaptative qui accroit la

robustesse de la commande sans-modele.



Chapitre 3

Commande rapprochée Posicast des IGBT

La commande rapprochée Posicast des IGBT s’inscrit dans la problématique de
minimisation des pertes en commutation au sein des IGBT. Nous avons justifié le fait
(cf. § 1.1.1) que les IGBT, et plus généralement les semi-conducteurs de puissance,
sont 'une des principales sources de pertes dans un convertisseur de puissance. Bien
qu’un dimensionnement optimal a prior: des composants qui constituent le convertisseur
soit nécessaire afin d’obtenir une eflicacité accrue de la conversion. il subsiste malgré
tout certains problémes secondaires qui ne peuvent étre généralement résolus que par
I’adjonction de circuits auxiliaires. Ces circuits auxiliaires, bien que censés corriger ces
probléemes secondaires, ajoutent eux-mémes d’autres perturbations potentiellement plus
importantes que les perturbations initiales.

Nous avons ainsi mis en évidence dans le chapitre précédent le fait que les circuits
d’aide & la commutation, dont le role principal est de pouvoir contribuer a l'amélioration
du rendement de la commutation en minimisant les contraintes électriques sur les in-
terrupteurs de puissance, ne font en réalité que dissiper 'énergie de la commutation
afin d’atténuer les contraintes €lectriques sur les interrupteurs de puissance. Globa-
lement, les pertes en commutations n’ont donc pas été minimisées, mais simplement
transposées a un circuit auxiliaire de fagon a diminuer les contraintes électriques sur les
Interrupteurs.

Les recherches actuelles s’orientent ainsi vers la conception de dispositifs qui per-

43
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mettent de gérer en amont de 'interrupteur de puissance, les problémes relatifs au
mécanisme de cominutation, plutot que de les subir et les traiter par d’autres circuits.
Ces dispositifs sont ainsi appelés commande rapprochée des IGBT, dans la mesure ot
ils permettent une interaction directe avec le signal de grille de 'lGBT. Le chapitre
précédent fait état des principales solutions existantes et de leurs limitations. Le dispo-
sitif que nous proposons s’appuie sur la méthode proposée dans [37], qui est de loin la
plus avancée puisqu’elle s’affranchit des nombreux inconvénients de la grande majorité
des techniques actuelles.

Ce chapitre présente 'étude et la mise en oeuvre de la commande rapprochée
Posicast des IGBT, inspirée des méthodes classiques de controle optimal, incluant la
commande Posicast. Apres une présentation des modeles IGBT, qui permet de cadrer le
formalisme de la cominande rapprochée, une étude préliminaire permet de mesurer I'in-
Auence du mécanisme de commutation sur la modélisation standard des convertisseurs.
En particulier, nous montrons expérimentalement que les pertes en commutation au
niveau des IGBT modifient substantiellement la répouse temporelle des convertisseurs
statiques; ces pertes en commutation, associées aux contraintes électriques pouvant étre
gérées par le dispositif de commande rapprochée. Nous présentons ensuite la technique
de commande rapprochée Posicast [85], via une description illustrée de la théorie du

controle optimal, que nous mettons en oeuvre expérimentalement.

3.1 Modélisation des IGBT

Dans cette section, nous présentons quelques améliorations apportées aux nmodeles

de Alonso et de Hammerstein. Le modeéle de Hainmerstein, grace a sa simplicité, consti-
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tue la base du formalisme permettant 'application de la théorie du controle optimal,

sur laquelle s’appuie la commande rapprochée Posicast.

3.1.1 Le modéle de Alonso modifié

Considérons le schéina électrique de la Fig. 3.1 qui modélise le composant IGBT.

®c

:

g e&——i
§ nge RoffDE i
e Y AR g RenD2
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1 Jo | J2
E i Et |
e —— 5 ] ®c
Coo" MOSFET l BIPOLAR TRANSISTOR

Figure 3.1: Modéle électronique équivalent modifié du composant IGBT.

On appelle Modele IGBT de Alonso modifié [86], le modele IGBT de Alonso
initial [8] auquel on rajoute une capacité d’entrée auxiliaire Cj, qui peut éventuellement
substituer tout ou une partie des capacités interélectrodes. Cet ajout implique que la
capacité C;, peut étre considérée comine une unique capacité équivalente (dans le cas ol
elle remplace 'ensemble des capacités parasites) qui a elle scule modélise la dynamique
des transitoires de commutation. En supposant une dynamique de commutation au
premier ordre, nous vovons ici une équivalence avec le modele de Hammerstein puisque,

dans le cas d'une substitution totale des capacités parasites par C, . C},, seule, modélise



la dvuamique de I'lGBT en un premier ordre. Le calcul de cette capacité parasite
auxiliaire s'effectue a I'aide d’un procédé itératif qui utilise exclusivement les données
constructeur et en particulier les graphes de variations des capacités parasites.
L’ensemble des parametres du modele peut donc etre calculé aisément grace aux
différentes relations démontrées en [8] et [86]. Nous avons développé un logiciel de
simulation [87] dont le noyau de calcul est basé sur SPICE, afin d’intégrer a la fois
les outils numériques permettant de calculer les différents parametres du modele IGBT
de Alonso modifié, et la possibilité d’intégrer un interpréteur pour le calcul de lois de
commande en interaction avec la simulation. Une description complete du logiciel est

donnée dans I’Annexe B.

3.1.2 Décomposition de Hammerstein du modele IGBT

Nous avons développé un modele théorique issu du modele de Alonso. Ce modele,
purement, mathématique, peut done étre progranmmé dans Matlab. 1l sera utilisé comme
cadre théorique de 'lGBT et permettra de justifier quelques liypotheses simplificatrices
dans la réalisation de la commande rapprochée Posicast.

La décomposition de Hammerstein [9] modélise un IGBT de maniére comporte-
mentale. On appelle modele IGBT théorique (ou modele théorique), le modele IGBT
issu de la décomposition de Hammerstein. Comme discuté dans § 2.5.2.1, ce modele,
directement exploitable du point de vue du contréle optimal, fournit une expression
mathématique explicite qui permet de prédire le comportement du transitoire de sortie
de 1.. L'ohjectif est de coupler le modele théorique avec ['environnement électrique de

I'TGBT. coustitué notamment de l'inductance parasite, puis d’en déduire une loi de
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commande appropriée pour l'optimisation de la commutation. La Fig. 3.2 présente le
schéma synoptique de ce modele qui reprend les préceptes de la déconiposition originale

[9].

Y

f L o=l Vge) [
Vee o—| .
Vge* - ’C
Vge
Figure 3.2: Modele théorique de I'IGBT.

Modélisation de la partie statique fy; décrit la partie statique de I'IGBT. 11 est
alors possible de choisir entre les équations du modele de Alonso [8], dont les équations
qui décrivent le plan 1. — 2., sont définies par morceaux. ou du modele de Pittet
[88]. Le modele de Pittet, semblable au modele de Hefner. propose une modélisation
mathématique explicite du plan i, — v.

Il a été démontré dans [88] que le plan de sortie de 'IGBT peut se mettre sous la

forme I, = P(Ve, Vye)

‘/sat ll'l {1 + exp [Ats (1 - V"/‘:—;:,f)] }

Vi (Vee) = Viar —

m ln(l + exliﬁftb‘)) (31)
= AVE A NVeo — V2 (1
Ic t m(l + /\( ce m)) ( 2Vsat)

ou Ay et A sout des parametres réels pouvant étre obtenus par extrapolation du plan
ic — Ve fourni par les fiches techniques: Vi, (vge) et A;(vge) sont deux parametres qui

dépendent de V. de facon non linéaire et que I'on obtient également par extrapolation.



Modélisation de la partie dynamique La dynamique de 'IGBT évolue selon un
premier ordre. Le courant 2. est donc solution d'une équation différentielle du premiere

ordre avec v, pour entrée.

fi : .

Uge 2 Uge. th: ) dil) + (]Ip(f) = vge = fNL((Uge(t)a Ure(t))
-(3.2)

Vge < Uge, th (1) = 0

o 1/q est une constante de temps qui dépend de la résistance de grille et des capacités
inter-électrodes de 'lGBT'; cette constante peut étre caractérisée expérimentalement.
[9]. Pour les simulations qui suivent, on suppose ici que ¢ = R, C, ou la capacité C.,
dépendante de v, représente la capacité équivalente de 'lGBT vue de la sortie (cela

rejoint la définition du modele de Alonso modifié). D’apres [89], la capacité C, peut se
mettre sous la forme :
CgcCe 1

- A~ .~ avec C’-C = C‘ Crnin + C maz C ‘min
T Cyet Ce ! g (€ semin) 1+ (Vi / V)

(3.3)

Une forme explicite de C,. étant proposée par [37], il est établi [8], que seule la
capacité Cy. peut étre considérée comme non-linéaire. La loi d’évolution de Cj. a été
choisie pour reproduire assez fidelement la variation réelle de cette capacité en fonction
de v... La Fig. 3.3 présente un exemple d’évolution du courant i, calculé avec le modele
théorique et simulé avec un modele SPICE APT25GF100BN. La Fig. 3.4 présente
plusieurs exemples de courant i, simulés sous PSPICE avec I'lGBT APT25GF100BN.

Bien que 'IGBT calculé & I'aide du modele théorique (issu de 'lGBT Semikron) ne

soit pas le méme que I'IGBT simulé avec SPICE, constatons que ’allure du courant ob-
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Figure 3.3: Exemple de blocage de 'IGBT ; le courant nominal est fixé a 50
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Figure 3.4: Exemple d’amorcage et de blocage simulé a 1’'aide d’un modéle

SPICE.

tenue avec le modele théorique est identique a celle obtenue par SPICE. Les différences

de capacités témoignent notamment de constantes de temps différentes. Constatons



également que I'allure des courants est globalement identique pour les trois courants
nominaux. Constatons une différence dans les queues de courant lors de I'extinction de
7. sur la Fig. 3.4 : un courant commuté plus élevé nécessite un déstockage de charges

plus long lors du blocage [12] d’oll une queue de courant plus longue.

Remarques : Les modeles de Alonso et Hammerstein et leurs versions modifiées res-
pectives sont équivalents du point de vue comportemental ¢’est-a-dire qu’ils permettent
de modéliser le transitoire de commutation de I'lGBT au blocage et a 'amorcage. Ce-
pendant, le modele de Alonso est plus représentatif que le modele de Hammerstein
dans la mesure ou la dynamique de commutation est modélisée par les capacités inter-
électrodes, représentatives de la physique de 'TGBT'; nous avons mis en évidence le fait
que le modele de Alonso peut se simplifier pour ne comporter quune seule capacité,
comme le modele de Hammerstein. Cette simplification permet de définir un algo-
rithme simple de calcul de la capacité afin de répondre & un cahier des charges précis
(par exemple, faire en sorte que les pertes en commutation dissipées correspondeint aux
valeurs des pertes données par les données constructeur [86]).

La différence fondamentale entre ces deux modeles est que le modele de Alonso
est un schéma électrique équivalent qui peut étre intégré tres facilement dans une si-
mulation de convertisseur de puissance. Une telle simulation a pour avantage de mettre
en évidence les propriétés de la commutation et son influence sur le comportement
global du convertisseur, en l'occurrence l'influence des transitoires de commutation
sur les différentes grandeurs clectriques dans le convertisseur. Le modele de Ham-

merstein, quant a lui, fournit un modele mathématique explicite de la commutation
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qui ne peut pas étre exploité directement en simulation. En effet, inclure ce modele
au sein de convertisscurs de puissance revient a interfacer un modeéle comportemental
mathématique avec de la physique (schéma électrique). Une telle association ne permet
pas d’étudier les interactions entre, par exemple, les capacités parasites et les induc-
tances parasites du cablage. Une telle association, a 'instar de 'utilisation du modele
de Alonso, ne permet donc pas de reproduire efficacement les interactions entre le ni-
veau « composant » (a 'échelle de I'IGBT) et le niveau « systeme » (a 1’échelle du
comportement. global du convertisseur).

Enfin. ces mmodeles peuvent étre calibrés pour n’importe quel point d’opération
admissible dans les données constructeur ; [8] ne met pas en évidence de fonctionnement
particulier pour la forte puissance, par rapport a la basse puissance. En particulier, les
équations du modele de Pittet [88] ou bien les équations du modele de Alonso [8], qui
modélisent le plan statique de sortie i, — v, permettent de reproduire tres facilement les
caractéristiques de tout IGBT. De plus, connaissant I’évolution des valeurs des capacités
inter-électrodes en fonction de v, il est ainsi tout a fait possible de polariser 'IGBT
(définir un point de fonctionnement de 'IGBT dans le plan i, — v, ) aussi bien en basse
tension qu’a haute tension, la polarisation du courant 7. étant effectuée grace au plan
statique de sortie.

Le modele de Hanunerstein dispose de propriétés mathématiques intéressantes
(notamment I"évolution au premnier ordre du courant 7.) qui le rend propice a l'étude

de la commande rapprochée Posicast.



3.2 Caractérisation globale des pertes en commutation

Nous présentons dans cette section une confirmation expérimentale que les pertes
en commutation agissent sur le comportement global des convertisseurs, donc modifient,

substantiellement la fonction de transfert du convertisseur.

3.2.1 Influence des pertes en commutation sur la fonction de transfert
Considérons un onduleur deux-niveaux chargé par une résistance R (Fig. 3.5).
Appelons v%,, la tension de sortie de référence (appliquée a la modulation PWM); u

oul:

et u sont les signaux de commande complémentaires des IGBT.

C

(L, r) = (100 pH, 2,2mQ)

400V R | Vout

|

Vout* — > u
—PWM _, -

Figure 3.5: Onduleur a deux niveaux.

La fonction de transfert de 'onduleur, lorsque le pont onduleur est considéré

comme idéal (pas de pertes en conduction, ni en cominutation) s’écrit :

G — Cout GO

N 2 T
Vg 1+ s+ 587

(@

(3-4)




ou Gy. z et wy représentent respectivement le gain statique, I'amortissement et la pulsa-
tion propre de la fonction de transfert G. Le facteur de qualité @ est lié & 'amortissement,
par 2z = 1/Q.

Considérons le tracé du rapport v, /vk,, de onduleur en fonction de la fréquence.
Nous évaluons ce diagramme en considérant la fréquence de v}, variable entre 10 Hz et
1 kHz. Les Figures 3.6 et 3.7 présentent respectivement les parametres gain statique et
facteur de qualité extraits de ces diagrammes en fonction de I'admittance de la charge
dlans les conditions suivantes :

e La courbe « simulation avec IGBT idéaux » correspond a I'évaluation du gain

statique et du facteur de qualité en simulation lorsque les IGBT sont idéaux
(cle simples interrupteurs commandés sans pertes).

e La courbe « simulation avec IGBT de Alonso » correspond a l'évaluation du
gain statique et du facteur de qualité en simulation lorsque les IGBT sont
modélisés par le modele de Alonso.

e La courbe « expérimental » correspond a l'évaluation du gain statique et du
facteur de qualité de maniere expérimentale et lorsqu’un temps mort de 5 us
est ajouté afin d’éviter les court-circuits.

e Lacourbe « simulation avec IGBT idéaux et temps mort » correspoud a l'évalua-
tion du gain statique et du facteur de qualité en simulation lorsque le pont est
idéal (de simples interrupteurs commandés sans pertes) et lorsqu’un temnps mort
de 5 us est ajouté afin d’éviter les court-circuits.

Nous observons ainsi que le facteur de qualité, ou de maniere équivalente, 'amor-

tissement. évolue de maniere dynamnique en fonction de la charge de sortie. A faible
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puissance / admittance de charge, le diagramme en fréquence de 'onduleur simulé avec

le modele de Alouso est équivalent au diagramme en fréquence expériinental. et préseute



60

un faible facteurs de qualité (donc un fort amortissement). En revanche, 'onduleur si-
mulé avec IGBT idéaux ne posséde pratiquement pas d’amortissement & faible puis-
sance. Nous pouvons donc en déduire, compte-tenu des précédents constats basés sur
la Fig. 3.7, que, compte-tenu du fait que I'amortissement est physiquement équivalent
a une résistance, alors le pont onduleur est équivalent a une résistance d’amortissement
dont la valeur est fonction du courant qui traverse le pont. La Fig. 3.8 présente le
modele équivalent de 'onduleur.

(L, r) = (100 uH, 2,2mQ)

iL rce

) - Vout
uE wour | C=800pF P R | Vou

Figure 3.8: Modele équivalent de ’onduleur a deux niveaux.

ol g correspond a la résistance d’amortissement du pont onduleur, qui dépend du cou-

rant i, commuté. L’équation d’état associée an modele de 'onduleur (Fig. 3.5) vérifie :

dvo.ut ]_ R Voul, dlL(t) UE — 'r;e'l:]_'/ - th
— iy —
dt c\*t

= 3.5
R dt L (3.9)

ou r;e = Te+7 (7 est la résistance de la bobine L). La fréquence de résonance du filtre LC
étant égale a 560 Hz, constatons que la fréquence d’opération de I'onduleur, qui est de 60
Hz, permet d’utiliser, en approximation raisonnable, le gain statique Gy comme module
du transfert veu/vk,, a cette fréquence. Par conséquent, il existe une légére baisse du
gain statique & mesure que la puissance / admitténce de la charge augmente (Fig. 3.6).

Cette chute de gain est cependant négligeable et perinet de considérer les performances
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expérimentales de I'onduleur, équivalentes & celles d’un onduleur qui posséderait des
IGBT idéaux. Lors d’un impact de charge, I'amortisement de ’onduleur intervient dans
la stabilisation des signaux. Comparé & un onduleur dont les IGBT dissipent des pertes
en conunutation, la réponse transitoire sinusoidale est moins amortie (donc présente
une résonance) dans le cas de 'onduleur muni d’'IGBT idéaux et en particulier pour
une faible puissance / admittance de charge.

Globalement, la réponse en fréquence est fixée par la résistance R pour ce qui
est du gain statique et du facteur de qualité. r., ajuste ces parametres en fonction
de la puissance de la charge. La résistance d’amortissenient caractérise les pertes en

commutations, qui définissent le rendement de la conversion.

3.2.2 Pertes en commutation et commande rapprochée

Le fait d’obtenir un gain statique et un facteur de qualité qui dépendent du
courant valide I'assimilation du pont a une résistance d’amortisement non linéaire, que
’on appelle également résistance d’amortissement.

Il n'est pas évident de tenir compte de la résistance r.. lors d’une modélisation
« conventionnelle » de convertisseurs puisque celle-ci dépend principalement des ca-
ractéristiques des IGBT utilisés. Une telle résistance d'amortissement apparait ainsi
comme une incertitude de modélisation (en 'occurrence, incertitude sur le coefficient
de qualité et le gain statique) qui se répercute nécessairement sur le calcul d’une loi de
commande (rappelons que le calcul conventionnel de controleur PI s’effectue & partir
du modele des convertisseurs).

La résistance d’amortissernent permet donc de modéliser I'ensemble des processus
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physiques responsables des pertes en commmutation mais ne donne pas d’indications sur
< le déroulement » de la commutation, en particulier si les pertes sont dues a de fortes
contraintes électriques comme la surtension an blocage ou le courant de recouvrement
de la diode (cf. § 2.2).

Le but de la commande rapprochée Posicast est donc de pouvoir modifier la
résistance d’amortissenient par le controle instantané du couple (ig, ve) lors de la com-

mutation.

3.3 Principe et mise en oeuvre pratique de la commande rap-

prochée Posicast

Nous introduisons le principe de la commande rapprochée Posicast en énumérant
les propriétés qui décrivent le fonctionnement de la commande ; les considérations de
controle optimal qui permettent de supporter mathématiquement le concept de la com-
mande rapprochée sont énoncées dans la prochaine section.

Mininiser les contraintes électriques revient a minimiser les valeurs 2,4 €t Veemar
(que nous définissons comume les maximums respectifs du courant . lors de 'amorgage
et de la tension v, lors du blocage, cf. § 2.5.2.2). 1l existera nécessairement un comn-
promis entre Poptimalité en terme de minimisation des pertes et I'optiinalité en terme
de minimisation des contraintes électriques. Dans toute la suite, nous parlons, de facon

s -

générique, d’optimiser la commutation.
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3.3.1 Principales propriétés

Le but fondamental de la commande rapprochée Posicast est de pouvoir maitriser
explicitement les transitoires de commutations au blocage de I'TGBT dans son environ-
nement électrique de maniére a ce que la commutation soit optimale.

Une commande classique prévoit en effet que 'amorgage et le blocage des IGBT
ne s'effectuent gque par l'intermédiaire d’une résistance de grille ou d'un réseau de
résistances de grille soigneusement calculé. Dans ce cas. la maltrise des transitoires
n’est que partielle puisqu’elle s’appuie simplement sur I'ajustement de la constante de
temps du circuit capacitif de la grille. La méthode proposée par [37], que nous ap-
pellerons commande rapprochée par rampe, définit un signal d’amorc¢age dont la forme
est calculée a partir d’'un modele simplifié d’'IGBT. Cette technique, de loin la plus
avancée, préconise donc l'utilisation d’une modélisation suffisamment exacte de 'IGBT
en vue de prédire la forme du signal de grille a utiliser pour optimiser la commuta-
tion, cette forme étant définie par une rampe dont la pente est calculée a partir de la
modélisation effectuée. La commande rapprochée par rampe permet donc de réaliser la
jonction entre le développement de modeles IGBT a des fins d'étude de la commutation,
et le développement. de modeles IGBT & des fins d’optimisation de la commutation. En
d’autres termes, elle prouve 1'utilité d’utiliser des modeles IGBT a I'étape de conception
des convertisseurs.

Finalement, comme évoqué dans le § 2.2.2, la commande rapprochée Posicast est
semblable, sur le principe, & la commande en rampe dans la mesure ou l'on cherche a
controle le de./df. L'autre similitude concerne la mise en forme du signal de grille v,.,

explicitement déterminée a partir d’'une modélisation adéquate de I'lGBT. En parti-
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culier, une telle modélisation permet de supposer qu’il existe une forme « optimale »
explicite d'un signal de grille v,. tel que le di, /dt soit controlé.
La Fig. 3.9 présente le schéma de la commande envisagée que nous appelons

commande rapprochée Posicast de ['TGBT.

Figure 3.9: Schéma bloc de la commande active Posicast de 'lGBT; R, et
L, sont respectivement la resistance et I’inductance parasites qui
définissent ’environnement de commutation.

Nous allons développer l’idéé qui consiste a moduler la forme du signal dans le
but de maitriser les transitoires de commutation, quelles que soient les conditions de
commutation, influencées notaininent par la charge (courant de charge) et I’environne-
ment électrique de 'IGBT défini par 1;1 résistance et I'inductance de cablage. Bien que
Iamorgage développe plus de pertes que le blocage [22], nous ne traiterons que le cas
du blocage puisque celui-ci génere une surtension inductive. Cette surtension inductive

coustitue I'une des raisons qui justifie I'emploi d'un snubber [19]. La cominande rap-



prochée Posicast suit fondamentalement le schéma classique dasservissement : I'ordre
d’amorcage ou de blocage définit la consigne, un retour de mesure hors-line fournit les
informations sur les transitoires de commutation de 7, ou #, et un organe de controle
permet de déduire la forme du signal de grille a appliquer a 'IGBT. Le signal de grille
obtenu est donc optimisé a travers ’enseinble de cette procédure.

Détaillons et commentons les caractéristiques de chaque bloc :

e Un estimateur de commutation ou observateur de commutation permet de don-
ner des informations sur le transitoire de commutation au blocage de maniere
hors-ligne c’est a dire que l'estimation ne s’effectue que lors du calibrage ini-
tial du driver (la procédure est décrite au § 3.3.3); 'estimateur est désactivé
lorsque le driver fonctionne. Afin de counaitre les caractéristiques de I'environ-
nement électrique immédiat de I'IGBT (inductance et résistance de cablage),
une mesure directe de 7. et v, avec un oscilloscope numérique par exemple,
sous une condition de fonctionnement donnée de 'IGBT (c.-a.-d. pour un rap-
port cyclique et un courant de commutation donnés) permet de déterminer les
parametres de 'environnement électrique grace a une estimation directe (cf. §
3.4.2). Une fois les parametres de ’environuement électrique connus et une fois
I'optimisation réalisée, il n’y a plus de mesure de 1. et v.. dans 'environnement
de I'lGBT. Les signaux fournis par le correcteur-et le modulateur de forme sont
donc ajustés et calibrés & ’aide d'un oscilloscope, qui fournit un retour visuel
direct sur la qualité de 'optimisation, de maniere a optimiser la commutation.

e La correction est basée sur le principe de la conmande optimale et permet de

délivrer un signal de commande de grille dont la forine permet I'optimisation
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de la commutation (une mesure du courant dans la charge permet d’adapter la
forme du signal de commande de grille en fonction du courant qui circule dans
la charge; ce point est discuté dans le § 3.6.7).

e Le modulateur de forme géneére un train de pulses dont la caractéristique est
fonction du signal de grille précédeminent calculé; le conditionneur réalise 1'in-
terface du FPGA avec 'IlGBT.

Nous définissons aiusi le probleme de minimisation des contraintes électriques a
un probleme d’optimisation (rappelons que I'on optimise le signal de grille de 'IGBT
de maniere a ce que les contraintes électriques occasionnées durant la commutation
soient minimales) dont I'inconnue n’est pas une variable mais une fonction; le calcul
variationnel [90] ainsi que la commande optimale répondent aux exigences de notre
probleme d’optimisation. Autrement dit, nous cherchons la fonction mathématique du
signal de grille optimale telles que les contraintes électriques en commutation soient
minimisées. Nous étudions comment il est possible de minimiser le temps de montée de
la tension vy, avec minimisation de la réponse inductive sur v... Rappelons que le fait
de bloquer 'l GBT engendre un transitoire oscillant sur v, lié notamment a la capacité
parasite [16]. Le modeéle associé & la contmutation au blocage est étudié dans la section
3.4.1.

La contribution de I’étape de minimisation des contraintes électriques est donc de
créer une structure d’asservissement locale, c¢.-a.-d. au niveau et a 'échelle de 'lGBT,
qui puisse, étant donnée une observation initiale de la phase de commutation, garantir

le minimum de contraintes électriques.



67

3.3.2 Impact de la commande rapprochée sur le blocage de 'lGBT
Examinons en détail les phénomenes qui se déroulent lors d'une commutation au
blocage. La Fig. 3.10 présente ’évolution de vy, et v lors du blocage ordinaire de

IIGBT, les notations sont tirées de la Fig. 2.13.
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Figure 3.10: Formes d’onde lors du blocage de I’'IGBT.

Rappelons le fonctionnement du blocage [8] de 'IGBT (Fig. 3.1).

e jusqu’a I'instant ¢ : I’IGBT est passant donc v, &= 1,5V (il existe un offset
sur la figure). vy = 12V.

e durée t; .y @ L'ordre de blocage est donné. v, reste constant; la capacité
d’entrée C,, se décharge.

e durée tf : A cause de la tres forte valeur de Clye, la tension v, croit lentement ;
le plateau de tension sur vy, traduit le passage d'un courant dans C,. (ce qui
maintient le potentiel de Cy. constant).

e duréet, ;s : Le MOS de I'IGBT se bloque car v, devient inférieur a la tension



de seuil vge 4p; la tension v, remonte brutalement et le courant de collecteur
1. tend a s’anuuler rapidement. La valeur de v.. au moment du blocage du
MOS est indépendante de v ;. On dit que le blocage de 'IGBT est effectif
au moment ou Vg < Vg, . Lenvironnement électrique répond a l’annulation
(le courant de trainée empeche une annulation instantanée de i.) de i. par une
surtension inductive oscillante de v,

Le but de la commande rapprochée Posicast est donc de pouvoir optimiser la com-
mutation en diminuant fondamentalement I'amplitude du dépassement ve, 14.. Cette
diminution implique :

e 'amortissement des oscillations qui ont lieu juste apres le blocage effectif;

e la diminution de la durée i, ..

En revanche. du fait que 'lGBT est encore en conduction durant la durée ¢4 oy, la
minimisation de cette durée dépend notamment de la valeur de la tension vy, lorsque le
blocage commence (décharge plus ou moins rapide des capacités en fonction du potentiel

de vg.).

3.3.3 Considérations expérimentales

D’un point de vue pratique, puisque les temps de commutation sont réputés étre
de l'ordre de la iicro-seconde, il sera nécessaire de disposer d’un calculateur qui délivre
des signaux avec une haute résolution. Le FPGA répond a cette condition puisqu’il est
capable de délivrer des signaux logiques trés propres® avec une période de l'ordre de 10

ns.

3. Une des sorties du FPGA, programumée pour délivrer un signal carré de 100 MHz, a été testée
a laide d’un oscilloscope Tektronix CSA 74048 de 4 GHz de bande passante.
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La procédure de calibrage de la commande rapprochée s’effectue manuellement a
partir de I'observation a l'oscilloscope de v, et i.. Nous montrons, dans le paragraphe
§ 3.5. que le signal de grille qui optimise la commutation se résume a une séquence de
pulses qu’il convient simplement d’ajuster. L’architecture d'un FPGA ne permettant
pas de réaliser de lourdes opérations, il est donc nécessaire de pouvoir précalculer le
signal de grille optimal (résultat du procédé d’optimisation) a l'aide d’un ordinateur
puis de charger ’ensemble des résultats dans le FPGA.

Nous utilisons ainsi un dispositif FPGA (Xilinx® / Virtex™-11 Pro) permettant
de reproduire nmnériquement la fonction vy, optimisée ainsi qu'un dispositif de condi-
tionnement et d’amplification afin d’appliquer le signal v, a la grille. Le détail du
circuit de conditionnement sera exposé dans la section § 3.5. Un convertisseur abaisseur
de tension tel gne celui présenté Fig. 2.6 est utilisé pour les essais expérunentaux avec
un IGBT de type Semikron® SEMITRANS® SKM 200 GA 123. La tension v, est
niesurée grace a une sonde de tension capacitive a 17 pF'; le courant 7. est mesuré grace

a une sonde courant a effet Hall de 200 MHz de bande passante.

Remarque sur la protection des IGBT La commande rapprochée Posicast intégre
de facto un organe de controle griace au dispositif FPGA. Différents points de mesure
(grace a l’acquisition numérique de signaux provenant de capteurs a effet Hall par
exemple) dans le convertisseur de puissance, et en particulier sur les collecteurs des
IGBT permettraient de surveiller les différentes intensités des courants. Il est donc tout a
fait possible, a partir de ces différentes mesures, de prendre des décisions sur le maintien

ou arréet des commutations s'il venalt & avoir des surintensités ou surtensions dans le
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convertisseur. Par exemple, un controle de supervision fait en sorte que si le courant
(2¢) franchit une certaine limite (ou le courant moyen qui circule dans la charge), alors
les sorties du FPGA concernées sont numériquement gelées. La commmande rapprochée
Posicast peut ainsi intégrer un dispositif séquentiel, également progranuné a l'intérieur
du FPGA, de maniere a protéger les IGBT et les autres composants contre d’éventuelles

perturbations électriques pouvant occasionner des dommages.

3.4 Considérations théoriques sur 'optimisation de la commu-

tation

Cette section discute de I'application de la théorie du controle optimal au cas
de l'optimisation de la commutation au blocage des IGBT. A partir du modele IGBT
de Hammerstein, nous définissons premierement un modele global d’IGBT qui inclut
son environnement électrique (éléments parasites), puis I'application de la théorie du
controle optimal a ce modele permet de démontrer rigoureusement la forme que doit
posseder la tension de grille v,., appelée également solution de v, optimale, afin de
bloquer I'IGBT dans les meilleures conditions possibles. Il est ensuite discuté de la fai-
sabilite de la solution v, optimale en terme d’implémentation physique, ce qui conduit

a considérer une loi de controle pour vy de type bang-bang.

3.4.1 Modélisation globale, cas général
A partir du modele théorique développé, nous définissons I'environnement électrique
de I'IGBT par la résistance R, et I'inductance de cablage L, tel que présenté Fig. 3.11

(identique a la Fig. 3.9). Il s’agit de la mnodélisation générale du voisinage électrique
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de 'IGBT, indépendante de la topologie du convertisseur et de sa charge. Nous avons
modélisé par une unique inductance parasite, I'ensemble des inductances parasites qui
existent dans le circuit; cette simplification est d’ailleurs envisagée dans [16]. Il s’agit,
en d’autres termes, du voisinage immédiat de 'IGBT caractérisé uniquement par les

effets parasites des connexions.

Figure 3.11: Modélisation de PIGBT et de son environnement électrique.

Vg €st une tension périodique bornée entre vy min €t Uge mae. La différence v, — v,
est équivalente a la tension inverse de I'IGBT en tenant compte de 'environnement
électrique; la tension maximale de blocage de 'IGBT est vee n = max(v, — v,). Nous
imposons & la tension v, d’étre strictement positive telle que 0 < vye min < Ve, mar
avec typiquement Uge min = 0 €t Uge mor = 15 V (ceci transpose la condition sur u qui
vérifie 0 < u < 1). Il n’est pas nécessaire d’imposer un potentiel négatif a la grille lors
du blocage [23].

Nous avons mis en évidence (§ 3.1.2), les différences fondamentales qui existent



72

entre le modele de Alonso et le modele de Hammerstein. Afin de modéliser la commuta-
tion au blocage, nous utilisons, de maniere séquentielle, le modele de Hammerstein pour
modéliser ’évolution du courant 7. lorsque v;e > Uge. th- LoOTSqUE v;e < Uge,th, 1€ courant
1. s’annule rapidement et nous utilisons le modele de I'environnement électrique afin de
décrire I'évolution de .

Nous décomposons la modélisation complete de la facon suivante. Au moment du
blocage, v4. décroit rapidement vers 0. La tension interne de grille v;e décroit moins

rapidement a cause des différentes capacités internes et 7, décroit suivant (3.2) :

. Uge 2 Vge, th md—it) + qic(t) = vy, = fnr(vge(t))
figr = (3.6)
Vge < Vge, th: ZC(t) — 0

Rappelons que la valeur de g peut-étre soit déterminé expérimentalement, soit
modélisé a partir de considérations découlant par exemple du modele de Alonso. Au
temps, fge. th. -vée = Vge,th €t 1¢ = I 4n OU 745 €st le courant limite de conduction a la

1

limite du blocage effectif de 'IGBT. Cela signifie que v = v,

= Uge tn- Finalement,
lorsque vge = Vge,1n, 'IGBT se bloque et 7. — 0 bmplique que vee = Vee,m

dvee (1) d?vee(t)

fi ‘= Vge — R[JCT dt - Lpar dtQ — Vee = 0 (37)

A partir de (3.2) et (3.7), nous pouvons donc conclure que, durant le blocage, .
décroit avec un certain délai en fonction de vy (3.2) et ensuite, dés que vge < Vge 1h,
le courant décroit tres rapidement et forme une queue de courant [12] alors que v,

évolue vers v,  avec un comportement au deuxieme ordre (3.7). Nous pouvons donc
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considérer que (3.2) et (3.7) modélisent la commutation de maniére séquentielle, c.-
a~-d. que (3.7) intervient en premier pour décrire I’évolution du courant en phase de
conduction 4. > v 4, tandis que (3.2) intervient une fois le blocage effectif de 'lGBT
Vge < Uge, s, pour décrire I'évolution de la tension wvee.

Afin de mettre en relation directe v, avec vy, le couplage peut étre noté ve.(t) =
(fi o froBr)(vee(t))-

Les relations (3.2) et (3.7) sont bien vérifiées en simulation (comparaison du
modele théorique avec un modele SPICE). En particulier, la Fig. 3.12 présente un
exemple de simulation du modele théorique de I'lGBT inclus dans son environnement

électrique pour 12, = 0.3Q, L, = 0,1 pH et 1.5 < C, < 55 nF (obtenu via la relation

(3.3)).
20 T T T T T T T T T
&
", 10—‘._ o
0 ! L 1 I i i I 1 I
0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200
temps (ns)
50 T T T T ! I ! ! !
Z
0 i I 1 ] i i | i 1
0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200
temps (ns)
200 ! '_ ! ! ! ! ! ! !
o 100~ :
0 | L | I l
0 100 120 140 160 180 200
temps (ns)

Figure 3.12: Simulation du blocage de I'IGBT inclus dans son environne-
ment électrique.

Conforménient a la description du modele de commutation, la simulation est
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réalisée de facon cascade, c’est-a-dire qu’a chaque instant ¢, connaissant ’ensemble
des parametres du modele de commutation (notaminent C,, L, et R,), le modele de
Hammerstein (3.2) est simulé a partir de la domiée v, (f) et fournit la valeur instan-
tanée de i.. Ce courant est ensuite injecté dans I'équation différentielle qui caractérise

I'environnement électrique (3.7) afin d’obtenir v... Notons la présence de la trainée de

courant a la fin du blocage.

3.4.2 Estimation de ’inductance parasite

Pour réaliser le calibrage de la commande rapprochée, nous proposons dans cette
section, une méthode d’estimation de l'inductance parasite L,. Elle est basée sur une
mesure indirecte de 'inductance de cablage via la mesure du temps de montée de v,,.

Considérous le montage abaissewr de la Fig. 2.6 avec les caractéristiques de la

table 3.1.

Table 3.1: Parameétres du convertisseur abaisseur.

Composant “ Valeur

L, 1 puH
L 1 mH
C 1 pF
R 0.5 Q2
L
“p i iR

— 000 a4 000 —
Vin <> _1_\/9 c__ R Vout

Figure 3.13: Schéma d’un convertisseur abaisseur de tension (buck) alimen-
tant une charge resistive.

La simulation PSPICE du blocage de I'1GBT a été effectuée pour plusieurs valeurs



de rapport cyclique. La Fig. 3.14 présente le blocage pour un rapport cyclique de 10 %.

La Fig. 3.15 présente le blocage pour un rapport cyvclique de 50 %.
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Figure 3.14: Blocage résonant de 'lGBT pour a = 10%.
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Figure 3.15: Blocage résonant de 'IGBT pour a = 50%.

La surtension au blocage ou spike, définie comme la tension maximale qui survient
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lors du blocage et notée Ve, caractérise I'inductance parasite L, ; cette surtension
dépend exclusivement du courant commuté. Nous avons en effet [16] :
diLP

A‘/smke ~ Lpd—t A\"{spike = \/;pike - V,in (38)

ou le courant iy, dans L, est égal au courant commuté par 'TGBT.

Relation AV}, —a Exprimons AV, en fonction du rapport cyclique « via le cou-
rant de sortie 7. D’apres la relation statique du convertisseur abaisseur en conduction
continue, nous avons (V,u) = @ (Vi) ou (Vi) = R (4,) si, par hypothese, la charge est

resistive. Comme (if,) = (i,), alors :

aVi, - ,
AV;’Pi-ke ~ LPT(ATP) ! AVspika = ‘/sp'iktz — Vin (39)

Y

ou Af, est le temps mis par v, pour passer de Vi, & V.. La relation (3.9) permet
ainsi d’estimer I'inductance L, connaissant le spike et le courant de sortie. Nous pouvons

vérifier 'exactitude de (3.9) sur les simulations présentées Fig. 3.14 et 3.15 :

a=0,1; 0,5 Vi =10 Vet Vipire ~ 45V = L, = 1,7uH

I

RP
o =0,5; R,=0,50;Vip =10 Vet Vipire ~ 173V = L, = 1,6 uH

L'inductance L, estimée se situe tout a fait dans l'ordre de grandeur de I'inductance
L, effectivement employée pour la simulation.
Bien que cette technique soit directe et ne nécessite pas d’immportants calculs, sa mise

en oeuvre est fortement dépendante de la précision de la inesure de At,. En supposant
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que V'observation de v.. (étape de calibrage de la commande rapprochée) soit réalisée a
I'aide d’un oscilloscope, il est alors tres facile d’obtenir I'information sur At, et AV,
Toutefois, la relation (3.9) nécessite d’étre reconsidérée en cas de changement de topo-

logie.

3.4.3 Contréle optimal de la commutation

Les équations (3.2) et (3.7) mettent en évidence le fait que :

e il existe une relation de dualité entre v, et i., puisque si i. est imposé par
PIGBT (pour v, fixé), alors v, est imposé aux bornes de 'IGBT en réponse
au circuit environnant ;

e la fonction de transfert i./v.. = figpr est du deuxieme ordre et explique ainsi
Je transitoire résonant (contrainte électrique au blocage) qui a lieu sur v, lors
du blocage.

Dans le plan (i.(t), v.(f)), t devient un parametre et on considere donc I’évolution
de v (t) en fonction de i.(t). Puisque i.(¢) est périodique, i.(v.) forme un cycle de
commutation. NOtons icmi, €t femesz. respectivement la borne inférieure et la borne
supérieure de i.(t). Un exemple de cycle de commutation est donné a la Fig. 3.16 ol
nous considérons une simulation PSPICE d’un convertisseur abaisseur avec I'IGBT
APT25GF100BN.

L'effet dérivatif ne s’observe que lors des transitions descendantes de i.(t). Du fait que
le cycle de commutation mette directement en évidence les pertes en commutation, il
est possible de définir explicitement une condition mathématique qui servira de critere

a minimiser pour la commande optimale.
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0 10 20 30 40 50 60
Vee V)

ce

Figure 3.16: Exemple de simulation PSPICE pour I’évolution de i.(v..) avec
IGBT réel.

Proposition 3.4.1. 5% tcmin €t icmar SONt les courants respectivement a Uétat blogué
et a ['état passant, il existe une fonction vy(t), donc finalement 1.(t) (via f;), telle que
[intégrale :

7‘(:'”)-“1‘

o = ie(Vee) dvee (3.10)

e min

soit minimale.

Cette aire correspond a ’énergie dissipée en commutation. Il s’agit, en d’autres
termes, de trouver comment faire passer vy (t) de sa valeur vge min & Vgemaz. donc com-
ment ajuster le transitoire de vy pour que l'aire &, rapportée dans le plan i.(vee), soit
minimale.

Il est clair que I’énoncé de la commande rapprochée Posicast revient a un probleme

de commande optimale dont nous allons utiliser les principes [91][92].
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3.4.4 Enoncé pratique du critéere de la commande rapprochée Posicast

Bien qu’il soit tout a tait possible d’évaluer, de fagon exacte, l'aire &/, notam-
ment grace au théoreme de Green-Riemann, il n’en demeure pas moins difficile de
poser correctement l'intégrale et de la minimiser. Nous ramenons ainsi le probleme de
minimisation d’aire, a un probleme de minimisation du temps de blocage qui peut se
formuler a prior: de deux manieres différentes suivant que 'on considere la minimisa-
tion d'un temps ou la minimisation d’une énergie. Pour vérifier cette équivalence, il
suffit de considérer 'exemple du snubber (§ 2.2) dont le but est de minimiser l'aire
du cycle & en considérant une vitesse de commutation assez élevée avec un dispositif
permettant de minimiser les contraintes en tension et courant sur les IGBT. Le but de
la commaude rapprochée Posicast est de combiner mathématiquement les avantages de
la commutation rapide avec les avantages des snubbers. Dans les deux cas, le temps
de la commutation au blocage est imposé : notons t, et t, respectivement l'instant de
début de blocage et l'instant de fin de blocage.

Nous examinons les deux criteres classiques en commande optimale : la commande
en temps minimum et la commande a tension minimale. De ces deux criteres, nous en
déduisons la nature de la commande la plus appropriée au probhleme du blocage de

I'IGBT.

Version optimale en temps du critére de la commande rapprochée Posicast
Dans cette version, nous considérons le critere de la commande rapprochée Posicast,

comine un problenie de commande optimale a temps minimum.

Définition 3.4.1. [93] L’expression de la fonction vy.(t). continue (par morceauz)
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définie sur [t, 1], est déterminée lors du blocage si les conditions suivantes :

Vge(ta) = Vyge.a
Vee = (fi © fropr)(vye(t)) pour tout t € [t,, ] (3.11)

l-’g(z(tb) = Vge, b

sont satisfaites et que le critére de cott :

J(u) = /ttb dt (3.12)

soit minimisé. t, est imposé (ordre de blocage de 'IGBT) tandis que ty, est libre.

Il est démontré quun controle optimal en temps minimum se réduit & un contréle
de type bang-bang [93] sur vy, car v, est bornée (rappelons que typiquement v, €
[Vge, mins Uge. maz) = [0, 15] V). Or le controle bang-bang est la maniere naturelle de pou-
voir commander un IGBT (ou tout autre interrupteur) puisque une commande binaire,
qui oscille entre vge min pour le blocage et vge e pour 'amorcage, permet d’envoyer
(respectivement de retirer) le maximum d’énergie pour pouvoir amorcer (respective-
ment bloquer) 'IGBT le plus rapidement possible, au détriment de la stabilité (donc
des éventuelles résonances). En d’autres termes, une commande en échelon de tension

SUr vy peut étre une commande optimale en temps minimum.

Version optimale en tension du critéere de la commande rapprochée Posicast
Dans cette version, nous cousidérons le critere de la commande rapprochée Posicast.,

conmune un probleme de commande optimale a surtension minimale [94].
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Définition 3.4.2. [93] L expression de la fonction vy (1), continue (par morceaus) et

définie sur [t,ts], est déterminée lors du blocage si les conditions suwvantes :

Vge(ty) = Uge. a

Vee = (fi 0 fiamr)(vye(t))pour tout t € t,. ty (3.13)

'Ugc(tb) = Uge.b

sont satisfaites et que le critére de cofit :

tp
J(u):/ vfedt (3.14)
ta

est minimisé. Rappelons que t, est imposé (ordre de blocage de U'IGBT) ainsi que ty qui
est estimé d’aprés les fiches techniques (les fiches techniques fournissent généralement

la durée de blocage de 'IGBT en considérant la surtension de blocage.).

Minimiser le temps de commutation selon la def. 3.4.1 ou la surtension au blocage
selon la def. 3.4.2 n’est pas équivalent dans la mesure ou :
e sile temps est minimisé. alors aucune contrainte n’est donnée sur v, qui peut en
conséquence prendre n’'importe quelle forme pourvu que le temps soit minimal.
Cela implique qu’il peut exister une surtension suivie d’une résonance sur ve,.
e si I'énergie est minimisée, alors la contrainte électrique de type surtension est
minimisée. En revanche, il n’est pas garanti que le temps de blocage soit optimal,
bien que ce temps soit diminué en fonction des couditions aux limites iinposées.
La def. 3.4.2 est donc largement, privilégiée comime critere de minimisation opti-

mal de la surtension au blocage. Compte-tenu de la nature séquentielle du modéle de
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commutation (le comportement de 7. et de ¢, obéit & deux mnodeles différents suivant
la relation d’ordre entre vge et vge 4s), 1l est donc nécessaire de définir une stratégie de
controle optimale qui soit potentiellemnent facile & mettre en oeuvre, surtout du point
de vue expérimental. Nous choisissons ainsi une méthode bang-bang afin d’obtenir v,

optimale.

3.4.5 Pertinence d’un controle de type bang-bang
Le controle de type bang-bang est fondé sur Papplication d'une loi de commande
qui impose a vg. des niveaux de tension définis par paliers. La définition suivante for-

malise le controle bang-bang.

Définition 3.4.3. [95] On appelle contrile k-bang-bang, toute loi de commande u(t)
définie comme une fonction continue par morceaux sur l'intervalle [to, T'| qui prend a
n'importe quel instant t € [ty, T, les valeurs contenues dans l'ensemble uy, uq, ..., ug €

U. Les éléments u; sont appelés niveauxr de controle.

La Fig. 3.17 présente un exemple de signal générique u défini par un controle 6-
bang-bang aléatoire. Dans cet exemple, les niwveauz de controle ou les paliers de contréle,
contenus dans I'ensemble {1, 3, 7, 5, 13, 10} sont balayés de maniere aléatoire en fonc-
tion du temps.

L’utilisation d’un contréle de vz de type k-bang-bang est donc justifié puisque
les niveaux de contréle sont de facto inclus dans I'intervalle [vge in, Vgemaz]. NOus allons
montrer qu'un choix judicieux des niveaux de controle permet de satisfaire le critere
de la def. 3.4.2 et par conséquent de minimiser a la fois le temps de commutation au

blocage de I'IGBT et la résonance inductive en tension sur .
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Figure 3.17: Exemple de signal « de type 6-bang-bang.

3.5 Résolution du critere optimal par une méthode bang-bang

Nous décrivons, dans cette section, la mise en oeuvre d’une solution vy, optimale
qui est de la forme bang-bang et basée sur la commande Posicast [96]. La méthode
bang-bang est considérée comme la méthode de pilotage de la grille de 'IGBT qui
apparalt la plus flexible et la plus efficace & mettre en oeuvre. Nous décrivons le principe
d’application de cette méthode en relation avec les différentes contraintes qu’imposent
les IGBT et quelques propriétés sont énoncées dans le but de faciliter le réglage de la

solution v4. optimale.

3.5.1 Définition du nombre de niveaux de controle
Selon les possibilités technologiques, il convient de fixer avant toute chose le
nombre de niveaux de controle k& (cf. def. 3.4.3) associés a des niveaux de teusion,

ui définissent et composent la tension de v,. optimale. Une étude expérimnentale de la
gC
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relation statique v../ug. de 'IGBT fournit des arguments permettant de conclure que

la solution optimale 2-bang-bang sur v, est la plus appropriée.

Caractérisation statique de PIGBT La caractérisation statique de I'IGBT permet

notamment de retrouver l'allure du plan de sortie i, — v, pour un v, donué; ce plan

étant décrit par 'éguation de Pittet (cf. § 3.1.2).

Nous allons doue vérifier la caractéristique de transfert statique de v.. en fonction
de vy, pour un courant i, maximum donné. Pour ce faire, considérons le montage de la
Fig. 3.18. Nous placons une résistance R, = 70{2 au collecteur de I'lGBT de maniere a
fixer le courant 7, maximal qui traverse I'IGBT ; le FPGA délivre un signal triangulaire

codé sur 6 bits, converti en analogique puis amplifié a 'aide d’'un simple montage

transistor. La résistance de grille R, est de 5 (1.

6 bits

12V

100 Q

Figure 3.18: Circuit permettant ’examen de la caractéristique statique de
transfert v, — v, a courant donné; le réseau R-2R est un CNA

de 6 bits.
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La Fig. 3.19 présente 1'évolution de v.. au blocage lorsque v, décroit.
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Figure 3.19: Tension v, aux bornes de I'lGBT en correspondance de la ten-
sion de grille v,, - 1,. décroit linéairement par paliers d’environ

0.2 V.

La nature quadratique de I'équation de Pittet [88] rend compte d’une tension v,
qui évolue comme le carré de la tension wv,.. Ainsi, & partir de I'instant ¢ = 0, instant
de déclenchement du blocage, on constate qu’il suffit de quatre paliers sur vy pour
que 'lGBT soit bloqué. De plus, le niveau en tension des paliers de v, est également
dépendant du courant i, (rappelons que le plan de sortie iinplique que les trois grandeurs
T, Uee €6 Uge sont liées). Notons également le fait que, tant que vge > Vgetn = 5,8 V,
I'IGBT conduit, et par conséquent nous sommes capables d’ajuster le courant 7. (d’ou
les différents paliers de tension en fonction de vy ). Pour vge < vge,n = 5,8 V, 'IGBT se
bloque (donc 7. = 0 & partir de cet instant) et la tension v, remonte sans pouvoir étre
controlée, le blocage effectif est alors nmon-contrélable. Dans ce cas, 'IGBT se bloque
bien avant que vy s’annule. La Fig. 3.10, qui présente les formes de v, et ¢, lors d'un

blocage dynamique expérimental de 'IGBT, montre également comment le blocage de
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I'IGBT est le siege de la résonance inductive sur v, au moment ot g, < Vge th-

En conclusion, il est douc tout a fait possible de fixer le niveau de tension de v,
par un certain ajustement discret de vy, pourvi que vye > vy 5. Du point de vue de
la minimisation de la surtension inductive, il existe donc deux possibilités de controle :

e Lorsque vge > Uy th. il est possible de controler la vitesse de descente de vy,

dounc la vitesse de décroissance du courant 7, correspondant.

e Lorsque vge < Vg h, 1a non-controlabilité du blocage effectif implique que la

seule possibilité de controle consiste a réamorcer 'IGBT.

Avantages d’'une méthode 2-bang-bang Une méthode k-bang-bang pour £ > 2
possede les inconvénients (corrélés) suivants :
e l'inconvénient de nécessiter un convertisseur numérique-analogique en plus de
I'étage d’amplification qui puisse recréer chacun des niveaux bang-bang;
o une forte sensibilité vis-a-vis de la tension de seuil v, 4 (qui dépend de 'IGBT
utilisé) ;
e le convertisseur doit fonctionner dans une petite plage d’ opération conformément
a la caractéristique quadratique 7. — v, donc nécessite une grande résolution.
Une méthode 2-bang-bang possede les avantages suivants (qui sont expliqués dans
la prochaine section).
e Le contrdle se résume a une tension binaire (donc ne nécessite qu'une ou deux
sorties du FPGA) qu’il suffit d’amiplifier.
e Le circuit de conditionnement est tres simple a réaliser, typiciuement un étage

push-pull qui fonctionne en commutation.
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e Grace a la dynamique naturelle des transistors qui constituent 'étage de condi-
tionnement et par un ajustement spécifique de la durée des paliers binaires, il est
possible de controler aisément la tension v, en fonction du temps. En particu-
lier, nous allons voir (dans la section § 3.6.1) qu’il est possible, lors du blocage,
soit d’imposer 0 V a la grille, soit de laisser la grille « ouverte » (connectée sur
une forte impédance). Ces deux états électriques pour le blocage permettent de
régler la dynamique de décroissance de vy, donc la dynamique de décroissance
de 7, (ou di./dt), donc finalement d’agir sur la surtension au blocage.

Nous fixons le nombre de niveaux de contrdle égal & 2, donc la teusion v, est soif

nulle, soit égale a 12 V. Nous appelons pulse, le motif élémentaire qui caractérise un
controle 2-bang-bang; il caractérise une transition de v, lorsque celle-ci passe instan-

tanément de 0 V a 12 V et revient instantanément a 0 V aprés un certain temps.

3.5.2 Commande par mode Posicast des IGBT
3.5.2.1 Principe de la commande Posicast des systemes oscillants
Introduite par [96] et popularisée par [97] [98] [99] , dont une application en
électronique [100], la commande Posicast (pour « Positive Cast ») offre une solution
élégante dans I'amortissement des oscillations crées par les systemes résonants, et en
particulier dans I'amortissement de la réponse résonante créée au blocage des IGBT.
Elle est basée sur un controle bang-bang qui permet, lors du transitoire oscillant du
systeme considéré, d’amortir, voire d’annuler les résonances. L’exemple suivant illustre
le principe de la commande Posicast.

Soit un systéme du deuxieme ordre ¥ peu amorti, qui a une entrée u associe la
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réponse . X posséde la réponse indicielle (lorsque u est un échelon unitaire) présentée

Fig. 3.20.
§ _1_5 I I ! T T T T T
| /\/
-
0.5 _
0 - :' L 1 1 1 | |
0 i5 10 15 20 25 30 35 40
le2 Td time (ns)

Figure 3.20: Réponse indicielle du systeme du deuxiéme ordre ..

Le Posicast consiste en un correcteur P’ placé en amont de ¥ de telle maniere a ce
que la réponse indicielle de P'Y aunule la résonance sur y. Ce correcteur se résume a une
commande 2-bang-bang dont la spécificité est de tenir compte a la fois du dépassement
relatif § (écart maximal par rapport & la valeur asyinptotique) et de I'instant 7. 1

s’éerit :
)

m(C_STd/z — ].) (315)

P'(s)=1+P(s) =1+

La Fig. 3.21 présente la réponse indicielle de PY.
L’effet du correcteur P’ est d’introduire un premier nivean de contréle d’ampli-
tude 1/(1 + 6) sur l'intervalle temporel [0,7,/2], suivi d'un second niveau de controle

d’amplitude unitaire ; le décalage temporel du second niveau de controle est modélisé
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Figure 3.21: Réponse indicielle du systéme X corrigé par FP'.

—sTe/2 dans le domaine fréquentiel. Remarquons que la qualité de Pamor-

par le délai e
tissement / annulation des oscillations dépend de la précision du placement des niveaux
de contréle en temps et en amplitude.

La commande Posicast est donc une méthode qui permet de modifier la forme
(« reshaping » en Anglais) de 1’échelon, initialement unitaire, de maniere a annuler
les oscillations produites par . Elle suppose connus les parametres 6 et Ty, ce qui en
fait une commande peu efficace aux variations de modele. En particulier, si le modele

de ¥ change, alors une nouvelle identification de > et T, permet de mettre a jour le

correcteur P°.

3.5.2.2 Application a la commande des IGBT
La commande Posicast démontre qu’il est fondamentalement possible, par une

commande bang-bang dont les niveaux de coutrole sont calculés, au moins d’amortir, et
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au mieux. d annuler des oscillations naturelles de systémes de deuxieme ordre. Or nous
avons précédenunent conclu, via les relations (3.2) et (3.7), que la résonance qui survient
lors du blocage de I'IGBT est de deuxieme ordre, tandis que 'lGBT se comporte comme
un circult retard du premier ordre. La commande Posicast apparalt donc comine une
solution intéressante au probleme de controle optimale de 'IGBT.
Il existe cependant deux objections corrélées a I'application telle quelle de la. commande
Posicast. La premiere est expérimentale. Sachant que les niveaux de controle sont bi-
naires (vy, = {0,12} V), il n'est donc pas possible de définir un niveau de controle
calculé (ou niveau de controle d’amplitude) dont la valeur est comprise dans Iintervalle
[0. 12]. La seconde est théorique. Pour tout systeme d'ordre 2 d’entrée u et de sor-
tie y, le Posicast. défini par une commande 2-bang-bang, suppose en effet controlable
(c’est-a-dire qu’en tout moment la trajectoire y peut étre modifiée par u). le transitoire
oscillant c’est-a-dire qu'il existe une succession de niveaux de controle bang-bang tel
que la trajectoire y puisse étre controlée. Or, nous avons montré, grace a I'étude de
la caractéristique statique de I'IGBT (cf. § 3.5.1), que le blocage effectif de 'IGBT
(rappelons qu'il s'agit de I'instant ot 'IGBT se bloque et améne le courant & décroitre)
n'est pas coninandable, c’est-a-dire que le blocage (et 'amorgage) fonctionne en com-
mande tout-ou-rien. Il n’est donc pas possible de controler le transitoire oscillant di a
la réponse inductive par niveaux de controle prédéfinis.

Dans le but d’établir une nouvelle méthode de commande de v, basée sur le
principe du Posicast et adaptée au fonctionnement de I'IGBT. rappelons les faits qui
ont été établis & partir de la caractérisation statique de I'TGBT :

e lorsque vy > Vge,tn, il est possible de controler la vitesse de descente de g,
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donc la vitesse de décroissance du courant . correspondant ;

o lorsque vy, < Vg n, la non-controlabilité du blocage effectif implique que la

seule possibilité de controle consiste & réamorcer 'IGBT.

Nous en déduisons qu’il existe deux modes de controle de 'IGBT. Le preimnier mode
permet de controler la vitesse de décroissance du courant i, lorsque I'lGBT conduit.
Ce mode permet ainsi de contréler le di./d¢ au moment du blocage effectif et donc
de controler la surtension au hlocage (nous avons AVgpir. = Lp%ﬂ). Le second mode,
dont le principe est identique & la coonmande Posicast originale, consiste a réamorcer
PIGBT lorsque celui-ci est effectivement bloqué. Le réamorgage sur un durée de quelques
nano-secondes permet ainsi de réduire la surtension au blocage qui subsiste apres ’ap-
plication du premier mode. La combinaison de ces deux modes permet ainsi de réduire
la surtension au blocage.

Nous définissons ainsi les modes Posicast de I'IGBT au blocage comme deux trains
de pulses sur vy, qui possede les propriétés suivantes :

e un premier pulse « court-circuit » permet d’anticiper le di./d¢ avant le blocage

effectif ;

e un second pulse < Posicast » agit sur la résonance sur v, apres le blocage

effectif.

Comine cela est expliqué dans la partie expérimentale, les modes Posicast de
IGBT sont associés a trois états électriques de la grille de 'IGBT. Un systeme de
conditionnement a transistor permet ainsi de réaliser les trois états suivants :

e Un état dit <« haute impédance » (HI) pour lequel la grille de I'GBT est

connectée sur une forte iimpédance. Cette forte impédance a pour but de di-
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Figure 3.22: Mode Posicast de commande au blocage de 'lGBT.

minuer la vitesse de décroissance de la tension ;.

e Un état dit de « court-circuit » (CC) pour lequel la grille de 'IGBT est mise en
court-circuit. Le court-circuit a pour but d'accélérer la vitesse de décroissance
de la tension v},.

e Un état dit « d’amorcage » (AM) pour lequel la grille de 'IGBT est alimentée.
Cet état permet de faire croitre la tension vj,.

En résumé, ces trois états permettent de respectivement décroitre la tension v

avec une vitesse de décroissance ajustable et de faire croitre la tension v,.. La séquence

de fonctionnement est la suivante :
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e Le controle dela vitesse de décroissance de v, donc de la vitesse de décroissance

de i. quand U;e > Ve th, €8t réalisée par le pulse < court-cireuit » . Le premier

pulse permet donc de gérer le di./dt au moment ou le blocage de U'IGBT est

effectif.

i

ge> €st réalisée

e Le controle du réamorcage de 'IGBT, donc de la croissance de v
par le pulse « Posicast » . Le second pulse permet donc de contréler le duve/dt
a partir du moment ot le blocage est effectif.

La Fig. 3.22 présente I'enchainement de ces trois modes de fonctionnement. Cette

association permet ainsi de diminuer la surtension au blocage sur v.. Le dispositif

électronique permettant I'obtention de ces modes est détaillé dans la partie expérimentale.

3.5.2.3 Formalisation de la commande par modes Posicast

Dans cette section, nous introduisons quelques éléments de formalisation qui per-
mettent de définir un critere d’ajustement du pulse « Posicast », nous considérons le
fait que la durée du pulse <« court-circuit » est ajustée sur le principe que le minimum
de di./dt est obtenu & l'instant du blocage effectif.

La solution de (3.7), lorsque 'IGBT se bloque, est donc de la forme sinusoidale
amortie par une exponentielle, et s’écrit dans le cas géneéral ol le second membre est

une constante (voir Annexe C) :

- b wB— 2
Vee(t) = exp (—2wyt) {Cl CoS (w,,,_\/l — zzt) + (Cysin (w,, V1-— z2t) }+{O +wnld za}

Whn

(3.16)
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avec :

wn 3 — 22¢ 1
Cl =Y — T CQ = ﬁ (dyg + ZCL/'HC]_ - a) (317)

et les relations avec les parametres du circuit :

— = L,C, — = R,C, a=0 8 = max(v, — v) (3.18)

Grace a l'estimation paramétrique, I’équation (3.16) pour les conditions initiales
(3.17) décrit I’évolution temporelle de v, lors du blocage de 'TGBT.

La proposition qualitative 3.5.1 définit alors une loi de controle 2-bang-bang pour
le blocage de 'lGBT. La tension vy, optimale qui vérifie la proposition 3.5.1 est appelée
solution vy, P-optimale et la tension v.. correspondante est appelée solution v FP-

optimale.

Proposition 3.5.1. Il est possible de résoudre le critére de la def. 3.4.2 lorsque ['en-
vironnement électrique de UIGBT vérifie une équation différentielle du second ordre
du type (3.16) avec les conditions initiales (3.17), si la solution vy optimale, du type

2-bang-bang, vérifie les conditions nécessaires suivantes :
1. Pourt, <t <tmu, ve(t) =0V (déclenchement du blocage),
2. pourty <t <t ve(t) =12V (étape de relazation) ;
3. pour tyy < t, vee(t) =0 V (blocage final).

tq est appelé temps de relazation, et doit étre choisi suffisamment proche de t, ; tge

dvee ()

verifie la condition =%

= 0 avec vVe(ty,) proche de Ve oy Ty et o peuvent étre
t=tq2

déterminés a partir de (3.16).



Démonstration. Considérons 1'évolution de v, décrite par (3.16). lorsque 'IGBT se
bloque de maniere ordinaire. Notons V.4, la valeur maximale du dépassement.
Considérons maintenant I’évolution de v, que l'on cherche & controler par une loi
2-bang-bang.

La premiere étape consiste a annuler v, de maniere a ce que I'évolution de v, soit

. . - g, (t
optimale en temps; a t = ty1-, nous avons Uce(tql) = Vce. g1 % e = dVge, g1-
=7,

La deuxieme étape consiste a fixer vge =12V at =t,. Posons t] =t —t;. At = t;rl,

Vge S'écrit :

Vi >t =t Uee(t) = exp (—zw,t]) {vw!ql cos (wn_\/l — th'1> + dvee, g1 i (wn\/l - 221‘,’1)}
(3.19)
et par passage a la limite :

lm vee(t) = Vee, 1 (3.20)

tﬁtql*‘

a1) = Vce,q1, NOUs avons donc vee(t, ) = vce(t;fl). 1l

Compte-tenu du fait que ve(t

n'y a donc pas de discontinuité de v, a t = t4;. v évolue ainsi librement et sa dérivée

dvce (t) —
dt P = 0.
=ty

La troisieme étape consiste a fixer vge = 08t =1y At = tj.z, compte-tenu du fait que

finit par s’annuler. Nous avons ve.(t42-) = Vee, g2,
la dérivée duvee, o de v, est nulle. Posons ¢, = ¢t — t;2, Ve S'écrit :
Vit > ty2. Uee(t) = exp (—2wnty) Vee, g2 COS (w,nx/l — th'2> + Ve m (3.21)

Finalement v, finit par converger vers V. ,,.

Qualitativement, plus £, est proche de ., plus le maximuin de v, est inférieur a Vs
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(plus on diminue la surtension). Il est nécessaire de fixer ¢, via (3.16) afin de positionner
le maximuin de v, proche de V. ;.

O

Dans le but d’illustrer concretement lutilisation de la prop. 3.5.1, considérons
la fonction f; dont nous cherchons a minimiser la surtension au blocage. La Fig. 3.23

présente 'application du pulse « Posicast » sur f;.

| —— blocage v, dans les conditions standard

—-—-PosicastV__ (V)
: g¢

p— VCe (V) en fonclion du pulse Posicast Vge J
i 1 | | 1 |
20 25 30 35 40 45 50
lemps (ns)

Figure 3.23: Exemple de commande Posicast de la fonction f;.

La tension en vert est v, qui répond a un blocage standard de I'lGBT (échelon

*

d’interruption du courant i.), la tension en bleu est v, optimale en relation avec Ve

qui correspond a vy, optimal avec le pulse « Posicast » .
Le blocage est amorcé (déclenchement du blocage) et a t = 0 s : v, et v, évoluent
de maniére identique pour tendre vers la tension de blocage. A t = ¢, s, on réamorce

'IGBT (étape de relaxation) : v, continue alors a augmenter (sans discontinuité) mais
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*
e

va finir par s’annuler tandis que v}, poursuit sa trajectoire résonante vers Ve n,. Pour
t > tq, on bloque a nouveau I'IGBT : v.. qui était en train de croitre, passe a cet
instant par un extremum local qui rend sa dérivée nulle. Lorsque v, est proche de
Vee.mn au temps t = t,o, FIGBT est bloqué définitivement et v, se stabilise sur Ve i

avec de petites oscillations.

3.6 Procédé expérimental

Pratiquenient, le FPGA a été programmé pour délivrer un signal périodique dont
la fréquence est égale & la fréquence de commutation, de rapport cyclique variable (si
inclus dans une boucle de contréle) avec des transitoires de forme personnalisés en forme
de train d'inipulsions (pour réaliser la solution hang-bang).

Cette section décrit la mise en oeuvre expérimentale de la commande rapprochée
Posicast. Nous commencons par expliquer le circuit de conditionnement, qui permet
d’interfacer électriquement le FPGA et 'IGBT. Nous introduisons ensuite le procédé
bang-bang, qui découle des considérations exposées dans le § 3.5.2.2 (notamment la
prop. 3.5.1 et ses implications) et nous terminons par la présentation des résultats
expérimentaux et leur interprétation.

Nous avons réalisé un montage abaisseur de tension d une puissance variant d’une
centaine de watts a environ 1 kW afin de valider 'approche proposée. La Fig. 3.25
présente 'association du circuit de conditionnement avec le montage abaisseur. Nous

considérons une charge resistive.
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Figure 3.24: Association du circuit de conditionnement avec le montage
abaisseur de tension.

3.6.1 Topologie du circuit de conditionnement

Bien qu’en apparence extrémement simple, le circuit de conditionnement doit
satisfaire un cahier des charges assez précis afin de ne pas dégrader les perforinances
originelles du FPGA et surtout pour satisfaire les besoin de la fonction réalisée.

Le circuit de conditionnement, comme son nom l'indique, permet de conditionner
les signaux logiques fournis par le FPGA. Son role est essentiellement d’amplifier les
sorties du FPGA, dont I'aniplitude n’excéde pas 2,5 V, afin de pouvoir attaquer la grille
de 'IGBT, qui requiert au moins 5 V pour pouvoir conduire. Nous fixons amplitude
maximale de la tension de grille V. a 12 V. Nous proposons d’utiliser un montage a
transistors qui assure a la fois 'alinientation de la grille de 'IGBT pour 'amorgage

(Vyge = 12 V), et son court-circuit (Vg = 0 V) pour le blocage. La Fig. 3.26 présente le
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Figure 3.25: Photographie du prototype de commande rapprochée Posicast :
on distingue a gauche, la carte de développement FPGA et le
circuit de conditionnement et a droite le montage abaisseur de
puissance et 'instrumentation.

schéma, du conditionneur.

vee =12V Vec =12V
preamp. ¢
P30k
C
2N2222 connexion au
10kQ g _‘i circuit de puissance =~ —L—

c
2N2907 ¢

10 kO
T 2N2222
FPGA 2 T3

masse FPGA

Figure 3.26: Circuit de conditionnement a transistor pour attaque de
I'IGBT : partie de préamplification a NPN a gauche, les
entrées « FPGA 1 » et « FPGA 2 » sont commandées de facon
complémentaire.
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Ce circuit fonctionne de la maniere suivante. Nous distinguons quatre états de

fonctionnement selon les valeurs prises par les signaux FPGA 1 et FPGA 2.

1.

FPGA 1 =0V et FPGA 2 = 2,5 V - amorgage de 'IGBT La mise en
conduction de T3 et le blocage de T1 et T2 implique alimentation de la grille de
VIGBT. La grille de 'IGBT est alors directement connectée a l'alimentation du

conditionneur de 12 'V (Fig. 3.27).

. FPGA 1 =0V et FPGA 2 =0V - roue libre de la grille de 'IGBT Le

blocage des transistors T1, T2 et T3 implique 'ouverture du circuit qui alimente
la grille de 'IGBT. La grille de 'IGBT est donc équivalente a un circuit ouvert
/ haute impédance ou mode de roue-libre (3.29).

FPGA 1 =25V et FPGA 2 = 0V - blocage forcé de I'lGBT La 1nise
en conduction de T1 et T2 et le blocage de T3 inplique d'une part l'ouverture
du circuit qui alimente la grille de PIGBT (cf. cas précédent), et d’autre part, le
court-circuit de la grille de 'IGBT. La grille de I'IGBT est donc en court-circuit
(Fig. 3.28).

FPGA 1 =25 Vet FPGA 2 = 2,5V Ce cas n’est pas perinis dans la mesure
ou I'amorgage de T1, T2 et T3 implique le court-circuit de la source d’alimentation

du conditionneur.

Ce circuit permet donc un pilotage de type bang-bang de la grille de I'IGBT.

Tous les transistors fonctionnent en commutation. Le fait que le FPGA ne délivre

qu’une amplitude maximale de 2,5 V rend impossible la commande du transistor T2,

qui est de type PNP. Un étage de préamplification permet. grace au transistor T1 qui
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Figure 3.27: Principe d’alimentation de la grille de 'IGBT.
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Figure 3.28: Principe de court-circuit de la grille de PIGBT.

fonctionne en commutation [101], de fournir des tensions de commutation de 0 V et + 12
V' : ces tensions permettent de commander T2 en conumutation. Les résistances choisies

permettent d’assurer des courants minimaux en sortie du FPGA et pour les différentes
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Figure 3.29: Principe de I’état haute impédance de la grille de 'IGBT.

polarisations des transistors (enseinble des courants des base et courant collecteur de

T1. La consommation totale n’excede pas 1 mW.

3.6.2 Séquence Posicast de blocage de 'IGBT

On appelle séquence Posicast de blocage de 'IGBT, la séquence de pilotage des
transistors T2 et T3 afin que la tension vy soit optimale (Fig. 3.30). On dit que vy,
est P-optimale lorsque la séquence Posicast comprend ’ensemble des pulses { « court-
circuit » , « Posicast » } et on dit que v, est pre-P-optimale lorsque la séquence Posicast
comprend uniquement le pulse « court-circuit » . Les instants £,,,, t,; et £,2 sont appelées
parametres Posicast.

A partir de I'instant de blocage initial, qui correspond au blocage de T3, il y
a forcage du blocage jusqu’a ce que la tension vy, soit proche de la tension de seuil

Vge,th- Cet instant est noté t,,. A ce moment, la grille de 'IGBT est en état de haute

impédance et v, diminue ainsi beaucoup plus lentement. Suivant le réglage de t,,, 1l
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Figure 3.30: Chronogrammes génériques de description de la séquence Po-
sicast dans le cas d’un montage abaisseur.

est donc possible de controler la vitesse de décroissance du courant di./dt a approche
du blocage effectif tges. A linstant du blocage effectif #4.,, nous savons que le courant
chute brusquement et qu’il n'est pas controlable. Bien que le di./dt ait été fortement
diminué par le pulse « court-circuit » , il subsiste une surtension, de moindre amplitude,
que le pulse « Posicast » permet de réduire en choisissant. de maniére appropriée, les

temps 74 et f,o suivant les regles énoncées dans la prop. 3.5.1.

Influence du temps de forgage de I’état bloqué Lors de la commande au blocage,
I'état de « forcage » de 'IGBT permet de court-circuiter la grille de 'IGBT et 'état de
< roue libre » permet d’appliquer un état de haute impédance. La différence entre ces
états est une différence de vitesse de décharge de la capacité Cy. de 'IlGBT : un état

de roue libre permet & la capacité C,. de se décharger beaucoup plus lentement que
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I'état de forcage. Autrement dit, le réglage du temps de torcage t,, permet de régler.
non seulement le temps au bout duquel le blocage est effectif. & partir de Pordre de
blqca.ge, mals également la vitesse de décroissance de v,., donc de 7, & I'approche de
tge,th S1 b < tge - On notera le fait que si ., est trop court, alors 'IGBT ne peut pas

se bloquer.

Remarques : Dans le cas ol le cas ou le conditionneur avait été un amplificateur
opérationnel qui fonctionne en saturation (donc délivre les signaux 0 V et + Vce), il
n’aurait pas été a priori possible de définir I’état haute impédance nécessaire au controle

initial (avant blocage effectit) du di./d¢.

3.6.3 Procédure de calibrage
L’ajusteinent des parametres Posicast est basé sur un ajustement initialement
visuel. Cet ajustement est aisément réalisé grace aux différents boutons poussoirs et
interrupteurs de la carte de développement FPGA. 1] suffit de sonder la tension v a
’oscilloscope pendant la phase de blocage et appliquer la procédure décrite ci-dessous.
Rappelons que bien que le di./dt est significativement réduit par 1'état haute
impédance sur la grille, il subsiste une surtension apres le blocagé effectif qui peut étre
réduite par le pulse Posicast. Tandis que le but du pulse de court-circuit est de controler
le di./dt, le but du pulse Posicast est de contréler le dv,./dt.
e Premierement, on ajuste le temps t,,, qui controle la durée de 1'état court-
circuit. Rappelons que le controle de la décharge de la capacité de grille Cy.) via

'état de court-circuit / haute impédance permet d’ajuster le di./d¢ au moment
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du blocage effectif et donc la surteusion sur v, qui est égale a L,di./dt. On part
d’une durée t,, —tge o5y (durée du pulse de court-circuit) relativement grande de
maniére a faire apparaitre une surtension relativement élevée puis on diminue
t.» de maniere & se placer en limite de blocage (en particulier, si ¢,, est trop
petit, autrement dit, si le temps de décharge de C,. en mode court-circuit n’est
pas suffisant, alors vg. ne franchit pas vge ¢, et 'IGBT reste donc amorcé) de
sorte & obtenir une plage de réglage qui modifie la valeur de la surtension.

e Deuxiemement, on ajuste les instants ¢, et t,o correspondants au pulse Posicast,
dont le but est d’amorcer a nouveau I'IGBT de maniére & atténuer la surtension
résultante sur ve. L'instant 7., est défini lorsque v, commence & augnenter et

t42 est défini lorsque v, est proche de vee .

3.6.4 Résultats en simulation

Nous avons simulé le fonctionnement de la commande rapprochée Posicast a 'aide
de PSPICE. Afin d’étre le plus fidele possible au montage expérimental, 1'étage de
conditionnement a transistors est simulé a partir des signaux FPGA 1 et FPGA 2,
représentés par des signaux rectangulaires de rapport cyclique variable. On présente
les cas d’optimisation ou la tension vy, est pre-P-optimale, P-optimale et le cas de
commutation au blocage standard en comparaison.

Les Fig. 3.31 et 3.32 présentent respectivement l'allure des signaux FPGA 1 et
FPGA 2 dans les différents cas d’optimisation. La Fig. 3.33 présente 'allure de la tension
v. dans les différents cas d’optimisation. Notons que U'optimisation P-Posicast donne

sensiblement de meilleurs résultats que l'optimisation pre-P-Posicast. En particulier,
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'effet du pulse de < court-circuit » est donc prépondérant sur la minimisation de la

surtension.
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Figure 3.31: Signaux FPGA 1 dans les différents cas d’optimisation.
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Figure 3.32: Signaux FPGA 2 dans les différents cas d’optimisation.
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Figure 3.33: Signaux v, dans les différents cas d’optimisation.

3.6.5 Résultats expérimentaux

Les figures 3.34 et 3.35 présentent la tension v, P-optimale et pre-P-optimale pour
L = 15 mH et le courant correspondant en fonction des signaux FPGA 1 et FPGA 2.
L’évaluation de I'énergie de commutation (Table 3.2) montre que la réduction de di./d¢
implique que I'énergie de commutation augmente avec la minimisation de v, s.

Table 3.2: Energie de commutation pour les différents cas d’optimisation.

cas énergie de commutation (uJ) | surtension ve 5 (V)
blocage standard 1.26 24
pre-P-optimal 1.33 15
P-optimal 1.64 13.5

La Fig. 3.36 présente la tension v, et le courant i. optimisés pour L = 10 mH,
pour un plus fort courant commuté (de l'ordre de 3 A). Les Fig. 3.37, 3.38 et 3.39
montrent a nouveau les différents cas d’optimisation en comparaison avec le blocage

standard pour un courant commuté d’une vingtaine d’amperes.
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Figure 3.39: Evolution de v, i. en fonction des signaux FPGA 1 et FPGA
2 - optimisation P-Posicast.

3.6.6 Propriétés mises en évidence

La commande rapprochée permet, dans ces dernieres conditions de fonctionne-
ment (courant commuté de 20 A). une réduction de la surtension d’environ 30 %. La
commande rapprochée proposée possede les propriétés suivantes :

e La surtension au blocage v, s est effectivement réduite grace a la séquence Po-
sicast. Le cas P-optimal permet une sensible amélioration du cas pre-P-optiinal
en terme de réduction de v, s.

e Lorsque la tension E augniente, le courant commuté i, et la tension 2., aug-
mentent également. Dans ces conditions, le réglage de la séquence Posicast est
conservé (il n'y a donc pas besoin de réajuster les paraneétres t,,. ¢, et t;).

e Lorsque la charge varie, la topologie du convertisseur change. Il en résulte que

la constante de temps de variation du courant dans L. qui est égal au cou-
I‘ 3 q le)
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rant i, lorsque 'lGBT conduit, change en fonction de la charge. Les variations
de charge induisent donc des modifications de di./d¢ qui nécessitent donc un
réajustement des parametres Posicast.

e Constatons que le réglage de la séquence Posicast est facilité a mesure que la

tension ve ., (donc le courant i, croit).

3.6.7 Introduction a la commande rapprochée Posicast adaptative

Nous avons mis en évidence a la fois en simulation et expérimentalement que le
réglage des parametres Posicast dépend de la charge connectée en sortie du conver-
tisseur abaisseur. Une possibilité d’ajustement en ligne des parametres Posicast se-
rait de considérer la mesure du courant moyen de sortie du convertisseur. Connaissant
’évolution des parametres Posicast (ou de maniere plus simple, de I'un des paramnetres,
les autres étant considérés constants), par exemple, 1'évolution de ¢, par rapport au
courant, de la charge, il est donc possible de définir une loi d’évolution convertible en
table de calcul pour le FPGA. La Fig. 3.40 présente un exemple de loi d’évolution de
la durée iqz — t,1 en fonction du courant dans la charge. Pour un courant de charge
donné, l'instant t,, est modifié de telle sorte que la valeur de la surtension optimisée
soit conservée. On veille finalement & ce que la valeur de la surtension reste identique
quel que soit le point de fonctionnement défini par la charge. Il est ainsi tout a fait
possible d’interpoler la fonction obtenue de maniere a ajuster numériquement les pulses
afin que la surtension résultante soit en tout temps minimisée pour tout courant de

charge.
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Figure 3.40: Loi d’évolution de la durée t,; —t,; en fonction du courant dans
la charge.

3.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons introduit une méthode de commande au blocage des
IGBT basée sur la commande Posicast. Nous avons montré qu’un dispositif de com-
mande numérique (typiquement un FPGA) permet, grace au principe de la coonmande
Posicast, de définir une forme spécifique de la tension v, telle que la surtension au
blocage sur v, soit minimisée. La flexibilité du dispositif FPGA permet un ajustement
rapide des parametres Posicast. De plus, si 'on considere la mesure du courant moyen
de sortie du convertisseur, des tables permettent d’accroitre la robustesse du dispositif
avec un ajustement en ligne des parametres Posicast.

La commande rapprochée Posicast fournit donc quelques réponses au probleme
de 'efficacité de la commutation. Elle est basée sur le principe de la génération par un
FPGA d'un train de pulses; la séquence Posicast, qui permet notamment de controler

le di./dt au blocage. Nous avons prouvé l'efficacité du dispositif sur un convertisseur
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abaisseur de quelques watts. Enfin, résumons les principales caractéristiques de la com-
mande rapprochée :

e pas de mesure en ligne de la tension 2, ou du courant 7. requis

e séquence Posicast facile & programmnier et a ajuster en fonction des composantes
parasites de 'IGBT et de la charge (pour laquelle une simple mesure de courant
moyen qui circule a travers la charge permet de réaliser une adaptation de la
séquence Posicast et donc de conserver 'optinisation de la comunutation);

e n'iniporte quel FPGA peut étre utilisé pourvu que sa fréquence soit suffisante
(typiquement > 100 MHz).

e les sorties niultiples du FPGA peuvent étre utilisées pour piloter sinultanément
plusieurs IGBT inclus e.g. dans une topologie multi-niveaux (une isolation op-
tigue permettant de recréer les masses fHottantes ponr les IGBT devient alors
nécessaire) ;

e la structure parallele du FPGA permettrait de piloter non seulement des in-
terrupteurs de puissance, mais également des structures complexes comime des

systémes multi-convertisseurs.



Chapitre 4

Commande sans modele des convertisseurs statiques

Nous avons mis en évidence dans le chapitre précédent que la commutation en-
gendre naturellement des perturbations en tension et en courant au niveau des IGBT.
Ces perturbations prennent la forme de résonances qui ont lieu lors du blocage des
IGBT. Ces perturbations induisent des pertes en commutation qui tendent a modifier
la représentation d’état du convertisseur, via le concept de résistance dynamique.

Tout convertisseur statique possede donc un modele qui est finalement plus ou
moins dynamique en fonction du temips. En plus des variations paramétriques de modele
qui s’associent aux incertitudes sur les différents composants par rapport a leurs valeurs
nominales (notamment fuctuations en fonction de la température). il faut considérer
les différentes perturbations occasionnées par les alimentations (comme la présence de
composantes hautes fréquences) ou encore les charges des convertisseurs. Les charges
des convertigseurs étant considérées conune 'un des points les plus critiques puisqu’en
général le dimensionnement d’un dispositif de controle dépend du point de fonctionne-
ment du convertisseur et les performances dynamiques sont grandement affectées par
de telles variations.

Le présent chapitre tente de répoudre a la question qui est de savoir s'il est
possible de concevoir une loi de commande, aussi simple a mettre en oeuvre qu'un
controleur PL, telle que celle-ci possede des propriétés de stabilité, de robustesse et de

rejet de perturbations que ne possédent pas les controleurs usuels. Nous présentons

116
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dans ce chapitre, la commande sans-modele [10], qui comme son nom !'indique permet
de commander a prior: des convertisseurs sans en connaitre le modele. Cette propriété
permettrait de s’affranchir des problemes de variations de modele et de variations de
charge et par conséquent de maintenir de tres bonnes performances en régulation.
Dans ce chapitre, nous étudions quelques propriétés générales de la commande
sans-modele vis-a-vis de la stabilité et des performances dynamiques. Nous nous limi-
tons principalement aux systémes usuels utilisés en électronique de puissance c.-a-d. les
convertisseurs statiques modélisés par des systemnes stables de deuxieme ordre. Nous
établissons premierement quelques résultats généraux sur la stabilité du sans-modele,
I’analyse étant notamment appuyvée sur une analyse fréquentielle ainsi que 1'utilisa-
tion des criteres généraux de stabilité des représentations d’état en automatique. En-
suite, des cas d’application concrets, exploités en simulation et expérimentalement, sont
présentés en électronique de puissance. Enfin, un procédé permettant ’auto-ajustement

de la constante o de la commande sans-modele est proposé.

4.1 Considérations générales sur les convertisseurs

7

Nous considérons les convertisseurs statiques d’ordre au plus égal & 2 qui ad-
mettent une fonction de transfert stable de la forme :
1 -+ @18

Y - : , _
H=>"=K Kp.ay.dy.dy) €R i 41
u h1+d1$+d232 (Kh.ay,dy.dy) nis (4.1)

ou u est 'entrée de commande du convertisseur et y sa sortie. Nous supposerons que

y correspond a la tension de sortie du convertisseur (que nous notons également V,,,
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ou V). Les coeflicients K, a;,d;, dy sont déterminés grace a la modélisation moyenre
d’ordre zéro (cf. § 2.3.1.1).

A partir des notations de la Fig. 4.1, nous considérons les hypothéses suivantes.

» dy*/dt

* ¢ I

) e ] e \

A +

»dy/dt /\/
@)

Figure 4.1: Définition des entrées-sorties d’un convertisseur statique muni
’ d’une boucle de contrdle.

e Les convertisseurs sont alimentés par la tension F, conunandés par le rap-
port cyclique moyen < u > dont I’évolution en fonction du temps est définie
par |'utilisateur lorsque le convertisseur n’est pas commandé ou par une loi de
commande lorsque le convertisseur est commandé (cf. § 2.4). Ils délivrent une
tension < y >* tel que : (y) = f({E),(u)) ol f est la fonction représentative
du convertisseur, assimilable & sa réponse impulsionnelle.

e La fréquence de commutation ou fréquence de découpage f. (respectivement
période de commutation T;) est supposée élevée (ou prendra 10 kHz).

e La commande rapprochée du convertisseur, au niveau des IGBT, est effectuée

a l'aide d'un dispositif PWM [102]. En boucle ouverte. I'indice de modulation

4. Nous avons conservé les notations symboliques de 1a théorie du controle par souci de simplicité.
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ou rapport cyclique moyen (u) varie lentement par rapport a la fréquence de
découpage f., autrement dit (u), est constant.

e La consigne en tension ou tension de référence y* constitue 'entrée de la boucle
de controle du convertisseur. Le coutroleur, défini par la loi sans modele, régule
la tension de sortie y de telle sorte que y « suive » y*. Le rapport cyclique
moyen de commande du convertisseur (u) vérifie nécessairement 0 < (u) < 1
[102].

Nous établissons plusieurs hypotheses qui seront utilisées dans toute la suite.

Définition 4.1.1. Une fonction de transfert est une rs-structure de fonctions de trans-
fert s1 son dénominateur est d’ordre r et son numérateur est d’ordre s. Définissons un
changement de structure comme un changement de l'ordre soit du numérateur, soit du

dénominateur.

Théoréme 4.1.1. [103] Si une fonction f(x,t) dans ’égquation & = f(z,t) est continue

ent et sl existe une constante positive [ telle que :

1 f(z2,8) = fz1, )] < L

Ty — 11| (4.2)

pour tout x1 et T2 dans un voisinage B, de l'origine, et pour tout t € [to, to+T],T € Ry,
alors l'équation différentielle posséde une unique solution x(t) pour des états initiaux
suffisaminent petits et une période T' suffisamiment petite. La condition (4.2), est ap-
pelée condition de Lipschitz et la constante | est la constante de Lipschitz. Si (4.2) est

satisfaste, on dit que f est localement lipschitzienne.

Lorsque le convertisseur statique est controlé, sa tension de sortie y suit la tension
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de référence y*, définie par I'utilisateur et telle que l'erreur de suivi £(t) (tracking error
en anglais) soit en tout temps la plus faible possible. La commande sans-modele est
utilisée dans le but de controler les convertisseurs. Définissons une condition sur la

tension de référence y*, qui est nécessaire au fonctionnement de la loi sans-modele.

Hypotheése 4.1.1. La tension de référence est Ky--lipschitzienne et varie lentement

dans le temps par rapport a la fréquence de commutation.

L’hyp. 4.1.1 implique que < u > est également lipschitzienne si la loi sans-modele
est stable. Définissons les notions de robustesse en stabilité et de robustesse en perfor-

nance.

Définition 4.1.2. Robustesse en stabilité [51] : Un systéme bouclé est robuste en sta-
bilit€ sl est stable non seulement pour le modéle nominal, mais €galement pour de

grandes incertitudes et variations de parameétres qui affectent le modéle nominal.

Définition 4.1.3. Robustesse en performances [51] : Un systéme bouclé est robuste
en performances s’il satisfait les spécifications de performances non seulement pour
le modéle nominal, mais également pour de grandes incertitudes et variations de pa-

rameétres qui affectent le modele nominal.
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4.2 Analyse de stabilité

Apres quelques résultats préliniinaires. nous proposons deux preuves de stabilité
du sans-modele. La premiere, tres restreinte, est obtenue en considérant un systeme du
premier ordre analysé dans le domaine fréquentiel. La secoude, plus générale, considere
un critere de stahilité de type Jury appliqué a un systeme du second ordre. Enfin, nous
présentons une extension de la commande sans-modele, au cas du controle des systémes
a phase non-minimale commutés.

L’estimation des dérivées peut s’effectuer a I'aide des classiques différences finies,

la période d’échantillonnage typique est de 1-10 us.

Hypothese 4.2.1. [10] L’estimation des dérivées est réalisée avec une bande passante

élevée et n'est pas biarsée, notamment par rapport auw bruat.

4.2.1 Loi de commande sans-modele discrete
En pratique, lorsque la programmation d’un controleur i-PI s’effectue de maniere
numérique pour pouvoir étre implémenté dans un dispositif micro-controleur ou FPGA,

il est nécessaire de discrétiser le controleur i-PI de la def. 2.4.2.1.

1
up = —— (Fk—l —yr
Cx

k_l) + C(e)],y

(4.3)

1 n n)x
k41) + CE)]jmy = o1 — “ (y( )|k—1 -yt

4.2.2 Loi sans-modele intégrale
La loi sans-modele intégrale permet d’introduire la notion de dérivée de v dans

(2.8) afin d'étre utilisée dans les démonstrations de stabilité.
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Proposition 4.2.1. Pour tout instant discret ty, k € N. le coniréleur i-PI discret

ntégral verifie :

— _ _ )
= a(y |k—1 "

o)+ CEN (44)

ol

o 1. est la période d’échantillonnage et k est ['instant considére ;

Yy est la trajectorre de référence ;
o ¢|, = yi — yr est Uerreur de poursuite ;

C est un correcteur PID usuel ;

n est Uordre de la dériée.

Démonstration. Comme T, est trés petite, le th. 4.1.1 permet ainsi de rendre u inte-

grable et nous avons :

Au du

At—— ~=T.— 45
At dt (4.5)
avec At =ty — ty—; = 1. et Au = uy — up_1 ; par le passage a la limite, il vient :
. Au du Up — Up_1
1 To— — —| = + o(T, 4.6
tk‘_l*gcl~l CAIf dt k T, ( C> ( )
(4.3) se réécrit alors :
du 1
e o - (n (n) * y
Tc(‘lt N - _CY (y ) b—1 y k—l) + C(€)|k—l (‘17)
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La prop. 4.2.1 a une conséquelice importante qui explique la nature fondainentale
de la commandc sans-modele. Un résultat similaire, proposé par [104], montre égaleinent,

I’équivalence de certaines loi de commande & des intégrateurs.

Proposition 4.2.2. La loi de commande sans-modéle discréte comporte un intégrateur.

Démonstration. Découle de la nature de (4.3) pour la caractéristique d'intégration en

tenant compte de '’hyp. 4.2.1. ]

La prop. 4.2.2 n’est pas sans conséquences néfastes qui peuvent induire certains
problemes de stabilité puisque si le systéeme & commander contient déja un intégrateur
ou que le correcteur C contient un intégrateur, alors nous sommes en présence d un
double intégrateur. Les regles de dimensionnement des correcteurs en automatique clas-
sique prévoient une diminution de la stabilité dans ce cas relativement aux marges de
gain et de phase [105].

Dans cette section, nous traitons le probleme de la stabilité de la conunande
sans-modele. Nous proposons d’étudier la stabilité pour la commande sans-modele
des systemes d’ordre 1 et 2 grace aux criteres standards de stabilité. Les systenies
considérés sont tout a fait généraux (dans le sens ou aucun des coefficients n’est fixé)
ce qui induit une difficulté croissante avec I'ordre du modele quant a 'exploitation des
inégalités de stabilité qui en résultent. Le but de cette étude est de pouvoir montrer
mathématiquement que la comnmande sans-inodele possede certaines propriétés de sta-
bilité et de mettre en évidence les relations entre les coeflicients du sans-modele et
les coefficients du systeme H afin d’assurer la stabilité en boucle fermée. Nous effec-

tuons premieremnent une analyse fréquentielle dans le domaine continu dun systeme
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du premier ordre en boucle fermée c.-a-d. que nous définissons une fonction de trans-
fert équivalente a partir de la loi sans-modele intégrale a laquelle nous appliquons le
critere de Routh. Ce critere permet d’obtenir des conditions nécessaires et suffisantes
de stabilité en fonction des parametres du systéme et permet ainsi de mettre en rela-
tion les parametres de la commande sans-modele avec les parametres du systeme. Nous
mettons en évidence plus particulierement des domaines de stabilité en fonction des
différents parametres. Deuxiemement, un formalisme matriciel permet de considérer la
version discrete de systéines du premier et deuxieme ordre en houcle fermée a partir
de la loi sans-modele discrete. L’application d’un équivalent du critere de Jury per-
met également de déduire des inégalités qui mettent en relation les parametres de la
commande sans-modeéle avec les parametres du systeme. Compte-tenu de la complexité
relative des inégalités obtenues, une étude asymptotique est réalisée et permet de mettre

en évidence les propriétés de stabilisation du sans-modele.

4.2.3 Analyse fréquentielle

L’analyse fréquentielle permet, dans le cas ou le systeme est linéaire et est d’ordre
1. de déduire la stabilité de la commande sans modele a partir de la loi sans-modele
intégrale.

La loi de commande sans-modeéle intégrale (4.4) possede I’équivalent fréquentiel
suivant dans le cas continu (on néglige le délai introduit par la dérivation) :

1

= (——<y ) +C(s>) (48)

Posons n = 1. Soit le schéma bloc global du systéme asservi (Fig. 4.2) dans lequel



nous posons ¢ comme une constante réelle.

—{ 0% ()

. C(s) 1Tes (49 Hs) Vout

Figure 4.2: Schéma bloc fréquentiel du systéme piloté par le sans-modéle.

Association des fonctions de transfert Symboliquement, le regroupement des

fonctions de transfert vérifie :
* 7 7 J‘ *
Yo = Ce; e=y" —y; y=Hu=HIu, =y, — —(—Dyy" + Diy) (4.9)
o

La commande sans-imodele regroupe les éléments dérivateurs ainsi que l'intégrateur.
Cette inclusion est équivalente a réaliser une contre-réaction du systeme A avec la loi
sans-modele. En utilisant (4.9), nous en déduisons la fonction de transfert sans-modéle
en boucle fermée (la dépendance en s est omise) :

HIC + LHID,

LA (4.10)
v* 1+ IHID, + HIC

qui correspond a la définition " classique™ du systeme H asservi par C' en boucle fermée.
Le développement de (4.10) complet permet d’accéder a la fonction de transfert sans-

modele et, de maniere duale, a sa représentation d’état sans-modele.
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Application a I’étude de la stabilité Avec les considérations suivantes :
o Systéme du premier ordre Soit un systéme du premier ordre H a piloter :

H(s) = -\ _ p, 00 *3

K. ap.d R*3 4.11
U(s) hd0+s (6, ao.do) € ( )

C(s) = =K, K,eR (4.12)

1
ODJZDQ:S [:T
S

(4.10) peut s’écrire apres quelques développements :

y K (ag + 8) (Ko + ) (4.13)
y* a (Tc(l + R’h)32 + (](ha'U + ‘Kh]{pa + TcadO)S =+ K;,K,,aao '

La stabilité est garantie si et seulement si tous les coefficients du dénominateur
sont de meme signe. Nous appelons configuration du systeme H, I'ensemble des signes
de K, ag et dy. Nous en déduisons les inégalités de stabilité (4.14) que doivent satisfaire
K, et a en fonction des signes de Ky, ay et dyp afin d’assurer la stabilité de la boucle

fermée.

T.ao+ Kr>0 T.ao+ K, <0

Kpap + KpnKpa +Toady >0 ou  Kpag + KnKpa + Teady < 0 (4.14)

I\,/-LKPQ'(IO >0 K/LK'pOfao <0
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Ces inégalités donnent lieu a des domaines de stabilité pour lesquels il existe un
régionnement du plan o — IS, tel que le couple (o, K,) rende la commande sans-modele
stable. Le Tab. 4.1 présente I'ensemble des domaines de stabilité en fonction du signe
des différents parametres systéine / sans-modele.

Ces inégalités peuvent étre représentées graphiquement grace a un régionnement
du plan. Les Fig. 4.3 et 4.4 illustrent 'ensemble des cas de configuration du systeme H

c.-a-d. pour toutes les combinaisons possibles des coefficients de H.

Kp Kp
s I
stable
KriTs
T e - __~Kn/7$ ; :
[ e i stable
o 7 T Ts/Kn
|
=S
(a.) cas I{y, > 0.ap > 0et dy >0 (b) cas Kj, > 0,ap < 0ect dyg >0
Kp
i
P
5
dpls 7 Kh __:
| Kn/Ts
‘ a a
‘ ocgi i
n stable
R
(¢) cas Ky < 0,00 >0et dp >0 (d) cas K < 0,00 <0Oetdy>0

Figure 4.3: Exemples de régionnement du plan lorsque H est stable.



Table 4.1: Définition des domaines de stabilité de la commande sans-modéle en fonction des propriétés de H.

signe dy  signe K signe ag H domaine 1 domaine 2 domaine 3
K, doT,
+ + + a>0UK,>0 —T"<a<OU—°, <K, <0
c h
Kh dUTC ¢
+ + - —Tc<a<0UKp>0 a>0U—E<Kp<O @< —TUK, < -4k
K
+ - + a>~?ful(p<0 0<a<-BUK,> 4L
. doT.,
+ —~ — a>-2r00< K, < —%L a<0UK,>——
4 h K,ft,
K, doT doTx,
— <——U0< K, < — >0UK -
+ + o T, » r, Ka 0 » > K, o
_ 4 - a<—%qu<O —T:<a<OUKP>—;ThC
K h - d 0 TC_ ., f\"h, , d 0 T(.
- - + O<a<—TC UK,>0 ar<0L;'—1—<h—d<TA,,<O a>—fuhp<—Kh’
. Ah loL ¢
— — - <OUK,>0 I<a< ——U-— K, <0
“ P “STTC TR, S
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Kp Kp

stable |

-KivTs
5 -KnTs
L ' - . - - i — -
o Ts/Kh [z : » CdgTs /Kn
i stable
(a) cas K, < 0,00 >0etdyp <O (b) cas K), < 0,00 <0etdp <0
Kp Kp
t 4
stable |
I
- . 2 . e S .
L KT,
a : > QL
-Kn/Ts 1
' stable
| e | |
(¢) cas Kpn >0.a0 > 0et dy <0 (d) cas Kp > 0,09 < 0Oet do <0

Figure 4.4: Exemples de régionnement du plan lorsque / est instable.

Quelles que soient les propriétés dynamiques (par rapport au signe du zéro) et de
stabilité de H, les Fig. 4.3 et 4.4 montrent qu’il existe toujours un domaine de stabilité
pour lequel la commande sans-modele est stable (Iexistence de ces domaines a de plus
été vérifiée en simulation).

L'Annexe D présente un exemple de programme Mathematica qui permet de

déduire les domaines de stabilité a partir des inégalités de stabilité (4.14).
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4.2.4 Analyse matricielle en discret

L'objectif de cette démonstration est de montrer que la commande sans-modéle
dans sa version discrete est stable pour les systemes du premier et du second ordre. On

définit ainsi une représentation d’état matricielle d’un systéme pour lequel la commande

sans-iodele est appliquée en tant que retour de sortie.

4.2.4.1 Représentation matricielle au premier ordre
On considere un systeme du premier ordre ¥p; avec zéro dont la représentation
d’état continue vérifie :
T = —apt + bou
(4.15)
y=Qx+ Du
olt z est le vecteur d’état de dimension 1. La représentation d’état discrete vérifie :
Try1 = (1 — Teao)zp + boTeuy
(4.16)
yr = Q) + Duy
avec Ay = 1 — Trag et By = byT,.. La loi sans-modele discrete (4.3) s’écrit de maniere

générale pour n =1 :

I (Yeo1 — Yk—2  Ye-1 — Y2 X
Up = Uk—1 — o ( T. — 1 T + Kp(Yk—1 — ¥p—1) (4.17)

Du fait que 'espace d’état (4.16) possede une matrice directe non nulle, I'inclu-
sion de (4.17) dans (4.16) induit une récurrence sur ug. Dans le but d'obtenir une

représentation d’état qui décrit la dynamique de X, bouclé par le sans-modele (4.17),
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nous augmentons la matrice A, par la loi sans-modeéle (4.17). Nous supposons une

trajectoire de référence nulle. Il vient alors :

U1 0 1 0 0 0 Up_o
i L 1-DE-+K,) & —-%-KQ 0 Up—1
Ty | = | O 0 0 1 0 T2
Tk 0 0 0 0 1 Th_1
i | 0 pro 0 0 1— Tcao T
(4.18)

4.2.4.2 Représentation matricielle au deuxieme ordre

La loi sans-modele (4.3) s'écrit de maniére générale pour n = 2 :

1 (yk—l — 2Yk—2 t Yr-3 Yr_1+ 2052+ Uiy

U = Up—1 — — ;
a 1z T?

) + Kp(Yg—1 —¥k-1) (4.19)
ou on pose :

Ty + 2050 + Ui s
o T?

exrt = + Kpyr_4 (4.20)

qui représente les termes du sans-modele associés & I'entrée y*. Nous en déduisons une

représentation matricielle de la loi sans-modéle :

Up = Uk—] — &ﬂk — &gk + ext (4.21)
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on :

: y, est le vecteur des échantillons de la sortie y a Pinstant k tel que : y, =

T .
('yk—.'} Yo Yro1 y;-;) ; ext est la trajectoire de référence et K, est la matrice des

coefficients des dérivées telle que :

.1
K= (1_ 2 1 o) (4.22)

K, est la matrice des coefficients de I'erreur de suivi :

K, = (o 0 K, o) (4.23)

On considere un systeme du deuxiéme ordre Ypo(A, B, C, D) dont la représentation
) (9] ; s

d’état continue vérifie :

= Az + Bu
(4.24)

y=Cz
olt z est le vecteur d’état de dimension 2. La représentation d’état discrete vérifie :

Try1 = AgTp + Baug (4.25)

yr = Cxy
ou Ay =I+T.Aet By =T.B (I étant la matrice d’identité). De imaniere explicite, nous

avolIls :

4

]

T1k 1 1. T1, k-1
= +T(~ U1

T k —Teap 1 =T T2 k-1 by

T k-1
Ye—1 =1 ¢ O

T2, k—1

(4.26)




Ty k41 1 T. Tk
= + T,
T k41 —Teag 1—"T.m T
L1,k
Y — C1 0
L k
\
La différence entre (4.27) et (4.26) vérifie
4
Ty k41 L1k 1 T, Tk
— + _
T2 gy T2,k —Teap 1—"Te.a T2k
0
T, (Uk - Ulﬁl)
by
Tk
Yk = Cy 0
L2 k
\
ou :
Ty k=3 Ty k-3
T, k-2 B Ty, k-2
up — Uy = —K,o - K,
T1, k-1 Ty k-1
L1,k 1.k
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0
Uy
by
(4.27)
T1. k-1
+
T2 k—1
(4.28)
+ ext (4.29)

Dans le but d’extraire les valeurs de y aux échantillons k£ — 1 et & — 2 pour calculer

numériquement la dérivée d’ordre 2 de y, il convient d’augmenter la matrice A, (et

donc la représentation d’état de o). La nouvelle représentation d’état est donnée par

(4.30).



Ty k-2 0
L1, k-1 0
T,k 0
= exrt+
Ig,k 0
T k41 0
Lo k+1 .TcKpr
0 1 0 0 0 0 (4.30)
Ty k-3
0 0 1 0 0 0
X1 k—2
0 0 0 0 1 0
Ty, k-1
0 0 0 0 0 1
T2 k-1
0 0 -1 —T. 2 1+ T,
) Ik
—a,%ccl C%I,Ccl T.ag — Q}T‘«Cl — K, T.eo —(1-T,ay) 1-Tay 2-T.a
L2 k

Fel



4.2.4.3 Application du critére de stabilité de Raible
Le critere de stabilité de Raible [106], qui simplifie substantiellement le tradition-
nel critére de Jury [107] pour les systemes discrets, donne tout comme le critére de

Routh, des conditions de stabilité pour les systemes discrets sous forme d’inégalités.

Critere de Raible Le critere de Raible s’applique aux polynomes discrets de la
forme : F'(2) = anz™' + apn_12™ 1+ ay2 + ag.

On forme la table des coefficients de Raible qui a la forme suivante :

Ay An-—1 Ap_2 Tt a9 a) ag ka
bo bl b'2 e by bn—l —— kb
Co €1 C2 i Cpep ——  —— k¢
O k.,
Wo

ou

ko = ag/an, ky = bn_1/bo, ki = caafco, -k = v1/1g
bO = p — kaaO: b] =0ap-1 — kaal: T :bn—2 = lg — ka.a'n—Q: bn—l =a — kaa'n—l

co = by — kb1, c1 =by — kpbn_n,- - ,Cnp = by_o — Kby

Wy = Vy — k,,l/]

Si I'ensemble des éléments calculés dans la premier colonne du tableau de Raible
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sont non nuls et positifs et si a, est positif, alors 'ensemble des racines de F'(z) se

trouve a I'intérieur du cercle unité donc F(z) est stable.

Application L’application du critere de Raible a la représentation d’état (4.30) consiste
preniierement & extraire le polynome caractéristique de la matrice dynamique Ay, que
I'on peut alors identifier a F(z) puis d’établir le tableau de Raible. Les éléments de
la premiere colonne du tableau doivent donc étre tous positifs afin que les racines
du polynome caractéristique de Ay soient a l'intérieur du cercle unité, donc que la
représentation d’état (4.30) soit stable.

L’Annexe D présente 'application du critere de Raible au cas du systeme ¥p
décrit par (4.30). La complexité des termes obtenus rend impossible I'extraction de
conditions shnples de stabilité qui décrivent I’état du systeme par rapport a la configu-

ration du systeme 3¢,. Pour les quatre premieres termes g, ¢g, dy et eg, nous avons :

. 2
b():l, C():l d():l— (———) (431)

2

o o\ (_4-T-%+3%+T£;g—(;;—%)(Tcal—@)
60:1— — — 5
1= (- 2)

Des conditions nécessaires de stabilité sont que by, cg, dg et eq doivent étre stricte-

T.ao «

ment positifs. Une étude asymptotique de ces inégalités montre alors que plus « est élevé
dans une certaine gamme de valeurs (gamme de valeur qui est étudiée en simulation
dans la prochaine section grace a une analyse en sensibilité des parametres K, et «),

meilleure sera la stabilité. De plus, I’étude asymptotique du terme f, niontre que, dans
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ces conditions, I{, doit posséder une valeur relativement faible (les simulations indiquent
qu’une valeur de I{,, proche de I'unité garantit de bonnes performances). Les conclusions
sont identiques pour le svsteme Yo, du premier ordre. L’ensemble des siimulations qui
sont présentées dans la suite vérifient les préceptes de cette étude asymptotique. Par
conséquent, ces deux analyses de stabilité fournissent un cadre général de « réglage »

des parametres du sans-modele qui permet une premiere estimation de « et /.

4.3 Commande sans-modele des convertisseurs de puissance
4.3.1 Commande du convertisseur abaisseur

Dans cette section, nous présentons quelques résultats de simulation de la com-
mande sans-modele appliquée dans le controle tension et dans le controle de puissance
du convertisseur abaisseur [108] de la Fig. 4.5. u est le rapport-cyclique contrdlé, muni
d’une saturation telle que 0.1 < (u) < 0.9, et nous avons £ =20V, L =1mHet C =10
pF (la fréquence de coupure du filtre LC de sortie est done f. = 1/27VLC ~ 1,6 kHz;
la fréquence de découpage est de 10 kHz. Le convertisseur est représenté par ses modeles
moyens en mode de conduction continue, d'ordre zéro et généralisé. L’intégration s’ef-

fectue par la méthode RK45 [109].

E C) u A —— Y,

Figure 4.5: Convertisseur abaisseur de tension.
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Le correcteur C est un simple gain proportionnel tel que K, = 2, o« = 14 et n = 2. K,
et a sont ajustés en fonction des performances obtenues. Nous comparons les résultats
obtenus en commande sans-modele avec un correcteur PI, de type proportionnel (K, =
2). Nous créons unc variation incertaine de charge (de I'ordre de quelques ohnis) a partir
de la valeur initiale de R = 5§ a l'instant ¢t = 3 ms.

Les Fig. 4.6 et 4.7 présentent respectivement la réponse du coutroleur i-PI et PI
pour le modele moyen d’ordre zéro.

e poursuite de la tension de rétérence V* (Fig. 4.6(a) et Fig. 4.6(b)).

e poursuite de la puissance de référence P* (Fig. 4.7(a) et Fig. 4.7(b)) ou P = v 1.

Le convertisseur abaisseur ne présente pas de difficulté particuliere quant a la
mise en oeuvre d’une commande PI en mode de conduction continue. En particulier,
les controleurs i-PI et PI (un simple proportionnel, dans notre cas) présentent des
performances relativement identiques, malgré un effort plus important sur la commande
u dans le cas du PI. Nous pouvons extrapoler les résultats obtenus en considérant une
forte variation de charge (de l'ordre de 1 k2) en conservant le mode de conduction
continu. Dans ce cas, le controleur P diverge, tandis que le controleur i-PI reste stable.

La Fig. 4.9 présente la réponse du controleur i-PI et PI pour le modele moyen

généralisé [43][44] ; la Fig. 4.8 présente la réponse du contréleur i-PI pour a: = 30. L'on-
dulation de la tension de sortie (le modele moyen généralisé permet de modéliser les
harmoniques de découpage) augimente en fouction de la tension de sortie de référence.
Dans tous les cas, la commande sans-inodele fournit une poursuite efficace de la référence

malgré l'ondulation de sortie, intrinseque au circuit. La réponse transitoire est améliorée

pour a = 30, ce qui confirme I'étude théorique de la stabilité du sans-modele concernant
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Figure 4.6: Controle de la tension de sortie du modeéle moyen d’ordre zéro

(le rapport cyclique moyen est limité a 0.7).

le réglage du coefficient «. Constatons que le contréoleur ne fonctionne pas systémati-

quement si n = 1 (n est fixé en tenant compte de l'ordre a priori du systéme a com-

mander). Cela semble naturel si 'on considere le fait que la réponse transitoire d'un

ordre 2 peut-étre trés différente de celle d'un premier ordre, compte-tenu du transitoire
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Figure 4.7: Controéle de la puissance de sortie du modele moyen d’ordre zéro.

résonant. Cependant, nous allons voir dans la prochaine section que la méthode d’auto-
ajustement de « permet de réaliser effectivement une réduction d’ordre du systeme, en
particulier pour le pilotage d’un convertisseur du deuxiemne ordre.

Enfin, nous effectuons une comparaison paramétrique du sans-modele dans le
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cas du convertisseur abaisseur avec perturbation (relativement a la Fig. 4.6). Nous
présentons, dans la Fig. 4.10, différentes simulations pour différentes valeurs de « et
K. Nous mettons en évidence le fait que o doit étre généralement compris dans une
certaine plage, typiquement o = [2, 50|, dépendemment de I’application considérée afin
de stabiliser le systeme. K, doit également rester faible pour stabiliser le systeme.
Notons que méme si le modele du convertisseur change en fonction de la puissance
transféré ou bien de 'amplitude des courants qui circulent dans le convertisseur, la
structure de la commande sans-modele rendrait compte de performances identiques (de

telles variations de modele seraient considérées comme des perturbations).

8 T T T T T T T T T
—tension de sortie V

7+ -—-tension de sortie de ref. V'

tension de sortie (V)

Gl L 1 1 1 1
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

temps (s)

Figure 4.8: Controle i-PI de la tension de sortie du modéle moyen généralisé
pour o = 30.
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Figure 4.9: Contréle de la tension de sortie du modele moyen généralisé.
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Figure 4.10: Influence des variations de « et K.

4.3.2 Controle en tension des onduleurs
4.3.2.1 Charge seule

Considérons un onduleur monophasé pour lequel L; = 1 mH et C = 10 uF, dont

on cherche a controler la tension de sortie (Fig. 4.11). La charge est une résistance R
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qui commute de R~ 102 a R~ 1000Q a t = 0.02 s.

E/2 m— /3

l — T

E/2 load 1 Ve,

Figure 4.11: Onduleur monophasé qui débite sur une charge resistive.

La Fig. 4.12 présente la réponse de la tension de sortie V,,,; de I'onduleur en boucle
ouverte (V*, correspond directement au signal PWM) et montre clairement qu’il existe
un effet résonant au moment ou la charge change (en particulier, le filtre LC devient

moins amorti).

250 [ ' ,_ ; [

200

150

100

-50

-150

I I |
_2000 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03

temps (s)

Figure 4.12: Réponse de 'onduleur seul.

Les Fig. 4.13(a) et 4.13(b) présentent la réponse de la tension de sortie de I'on-
duleur en fonction de la tension de référence V%, quand un controleur PI classique est

considéré et quand un controleur i-PI est considéré. L’ajustement du controleur PI est
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Figure 4.13: Contréle en tension de 'onduleur.

effectué sur la base du critére de performances « Integral of Time multiplied by Absolute
Error » (ITAE). Ce critere, une fois minimisé, garantit de tres bonnes performances en
transitoire. Les coefficients du correcteur PT satisfont ainsi a la minimisation du critere

de cout pour une cousigne en échelon unitaire :
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-1
ITAE:/ tle(t)|dt (4.33)
0

ou € est l'erreur de suivi. Le contréleur i-PI est ajusté de telle maniere a ce que ses
performances en transitoire coincident avec les performances du PI (ajusté par le critére
ITAE).

11 est difficile d’ajuster le controleur PI pour stabiliser le systeme lorsque la charge

de 'onduleur varie. En revanche, le contréle i-PI conserve sa relative facilité de réglage.

4.3.2.2 Charges multiples
Considérons un onduleur monophasé pour lequel un ajout de charge est réalisé
(Fig. 4.14). Cet exemple permet de mettre en évidence le fonctionnement de la com-

mande sans-modele sur la commutation de systéme avec changement de structure.

S
Lq Lo
| T —"——

load 1 load 2

B2 — L

ER2 — ; | c :||: Ve,

Figure 4.14: Onduleur monophasé qui alimente deux charges inconnues.

L’onduleur est premierement chargé par une résistance (charge "17) [R; (10 )],
ensuite une seconde charge inconnue [Ly + Ry // Co (4 mH, 1 kQ, 10 mF)] est ajoutée
at = 0.0042 s. La Fig. 4.15 présente la réponse en tension de 'onduleur en boucle
ouverte. Les Fig. 4.16 et 4.17 présentent la réponse de 'onduleur respectivement pour

un controle PI et un contréle i-PL.
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Figure 4.15: Réponse de onduleur en boucle ouverte (la seconde charge ”2”

100

est connectée a t = 0.0042 s).
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Ces simulations montrent donc la supériorité de la commande sans-modele par

rapport & la conunande PI dans le cas des forts changements de charge et des change-

ments de structure qu’induisent les ajouts de charges.



148

120 T T T T T T T T T =
- . : . : i _-.VOU‘

100F - e By ey g ol PR —
i 3 e | S~ _Vout

y (V)
IS
<)
T
\Y
L/
L/

!

1 I j | | | | 1 |
0 0.001 0.002 0.003 0.004 0.005 0.006 0.007 0.008 0.009 0.01
temps (s)

Figure 4.17: Controle i-PI en tension de 'onduleur.

Remarques : Le controle des systemes de puissance qui subissent des changements de
structure reste un probleme d’actualité [110] dans la mesure ou le controleur doit faire
face a un changement d’ordre du modele. Dans le § 4.4.1, nous montrons en simulation
qu’a la fois les systemes & minimum de phase et les systémes & non minimum de phase
sont controlables en présence de changements de 'structure (qui incluent également, les
commutations entre minimum et non-minimum de phase).

Ces résultats ont été corroborés en simulation électronique sur le cas de I'onduleur
monophasé qui subit des modifications de charges. D’apres les essais effectués, la com-
mande sans-modele est donc potentiellement capable de gérer les systémes de puissance
commutés.

Nous avons mis en évidence dans le § 4.3.2, que le modele moyen de I'onduleur
monophasé, soumis a de fortes variations de charge, possede de tres bonnes performances
dynamiques. Cependant, lors d’un fort changement de charge (e.g. passage d'une forte

résistance, a une tres faible résistance), le convertisseur abaisseur passe du mode de
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fonctionnement de conduction continue, a celui de conduction discontinue. Bien que
le modele moyen ne permette pas de représenter ces deux modes de fonctionnement,
nous pouvous raisonnablement supposer que la controlabilité des systémes commutés
nnplique la controlabilité des convertisseurs dans les deux modes de fonctionnement.
Nous allons vérifier ce fait dans le cas de la commande du convertisseur élévateur de

tension.

4.3.3 Commande du convertisseur élévateur

On considere le convertisseur élévateur de la Fig. (4.18) dont les parametres sont

donnés dans la Tab. 4.2.

L .
— O —>——> —
l (D y— c == R|||v

Figure 4.18: Convertisseur élévateur.

4.3.3.1 FEtude en simulation
Elaboration du modeéle moyen En mode de conduction discontinue, il existe trois

espaces d’état possibles selon la valeur du rapport cyclique [111]. Si u est la variable

Table 4.2: Parameétres du convertisseur élévateur en simulation.

Composarﬁ: Valeur

L 10 mH
C 47 uF
R 5-150 Q




de commande instantanée (donc binaire) du convertisseur, notons dj, le temps a I’état
haut (i.e. uw = 1), do, le temps a 'état bas en conduction continue (i.e. u = 0 et iy, # 0)

et dz, le temps a 1'état bas en conduction discontinue (i.e. u =0 et iy = 0).

= A1z + b FE pour t € [0, dT]
& = Aoz + byE pour t € [dy Ty, (dy + do) T3] (4.34)
T = A3z + bsE pour t € [(dy + do)T5, T3]
ou les couples (Aj,b)), (A2,b2) et (As, b3) représentent respectivement les états de
conduction, non-conduction continue et non-conduction discontinue.

Le modele moyen associée au systeme d’équations (4.34), vérifie :

<1> = [d1.4_1 + (ZQA‘Z + (]. - d] — dg)Ag] <T>

(4.35)
+[dlb1 + dgbg + (]_ — d] - dg)bg]E
0 0 0 1 0 0
Ay = Ay = Ay = (4.36)
0 e ¢ “wo 0 ~re
1 1
1 1 0
b= |" b= | " by = (4.37)
0 0 0

En supposant que le vecteur d’état du convertisseur élévateur de la Fig. 4.18 s’écrit

z = (igve)T, la représentation d’état du convertisseur élévateur, d’apres (4.35) s'écrit :



ZL 0 _da <7L> dy +dy
| Elm +| " |E (4.38)
(ve) %2 - R_l(j (ve) 0

ou M une matrice de modification ajoutée qui tient compte du fait de la dimension du

vecteur d’état = par rapport au nombre d’éléments réactifs dans le circuit.

dy+da

M = (4.39)
Modes de conduction On distingue deux modes de fonctionnement de ce conver-
tisseur en fonction du courant ;. La Fig. 4.19 présente la relation de transfert statique
du convertisseur élévateur pour les deux modes de fonctionnement et en fonction du

rapport cyclique moyen.

10[-[---mcD]:
—mcc|:

out
(o]
T

i i i I i i
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rapport cyclique moyen u

Figure 4.19: Caractéristique de transfert statique du boost.

En particulier,

- Le mode de conduction continu (MCC) est caractérisé par un courant 7, qui ne



s’annule pas dans une période de commutation. La relation de transfert statique

entre l'entrée v et la sortie V,,,, vérifie :

<Uoui.> _ 1
E 1 — (u)

(4.40)

La relation entre le temps & ’état haut d; et le temps a I'état bas dy vérifie :

dy=1—dy (4.41)

~ Le mode de conduction discontinu (MCD) est caractérisé par un courant i, qui
finit par s’annuler dans une période de commutation. La relation de transfert

statique entre 'entrée u et la sortie V,,; vérifie :

E

TR (4.42)

(Vo) = F |1+ <u2>

La relation entre le temps a I’état haut d; et le temps a l'état bas d, vérifie :

E
dQ = Ve — Ed] (4—13)

Les Figures 4.20 et 4.21 présentent le suivi de trajectoire exponentiel en commande
sans-modele en présence d'une comnmutation de mode.

Le cas du convertisseur élévatenr généralise donc 'exploitation de la commande
sans-modele aux systémes non-linéaires. Nous montrons en simulation que la robustesse

est assurée pour des commutations de modes.
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Figure 4.20: Suivi d’une trajectoire
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Figure 4.21: Suivi d’une trajectoire exponentielle en mode continu puis com-

4.3.3.2 Etude expérimentale

mutation (t =

0.06 s) sur le mode discontinu.

Nous avons utilisé un microcontréleur de type Microchip. La Fig. 4.22 présente

la synoptique générale de configuration du dsPIC pour réaliser le contrdle d’un conver-

tisseur (dans le cas général) et la Fig. 4.23 présente la configuration utilisée pour la
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commande sans-modele. Les parameétres du convertisseur sont dounés dans la Tab. 4.3.

entrée ref.

6 bits
. ~+—CNA|

sortie oscilloscope

aux.
6 bits y
—F—=> dsPIC 1 bit | convertisseur >

PWM 5
(u) oscilloscope
10 bits
CAN

Figure 4.22: Configuration du dsPIC en contrdleur pour dispositif de puis-

sance.

tension de ref.
N *
Vout

" [générateur

correcteur Pl

- C (filtre digital) \*.i |

M Rl €3 [ vout / ot ’w——
- CAN-
circult de pulssance

mesure de la

U PwWM |:]I‘

lension de sortie (vy,,)

CNA -

Figure 4.23: Structure de contrdle implémentée a I'intérieur du dsPIC.

Table 4.3: Parameétres du convertisseur élévateur expérimental.

Composant || Valeur

L
C
R

1 mH
100 pF
5-150 Q2

La tension de référence v} est programmée a l'intérieur du dsPIC. Un convertis-
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seur analogique-numérique (CAN) échantillonne la tension de sortie du convertisseur
statique & une fréquence de 1 MHz sur 10 bhits. Une porteuse de 10 kHz triangulaire
également programimée daus le dsPIC. permet de réaliser la modulation PWM et une
des sorties digitales du dsPIC est utilisée pour le signal modulé en PWM. Les calculs
sont réalisés a la fréquence d’horloge principale du dsPIC (soit environ 1 MHz). ce qui
permet de mettre & jour aisément la sortie PWM & 10 kHz. Enfin, un convertisseur
numérique-analogique R-2R de 6 bits est utilisé en tant que sortie auxiliaire afin de
pouvoir surveiller les variables internes du dsPIC.

Du fait des constantes de temps mises en jeu dans le dispositif expérimental. qui
sont plus élevées que dans le dispositif étudié en simulation, nous avons réalisé un essai
de stabilisation du convertisseur pour deux valeurs de charge resistive (Fig. 4.24). Cet

essals montre que le sans-modele est a priori robuste aux variations de charge.

4.3.4 Conclusion

Nous avous illustré les résultats de la mise en oeuvre de la commande sans-modele
sur différents cas d’application en électronique de puissauce. L’ensemble des résultats
obtenus tend a montrer que la commande sans-modele présente de meilleures perfor-
mances que la commande PI classique et est notamment robuste aux changements de
structure des convertisseurs. En terme de complexité d’implémentation, notons que le
simple ajout de deux calculs de dérivées (dérivées y et y* par les différences finies) sur
le controleur PI définit la commande sans-modele ; la complexité du sans-modele est
donc équivalente a celle du PI pour des performances a prior: supérieures.

Tandis que le controle PI uéeessite un calcul rigoureux des éléments du correcteur
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Figure 4.24: Mesure de la tension de sortie de I’élévateur pour différentes
valeurs de résistance de charge.

en fonction du modele & commander et dans le but de garantir les performances dyna-
miques en boucle fernmiée, la commande sans-imodele généralise la commande PI clas-
sique. Elle permet le contréle de dispositifs linéaires, non-linéaires (exemple de la com-
mande en puissance du convertisseur abaisseur (Fig. 4.7), voire fortement non linéaires
[10] et présente dans la grande majorité des cas, de trés bonnes performances de suivi

de référence méme en présence de perturbations et de variatiouns de modeles. En pai-
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ticulier, lorsqu’elle est appliquée aux convertisscurs de puissance, nous avons mnontré
que la commande sans-modele est potentiellement insensible aux forts transitoires de
charge et aux commutations de charge (le comportement de la commande sans-imodele
dans le cas ou la commande sature n’a toutefois pas été exploité).

Selon [51], la robustesse en performance (def. 4.1.2) découle de la robustesse en
stabilité (def. 4.1.3) et utilise le méme critere algébrique (basé sur le critére de Nyquist)
par rapport aux différentes incertitudes du modele. Hormis la démonstration sur un
cas particulier, en utilisant éventuellement ’approche fréquentielle, de la performance
du sans-modele en présence d’incertitudes de modele, il n’est actuellement pas possible
d’établir un critere mathématique spécifique attestant de la supériorité du sans-inodele
par rapport aux controleurs PI standards, cette supériorité ayant cependant déja été
démontrée aux travers des nombreux exemples d’application®.

Constatons simplement que la commande sans-inodele est d'une complexité équiva-
lente & la commande PI standard (surtout si 'on considere des dérivées calculées a

partir des différences finies), mais de performances dynamiques supérieures et est d’une

complexité bien inférieure & la commande robuste.

5. Voir notamment [10] et [78] et les références afférentes pour le détail exhaustif des domaines
d’application du sans-modéle.



4.4 Extensions de la commande sans-modele
4.4.1 Systemes a non-minimum de phase et systemes commutés

Les systemes a non-minimum de phase, qui font l'objet de beaucoup de recherche
(e.g. [112] [113] [114] [115] [116] [117] [118] [119]), sont caractérisés par des zéros positifs
au niveau de la fonction de transfert, il ne sont pas directement controlables par la
conmmande sans-modele classique [10]. De tels zéros peuvent étre approximés, de maniére
générale, par un délai puisque le développement limité de I’exponentielle donne e~7* a
1—Ts. Dans le but de compenser I'effet du délai, le retour de mesure du sans-modele est
constitué de la dérivée de y plutdt que de la sortie y elle-méme. Cette technique permet
d’anticiper les variations de y pour finalement annuler les perturbations associées a la

présence du délai. Nous définissons en conséquence le controleur i*-PI pour systemes a

phase non-minimale.

Controéleur i*-PI discret  Pour tout instant discret t,, & € N, on définit le controleur

discret i*-PI pour les systémes a non-minimum de phase tel que :

k) } (4.44)

ou A et §; < 1 sont des coefficients réels; G(e) est appelée fonction de gain et est

Uy, = g(g) {Ulc—l _ Zéj </\ y(j)|k—] _ y(])*
j=1

un intégrateur avec une constante K; tel que :

G(e) :K,-,/ e dt (4.45)
0

En pratique, les simulations montrent que n = 2 est suffisant pour assurer au moins la



159

stabilité du sans-modele en boucle fermée. En conséquence, (4.44) se réécrit :

)40 5D}

Afin d’illustrer le fonctionnement du controleur i*-PI) nous considérons quatre

d2y*
dt?

dy*

dt

d?y
dt?

Up = g(E) {“k-l = (52 (/\

k—1 k-1

fonctions de transfert du type 4.1, donc représentatives des convertisseurs statiques dont
les coeflicients sont a priori inconnus mais choisis de telle sorte que les régimes tran-
sitoires soient identifiables aux transitoires des convertisscurs statiques (I'effet « non-
minimum de phase » a cependant été amplifié afin de mettre en évidence les propriétés

de la loi de commande). La réponse indicielle unitaire de ces systemes est présentée a

la Fig. 4.25.
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Figure 4.25: Réponse indicielle des systémes ¥, ¥, et 3.

Les figures suivantes présentent quelques exemples de I'application du contréleur
i*-PI. La Fig. 4.26 présente la poursuite d’une consigne de type exponentielle pour

le systeme ¥;. Les Fig. 4.27 et 4.28 montrent la sortie y du systeme controlé, quand
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respectivement 2; commute vers Yo et 2; conunute vers Ls.

1.2 T T
—y
Ty
02 ' ‘
0 0.005 0.01 0.015
temps (s)
Figure 4.26: Suivi d’une référence exponentielle avec %;.
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Figure 4.27: Commutation de ¥; vers ¥y a ¢t =5 ms.

2 ,

Nous avons montré en simulation que le controleur i*-PI tend a généraliser le
controleur i-PI dans la mesure on il permet de commander les systemes a non-minimum
de phase. La ref. [110] a mis en évidence la difficulté associée au contréle des systémes

commutés. Aussi, les deux controleurs i-Pi et 1*-PI sont également a priort capables
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Figure 4.28: Commutation de ¥, vers ¥; at =5 ms.

de commander des systemes commutés (dans le cas du controleur i-Pl, cette propriété
est mise en évidence dans la section précédente sur les applications en électronique de
puissance) avec mue trés bonne dynammique ce qui en fait une loi de commande a priori
robuste par rapport aux fortes variations de modele. Il n’est actuellement pas possible
de démontrer rigoureusement la stabilité, ni la robustesse du sans-modele dans le cas
des systemes commutés. Une telle loi de commande peut s’appliquer notamment aux
convertisseurs a non-minimum de phase, éventuellement couplés (en tension) a d’autres

convertisseurs.

4.4.2 Approche variationnelle et symplectique

Nous avons mis en évidence au travers de quelques exemples que la commande
sans-modele, telle que proposée par [10], fournit, dans le cas de convertisseurs standards,
de bonnes performances en rejection de perturbation. que ce soit perturbations au

niveau de la charge (fortes variations de charge) ou au niveau du modele. Afin d’accroitre
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la robustesse de la commande sans-modele. et du tait qu’il puisse exister certains cas
(comme le convertisscur Cuk) ou la commande sans-modele peut ne pas s’appliquer
correctement, nous proposons d’utiliser les principes de 'optimisation variationnelle
afin de pouvoir régler en ligne le parametre «. Toutes les simulations proviennent du
cas d’application sur le convertisseur abaisseur.

L’approche proposée considere le sans-inodele comme un critére de cout qui peut
étre minimisé en fonction du parametre . Pour minimiser ce critere de cout, le calcul
variationnel est utilisé en considérant certaines propriétés de la géométrie symplectique.
En particulier, il a été démontré que I'intégration d’un critere de cott sous les hypotheses
de la géoniétrie symplectique rend compte d’algoritlunes d’intégration tres simples qui
peuvent préserver les propriétés physiques du systeme dont on réalise I'intégration, avec
de bonnes propriétés de convergence. De plus, la simplicité de ce type d’intégrateur
permet de construire un procédé d’optimisation en-ligne qui peut ajuster le parametre
« en fonction de la dynamique du systeme controlé.

Il n’est actuellement pas possible de fournir une preuve globale de stabilité de

Iapproche variationnelle de la commande sans-modeéle.

4.4.2.1 De la mécanique analytique a la commande sans-modele

La notion (trés complexe) de symplecticité, décrite tres largement dans [120]
donne un cadre mathématique rigoureux aux problémes variationnels en v incluant le
concept de symétrie. La mécanique Lagrangienne est d’ailleurs completement formalisée
grace au calcul variationnel dans le cadre des propriétés des espaces symplectiques. Elle

introduit, pour les systémes mécaniques, la notion d’hamiltonien et les coordonnées
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s

généralisées p et ¢ (resp. proportionnels a la position et a la vitesse), qui, grice a
I’équation de Euler-Lagrange et l'équation de Hamilton-Jacobi, permet de retrouver
le principe fondamental de la dynamique. C’est ainsi que dans le cas d’'un systeme
mécanique conservatif indépendant du temps, I’hamiltonien énergétique est conservé et
induit la conservation de certaines propriétés dans les espaces symplectiques [121]. Bien
que la symplecticité soit un concept relativement abstrait, beaucoup de travaux (citons
notamment [122] [123] [124], [125], [126] et [121]) ont établi la possibilité de rendre les
algorithmes d’intégration « symplectiques » sous certaines conditions, c.-a.-d. capables
de conserver la structure lagrangienne des systéines mécaniques, et en particulier de

conserver I’hamiltonien dans le cas des systemes indépendants du temps.

4.4.2.2 De la possibilité de contréler «

L'exemple de la Fig. 4.29 moutre, dans le cas d'une consigne variable avec une
perturbation de charge (t = 0,003 s) et un simple correcteur gain K, la différence
existante entre un pilotage sans-modele avec a constant et avec « dépendant du temps,
dont on fixe arbitrairement la loi d’évolution.

Nous avons montré via l'analyse fréquentielle (§ 4.2.3), que, dans le cas d’'un
systeme du premier ordre, la valeur de « statique influence la stabilité du sans-modele.
Ainsi, cela prouve qu’il est possible d’agir sur les performances du sans-modele en
ligne par ajustement du parametre «. L’objectif est donc de pouvoir définir une loi
de variation de « telle que les performances dynamiques de la commande sans-modele

solent, améliorées.
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Figure 4.29: Comparaison a constant et o variable.

4.4.2.3 Loi sans-modeéle locale v-K, dégénérée

Afin de pouvoir décrire correctement les variations de o au sein de la loi sans-
modele discrete (4.3), et dans le but de satisfaire les conditions d’intégration de I’équation
d’Euler-Lagrange, qui permet la a-optimisation de la loi sans-modele discrete, il convient

de pouvoir définir la dynamique de «. En conséquence, nous considérons 'ajout de la
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premiére dérivée de o dans (4.3). Nous supposons que la loi sans-modele est stabilisante

pour tout systeme initialement stable.

Correcteur i-PI v, -dégénéré On définit la loi sans-modele u,-dégénérée pour n = 1

tel que

dy*
k—1 dt

d
Up = Up—q — 7 (—(%

rcala+{m(E)) 0w

ouny = 1/a, A, € R et v € N qui définissent la dynamique de variation de a. Le
parametre o vérifie (2.7). La loi sans-modele (4.47) apparait plus comme une redéfinition

du concept original 2.4.2.1 compte-tenu du parametre .

4.4.2.4 Loi sans-modele locale u,-implicite
Nous établissons une expression non-récursive et implicitement dépendante de F'.

D’apres la def. 2.4.2.1, et sous 'hyp. 4.2.1, nous avons en temps discret :

H) + {Ka (%)} +C(E)e (4.48)

1 dy,
= —— [ F, —
Uk &(kl dt

qui se réécrit de la fagon suivante :

dy dy

Ay, = —Fy : K, | — 4.49
dy. d~y

aug + Fr_y = Y +cx{Ka (—’)} +aCe)],_, (4.50)
dt |, dt

Nous en déduisons la loi sans-modele discrete ug-implicite. Comme la loi sans-modele est
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supposée stable, la variation de u est lipschitzienne et nous avons donc ug — ur_1 < &.

% dy,
dt

N —0CE)],, +a {KQ (%’) } (4.52)

Lorsque le correcteur C est défini par un unique gain constant C = K,, alors il existe

- aC(e)],_, + {Ka (%) } (4.51)

dt
) N~
I‘Iv—l +oteyg g k—1

dt

une relation linéaire en o entre la sortie et sa dérivée.

Lagrangien sans-modele Le lagrangien sans-modele vérifie :

1 de dry
_ —y — —_ A’Q _— = £ . 4
1(,,{ T, (dt)} = (453)

avec y = é € Ry K, e RL K, eR veN

Dans cette expression, les grandeurs K, et K, sont des constantes; v est la variable a

trouver.

4.4.2.5 Introduction a la commande sans-modele variationnelle

Motivation Le but fondamental d’une optimisation variationnelle de la loi sans-
modele discréte (4.3) est d’accroitre la robustesse / le suivi de consigne par ajustement
en-ligne du parametre a. A partir de la définition d™un critére de cout, nous justifions
I'utilisation de méthodes variationuelles par le fait qu’elles permettent de calculer le

paranietre ¢ comnie solution du probléine d’optimisation en fonction du temps.
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Critere L, A partir de la forme 1-a-dégénérée. nous définissons le critere variationnel

sans-modele L, tel que :

. dv\ ) 2
+ K, (#) } dr (4.54)
L —1 C

La forme v-K,-dégénérée fournit une « relation d’équivalence » directe entre I'expres-

sion classique du suivi de consigne y* — y et la commande sans-modele. Le gain de
correction K, apparait ici comme un facteur de mise a I'échelle. On note f, I'intégrande

de L,.

4.4.2.6 Eléments de calcul variationnel
Le théoreme fondamental du calcul variationnel définit I'existence d’une solution
au probleme de minimisation d’'intégrales de fonctions via la résolution de 1’'équation de

Euler-Lagrange.

Théoréme 4.4.1. Equation de Euler-Lagrange [90] : Soit J : C?[zg,21] — R, une

fonctionnelle de la forme :

N
(971
@]
N—r

J(y) = / ey, o)z (4,

ou f est une fonction ayant des dérivées partielles continues par rapport a x,y et y, et

g < x1. On considére 'ensemble des fonctions y tel que :

S ={y e Clzg, m1] : y(xo) = yo el y(z1) = v1} (4.56)



168

ou Yo et y1 sont des nombres réels. Sty € S est une fonction extrémale pour J. alors :

d (of\ of /
i (or) =5 =0 e

pour tout T € [xo, 21].

L’équation de Euler-Lagrange, est donc une équation différentielle, généralement
non linéaire, que doit satisfaire toute fonction extrémale y(z). Autrement dit, si y(x)
est solution de I'équation de Euler-Lagrange, alors la fonctionnelle .J, définie comme
Vintégrale définie sur [zg, 21] d'une fonctionnelle f dépendante de x, y et 3/, est mini-

male.

4.4.2.7 Résolution numérique du critére L,
L’équation de Euler-Lagrange permet donc de déterminer « tel que le critére L,

soit minimum. La forme continue de I’équation de Euler-Lagrauge permet d’écrire :

d (0L,\ 0L,
dt <8a’> G (4.58)

L’intégration du lagrangien sans-modele variationnel (4.53) fournit ainsi la loi
d’évolution de a en fonction de temps telle que I'intégrale de I'erreur y—y* soit minimale.
Formons ’équation de Euler-Lagrange discrete d’apres [127] [128] o Dy et D,

désignent la dérivation discrete du Lagrangien :

Dy Ly(o—r. g h) + DiLg(ow, a1 h) = 0 (4.59)
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Nous avons :

1 de . Vk—1— Yk 1 de . Vel — Yk .
{vk.(— + I&au} +— {qfkd—t + A”‘%}“} 0 (4.60)

soilt :

de el — 2k + Yre
27k_+Ka')k+1 Yk T V-1

=0 4.61
dt h ( )

L’intégrateur syinplectique discret dérivé de (4.61) sécrit (expression de yx41 en fonc-

tion de y et ye_q) :

de ;
thg% + Ko (k41 — 27 + e-1) = 0 (4.62)
soit :
h de
(2}&’708? - 2) et V-1 = V1 (4.63)

Notons que la dépendance vis-a-vis du correcteur K, n’existe plus. L’équation
(4.47), appelée loi de contréle de « forme avec (4.53), la commande sans-modéle sym-

plectique ou correcteur i-PIS (par extension de i-PI).

Définition 4.4.1. On définit un controleur intelligent de nature symplectique ou 1-PILS

controleur par :

1: ly* 1
U = U1 — Vk ﬂ <y + l(pE + f\/’a C_’)’
k—1 dt 1
: (4.64)

dt|,_, d¢ .
avec v = —
h de Q
— <——— — 2) Tk = Vk=1 = Vk+1

K, dt 5



170

Nous avons conservé les notations naturelles de (4.47) (forme continue en o) et
(4.53) (forme discrete en a:®). Notons que o apparait maintenant comme une variable

d’état de la commande sans 1nodéle.

Remarques

e non stabilité des forts transitoires de charge Lorsqu’il y a des pertur-
bations (variations de niodele ou de la charge), la sortie peut étre amenée a
changer rapidenient ce qui peut impliquer de fortes variations de la dérivée de
la sortie. Or, dans ces conditions, bien qu'une condition lipschitzienne soit im-
posée sur €, les hypotheses pour appliquer I'équation de Euler-Lagrange peuvent
ne pas étre satisfaites. Les simulations du § 4.4.2.9 montrent notaniment, que
si R varie tres lentcment, alors & chaque palier de R. « oscille puis se stabilise,
la stabilisation est d’autant plus lente que R est grand.

e justification de la nature de (4.63) Afin d’interpréter la forme de I’équation
du controle de « qui est du type oscillateur harmonique non-amorti, regardons
les formes d’ondes en sortie du buck dans le cas i-P1 (e.g. Fig. 4.6). Celles-
ci apparaissent naturellement oscillantes et le réle des dérivées dans (2.8) est
d’atténuer ces oscillations afin d’atteindre le régime permanent. Il parait donc
assez intuitif que pour contrebalancer ces oscillations, il suffirait de faire varier le
coefficient « sous la forme d’un oscillateur, ce que précise bien la loi de controle

de a.

6. Le signe de la dérivée de o n’est pas encore défini; ce point fait partie des études futures sur
la commande sans-modeéle symplectique.
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e indépendance vis-a-vis de la condition initiale sur « La nature méme
de I'équation de Euler-Lagrange iinplique une certaine indépendance vis-a-vis
des conditions initiales”. Cette indépendance est notamment supposée vraie
grace aux simulations du § 4.4.2.9. Nous pouvons également supposer que
I'indépendance vis-a-vis des conditions initiales revient a ce que « s’auto-ajuste
meme s’il subit de fortes variations.

e pas d’intégration h critique Le pas d'intégration h apparait comme un
élément critique et doit eétre choisi suffisamment faible pour permettre le main-

tien de la condition d’intégration du th. 4.1.1.

4.4.2.8 Symplecticité des méthodes d’intégration numériques
Considérons le systeme masse-ressort évoluant suivant l'abscisse o pour lequel

nous avons le lagrangien suivant :

da 1 dz\* 1
L(z,—)=-m|— —ka? .65
(z, dt) 5 (df) + 2A:L (4.65)

m et k sont resp. la masse et la constante de rappel du ressort. Les Fig. 4.30(a)
et 4.30(b) présentent respectivement la réponse classique du systéme en fonction du
temps et un comparatif du calcul des différents lagrangiens (4.65) (donc des différentes
énergies) en fouction de la méthode d’intégration utilisée. Cet exemiple démontre que
I'intégration symplectique d’Euler, correspondante a 1'’équation de controle de o (4.63)
est a la fois simple & mettre en oeuvre et efficace quant a la préservation des quantités

physiques.

7. L’effet des conditions initiales sur la dérivée de + cst inconnu.
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Figure 4.30: Intégration symplectique.

4.4.2.9 Application de la commande sans-modéle symplectique
Considérons le convertisseur abaisseur pour une consigne en rampe. Les Fig. 4.31
et 4.32 présentent la comparaison entre le i-PI et le i-PIS avec un impact graduel de

charge pour deux valeurs différentes de g ; dans tous les cas, nous avons pris v =1 et
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K, = 2. Constatons que 'erreur statique € tend a étre légerement diminuée dans le cas
du i-PIS grace a la compensation <« harmonique » du coefficient . L'impact de charge
est progressif® d’une dizaine d’Ohms. Constatons que les variations de o ne permettent
a priort qu’un ajustement en sensibilité du i-PIS puisque la condition initiale sur o
apparalt comme une valeur moyenne autour de laquelle & s’ajuste. Il convient donc de
pouvoir choisir soigneusement la valeur initiale de a.

Par rapport au correcteur i-PIS, on notera l’ilnportallce de la condition lipschit-

zienne sur la variation de charge dans la stabilisation de ce type de transitoire.

Remarques La loi sans-modele est posée pour n = 1 dans (4.64). Les précédentes
simulations du convertisseur abaisseur avalent été réalisées pour n = 2;sin = 1, la
commande n’est pas toujours stable en simulation. L’ajout de la loi de controle de
a (donc 'ajout de l'intégrateur symplectique) permet de stabiliser la loi sans-modele

lorsque n = 1.

8. Par respect de la condition lipschitzienne sur e.
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Figure 4.31: Comparaison entre le correcteur i-PI et le correcteur i-PIS :
la résistance de charge augmente progressivement et graduel-

lement de R = 10f) & partir de ¢t = 0,003 s de telle sorte que
R=180at=0,0ls (o = 3).

4.4.3 Conclusion

Dans cette section, nous avons proposé une premiere extension de la commande

sans-modele pour les systémes a non-minimum de phase. La loi de commande proposée
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Figure 4.32: Comparaison entre le correcteur i-PI et le correcteur i-PIS :
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R=180Qat=0,01 s ay=>5.

possede a priori les mémes propriétés que la commande sans-inodele initiale. En parti-
culier, elle permet le controles systemes a non-minimum de phase éventuellement com-

mutés. Une seconde extension concerne une procédure d’auto-ajustement de o basée sur
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le calcul variationnel et nous I'avons implanté numériquement & partir des considérations
de géométrie symplectique. Les résultats préliminaires présentés montrent que l'ajout
d’une loi d’auto-ajustement sur a permet de compenser des transitoires résonants sur la
sortie qui apparaissent lors des modifications de la charge du convertisseur. Du fait que
les performances de la commande sans-modele sont globalement tres satisfaisantes, une
perspective d’utilisation du controleur i-PIS serait ainsi d’accompagner les transitoires
de charge, qui engendrent, nous I'avons mis en évidence en simulation, des transitoires
résonants. Les résultats présentés sont encourageants mais il subsiste encore beaucoup

de défis avant d’arriver a une forme de I'i-PIS completement optimale.



Chapitre 5

Conclusion générale

Nous avons présenté la mise en oeuvre de la théorie du controle optimal et la
théorie de la commande sans-modele dans le cadre de 'optimisation de 'efficacité
énergétique et la commande des convertisseurs statiques de puissance. Nous avons
montré que la commande rapprochée des IGBT peut agir sur le transitoire de blo-
cage de telle maniere que la résonance inhérente au blocage soit diminuée. Dans un
second temps, nous avons démontré que la commande sans-1nodele permet de controler
des convertisseurs ayant certaines spécificités dynamiques.

Nous avons niis en évidence, dans un premier temps, que le controle optimal de la
commutation d’'un IGBT peéut étre équivalente a réaliser un controle de type bang-bang.
La procédure de détermination du signal de grille est trés simple et s’appuie sur une
modélisation rigoureuse de I'IGBT et de son environnement électrique, lequel comprend
les inductances et résistances de cablage. Un tel modele permet ainsi de déduire certaines
propriétés simplificatrices nécessaires a la mise au point de la commande rapprochée
optimale. Nous considérons ainsi, dans une approximation vérifiée en simulation et
expérimentalement, que 'IlGBT se comporte comme un premier ordre linéaire dont
Peffet est de propager, avec un certain délai, la coommande de grille de 'IGBT afin de
bloquer le courant collecteur. L’environnement électrique admet une répouse linéaire
au second ordre qui résulte, une fois le blocage effectué. en une réponse oscillante

rapidement amortie. Un ajustement spécifique de la commande de grille de type bang-

177



178

bang permet ainsi de provoquer le blocage de I'lGBT qui permnet, par une compensation
impulsionnelle de réamorgage bien définie, de minimiser la surtension inductive et la
réponse oscillante qui résultent.

La commande rapprochée Posicast possede les principales propriétés suivantes.

e Simplicité du montage réalisé a partir de composants usuels (puce FPGA et

des transistors classiques).

e Ajustement aisé des pulses qui permettent 'optimisation, grace a la technologie

FPGA.

Dans un second temps. il a été démontré, pour quelques exemples, que la com-
mande sans-niodeéle présente de meilleures performances dynamiques que la commande
classique par correction PI. Nous avons montré qu’en plus de réaliser un ajustement tres
simple des gains de la loi sans-modele, il en résulte d’excellentes propriétés de rejection
de perturbation et d’insensibilité vis-a-vis des modifications des parametres du modele
du convertisseur et des modifications de la charge qu’il alimente. Une régulation de type
non-linéaire qui réalise un controle de la puissance de sortie d’un convertisseur abais-
seur en présence de perturbations de I'alimentation et d’impact de charge, a ainsi mis
en évidence le potentiel de la commande sans-modele. Quelques propriétés de stabilité
ont été démontrées dans le but d’apporter des éléments de formalisation et pour finir
une extension a été proposée dans le but d’effectuer le réglage du coefficient principal
de la loi sans-modele, en ligne et a l'aide d’intégrateurs symplectiques. Cette exten-
sion devrait permettre d’accroitre 'efficacité de la commande sans-mmodele en présence
notamment de perturbations de charge.

La commande sans-modele possede ainsi les principales propriétés suivantes.
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e Elaboration de nouvelles preuves de stabilité qui mettent en évidence le fait
que la commande sans-imodele appliquée a un systeme du premier ordre, a
un systeme du premier ordre avec petit délai, & un second ordre, est stable.
L’analyse de stabilité est plutot aisée dans le cas des systemnes du premier ordre
et est plus difficile dans le cas des systémes du second ordre ol une analyse
asymptotique est nécessaire.

e L’application de la comimande-sans modele aux systemes de puissance a permis
de valider les préceptes théoriques. En particulier, il est possible de comman-
der aussi bien des systemes linéaires, que des systemes non-linéaires commutés
en garantissant certaines performances dynamiques. Deux extensions sont pro-
posées dans le but, d’une part, d’étendre les capacités initiales du sans-modele
au controle des systémes a non-minimum de phase (conipte tenu de la zone de
stabilité asses restreinte mise en évidence) et, d’autre part, d’accroitre la robus-
tesse lors des transitoires de charge des convertisseurs grace a un ajustement
en-ligne du coefficient v & 'aide d’un intégrateur symplectique.

Ce travail ouvre la voie a l'utilisation de nouvelles méthodes de controle en
électronique de puissance, afin de permettre une meilleure maitrise de la conversion
de puissance. La suite des développements devrait ainsi permettre de régler plusieurs
points théoriques et expérimentaux dont voici quelques grandes lignes.

e Appliquer la commaude rapprochée au cas de I'amorcgage de I'IGBT et en par-

ticulier, prendre en considération les effets de la diode de recouvrement.

e Transposer la commande rapprochée au cas des MOS. des nouvelles structures

a base de GalN et SiC et aux IGCT.
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Appliquer les concepts proposés au cas de topologies plus complexes.
Développer une structure tout-intégrée qui comprenne a la fois la puce FPGA
et le dispositif de conditionnement.

Développer la théorie de la commande sans modele par rapport aux systemes
plus complexes, comme les réseaux électriques.

Développer la méthode adaptative symplectique par rapport aux performances
de l'intégrateur symplectique utilisé.

Appliquer la commande sans-modele et la commande rapprochée aux cas des

structures multi-convertisseurs.



Annexe A

Calcul des éléments du modeéele IGBT de Alonso

Rappelons la procédure de paramétrage du groupe statique :

0 vego Vel Vemz Vee

Figure A3.2 : Mise en dvidence des donndes récessaires exiruiies de
carectéristiques 1o (Veal pour différens VGE

Figure A.1: Procédure du configuration du groupe statique.

A partir du plan de sortie, il est nécessaire d’avoir -
o deux points (Vees, Ie3) & Voep et (Viea, Je2) & Ve avec Voo > Viop en début de
zone de saturation,
e un point Ve, I1) & Vyep en fin de zone linéaire,
e un point (V,ep,0) en début de conduction.
Ces points s’obtiennent directement par lecture graphique du plan de sortie fourni par
les fiches techniques. A partir de ces données nous en déduisons les éléinents du groupe

statique (voir [8] pour les démonstrations) extraits du script Matlab :

r = leb;
E1 = Vceo;
Rge = 50eb6;
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RonDe = Rge/100;

RoffDe

le3*Rge;

RonDee

- RonDex*RoffDe/(RonDe - RoffDe);

Et = (Ic3*Vgea - Ic2*Vgeb)/(Ic3 - Ic2);
RoffD1 = E1 / 1le-9;

RonD1 = (Vcel - Vceo)/Icl;

RonDle = - RonD1*RoffD1/(RonD1 - RoffD1);
Rsensel = RonD1 / 100;

seuil_aux = Rsensel * I_queue_declenchement;
K12 = alpha / (Rsensel);

Ke = Ic2%(1 - K12+Rsensel) / (Vgea - Et);

(Vce2 - Vceo - (Rsensel + RonD1)*Ic2)/((1 - K12xRsensel)*Ic2);

Rceon

RonD3

Ic1/(Ic2 - Icl)*Rceon;
RoffD2 = Rceon/(1e-9);

RonD2 = (5e-2*Ic2*Rceon)/(5e-2*%(Ic1-Ic2)+Icl*xIc2*Rceon);

RonD2e = - RonD2*RoffD2/(RonD2 - RoffD2);

X1 = Vces - Vceo - (Rsensel + RonD1)*Ices;

Y1 = (1 - K12*Rsensel)*RoffD2*Ices;

Z1 = KexEt*Rge/(Rge + RoffDe);

RoffD3 = (Y1*Rceon-X1*(RoffD2 + Rceon))/(X1 - Y1 - Z1*RoffD2) + r;
RonD3e = - RonD3*RoffD3/(RonD3 - RoffD3);

L’élément 7, placé en tout début de liste et ajouté dans le calcul de RoffD3 en



183

fin de liste, n'existe pas dans la définition d’origine du modele. Il a été rajouté suite
au constat d'un fort courant i, quand I'IGBT est bloqué (~ 0,01) A. L'ajout de cette
résistance ramene le courant i, a I'état bloqué a une tres faible valeur (~ 0,1) mA et

ne change absolument pas le plan statique.



Annexe B

Simulation mixte des convertisseurs

La simulation des modeles IGBT exige un pas de calcul tres faible de maniere a
reproduire le mécanisme de commutation avec le plus de précision possible. Comme il
existe un ratio assez important entre les constantes de temps de I'asservissement de la
charge (de l'ordre la ms) et de la commande rapprochée (de l'ordre de 10 ns), il est
essentiel de se préinunir d’un outil de simulation adapté. Aussi, nous introduisons le
concept d’un outil de simulation efficace qui permettra de réaliser des simulations de
convertisseurs statiques munis de leurs lois de commande a ’échelle de la commutation
sur une durée de l'ordre de la seconde. C’est un outil intégré, muni d’'une interface

graphique et des outils permettant la configuration des modeles IGBT développés.

B.1 Y — &-PES, simulateur mixte physique-systeme

Notre logiciel permet de réaliser des simulations a l'intersection entre le niveau
"systeme” et le niveau “composant” dans le but de comprendre les interactions entre les
phénomenes réels de commutation et la commande des convertisseurs. Les principales
caractéristiques de ¥® — PES sont :

e application autononie:

e interface graphique complete ;

e simulations temporelles;

e noyau de simulation basé sur SPICE;
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e le circuit de puissance est simulé a pas variable tandis que la loi de commande
est calculée a pas fixe;

e la loi de commande est fournie en tant que script ;

e modele IGBT basé sur le modele comportemental de Alonso et d’un modele de

diode [86].

B.2 Principe du simulateur

Dans le cas général, nous distinguous la partie "circuit” et la partie " controle”, qui
consiste a calculer une loi de commande pour le circuit. Dans & — PES, la simulation
du circuit de puissance est réalisée grace a SPICE OPUS tandis que le calcul de la
loi de commande est réalisée par des algorithmes C++ en utilisant les possibilités des
interpréteurs Flex [134] et Bison [135]. Bien que SPICE ne fournit des résultats qu’a
la fin de la simulation, 2@ — PES crée une liaison permanente entre le code C++ et
SPICE OPUS dans le but de gérer la cosimulation. Pratiquement, si 7;, est I'instant
final de simulation avec n pas de simulation, SPICE OPUS est lancé n fois et simule le
circuit sur la durée 7T; a pas variable. La Netlist est mise a jour a chaque kéme étape en
fonction des résultats de simulation obtenus a I'étape & — 1. Ces résultats fournissent de
nouvelles conditions initiales pour ’étape & en fonction de la loi de commande calculée.
La Fig. B.1 décrit le processus de simulation. Premierement, I'éditeur graphique permet
la saisie du schéma. Deuxiémement, les parametres de simulation 7; et 7, doivent étre
fournis. La derniére étape consiste a définir une loi de commande.

Cette méthode de simulation gere efficacement la mémoire de I'ordinateur car

SPICE ne travaille qu’avec une quantité limitée de données (conséquence de simuler sur
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loi de gggr;lgmonmm édition graphique librairie niveau
commande nordinéaires du drcult de modéles utillsateur
_________________________________________________________ e M
génération de la netlist
SPICE OPUS | paramétrage de
I'lGBT et diode
entrée contruolée l condlfions Inltiales
el do la ko | MaJ netiist SPICE |
(Flex / Bison ou Matlab) |
yy simulation avec ]\ niveau
SPICE OPUS J SPICE
affichage des { “ﬂﬁ;‘;‘:eur
résultats J

Figure B.1: Synoptique de simulation avec SPICE OPUS.

une tres courte durée) et chaque étape de simulation est effacée de la mémoire vive et ins-
crite dans un fichier de sortie. L'interaction SPICE / C4++ permet également de définir
explicitement des composants non-linéaires dans le circuit avec une loi d’évolution ex-

plicitement écrite en langage C. De cette maniere, la Netlist est également mise a jour

avec les valeurs de chaque composant non-linéaire.



Annexe C

Equations différentielles du second ordre avec second membre

Considérons la résolution de I’équation différentielle (C.1), ol ) est une fonction

quelconque.

1 d%y(t) 2z dy(t) B
J,?;Ter_nTer(t) = Q(t) (C.1)

Normalisons (C.1) tel que :

d2y(t dy(t
i( ) + 22w.,,—'(j1(f) wiy(t) = w2Q(1) (C.2)

Solution homogeéne

At

(C.1) admet une solution homogene y,(t) = e si et seulement si A est solution

de son polynone caractéristique.

AN 220, + WA =0 (C.3)

Les solutions A; et Ay de (C.2) vérifient :

A2 =

{— 2wy £ v/ — (42202 — dw?) = w, {—z‘ + ]\/1——?}} (C4)

[NCRIE
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La solution de (C.1) sans second membre vérifie :
yn(t) = Cexp {w,,, {—:‘ + V1 — :2}} + Cyrexp {wn {~z + V1 — 22}} (C.5)
soit sous forme réelle :

yn(t) = exp (—zwpyt) {Cl cos (wnmt) + Cy sin (wn\/l——z'zt) } (C.6)

C.1 Solution particuliere

Dans le cas on le second membre est linéaire c.-a.-d Q(t) = at + 3, on cherche

une solution particuliere du type :
Yy, =at+b (C.7)

avec ¥, = a et y, = 0. En remplagant y, dans (C.1), nous obtenons le systeme suivant

(C.8).
a=a«a
0, (C.8)
—a+b=j
Wy
S0t :

a=a« b= ——‘7(1——_— (C.9)



C.2 Solution générale pour un second membre linéaire
La solution générale est la combinaison linéaire de la solution homogene et de la
solution particuliere. Ainsi :

Y=y +y, (C.10)

d’ou :

y(t) = exp (—zwpt) {C’l cos <unmf) + Cysin <w“mt) }+{at + M}

Wn

(C.11)

et :

dyh(t) _
dt

exp (—zwnt) {—C’lwn,vl — z2sin <wn\/l — th) + Cow,, V1 — 22 cos <w,L\/l — th) }
— 2wy, exp (—zwyt) {C cos (w,v/1 — 22t) + Cysin (w, V1 — 2%) } + @

(C.12)

o R . , . - _ dy(?)
conditions initiales : Supposons que nous avons :y(0) = yo et =

= dyy Les
constantes (') et 5 se déterminent a partir des conditions initiales et nous obtenons le

systeme C.13 & résoudre.

wpB — 2z wn B — 2z
yo = Ci + ———— Cih=y%———
w-n. wn
1
dyo = Cown V1 — 22 — zw,C1 + « Cy = ﬁ (dyo + zw,Cy — )
wpV'1 — 2

(C.13)



Annexe D

Exemple de résolution des criteres de stabilité

D.1 Critere de Routh

Le programme Mathematica présenté dans cette annexe permet d’extraire les
domaines de stabilité présenté dans le Tab. 4.1 a partir des inégalités de stabilité
(4.14) déduites du critere de Routh, appliqué a la fonction de transtert (4.13). Nous ne
présentons que le cas Kp > 0,0 > 0,dp > 0, les autres cas se déduisent facilement de

ce méme programme (Fig. D.1).

D.2 Critére de Raible

Le programme Maple présenté dans cette annexe décrit la procédure de calcul du

tableau de Raible & partir de la représentation d’état (4.30) (Fig. D.2).
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===CAS: Kh>0&a0>08&8&d0>0

RoathTsz = Ts » O
RoathKh = Kh > 0;
RoutbhaC® = a0 > 0;
Routhd® = 4G > ©;

(= inégalités positives «)

191

RouthlPos = Tz «nlpha+ Ebh » O
Routh2Pos = Kh» Kp 2 alpha »al > 0;
Roath3Posz = Kh+al + Xh * Ep » alpha + Tc x»alpha = dD > 0;
RouthilDemoPoz = Eh+Kp +Tsad0 > ¢
RouthKp = Ep < 0;
(s x Kp< 0 »)
Reduce [ {RouthiPos, Roath2Pos, RouthKh, Routhal, Routhd0, RouthKp, RouthT=z)}, alpha]
{= Bouth3Pos, =)
Eh Kp Eh
T= > D EEEp OELEh » Tk 3 € dl = - &L al J&E - algha « O
T= Tx
|do » alpha « 0
Reduce [ {Routh4lemoPos, RouthKh, Routhal, Routhd0, ReouthKp, RouthTs), Ep]
dl T=
T2 >0&sFh » 22edl > 0 &g al | §& - Kp <« 0
Fn
(x x Kp>0 »)
RouthKp = Kp » 0;

Reduce [{RonthiPos, Routh2Poz,
{* Routh3Pes,

RouthXh, Routhal,

Y
i )

T= » D&&FKp > DEEKh > C &&380 > 0 &£ al > D &&alpha > 0

Bouthd, RouthKp, RouthT=}, alpha]
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Reduce [ {Routh4DemoPos, RouthKh, Routhal, RoathdD, RouthKp, RouthTs}, Kp]

= > U ad

Cesal »0se®p >0

"

h»>0&cd

( »inégalités négatives »)

RoanthiNeg = Ts x alpha + Kh < 0;

Routh2Neg = KhxEp + alpha a0 < ©;

RouthiNeg = Kh+al + Kh»EKp e alpha + Tsaralpha+d0 < §;
Routh4Demoley = Kh«xEKp + Ts+d0 < &;

RouthKp = Ep < 0;

{(x s Kp <0 =)

Rednce [ {RouthiNegy, Routh2Neg, RouthKh, Routhal, Routhd0, RouthKp, RouthTs}, alpha]
{* , Routh3Poz «)

n
ot
i
"

Reduce [ {Roath4DemoNeg, RouthEh, Routhal, Routhd0, RouthKp, RouthTz}, Kp]

Ts > 0 &L Kh > |

o
[

i
e
[
n
i
P
u
<
v
[l
3
i

(* *x Kp >0 »)

RonthKp = Kp > 0;

Reduce [ {RonthiNey, Routh2Neg, RouthKh, Ronthal, Routhdld, RowuthKp, ReonthP=z} K6 alpha}
(« Routh3Pos, =}

Kh Kp + A0 Tx al Kh Kh
Tz >0&6FKp >0 &EKh > C &&EdD > 0 &5 a0 > &5 - < alpha < -~ —
Tz Eh Kp + dC Ts Tx

Reduce [ {Routh4DemoReq, RouthKh, Routhal, Reouthdl, RouthKp, RounuthTs}, Kp]

Eh Fp +dC Ts ad Kk %]
T2 > JeeRp » 0 eeFh>088d0 » 068 al » LL - < alpha = -
T4 EhEp+al Ts= Ts

Figure D.1: Programme qui traite les conditions de stabilité de Routh.
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STABILITE RAIBLE DE LA COMMANDE SANS-MODELE - sec. ordre

> restart:

with{linalg):
Warning, new definition for norm
L Warning, mnew definition for crace

> §c_ 2 = O:
Ad sys := evalm({matrix([[0, O, ¥ ,0 , O, G, O, O], [0, O, @, 1, O,
o, o, 0}, {0, 6, o ,0, 1, 0, 0, O], [0, 0, ©, G, O, 1, @, 0}, [O,
g, o, o, b, 0, 1, a0}, [p, 0, O, O, B, O, B, 1],.,{D, B, O, D, -1,
-Te, 2, 1+Tc)], [-1/{(alpha*Tc}*c 1, -1/(alpha*Tc)*c 2,
2/(alpha*Tc)*c 1, 2/(alpha*Tc)*c 2, B
Ic*a 0-1/(alpha*Tcj*c_1-Kp*Tc*c 1,
—{1—Tc*a_1)—lf(alpha*Tc)*C_Q—Kp;Tc*q_2, 1-Tc*a G, 2-Tc*a 1}11)}):

Bd sys := transpose{matrix([[0, 0O, O, O, O, C, Kp*Tc]])):

| Cd _sys := matrix(([[0,0,1,01]):

[ Extraction du polyndme caractenstique

> P := factor(charpoly (Ad sys, lambda)):

§h := rhs(soll): B

#P = & 4vlambda*4 + & 3%lambda”3 + a 2%lambda"2 + a l+lambda +
a b: - B B

Pf:= (unapply (P, lambda)):

> al := coeff (expand({P)}, lambda, () :
al := coeff(expand(F),lambda,l):

a2 := coeff(expand(P), lambda,2):
al := coeff (expand(P),lambda,3):
a4 = coeff (expand(P),h lambda,d):
ad := coeff (expand(P),lambda,5):
a6t = coeff(expand(P)},lamkbda,b):
a7 := coerif (expand(FP),lambda,7):

coeff (expand (P) , lambda,f):

<1}
[« <]
f

k a := al/a8:
#bJ=amn-3-karaj
b ad - k_a*aﬁ:

(=
If

bl := a7 - k _a*al:
b2 := a6 - k_a%*a2:
b3l 1= &3 - k_a*al:
b4 1= a4 - k_a*a4d:
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b5 := a3 - k_a*a5:
b& = a2 - k_a¥*a6:
k7 1= a1l - k_a*a?:

k b := b7/b0:
# c

3 =5b 3 - k b*b n-1-3
cl := b0 - k b*b7:
£l := bl - k btbé6:
c2 := b2 - k b*b5:

c3 := b3 - k _ b*b4:
cd4 = b4 - k b*b3:
c5 i= b5 - k b*b2:
c6 := b6 - k btbl:

do0 := e0 - k c*c6:
dl :=cl - k c*ch
a2 = ¢2 - k:c*cé
d3 c3 - k c¥*c3
df := c4 - k_ckc2
d5 = ¢5 - k c¥cl

kd = d5/dl:

el := di - k d*d5:
el :=dl - k d¥dé4:
e?2 := d2 - k d*d3:
ed = d3 - k dxd2:
ed 1= dd - k d¥di:

k e := ed/dl:

0 := el - k eted:
f1 ;= el - k:e*es:
£f2 = e2 - k e*el:
f3 = 3 - k:é*elz

k £ := £3/10:

gl := f0 - k _f*f3:
gl = f1 - k_f*f?:
g2 := f2 - k_f*fl:

Paze 2



Figure D.2: Programme qui traite les conditions de stabilité de Raible.

k g = g2/g0:
hi

k h := hl/g0:

i := g0 - k f*gl:

g0 - k f*g2:
hi := gl - k f*gl:

J
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