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RÉSUMÉ 

La demande croissante d'énergie électrique contribue à la prolifération de sources 

alternatives et renouvelables. Ces sources devraient être intégrées au réseau électrique 

existant, mais les contraintes politiques et énergétiques actuelles poussent les 

chercheurs à concevoir et à optimiser des dispositifs comme les onduleurs afin de 

produire et consommer l'énergie. Dans un souci d 'amélioration de l'équipement, 

nous développons dans ce projet une commande par retour d'état de la boucle de 

régulation de courant du réseau d'un convertisseur DC/ AC monophasé. Nous en 

avons tiré le moyen de réduire la taille d'un des éléments clés du convertisseur : la 

banque de condensateurs du lien DC. Cette réduction de taille permet d'alléger le 

convertisseur, de rallonger sa durée de vie, de réduire son coût de fabrication, de 

réduire son entretien, d' augmenter sa fiabilité et bien d'autres avantages encore. De 

plus, la réduction de la taille de la banque de condensateurs peut être considérée 

comme « un acte de préservation de l'environnement », puisqu' ils contiennent des 

éléments chimiques toxiques. 

Mots clés: convertisseur DC/ AC monophasé, commande par rétroaction d'état, 
banque de condensateurs, lien DC. 





ABSTRACT 

The growing demand for electric energy increases the development of new alternative 

sources of renewable energy. These sources need to be integrated into the existing 

electricity grid, but the current political and energy constraints are leading researchers 

to design and optimize the devices, such as converters, to produce and consume 

energy. For the sake of improvement of the equipment, we are developing in this 

project a state feedback control of the grid current regulation loop of a single-phase 

DC/ AC converter. This has allowed us to propose a way to reduce one of the key 

elements of the converter, which is the capacitor bank of the DC link. This reduction 

in size will lighten the converter, extend its life, reduce its manufacturing cost, reduce 

maintenance, increase performance, reliability, in addition to other benefits. 

Moreover, the reduction in capacitor size may be considered "an act of environmental 

preservation" , since they contain toxic chemical elements. 

Keywords: single phase DC/ AC converter, state feedback control, capacitor, DC bus. 





INTRODUCTION 

Lorsque nous parlons de production d'énergie renouvelable (éolienne, photovoltaïque, 

barrage ... ), la notion indissociable est la conversion de l'énergie. En effet, l'énergie 

existe sous de multiples formes : mécanique, électrique, thermique, rayonnante, 

chimique, nucléaire ... Et la plupart du temps, pour passer d'une énergie à l'autre, 

l'utilisation de convertisseur est nécessaire. Cela s' applique notamment entre énergie 

mécanique à électrique (éolien, barrage) ou encore de l'énergie rayonnante à 

électrique (photovoltaïque). Dans ce projet, la conversion d'énergie renouvelable et 

son optimisation sont étudiées. 

En effet, il semble évident que le convertisseur d'énergie est un point clé et 

stratégique de la production d' énergie et de sa gestion. Tout comme les productions 

d'énergies renouvelables, les études et avancées dans le domaine des convertisseurs 

sont actuellement en pleine croissance. Des spécifications de plus en plus exigeantes 

en électronique de puissance imposent des convertisseurs de plus en plus compacts 

tout en garantissant un très bon rendement et une compatibilité avec l' environnement. 

Ces exigences sont apportées, ente autre, par des normes restrictives sur la qualité de 

l' énergie produite et distribuée (IEEE_ 154 7, 2018), notamment sur les harmoniques 

induites par les convertisseurs d' énergie. Pour atteindre ces objectifs, deux voies 

d'études peuvent être envisagées : la mise en œuvre de nouvelles structures ou 

topologies, mises en évidence dans bon nombre d ' études (Mamadou, 2010; Ounejjar, 

2011) ; ou bien, le développement de nouvelles commandes (ou stratégies de 

commande) du convertisseur, comme le recours à des fréquences de commutation 

élevées. La montée en fréquence est un bon exemple de stratégie de commande ; 

néanmoins, des fréquences élevées entraînent plus de pertes dans les composants : 

--· ·--- --·-. 
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pertes de fer et de cuivre pour les composants magnétiques, ainsi que des pertes par 

commutation dans les semi-conducteurs (Sandali, 2012). Toutefois, dans l'optique 

d'une réduction de volume et de masse du convertisseur, la stratégie choisie dans ce 

mémoire demeure orientée vers la commande du convertisseur. 

La conversion d'énergie en électronique de puissance nécessite au minimum deux 

phases complémentaires, le découpage et le stockage d'énergie. Ces deux tâches sont 

rendues possibles à l' aide de composants spécifiques de l'électronique de puissance 

(composants de puissance actifs et passifs). Le découpage est assuré par des 

interrupteurs de puissance à base de semi-conducteurs. On trouve des interrupteurs à 

commutation commandée (MOSFET, IGBT) nécessitant une commande, et d'autres à 

commutation naturelle (diodes PiN, Schottky) (Ammann, 2012; Helali, 2012). Dans 

notre cas, étant donné la stratégie choisie, les interrupteurs commandables sont 

utilisés. Concernant la deuxième phase de conversion, le stockage d'énergie 

s' effectuant dans des composants passifs, dits de stockage d'énergie, tels que les 

condensateurs et les inductances, et toujours dans un souci de réduction de masse, 

notre étude s'orientera sur la réduction de ces composants à l' aide de la commande. 

Un autre paramètre important des convertisseurs d'énergie est sa durée de vie. En 

effet, si nous prenons l'exemple d'un système photovoltaïque, les panneaux solaires 

ont une durée de vie de près de 25 ans. Cependant, le convertisseur a seulement une 

durée de vie de 10 ans en moyenne. Cette courte durée de vie du convertisseur est due 

à un de ses composants qui est à la fois le plus important et le plus vulnérable : il 

s' agit de la banque de condensateurs qui forme le lien DC (bus DC) (Zemane, 2015). 

Par comparaison aux modules photovoltaïques et aux supports de fixation, les 

appareils électroniques posent un défi quant à leurs durées de vie. La durée de vie des 
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convertisseurs est donc directement conditionnée par les éléments électroniques qui 

les composent. Comme mis en évidence par les courtes garanties standard des 

convertisseurs traditionnels (Schneider, 2016). De plus, les condensateurs posent un 

défi particulier, car ils contiennent des liquides chimiques, polluants à la fabrication 

ainsi qu'à leur évaporation sous certaines conditions d'exploitation. L'évaporation de 

ces liquides constitue un facteur supplémentaire qui est susceptible de raccourcir de 

manière significative la durée de vie des convertisseurs. 

Du point de vue des condensateurs, de nombreuses technologies existent sur le 

marché et bon nombre de recherches sont actuellement menées notamment sur les 

super-condensateurs. Chaque type de condensateur est destiné à des applications 

particulières. En électronique de puissance, trois grandes familles sont utilisées : les 

condensateurs électrolytiques, utilisés généralement pour le filtrage d 'une tension 

continue, leur principale caractéristique est une grande valeur de capacité. La 

deuxième famille est formée par les condensateurs céramiques, utilisés surtout en 

haute fréquence pour l' accord ou le découplage en haute tension, ainsi que le filtrage 

de sortie des alimentations à découpage. La dernière famille est formée par les 

condensateurs à films plastiques. Ces derniers présentent une bonne durée de vie et 

peuvent fonctionner dans une grande plage de températures, mais le prix élevé de 

fabrication présente un frein et un défi (Ammann, 2012). Il faut , donc, trouver une 

solution pour réduire la taille de la banque de condensateurs et ainsi réduire le coût 

général du convertisseur. Entre autres, la banque de condensateurs du lien DC est 

généralement de grande taille, car une petite taille affaiblit la capacité de découplage 

de la puissance et ainsi conduit à une distorsion du courant de sortie de l'onduleur 

vers le réseau (Zong, 2011 ). 

Ainsi, la réduction de la taille de la banque de condensateurs du lien DC est 

primordiale en vue d'alléger le convertisseur, de rallonger sa durée de vie, de réduire 
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son coût de fabrication, de réduire son entretien, d'augmenter ses performances, sa 

fiabilité et bien d' autres avantages qui en découlent. L 'objectif principal de ce projet 

de recherche est de réduire la taille de la banque de condensateurs du lien DC à l' aide 

d'une commande rapide et performante. 

Le choix de la technologie à utiliser dépend fortement de la fonction que doit remplir 

le condensateur. Dans ce projet, nous choisissons de travailler sur une topologie 

typique d'un onduleur connecté au réseau via un filtre LCL (composé de deux 

inductances et d' un condensateur), comme utilisé par l' entreprise (Idénergie, 2018). 

Le convertisseur sélectionné est monophasé, destiné à un usage résidentiel fournissant 

une puissance de 2 kW avec une tension d 'entrée du convertisseur de 230V DC et en 

utilisant un filtre LCL de faible taille. Aussi, nous devons respecter les normes Nord-

Américaines IEEE 1547 mises en place à la production d 'énergie résidentielle 

connectée au réseau (IEEE_1547, 2018). Cependant, la solution proposée ici est 

facilement adaptable à tous types de puissances produites et à différentes valeurs de 

tension d ' entrée d'un convertisseur DC/ AC monophasé. 

Ainsi, dans ce type de topologie d'onduleur, une composante de pulsation au double 

de la fréquence du réseau (120 Hz) est présente dans la tension aux bornes de la 

banque de condensateurs constituant le lien DC. La taille de la banque de 

condensateurs dépend notamment de l' amplitude de cette composante de pulsation. 

Plus l'amplitude est importante, plus la banque de condensateurs devra être grande. 

Donc, pour réduire la taille de la banque de condensateurs, il est primordial de réduire 

l' amplitude de la composante de pulsation. 

Pour mener à bien ce projet, la première étape consiste à faire une revue de la 

littérature sur le fonctionnement d' un onduleur DC/AC monophasé et les différentes 
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commandes de convertisseur déjà existantes. En effet, plusieurs moyens sont 

entrepris partout dans le monde pour pouvoir rendre les convertisseurs d'énergie plus 

fiables et plus durables. L'idée est de trouver une bonne association et dosage entre la 

commande du convertisseur et le type de condensateur que l'on décidera d'installer 

sur le convertisseur. Ainsi, une revue sur les différentes techniques de réduction de la 

taille de la banque de condensateurs sera faite. 

Ensuite, une première étape de modélisation sous Matlab du convertisseur connecté 

au réseau par un filtre LCL sera effectuée. Cette modélisation servira de modèle de 

base. 

Une seconde étape consistera à développer le modèle principal du convertisseur afin 

d'y apporter des modifications à la topologie, à la commande et au contrôle, toujours 

dans l'objectif de supprimer ou de réduire la banque de condensateurs. 

Pour finir, des tests de fonctionnement et de performance seront effectués et une 

analyse des résultats obtenus pourra confirmer et valider la solution proposée. 





CHAPITRE I 

REVUE DE LA LITTÉRATURE 

L'augmentation de la production décentralisée, nécessaire en partie à cause du 

réchauffement climatique, a poussé les chercheurs du monde entier à améliorer et 

perfectionner les instruments, les outils, les installations et la manière de produire 

cette énergie verte. Dans ce sens, on s' intéresse dans cette revue de la littérature à 

l'un des éléments incontournables de la chaîne de production, qui est le convertisseur 

d' énergie faisant le lien entre production et utilisation. En particulier, les 

convertisseurs de type DC/ AC monophasés destinés à un usage résidentiel. 

1.1 Convertisseur DC/ AC monophasé 

Le convertisseur DC/AC ou aussi appelé onduleur, est une partie essentielle dans la 

chaîne de production des énergies renouvelables. C'est un appareil électronique 

permettant, par exemple, de générer un courant alternatif à partir d 'un courant continu 

(cas d' une production solaire), en ayant comme but principal d 'optimiser la 

production, de corriger les pertes et les perturbations pouvant intervenir dans le 

processus. Les onduleurs sont basés sur une structure en pont en H (cf. Figure 1-1) 

constituée d'interrupteurs électroniques tels que des MOSFET ou des IGBT. 
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_J~ _J~ 

OC source 

_J~ Grid _j~ 

Figure 1-1 : Schéma basic d'un onduleur 

La commande d'un convertisseur DC/AC se fait par unjeu de commutation approprié, 

en modulant la source afin d'obtenir un signal alternatif de fréquence désirée. En plus 

de sa fonction de conversion, l'onduleur assure également la liaison entre les 

panneaux solaires et le réseau électrique (en mode « connecté au réseau ») ou alors 

simplement entre la production et une charge (en mode « isolé »). Dans cette étude, 

on se concentre essentiellement sur le mode connecté au réseau. Ainsi, les 

convertisseurs doivent assurer une stabilité de l'énergie injectée dans le réseau, en 

fonction des règles établies par le gestionnaire de réseau (IEEE_1547, 2018) ; 

notamment sur les harmoniques injectées où une limite de 5 % de distorsion 

harmonique maximum du courant nominal est acceptée comme nous pouvons voir 

dans le Tableau 1-1 suivant. Pour rappel, le taux de distorsion harmonique est defini 

jL~=zin2 

comme THDi = . , avec n =nombre d'ordre. 
Z1 
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Tableau 1-1 : Limite de distorsion harmonique du courant du réseau (IEEE_1547, 2018) 

11 :5 n 17 :5 n 23 <n 35 
THDï

9 

n 
Harmonique d'ordre n 

< 11 < 17 < 23 < 35 :5n 

% par rapport au 

fondamental 
4,0 2,0 1,5 0,6 0,3 5,0 

D'autre part, le convertisseur est aussi un point stratégique pour la rentabilité 

financière du système tout entier. En effet, l'onduleur doit posséder de grandes 

performances techniques, une gestion de la production la plus optimale possible et 

doit être très fiable. Pour cela, dans le cas des onduleurs numériques, ces derniers sont 

commandés en tension (pour les onduleurs alimentés par une source de tension 

continue) ou en courant (pour les onduleurs alimentés par une source de courant 

continue) avec un contrôleur (DSP, microprocesseur) qui assure la stabilité et la 

convergence du système (cf. Figure 1-2). 

~~ _JI+- _jf+----

SOLAR STATION 
_JI+- _Jr.-

PWM 

DSP 

Figure 1-2 : Schéma basic d'un onduleur avec sa commande 
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1.2 Les interrupteurs en électronique de puissance 

Les interrupteurs en électronique de puissance sont, en majorité, des composants 

semi-conducteurs. On trouve des interrupteurs à commutation commandée (MOSFET, 

IGBT) nécessitant une commande et d'autres à commutation naturelle (diodes PiN, 

Schottky) (Ammann, 2012; Helali, 2012). Nous allons nous intéresser, dans ce projet, 

essentiellement aux interrupteurs commandés car nous souhaitons élaborer une 

commande avancée du convertisseur. Dans la famille des interrupteurs commandés, 

on retrouve trois technologies : les thyristors, qui sont plus utilisés pour des 

convertisseurs de types redresseurs ou des gradateurs ; les transistors bipolaires (BJT) 

et les thyristors GTO et IGCT dont les caractéristiques sont très proches. Enfin, on 

retrouve les transistors à grille (notamment MOSFET, IGBT et HEMT). Le choix 

peut se faire suivant le domaine d'utilisation auquel ils sont destinés, que le Tableau 

1-2 résume (Butta, 2017) : 

Tableau 1-2 : Domaine d' utilisation pour chaque type d' interrupteurs 

Domaine d' utilisation 

En tension En courant En fréquence 

Types d'interrupteurs 

GTO 0 ~ 6 kV 0 ~ 2 kA 100 ~ 1000 Hz 

IGBT 0 ~ 3 kV 0~1 kA 1~100 kHz 

MOSFET 0~1 kV 0 ~ 100 A 100 ~ 1000 kHz 
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Comme il fut mentionné dans la section précédente, le convertisseur doit fournir une 

puissance de 2 kW avec une tension de ligne de 12 0 V AC. De plus, la modulation que 

l' on souhaite utiliser pour commander le convertisseur opère à une fréquence de 

commutation de 125 kHz. Le MOSFET semble posséder une grande rapidité de 

commutation, et une simplicité dans la mise en œuvre de la commande (Ouahidi, 

2002). Nous optons donc pour des interrupteurs MOSFET pour pouvoir répondre aux 

besoins du projet et le réaliser. 

1.3 Commande d'un onduleur 

Une fois le choix des interrupteurs fait , il faut élaborer une commande pour les piloter. 

L'un des objectifs de cette commande est de maintenir le courant de sortie du filtre à 

une référence donnée. Pour cela, les principales techniques de commande utilisées 

pour les convertisseurs sont la commande par hystérésis (simple ou modulée) et la 

commande MLI ou aussi appelée PWM (intersélective ou vectorielle) (Hamadi, 2010). 

Leurs avantages et inconvénients sont énumérés dans les Tableaux suivants (1-3 et 1-

4). 
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Tableau 1-3 : Caractéristiques des commandes par hystérésis 

~ Technique utilisé Avantage Inconvénient 

- Commande non linéaire - Assure un contrôle - On ne peut pas 
à fréquence de satisfaisant du maîtriser 
commutation variable courant sans exiger correctement le 

- Établit le signal d'erreur une connaissance spectre haute 

(différence entre le poussée du modèle fréquence due aux 

courant de référence et le du système fréquences de 

courant du compensateur - Simplicité de mise commutation 
Hystérésis actif) . Cette erreur est en œuvre - Importance de bien et 

comparée à un intervalle - L'hystérésis dimensionner 
hystérésis appelé bande d'hystérésis correctement les 
modulée modulée améliore 

qui génère la commande les inconvénients de valeurs de 
des interrupteurs. la commande l'amplitude du signal 

- L'hystérésis modulée hystérésis sur son triangulaire et la 

utilise en plus une point faible étant bande passante du 

fréquence fixe de donné que la régulateur par 

commutation des semi- fréquence est fixe hystérésis 

conducteurs 
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Tableau 1-4 : Caractéristiques des commandes par MLI 

~ Technique utilisée Avantage Inconvénient 

- Adopte une fréquence - Diminue les - Augmente les 
de commutation harmoniques pertes par 
suffisamment élevée par supplémentaires et commutation qui 
rapport à la fréquence non souhaitées sont dues à la haute 
maximale du signal de présentes dans les fréquence de 
sortie souhaitée, et courants générés par commutation 
reproduit la valeur l'onduleur - Faiblesse pour des 
moyenne de ce signal à - Robustesse systèmes avec bruit 

MLI chaque période de et pour des 
commutation en jouant - Faible effort de 

sur la durée d'application commande paramètres du 
système variable 

des tensions positives et - Grande fiabilité 
négatives par rapport au - Modèle 

point milieu du bus mathématique exigé 

continu - Non-contrôle des 
ondulations de 
courants 

La commande MLI est largement utilisée pour produire des alimentations sans 

interruption (ASI), dans l' interfaçage DC/ AC éolien et solaire, pour les régulateurs de 

tension autonomes dans les systèmes d'alimentation distribués et dans bien d'autres 

applications (Muhammad, 2003). D'après les avantages énumérés dans le Tableau 1-

4, on se tourne vers cette technique pour élaborer notre commande. Nous étudierons 

plus en détail son principe de fonction dans la partie suivante. 



14 

1.4 Fonctionnement d ' une modulation à largeur d ' impulsion (MLI) 

La modulation à largeur d'impulsion est utilisée pour créer des signaux de 

déclenchement pour les quatre interrupteurs de l' onduleur de façon appropriée. En 

effet, dans un onduleur, les commutateurs doivent être commandés dans une certaine 

séquence pour créer une tension de sortie sinusoïdale. Ainsi, une forme d ' onde de 

référence est requise et est appelée : signal de modulation (ou de commande). Ce 

signal est comparé à une porteuse, généralement de forme triangulaire, qui contrôle la 

fréquence de commutation tandis que le signal de référence contrôle l' amplitude et la 

fréquence de la tension de sortie (D.Holmes, 2003). Il existe deux méthodes de 

modulation, la modulation unipolaire et la modulation bipolaire. Pour la modulation 

unipolaire, la tension de sortie de l'onduleur Vinverter passe de +vDc à 0 ou de 

-vDc à O. Pour la modulation bipolaire, la tension de sortie Vinverter est soit +v0 c ou 

-v0 c. En effet, lorsque le signal de référence est plus grand que la porteuse, les 

interrupteurs 1 et 4 (haut gauche et bas droit en Figure 1-1) sont actifs et lorsque le 

signal de référence est plus petit que la porteuse alors ce sont les interrupteurs 3 et 2 

(haut droite et bas gauche, en Figure 1-1). On peut observer un exemple en Figure 1-3 

de la configuration unipolaire avec les états des interrupteurs 1 et 4. La modulation 

unipolaire a l' avantage d 'être facilement implémentable, mais elle génère plus 

d ' harmoniques indésirables qu'une modulation bipolaire (Dong, 2009). Ainsi pour 

améliorer le contenu harmonique dans l'objectif de respecter les normes IEEE 154 7, 

nous choisissons une modulation à largeur d ' impulsion bipolaire pour la commande 

de l'onduleur. 
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Figure 1-3 : Exemple de la configuration MLI unipolaire avec les états des interrupteurs 1 et 4, simulé 
avec Matlab (Simulink) 

1. 5 Les régulateurs 

Le principe de régulation est indispensable dans les dispositifs de contrôle / 

commande de systèmes automatiques. Les grandeurs importantes sont les variables et 

les paramètres. Les paramètres sont considérés comme constants, alors que les 

variables évoluent dans le temps. Un système de conversion peut avoir une ou 

plusieurs entrées et sorties. Les entrées sont souvent des produits bruts ou de l' énergie, 

et peuvent être de deux types : actions et/ou perturbations. Les actions sont 

maîtrisables par l'utilisateur et donc commandable ; les perturbations ne sont pas 

maîtrisables par l'utilisateur (Zamaï, 2003). Les sorties sont, en général, des produits 

finis dont on spécifie la qualité et la quantité (grandeur réglée). La relation entre les 

entrées et les sorties fait souvent intervenir le temps : on parle alors de système 

------·--- -
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dynamique. Sinon, le système est statique et son modèle mathématique correspond à 

des équations de bilans (bilans massiques, bilans énergétiques). Ainsi pour pouvoir 

réguler et contrôler notre convertisseur, nous devons d'une part modéliser le système 

sous forme mathématique et d'autre part, concevoir le régulateur. 

1.5.1 Le régulateur proportionnel intégral (Pl) 

Pour un système linéaire, c'est le contrôleur le plus utilisé. Comme nous pouvons 

voir en Figure 1-4, il est composé d'une partie proportionnelle avec un gain Kp et 

d'une partie intégrale composée d'un gain Ki et intégrateur :!: . La partie 
s 

proportionnelle a pour rôle de réduire l'erreur de réglage, qui est inversement 

proportionnelle à ce gain. Plus le gain est grand, plus l'erreur est réduite et plus la 

réponse devient oscillatoire. La partie intégrale a pour rôle d'éliminer l'erreur statique. 

Il existe aussi des régulateurs PID avec une composante supplémentaire 

proportionnelle à la dérivée de l'écart. 

Yref y 

Kp Système G(s) 1 a 

+ 

Ki 1/s 

Figure 1-4 : Structure d'un régulateur PI 
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1.5.2 Le régulateur proportionnel résonnant (PR) 

Le régulateur PR a le même principe que le régulateur PI avec une partie intégrale un 

peu plus développée. En effet, la partie intégrateur~ est remplacée par la relation 1.1. s 

2wcs (1.1) 
s 2 + 2w s + w 2 

c 0 

Où Wc est la bande passante autour de la fréquence du système w0 . On peut, en plus, 

ajouter une compensation harmonique pour chaque fréquence harmonique en 

associant en parallèle des compensateurs de forme (D. Zammit, 2017) : 

G Harmonique = I KPR H S 
(1.2) 

h=3,5,7 .. . 

Dans l' étude (C. Spiteri Staines, 2014), une comparaison est faite entre les régulateurs 

· de courant PI et PR standard pour des onduleurs photovoltaïques connectés au réseau. 

L'auteur démontre qu'un régulateur PI entrâme une erreur d'environ 9 % du courant 

du réseau par rapport au fondamental. Cette erreur est réduite à zéro lors de 

l'utilisation du contrôleur PR. En ce qui concerne les harmoniques de 3ème, 5ème et 

7ème rangs dans le courant du réseau électrique, les résultats obtenus avec les deux 

contrôleurs ont révélé que les 3ème et 5ème harmoniques étaient en dehors des 

limites permises par les normes. Ainsi, bien que les résultats démontrent la supériorité 

du contrôleur PR pour les applications nécessitant des références sinusoïdales, une 

compensation harmonique supplémentaire en parallèle est nécessaire dans les deux 

cas pour se conformer aux réglementations standard. 
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1.5.3 Les régulateurs par commande avancée 

Les régulateurs dits « avancés » sont en grande majorité utilisés pour les systèmes 

non linéaires. Car, les régulateurs classiques de type Pl, PID, PR ne sont pas robustes. 

Ils sont largement utilisés depuis les années 50 dans le pilotage de satellite par 

exemple ou encore dans les systèmes à MIMO (entrées multiples et sorties multiples), 

comme dans les systèmes de suspension actifs (Nise, 2016; R.E.Kalman, 1960). 

Cependant, en électronique de puissance, les régulateurs par commande avancée ont 

été introduits seulement depuis une dizaine d'années. En effet, le régulateur par retour 

d'état (state feedback, cf. Figure 1-5) à lui seul ne permet pas de garantir de bonnes 

performances en terme de récupération rapide et de faible distorsion harmonique de la 

sortie lorsque le système est affecté par des perturbations et des variations de 

paramètres (Vinicius F. Montagner, 2009). L'utilisation de cette technique améliore la 

réponse transitoire et la réjection des perturbations harmoniques. Ces bonnes 

performances sont possibles seulement si nous associons un régulateur classique (de 

type PI ou PR) et une régulation par retour d'état. Différentes techniques de 

régulation par retour d'état existent, comme le régulateur linéaire quadratique (LQR), 

le placement des pôles ou encore le contrôle optimal H 00 (Li Zhongwen, 2016). 

La technologie de régulation par commande avancée repose sur le retour d'état du 

système en boucle fermée. À tout instant, le vecteur de commande est calculé à partir 

de la valeur du vecteur d 'état retourné par les capteurs, et du vecteur d'état désiré, ou 

consigné. Pour cela, une modélisation du système en modèle d'état est nécessaire. 

Pour un système représenté en une équation d 'état de forme : 

X(t) = A(t)X(t) + B(t)U(t) (1.3) 
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Avec X(t) E JR{n comme variable d'état, U(t) E JR{m est la commande, A(t) et B(t) des 

matrices de taille respective n x net n x m. Ainsi, la loi de commande par retour 

d'état est donnée par: 

U(t) = -KX(t) (1.4) 

Avec K la matrice de commande ou de gain du retour d'état. Nous pouvons alors 

observer la structure de régulation par retour d'état en Figure 1-5. Ainsi, pour obtenir 

les gains de rétroaction K, un modèle du système incluant le régulateur classique est 

nécessaire. 

Yref 
e(t) 

Régulateur 
i---.-i classique K 

y 

Système G(s)i , • 

+ 

K 

Figure 1-5 : Structure d'un régulateur par retour d'état 

1.5.4 Les régulateurs flous 

Dans la famille des régulateurs flous, il existe plusieurs types : Mamdani, Sugeno ou 

encore ANFIS (Adaptive Neuro-lnference System) (SINGH, 2010). L'objectif de ces 

régulateurs est d'utiliser les régulateurs classiques, mais en ajoutant des améliorations 

pour atteindre de meilleurs résultats, une meilleure réponse temporelle... Ces 

régulateurs restent tout de même difficiles à élaborer et restent majoritairement 

utilisés pour des systèmes non linéaires. 
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1.6 Technique de réduction de la taille de la banque de condensateurs du lien DC 

L'une des parties les plus importantes de la conception de l'onduleur photovoltaïque 

est le dimensionnement de la banque de condensateurs du lien DC. En effet, comme 

expliqué dans l'introduction, la durée de vie de l'onduleur dépend en grande partie de 

cet élément. À ce jour, il n' existe pas de solution de suppression totale de cet élément 

pour les onduleurs classiques. Il existe bien les onduleurs matriciels pouvant se passer 

de l' étape de stockage et de restitution de la puissance dans la chaîne de conversion 

(Grusson, 2010), mais pour un système photovoltaïque, les onduleurs matriciels ne 

peuvent pas fonctionner car la puissance d' entrée fluctue continuellement. Dans notre 

cas, nous devons chercher une solution d'amélioration pour des onduleurs 

monophasés résidentiels standard (cf Figure 1-3). 

La banque de condensateurs du lien DC a pour tâche principale d'équilibrer la 

puissance entre le générateur photovoltaïque et le réseau. En effet, dans le cas d' une 

production d 'énergie photovoltaïque connectée au réseau, la puissance produite par 

les panneaux solaires est continue (mais peut fluctuer dans le temps suivant 

l' ensoleillement) et celle produite par le réseau est variable à :fréquence double de la 

tension ( 120 Hz, que nous expliquons plus en détail au chapitre V), donc le 

condensateur agit comme un tampon et doit fournir l' énergie nécessaire pour 

équilibrer cette différence de puissance. Dans la plupart des cas, on utilise des 

condensateurs électrolytiques, dû à leurs grandes capacités par rapport au prix ; mais, 

leur durée de vie est très limitée. Cela oblige les concepteurs à utiliser des 

condensateurs de petite capacité à longue durée de vie tels que les condensateurs à 

film, mais leurs prix restent encore élevés et une réduction de la taille de ce dernier 

est nécessaire pour réduire le coût général du convertisseur. 
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Pour réduire la taille de la banque de condensateurs, plusieurs méthodes sont utilisées 

dans la littérature. La première est d'ajouter un circuit auxiliaire en parallèle à la 

banque de condensateurs du lien DC pour éliminer la composante de pulsation au 

double de la fréquence du réseau présente dans la tension du lien DC (F. Schimpf, 

2010; T. Shimizu, 2006; Zemane, 2015). Mais ces techniques restent limitées et non 

pertinentes à notre objectif de réduction de la masse et du coût de l'onduleur, et aussi 

du fait qu'un circuit auxiliaire augmenterait les pertes d'énergies. Il y a aussi la 

technique de l'utilisation d'un filtre actif (Philip T. Krein, 2009). Mais cette solution 

additionnelle présente les mêmes problèmes que celle du circuit auxiliaire. Enfin, une 

utilisation d'un filtre coupe-bande conjugué à une technique de synchronisation avec 

la tension du réseau est développée dans cette recherche (Zong, 2011 ), mais 

l'inconvénient de la méthode est qu'elle utilise un estimateur de la tension du réseau à 

une fréquence fixe. Ainsi, une variation importante de fréquence entraînerait une 

dégradation indésirable du facteur de puissance. Un autre inconvénient de la méthode 

est son besoin d'un calcul de l'amplitude de la tension du réseau, ce qui pourrait 

augmenter le temps de traitement du processeur numérique. Cependant, la solution du 

filtre coupe-bande pour réduire la taille de la banque de condensateurs semble être 

prometteuse. Nous allons alors essayer de l'utiliser d'une manière différente pour 

s'affranchir des inconvénients énumérés précédemment. 

1. 7 Le filtre LCL 

Pour tous les onduleurs, un filtre de sortie passe-bas est nécessaire pour obtenir la 

sortie de fréquence fondamentale. Généralement, il existe quatre types différents de 

filtres utilisés pour les onduleurs : les filtres L, LC, LCL et LLCL. Le filtre LCL (cf. 

topologie en Figure 1-6) est largement utilisé depuis ces dernières années avec les 

onduleurs connectés au réseau en raison de son atténuation élevée au-delà de la 
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fréquence de résonance. De nombreuses recherches sont menées sur ce sujet (Julean, 

2009; Vinicius F. Montagner, 2015; Reznik, 2014; Xinbo Ruan, 2017). 

Le Lg 

c 

T 
Figure 1-6 : Schéma du filtre LCL 

Bien qu'il existe une grande quantité de littérature décrivant les filtres LCL, la 

méthodologie de conception est différente suivant les études. De plus, la modélisation 

mathématique en modèle d'état diffère d'une recherche à l'autre. Par exemple, 

l'utilisation d'une résistance en série aux deux inductances et au condensateur pour 

rendre la modélisation plus réaliste est beaucoup discutée. Le dimensionnement aussi 

diffère d'une littérature à une autre. Cependant, leur performance semble être très 

intéressante. Le filtre LCL offre une bonne capacité de découplage entre le filtre et 

l'impédance du réseau. Une chose est sûre, le processus de conception du filtre LCL 

doit tenir compte de la résonance du filtre et de l'ondulation de courant qui circule 

dans les inductances. Le dimensionnement reste alors très important. Dans notre cas, 

nous utilisons une taille du filtre LCL listée au Tableau 1-5. Ce dimensionnement a 

été effectué par l'entreprise Idénergie où les bonnes performances ont été démontrées 

et testées. 
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Tableau 1-5 : Taille du filtre LCL 

Le 240 - 6 H 

Lg 90-6 H 

c 42-6 F 

1.8 Simulation du système 

Pour concevoir une commande, une simulation du système est requise. La simulation 

devra être la plus représentative possible du système, car le bon fonctionnement et les 

performances de la commande seront testés dans cette simulation avant la réalisation 

pratique, d'où l' importance de cette étape. Pour ne pas avoir de surprise lors de la 

réalisation pratique, plusieurs techniques de simulation existent pour rendre la 

simulation la plus réelle possible. Ainsi, certaines techniques, comme la simulation 

temps réel, permettent de refléter mieux le comportement d'un système en conditions 

réelles (Gombert, 2007; Simon Abourida, 2002). Dans notre simulation, nous devrons 

aussi prendre en compte l' échantillonnage du système. Un modèle temporel discret 

du système permettrait la conception directe de lois de contrôles numériques 

contrôlables en utilisant, par exemple, un DSP ou un microprocesseur. Il permettrait 

aussi d'éviter des problèmes communs de mise en œuvre analogique tels que, par 

exemple, l'inexactitude des gains du contrôleur, la sensibilité aux difficultés à 

construire les circuits nécessaires à la mise en œuvre de loi de contrôle analogique 

(Maccari, 2014; Ogata, 1987; Yepes et al. , 2010). Aussi nous devrons prendre en 

compte un temps mort dû aux interrupteurs. En effet, le facteur de qualité de l'énergie 

est déterminé par la tension et le courant du réseau. Or, la tension du réseau est 

déformée par les caractéristiques non linéaires des dispositifs de commutation par le 

-1 
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temps mort (temps d'activation/désactivation des interrupteurs). En raison d'un effet 

de temps mort, des harmoniques impairs sont générés dans la tension côté réseau et le 

courant de sortie contient également des harmoniques impairs (Eun-Soo Kim, 2017). 

Enfin, l'utilisation de capteurs pour mesurer les courants et tensions sera nécessaire à 

la commande du système. Ainsi, nous devrons prendre en compte les spécifications 

des capteurs de mesures, en particulier l'erreur de mesure donnée par le constructeur. 

1. 9 Modélisation du système 

Pour élaborer une loi de commande, nous devons modéliser le système. La façon la 

plus courante est le modèle mathématique obtenu avec les fonctions de transfert. Il y 

a aussi la modélisation par modèle d'état ; et enfin, la modélisation par GS SA. 

Chaque modélisation a ses avantages, mais le choix ne semble pas clair dans la 

littérature, en effet, tout dépend de l'objectif. On se propose alors dans ce travail de 

revue de littérature de tester nous même les trois façons de modéliser. Pour cela, on 

modélise suivant les trois façons un onduleur (isolé) connecté à une charge R à 

travers un filtre LC, commandé par une PWM (cf. schéma Simulink en annexe A). 

Les modélisations en représentation d ' état et par fonction de transfert sont très 

utilisées dans la littérature (Christophe Batard 2012; K.B Bornrnegowda, 2015; 

Wusong Wen, 2016). Pour la modélisation en GSSA, les travaux sont plus rares, mais 

semblent bien d ' actualité. En effet, c' est un concept lancé dans les années 80 (R. 

Middlebrook, 1980) et repris récemment comme par exemple dans (Zhuoqiang Li, 

2017), cependant il est principalement utilisé pour des topologies de convertisseur 

DAB ou multi-converter. Cette méthode semble très réaliste d' après ces recherches, 

mais il existe peu d'article concernant un onduleur connecté au réseau électrique ou 

même isolé. Nous développons et testons un modèle d'un onduleur isolé dans la 
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partie qui suit, en nous basant sur ces recherches (Emadi, 2004; Sanders, 1991; 

Zhuoqiang Li, 2017) . 

1.10 Modélisation GSSA d'un onduleur isolé 

On cherche ici à modéliser en GSSA un onduleur isolé (onduleur connecté à une 

charge R linéaire via un filtre LC) schématisé en Figure 1-7. Cette topologie est 

suffisante pour atteindre l'objectif souhaité ; c'est-à-dire, pouvoir déterminer si la 

modélisation GSSA est plus précise que la modélisation en représentation d'état 

classique. En effet, l'utilisation d'un onduleur connecté au réseau électrique via un 

filtre LCL compliquerait grandement l'étude, nécessitant une modélisation 

mathématique avec une introduction d'un signal d'entrée supplémentaire (tension du 

réseau) compliquant la modélisation en GSSA. De plus, aucune recherche n'a été 

trouvée à ce sujet (sujet de recherche à part entière). 

Le - -lc(t) nl lr(t) 

~~ ==.J~ 1 

Vdc(t) Î (ty J H C _l Vc(t)f R > Vr(t)f ----,-
~,..__ ~!+--

Figure 1-7 : Schéma d'un onduleur connecté à une charge linéaire via un filtre LC 
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1.10 .1 Modélisation par représentation d' état (méthode state space classique) 

En observant le schéma 1-7 et en utilisant la loi des nœuds et des mailles, nous 

obtenons deux cas possibles: 

~ Dans un cas où l' interrupteur S 1 et S4 sont ouverts, S2 et S3 sont fermés (cas 

1) on a: 

diL 1 1 (1.5) 
-=-v dt L DC - -L Ve 

e c 

dve 1 . 1 (1.6) 
dt = C LL - RC Ve 

Avec vDc la tension produite par une production d' énergie renouvelable de type 

photovoltaïque par exemple. Ainsi, nous pouvons en déduire le modèle d'état de 

forme: 

X(t) = AX(t) + BU(t) (1.7) 

Avec comme matrice d 'état : 

X(t) = [iL(t)l 
Ve(t) 

(1.8) 

-- --~ -~ ·--- - --·----~ ----·--------
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Et 

[
o _ __!_ l A= Le 
1 1 
- --c RC 

(1.9) 

B = [{c] 
(1.10) 

~ Dans le cas où l' interrupteur S 1 et S4 sont fermés , S2 et S3 sont ouverts (cas 

2) on a: 

diL 1 1 (1.11) 
dt = -y:vvc --L Ve 

e e 

dve 1 . 1 
dt = C lL - RC Ve 

( 1.12) 

Ainsi, nous pouvons en déduire le modèle d'état de forme : 

X(t) = AX(t) + BU(t) (1.13) 

Avec comme matrice: 

[
o _ __!_ l A= Le 
1 1 
- --c RC 

(1.14) 
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B =[-Je] ( 1.15) 

1.10.2 Modélisation GSSA 

Pour obtenir le modèle GSSA, une première étape est de moyenner les équations (1.5), 

(1.6) et (1.11), (1.12). Ainsi dans le cas 1 on retrouve: 

d(iL) 1 1 dt= L(voc)(Sinv> - -L (vc) 
c c 

(1.16) 

d(vc) 1 . 1 
dt= C (lL) - RC (vc) 

(1.17) 

Où Sinv est l' état des interrupteurs. D'après le théorème développé par Seth Sanders 

(Sanders, 1991) et l' article (Qin, 2012) on a les développements GSSA suivants: 

d(x)K(t) = (dx)K (t) - jKw
5
(x)K(t) 

dt 

(xy)o = (x)o(Y)o + 2[(xrnHYrn> + (xll)(yll)] 

(xy)rn = (xoHYrn) + (xrn )(yo) 

(xy)ll = (xoHY11) + (xll HYo> 

Ainsi, en développant l' équation ( 1.16), on obtient : 

(1.18) 

(1.19) 

(1.20) 

(1.21) 



(diL)lR + w(iL)ll 

1 
= -L(vc>rn 

c 

1 
+ L [(vDc>rn(Sinv>o + (vDc)o(Sinv>rnJ 

c 

(diL)ll _ w(iL)lR 
dt 

1 
= -L<vc>ll 

c 

1 
+ L [(vDc)ll(Sinv>o + (vDc)o(Sinv>ll] 

c 

Et l' équation (1.17) devient : 

1 1 
(dvc)rn + w(vc)11 = C (iL)lR - RC (vc)lR 

1 1 
(dvc)ll (v ) = _ (iL)ll - RC (vc)11 - w c lR c 
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(1.22) 

(1.23) 

(1.24) 

(1.25) 

Avec comme état des interrupteurs (Sinv>rn = [_!1] et (Sinv>ii = (Sinv>o = 0 et w 

étant la fréquence du système, w = 2rr60. Les indices 1R et 11 représentent la partie 

réelle et la partie imaginaire des signaux. Donc, à partir des équations ( 1.22) à (1.25), 

nous pouvons construire le système GSSA de forme: 
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X(t) = AX(t) + BU(t) (1.26) 

Avec comme matrices : 

1 
0 -w -- 0 

l 
(1.27) 

1 
(ù 0 0 --

A= 1 
l 

1 1 
- 0 -- -w c RC 

1 1 
0 - (ù --c Re 

1 (1.28) -
le 

B = 1 O 
0 
0 

1.10.3 Résultats de modélisation et comparaison des méthodes de modélisation 

À présent, nous allons comparer la méthode classique, la méthode en représentation 

d'état et la GSSA; pour pouvoir décider quelle technique de modélisation nous allons 

utiliser dans ce projet. Pour cela, un schéma de simulation Matlab Simulink (cf. 

annexe A) et Script pour l'étude des différentes méthodes est développé. Les valeurs 

d'initialisation de la simulation sont résumées dans le Tableau 1-6. On peut observer 

les résultats de simulation des trois techniques de modélisation en Figure 1-8 avec un 

step à t = 0.05 s du signal de modulation passant d'une amplitude de 0.719 V à 

0.575 V. On peut remarquer que les résultats sont confondus pour les trois méthodes. 

Il est ainsi difficile de conclure quelle méthode est la plus précise, des tests plus 
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poussés sont probablement nécessaires, mais dans notre cas, le choix se fera sur 

d'autres critères expliqués par la suite. 

~ 
Cii 
El 
la 
~ 
C.) 

> 

200 

150 

100 

50 

0 

-50 

-100 

-150 

-200 
0 

Tableau 1-6: Paramètres de simulation pour l' onduleur isolé avec filtre LC 

Le 

c 
R 

V De 

PWM 

0.01 0.02 0.03 

500 - 6 H 

50-6 F 

8 .n 
230 V 

fs = 125 KHz 

Signal de modulation 1 = 0,719 sin(2rr60t) V 

Signal de modulation 2 = 0,575 sin(2rr60t) V 

0.04 0.05 0.06 0.07 
Time (seconds) 

-- Modélisation Classique 
• • • State Space 
--- GSSA 

0.08 0.09 0.1 

Figure 1-8 : Tension aux bornes de la charge R avec une variation de la consigne à t = 0,05 s 
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1.11 Objectifs et orientations du projet 

Cette revue de littérature nous a permis de présenter les différentes techniques et 

recherches effectuées dans le domaine des convertisseurs DC/ AC monophasés. Ainsi 

nous pouvons tirer, humblement, des conclusions et choisir notre orientation pour 

atteindre l'objectif de réduction de la taille de la banque de condensateurs du lien DC 

d'un convertisseur DC/AC connecté au réseau ; en respectant les normes IEEE 1547 

concernant la production d'énergie renouvelable connectée au réseau de distribution 

(IEEE_1547, 2018). 

Dans l' étude des interrupteurs, nous avons vu que les MOSFET sont les plus à même 

de répondre aux besoins et à la réalisation du projet ; du fait de la haute fréquence de 

commutation des interrupteurs et de la plage de puissance que nous souhaitons 

fournir. 

Ensuite, nous avons pu voir les différentes techniques de réduction de la taille de la 

banque de condensateurs entreprises ces dernières années. La solution d 'ajout de 

circuits auxiliaires est écartée, bien que la taille de la banque de condensateurs puisse 

être réduite, car elle est en contradiction avec l'objectif de réduire les composants et 

d' alléger le convertisseur. D 'autres techniques existent aussi, comme (Yihua Hu, 

2014) que nous n'avons pas expliqué dans cette recherche, car pour réduire la taille 

de la banque de condensateurs, ils prennent en considération tout le système (PV + 

DC/DC + DC/AC + filtre) . Or dans notre cas, on souhaite agir seulement sur 

l'onduleur. La solution la plus prometteuse reste l'utilisation du filtre coupe-bande 

comme pour (Zong, 2011), mais le problème de synchronisation de fréquence avec le 

réseau n'est pas négligeable. 
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Ainsi, la proposition que nous faisons dans ce projet est d'utiliser un filtre coupe-

bande pour la réduction des ondulations indésirables présentes dans la tension du lien 

DC (observable en Figure 1-9, partie de couleur bleu). Le filtre coupe-bande 

permettra de traiter la tension avant de l'utiliser pour le contrôle. Nous pourrons alors 

réduire la taille de la banque de condensateurs jusqu'à la remplacer par des 

condensateurs à film et la durée de vie de l'onduleur sera rallongée. 

En effet, plus il y a d'ondulations dans la tension du lien DC et plus la taille de la 

banque de condensateurs doit être élevée pour effectuer le transfert de puissance 

correctement. Cependant, l'ajout d'un filtre coupe-bande sur la mesure de la tension 

du lien DC, implique une troisième boucle de traitement en plus du contrôle du 

courant du réseau et de la tension du lien DC, ainsi le temps de réponse de tout le 

système sera probablement impacté et hors spécification IEEE 154 7. 

Donc, pour pouvoir utiliser le filtre coupe-bande, il est nécessaire d'avoir un contrôle 

de la boucle interne (courant du réseau, observable en Figure 1-9, partie de couleur 

orange) le plus rapide et le plus performant possible, pour ainsi avoir une bonne 

marge de manœuvre à la conception du contrôle de la tension DC (partie bleu en 

Figure 1-9). Pour cela, le régulateur le plus prometteur semble être une commande 

par retour d'état associé à un régulateur résonnant pour assurer la réjection des 

harmoniques supérieurs et le bon suivi de la référence. Des études récentes ont 

montré la robustesse et les bonnes performances de cette technique de commande 

(Maccari, 2014 ), mais, elle a surtout était utilisée pour des systèmes non linéaires. 

Nous allons, alors, essayer d'adapter cette commande à nos besoins. Pour cela, une 

modélisation du système en représentation d'état est alors nécessaire pour développer 

une commande par retour d'état. Nous avons pu voir qu ' il y avait plusieurs façons de 

modéliser en représentation d'état (classique ou GSSA), nous optons pour la 

technique classique de représentation d' état car la modélisation d 'un onduleur 

connecté au réseau compliquerait considérablement la modélisation en GSSA, qui 

nécessiterait énormément de calculs et de développement mathématiques. Cela reste 

- ---- -- ·--- -- - - -· -··---~- -- ---------- - --·-· - ----- ------- ~- -
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un sujet à part entière et intéressant à étudier, mais le but de cette recherche est tout 

autre. De plus pour un système plus simple (onduleur isolé) il n'y a pas de différence 

observée sur la précision de la modélisation et la technique de modélisation state pace 

est largement utilisée dans le domaine et a prouvé son bon fonctionnement; ce qui 

supporte notre choix. 

Pour mener à bien cet objectif, nous allons procéder par étape: 

~ Dans un premier temps, au chapitre II nous allons modéliser l' onduleur 

connecté au réseau via un filtre LCL (Figure 1-9, couleur rouge). 

~ Ensuite, au chapitre III, nous élaborerons une commande par retour d ' état 

pour le contrôle du courant du réseau (Figure 1-9, couleur orange), que nous 

testerons dans une simulation développée à cet effet. 

~ Une fois cette étape validée, au chapitre IV, nous compléterons la régulation 

du courant en développant une technique de synchronisation en phase avec le 

réseau (Figure 1-9, couleur verte). 

~ Enfin, au chapitre VII , nous pourrons tester et valider la solution proposée, de 

réduction de la taille de la banque de condensateurs exposé au chapitre VI, 

avec bien sûr un développement du contrôle de la tension du lien DC présenté 

au chapitre V (Figure 1-9, couleur bleu ciel). 



---- - ---------- ------------------- -------------- ----- ---
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g> 

Hltre_NH 

~ 

Figure 1-9 : Structure de commande de l'onduleur incluant les deux boucles de régulations. La partie 
rouge, représente le filtre LCL. La partie orange correspond à la commande par retour d'état de la 

boucle interne i9 . La partie verte, est la boucle de synchronisation en phase avec la tension du réseau 
v9 . La partie bleu ciel représente l'association de la commande de la boucle externe V De et le filtre 

coupe-bande Le chapitres suivants donnent les détails. 





CHAPITRE II 

MODÉLISATION D'UN CONVERTISSEUR DC/AC EN REPRÉSENTATION 

D'ÉTAT 

Dans ce chapitre, un modèle en représentation d'état d'un convertisseur DC/AC 

monophasé connecté au réseau électrique via un filtre LCL est développé. Le modèle 

du filtre LCL en représentation d ' état servira de base et permettra de concevoir la 

commande du convertisseur via un retour d'état (Maccari, 2014). En effet, pour 

obtenir les gains de compensation de la commande par retour d'état, nous devons 

avoir un système en représentation d' état augmenté général, qui devra inclure les états 

du filtre, les états du contrôleur et considérer les effets de la discrétisation d'un 

éventuel contrôle numérique. 

2.1 Modélisation en représentation d'état du filtre LCL 

Nous pouvons simplifier le circuit LCL connecté au réseau électrique par le schéma 

suivant (Figure 2-1): le circuit est composé de deux mailles, m1 et m2 (Vinicius F. 

Montagner, 2015). Dans ce système, U(t) est la tension générée par le convertisseur 

et vg(t) est la tension du réseau. On considère que l' inductance Lg est composée de 

l' inductance du réseau et l' inductance du filtre ( Lg = Lg-11rid + LgJiltre). D'après la 

loi des mailles, nous avons pour m1 : 
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Avec: 
U = iere rc 

rc Le 

Ml 

U = Ure + ULc +Ve + Urz 

die 
ULc =Le dt 

~ -lc(t) n1 lg(t) 

c =::=vc(t) î 

rz 

Urz = Cie - ig)rz 

rg Lg 

M2 

Figure 2-1 : Filtre LCL connecté au réseau 

Nous avons alors: 

die 
dt 

De même pour la maille m2 : 

Avec: 
Ur = igrg g 

(re + rz) . 1 rz . 1 
L Le-LVe+Lig+Lu 

e e e e 

Ve + Urz = Urg + ULg + Vg 

dig 
Ui9 = Lg dt Urz = Cie - ig)rz 

(2.1) 

(2.2) 

(2.3) 

(2.4) 

(2.5) 



··-- -- --·- -

De même: 

di g r2 . 1 ( rg + r2 ) . 1 
d=Lic+Lvc- L Lg-LVg t g g g g 

Et, en appliquant la loi des nœuds sur n1, on obtient: 

Avec: 

Ce qui mène à : 

ic = ive + ig 

dvc 
ive = C dt 

dvc 
dt 

ic ig ---c c 
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(2.6) 

(2.7) 

(2.8) 

(2.9) 

D'après les formules (2.3), (2.6) et (2.10), nous pouvons construire le modèle en 

représentation d'état comme suit (Friedland, 2005): 

);;:- On pose la variable d'état X comme étant : 

X= fü] (2.11) 
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~ Le modèle en représentation d' état est de la forme : 

X(t) = AcX(t) + BcU(t) + Bdvg (t) (2.12) 

Y(t) = CcX(t) (2.13) 

~ On définit ensuite les matrices Ac , Be, Bd , Cc : 

Crc + Tz) 1 Tz (2 .14) 
- - -

Le Le Le 
1 1 

Ac= 1 - 0 - -c c 
Tz 1 (rg + rz) - - --
Lg Lg Lg 

Be= li l 
(2.15) 

Bd = l-~:J 
(2.16) 
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Cc = [O 0 1] (2.17) 

2.2 Fonctions de transfert d'un filtre LCL 

Dans cette partie, nous allons définir et tracer les fonctions de transfert 

( ig (s) et ig ((s ))) du système filtre LCL à l' aide du théorème de superposition appliqué 
U(s) Vg S 

au circuit schématisé à la Figure 2-2. Et ensuite, nous effectuons l' extraction de ces 

mêmes fonctions de transfert à partir du modèle en représentation d' état. Le but étant 

de pouvoir comparer les méthodes et ainsi, de valider le modèle en représentation 

d' état développé précédemment. 

2.2.1 Fonction de transfert ig (s) avec la méthode de superposition 
U(s) 

Comme nous pouvons voir dans (X. Ruan, 2018) ou encore (Zong, 2011 ), les 

résistances rc et r9 , en série avec les inductances, peuvent être négligeables et peuvent 

ne pas être prises en compte pour trouver les fonctions de transfert ; ainsi les calculs 

sont rendus beaucoup plus simples. La Figure 2-2 représente le schéma équivalent à 

celui de la Figure 2-1. Ce schéma équivalent sous forme d' impédance nous permet 

d'appliquer le théorème de superposition, avec : 

Zc = jwLc 
1 

Zz = -:---C + rz JW 
Z9 = jwL9 

(2.18) 
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- -lc(t) rJl lg(t) 

Zc Zg 

Zz Vc(t) Î 

Figure 2-2 : Circuit impédance du filtre LCL 

Dans un premier cas, lorsque nous posons Vg = 0 , nous avons d'après le théorème de 

superposition : 

On pose aussi : 

ZzZg U 
Zz+Zg 

Ve= ZzZg 
Ze + 7z + Zg 

Ve = (~ - Îg) Zz 
z 

(2.19) 

(2.20) 

Au passage dans le domaine de Laplace et après quelques développements 

mathématiques, nous obtenons la fonction de transfert suivante: 



2.2.2 

ig _ sCr2 + 1 
U - s 3 LclgC + s 2 (Le+ Lg)Cr2 + s(Lc + Lg) 

Fonction de transfert ig (s) avec la méthode de superposition 
Vg (s) 

--- --------~-
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(2.21) 

Nous procédons de la même manière que précédemment, avec cette fois-ci U = O. 

Après l'utilisation du théorème de superposition et un passage dans le domaine de 

Laplace, nous avons : 

ig 
Vg 

s 2 L c C + s C r2 + 1 
s 3 L c L g C + s 2 ( L c + L g) C r2 + s ( L c + L g) 

(2.22) 

2.2.3 Calcul de la fonction de transfert à partir du modèle en représentation d' état 

On cherche à présent à déterminer les fonctions de transfert du système en utilisant 

les relations (2.14) à (2. 17). Pour un système mono variable de la forme : 

X(t) = AX(t) + BU(t) (2.23) 

Y(t) = CX(t) (2.24) 

Afin d 'extraire la relation entrée/sortie ( ~ ), on élimine X entre les deux équations : u 

sX(s) = AX(s) + BU(s) (2.25) 



44 

(si - A)X(s) = BU(s) (2.26) 

X(s) =(si -A)-1BU(s) (2.27) 

En introduisant l'équation (2.27) dans l' équation (2.24), on obtient : 

Y(s) = C(sl - A)-1BU(s) (2.28) 

On en déduit alors la fonction de transfert : 

G = Y(s) 
U(s) = C(sl -A)-1B 

(2.29) 

Dans notre cas, étant donné que nous avons une équation d'état avec deux entrées 

( U et v9 ) , nous avons les deux fonctions de transfert suivantes : 

Et 

_ ig(s) _ _1 G_U - U(s) - Cc(sl - Ac) Be 

_ ig(s) _ _
1 G_vg - -( ) - Cc(sl - Ac) Bct 

Vg S 

(2.30) 

(2.31) 



2.3 Comparaison des fonctions de transfert et validation théorique du système en 
représentation d'état 
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À présent, à l' aide d'un script Matlab développé à cet effet, on modélise les fonctions 

de transfert déterminées précédemment suivant le théorème de superposition et les 

fonctions de transfert extraites du modèle en représentation d' état. Nous pouvons 

alors tracer et comparer les deux fonctions de transfert respectives (cf. Figure 2-3 et 

2-4). Il s' agit-là de valider le modèle en représentation d' état mathématiquement. 

Pour cette étude, nous utilisons les paramètres du filtre LCL présentés en Tableau 2-1. 

Tableau 2-1 : Paramètres du filtre LCL 

rc = r9 0 

rz 2 .n 

Le 240-6 H 

Lg 90- 6 H 

c 42-6 F 

On peut observer que les courbes se superposent parfaitement pour les deux méthodes. 

Le modèle en représentation d'état du filtre LCL est ainsi validé théoriquement et 

peut être utilisé par la suite. 
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Diagramme de bode filtre LCL : i9(s)/U(s) 
50 ' 

iil 
~ 0 .. ,, 
E 
ë: 
~ -50 ' 

:::!!: 

~OO ~ -90 

êl .. 
:;- -135 1 
"' .. 
~ a.. 

-180 ' 
102 

20 

- 1 

~ 01 .. ,, 
E 
'ë: 
~ -20 ' 

:::!!: 

êl .. ,, 

-40 
180 r 

r 351 

103 104 

Frequency (Hz) 

Figure 2-3 : Fonction de transfert ig (s) 
U(s) 

Diagramme de bode filtre LCL : i9(s)N9(s) 

9~0~2~~~~~,...,.....~-" --.~ 
103 104 

Frequency (Hz) 

Figure 2-4 : Fonction de transfert iucsl 
Vg(S) 

1- G u FT I 
-· ·G-U=SS ~ 

' ' r '"1 

105 

- G_Vg_FT 
- - G_Vg_SS 

105 
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2.4 Comparaison des résultats par simulation: modèle en commutàtion vs modèle 
en représentation d' état 

Ici, on cherche à confirmer et à valider le modèle en représentation d' état par 

simulation Simulink/Matlab. Pour cela, le modèle développé et décrit à l' annexe B est 

utilisé. Ensuite, les résultats obtenus par les deux modèles sont comparés. On peut 

observer, d'un côté le modèle en commutation (représentatif d 'un système réel) 

composé en pont en H de MOSFET connecté au réseau via un filtre LCL et à une 

source de tension Vdc , substitut d'une production d'énergie telle que des panneaux 

photovoltaïques par exemple. Et d'un autre côté, le modèle est composé d'un bloc en 

représentation d ' état MIMO avec comme entrée la tension Vctc et une perturbation Vg 

caractéristique dans ce cas-ci de la tension du réseau. Les matrices utilisées dans le 

bloc en représentation d'état sont celles définies précédemment aux équations (2.14) 

à (2.17). Pour commander les deux modèles, un générateur de modulation à largeur 

d'impulsion (MLI ou aussi appelé PWM) est utilisé. La MLI, présenté dans la revue 

de littérature, applique aux interrupteurs des créneaux de commande de largeurs 

variables. Pour l' initialisation du programme, les paramètres fournis dans le Tableau 

2-1 sont utilisés. Le bloc PWM utilisé est développé par Matlab et est disponible dans 

la Matlab toolbox (Matlab_PWM, 2018). Le PWM est paramétré avec un signal 

interne sinusoïdal d'amplitude de modulation égale à Ï et de fréquence égale à 60 
Vdc 

Hz. On prend Vg = 120 -J2 V et Vdc = 230 V. Nous allons par la suite comparer les 

trois sorties du modèle en représentation d' état représenté par la variable d' état X de 

l'équation (2.10) et les mesures de ic, Ve et ig prises directement sur le circuit à 

commutation. Ci-dessous en Figure 2-5 à 2-7, les résultats de simulation obtenus. 
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Figure 2-5 : Comparaison du modèle en commutation (switching) vs représentation d'état de vc 
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Figure 2-6 : Comparaison du modèle en commutation (switching) vs représentation d'état de ig 
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Figure 2-7 : Comparaison du modèle en commutation (switching) vs représentation d' état de ic 

Pour les tensions aux bornes du condensateur, elles semblent similaires, comme nous 

pouvons le voir en Figure 2-5. Mais pour les deux courants ic et i9 comparés (Figure 

2-6 et 2-7), on distingue un biais du modèle en représentation d' état par rapport au 

modèle en commutation. En effet, le modèle en commutation est lui, bien symétrique 

en O. Ce biais est probablement dû au fait d'avoir négligé les pertes ohmiques dans 

les inductances. Donc, un test avec une prise en compte des résistances en série avec 

les inductances doit être effectué. 

2.5 Prise en compte des résistances de l' inductance dans le modèle en 
représentation d'état 

Nous avons vu précédemment qu'il existe une légère différence entre le modèle réel 

(en commutation) et le modèle en représentation d' état. Contrairement à l'étude des 

fonctions de transfert faite à la partie 1.3, et comme nous pouvons voir dans de 

--------~----· -- -- ------- ---

------ --
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nombreux articles (Julean, 2009; Li Zhongwen, 2016; X. Ruan, 2018; Xue, 2012), la 

prise en compte d' une faible résistance en série aux inductances est largement utilisée 

dans une modélisation en représentation d 'état pour rendre le modèle plus réel en 

simulation. En effet, par définition, l' effet Joule est la manifestation thermique d'une 

résistance électrique produite par le conducteur (ici une inductance) au passage d ' un 

courant. Ainsi pour modéliser correctement une inductance, nous devons l' associer à 

une résistance en série. Cette résistance est bien prise en compte dans le modèle à 

commutation. Après plusieurs tests itératifs, une valeur de rc = rg = 0.001 n est 

suffisante pour obtenir des résultats similaires comme nous pouvons observer dans la 

Figure 2-8. Cela semble normal étant donné que nous avions décidé de ne pas prendre 

en compte les résistances en série aux inductances dans la comparaison précédente 

pour faciliter le calcul de la méthode de superposition. Ainsi, nous ne l' avons 

également pas prise en compte dans notre modèle en représentation d' état pour 

pouvoir faire une comparaison dans les mêmes conditions. Mais à présent, 

maintenant que nous savons que le système en représentation d' état est correct 

mathématiquement et pour rendre la modélisation plus réaliste, nous prenons en 

compte ces valeurs de résistance pour la suite de l' étude. 
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Figure 2-8 : Comparaison du modèle en commutation vs représentation d' état de ic avec rc = r9 = 
0,001 fl dans le modèle en représentation d' état 

2.6 Discrétisation du système 

À présent, nous devons discrétiser le modèle en représentation d' état obtenu 

précédemment. Comme il est décrit dans la revue de littérature, le modèle temporel 

discret du système permet la conception directe de lois de contrôles numériques 

contrôlables en utilisant par exemple un DSP. En effet, l'utilisation d'un contrôle 

numérique augmenterait grandement la flexibilité du système en cas de changement 

d'environnement. Il suffira alors de mettre à jour les gains de commande. 

Pour discrétiser le système, la méthode du bloqueur d'ordre zéro (ZOH) est utilisé. 

Cette méthode permet une représentation plus précise des signaux d ' entrées, tout en 

gardant l'avantage d'une fonction de transfert échantillonnée. Les équations (2.11) et 

(2.12) deviennent alors : 

--- -
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X((k + 1)T5 ) = GX(kT5 ) + HcU(kTs) + Hd Vg(kTs) (2.32) 

Y(t) = CcX(kT5 ) (2.33) 

Avec T5 , période de discrétisation. 

Si on considère l'évolution du système entre deux échantillons, kT5 à un instant t 0 et 

(k + 1)T5 à un instant t , d'après le théorème du bloqueur d'ordre zéro, on obtient les 

matrices suivantes : 

G = eAc·Ts 

Ts 

H - J eAc(Ts-T) B dr c - c 

0 

Ts 

Hd = J eAc(Ts~r) BddT 
0 

Avec G E IR{3x3 H E IR{3x1 H E TTD3x1 , c , d J.fü • 

2.6.1 Réponse fréquentielle du modèle discret 

(2.34) 

(2.35) 

(2.36) 

Pour obtenir la réponse fréquentielle du système discret, la fonction Matlab c2d de la 

Matlab toolbox est utilisée (Matlab_c2d, 2018), avec l'option« ZOH ».En appliquant 

cette fonction aux équations (2.30) et (2.31) avec un échantillonnage T5 = 1 µs, nous 

obtenons les résultats suivants. 



100 

~ 50 
ai 
~ 
Q) 

"O .a 
'§, -50 

CU 
:E 

-100 

-150 

Diagramme de bode filtre LCL: i
9
(s)/U(s) VS i

9
(z)/U(z) 

T" T"T~ T . ....,..-~M""'T"" T ',.,.ITJl 1 l.T lTTTTf "T TTl"T1"'l T----,.---T·T~·-----,--------. 

_;._.------.i.. . .r..~ ~~~~ù.- .1.. • ....1.. ..... ~.......t_ _._ .... 

Î . .r--=- "T"~'T'Tf ....,.- r "T r TTf..f"1 

~ -180 ~ 
-270 l 

10-2 10-1 100 101 102 
Frequency (Hz) 

103 104 

' \ 

105 

Figure 2-9 : Diagramme de Bode de la fonction de transfert ig (s) vs ig (z) 
U(s) U(z) 

Diagramme de bode filtre LCL : i
9
(s)N 

9
(s) VS i

9
(z)N 

9
(z) 

100 r -r- ·-.·~- -r "'T'"*T" T""T" ~~--,,.....,... ~~T -.,,.- - - ,--- Tl -Y 

1 

iil 50 
~ 
Q) 

"C 
0 .a 

ï:: 
Cl 
CU 
:E -50 

-100 
180 T'TT..,.,- "I"" T T "'T TTTTf r"l "fT"'tf 

~ 135 
Cl 
Q) 

~ 
Q) 90 en 

.... CU .c a. 45 \ 
\ 

' 0 ~~ 

10-2 10-1 100 101 102 103 104 105 
Frequency (Hz) 

106 

~.J 

106 

Figure 2-10 : Diagramme de Bode de la fonction de transfert ig (s) vs ig (z) 
v9 (s) v9 (z) 

53 



54 

On peut observer, à la Figure 2-9 comme dans la Figure 2-10, que la discrétisation du 

système a pour effet d' insérer un retard de phase à environ 10 kHz. Ce retard réduit 

la marge de phase du système et ajoutera probablement une difficulté supplémentaire 

lors de la compensation du système. Ce retard peut aussi être réduit si nous 

diminuons le temps d' échantillonnage car la discrétisation du système ne sera que 

plus précise et se rapprochera du modèle continu. Mais en pratique, il sera difficile 

d' échantillonner à une valeur inferieur à 1 µs. Nous verrons par la suite comment 

choisir la bonne période d' échantillonnage. La période d' échantillonnage reste tout de 

même très petite, le modèle discrétisé peut alors s' écrire sous la forme simplifié 

suivante: 

X((k + 1)) = GX(k) + HcU(k) + Hdllg(k) 

Y(t) = CcX(k) 

2.7 Implémentation d'un retard dû à la mise en œuvre d'un éventuel contrôle 
numérique 

(2.37) 

(2.38) 

En pratique, les caractéristiques indissociables de l'utilisation d'un signal de 

commande numérique sont l'impossibilité de mesurer les variables du système, de 

mettre à jour la loi de contrôle et de l'implémenter en même temps. De cette manière, 

il y a un retard d'au moins une période d'échantillonnage dans la mise en œuvre de la 

loi de contrôle (Jorge R. Massing, 2011 ; Maccari, 2014; Vinicius F. Montagner, 2015 ; 

Ogata, 1987). Pour modéliser ce retard de la loi de contrôle, un état supplémentaire 

est ajouté au modèle en représentation d' état discrétisé : 
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0(k) = U(k...:. 1) (2.39) 

Le modèle en représentation d'état (2.37) (2.38), devient alors le système augmenté 

suivant : 

[
X(k + 1) l [ G 
</J(k + 1) - Ü1x2 

Hl [X(k)] + [Ü2x1] U(k) + [ Hd] vg (k) 
0 </J(k) 1 0 

Y(k) = [Cc O] [X(k)l 
</J(k) 

(2.40) 

(2.41) 

Dans la Figure 2-11 , on peut observer les effets de la prise en compte du temps de 

retard. Ce dernier introduit un retard de phase entre l'entrée u(z) et le courant ig (z) 

à environ 10 kHz , comme lors de la discrétisation du système. Par contre, on 

remarque que la prise en compte du retard n' influe pas sur la fonction de transfert 

entre l'entrée vg(z) et le courant ig(z); cela est normal, car il n ' y a pas d' interaction 

directe avec la tension du réseau Vg , elle est considérée comme une perturbation que 

l'on ne peut contrôler. 
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CHAPITRE III 

CONTRÔLE DU COURANT DU RÉSEAU 

Dans ce chapitre, nous allons voir comment contrôler le courant ig en sortie du filtre 

LCL. Il s'agit ici de développer une commande de la boucle de régulation interne ig 

ayant plusieurs objectifs. Comme il a été abordé dans le chapitre de revue de 

littérature, le premier objectif est de pouvoir contrôler l' amplitude du signal (courant 

ig) suivant une référence donnée, sans avoir d' impact sur la tension du réseau Vg , qui 

elle est considérée comme une perturbation non contrôlable. Ainsi le contrôle de la 

puissance en sortie du filtre sera effectué. D'autre part, la commande permettra de 

rejeter les perturbations introduites par le réseau, notamment les perturbations 

harmoniques. La commande devra aussi avoir une réponse rapide et robuste qui 

permettra d'obtenir une marge de manœuvre supplémentaire permettant de tester la 

solution de réduction de la banque de condensateurs du lien DC proposée dans ce 

projet à travers l'utilisation d'un filtre coupe-bande. Pour cela, un contrôleur 

résonnant a été choisi pour assurer le suivi de la référence et la réjection des 

harmoniques. Le contrôleur sera associé à une commande par retour d' état (state 

feedback control, cf. Figure 3-1) pour les avantages exposés au chapitre I. 

- - ·---·- ··-------
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3.1 Contrôleur résonnant adapté à une commande par retour d'état 

Pour garantir le suivi de la référence, et surtout pouvoir compenser les perturbations 

harmoniques, un contrôleur résonnant basé sur le principe du modèle interne est 

développé. Le théorème du modèle interne a été lancé dans les années 70 par (B. 

Francis, 1976) et repris récemment en électronique de puissance comme dans (J. 

Maccari, 2017). 

lref(k) e(k) Ç(k+l) Ç(k) u (k) 

Ve (k) 

ig (k) 
1-1-----------1 A/D 1----' 

Figure 3-1 : Schéma de contrôle de la boucle interne i9 

Le régulateur résonnant doit être adapté pour une modélisation en représentation 

d'état. En effet, une fois le contrôleur défini et prédimensionné, il devra être 

discrétisé et modélisé en représentation d'état pour enfin être ajouté au modèle en 

représentation d'état précèdent (équation (2.40) et (2.41)). Cela nous donnera un 

système augmenté global, discrétisé et nécessaire à l'élaboration de la commande par 

retour d'état. 
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3.1.1 Contrôleur résonnant dans le domaine temporel continu 

Pour obtenir le système augmenté et ainsi pouvoir définir les gains de retour Kb 

observables en Figure 3-1. Nous devons concevoir le contrôleur de forme : 

y(s) Kris 
Gc(s) = e(s) = s2 + 2Çiwi + wi2 

(3.1) 

Avec wi la fréquence de résonnance du contrôler, KTi marge de gain et Çi facteur 

d'amortissement. En général, comme on peut voir dans l'étude (D. Zammit, 2017) ou 

bien encore (H.Cha, 2009), l'utilisation d'un contrôleur proportionnel résonnant, pour 

assurer le suivi d'une référence, est associée en parallèle à des contrôleurs résonnants 

pour assurer la compensation des harmoniques. Dans notre cas, on veut simplement 

concevoir un même contrôleur résonnant pour le suivi de la référence ainsi que pour 

les harmoniques supérieurs. 
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- Zeta = 0.0001 
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103 104 

Figure 3-2 : Diagramme de Bode du contrôleur résonnant avec variation de (i 
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Ci-dessus, en Figure 3-2, la représentation fréquentielle du contrôleur, en prenant une 

fréquence w1 ==2·rr·60 rad/s. On peut observer l' effet de la variation du facteur 

d' amortissement Çi. Plus Çi est petit et plus on gagne en précision à la fréquence de 

coupure voulue (à 60 Hz, marge de phase élargie au maximum) et avec un pic de 

résonnance maximal en magnitude (proche de 50 dB). Donc, pour maximiser 

l' efficacité du contrôleur, nous choisissons (i == 0,00001 pour la suite de la 

conception. 

3.1.2 Contrôleur résonnant discrétisé 

À présent, nous devons discrétiser le contrôleur précédemment déterminé à l' équation 

(3.1), en utilisant la même méthode (ZOH) que précédemment utilisée: 

Gc(Z) == y(Z) _ z - 1 Gc(s) 
e(Z) - -z-z(-5 -) 

(3.2) 

Une comparaison est ensuite faite à la Figure 3-3 entre les deux modèles à l' aide de 

Matlab et de la fonction c2d utilisée dans le chapitre II. De même, une période 

d'échantillonnage T5 == 1 µs est utilisée. 
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Figure 3-3 : Diagramme de Bode du contrôleur résonnant discret vs continu 

On peut remarquer à la Figure 3-3 que le modèle discret suit parfaitement le modèle 

continu ; contrairement à la discrétisation du système en représentation d' état 

(équation (2.37) et (2.38)) précédemment étudiée où une différence avait été observée 

en haute :fréquence. Cela est normal étant donné que la période d' échantillonnage est 

très petite devant la plage d'action du contrôleur résonnant. 

3.1.3 Modélisation du contrôleur résonnant en représentation d'état 

Ensuite, nous devons modéliser le contrôleur Gc(Z) , discrétisé précédemment, en 

représentation d' état à l'aide de la fonction Matlab tf2ss (Matlab_tf2ss, 2018). Le 

modèle en représentation d ' état est alors obtenu en appliquant la fonction Matlab 

tf2ss à la fonction de transfert Gc(Z). On obtient ainsi le modèle du contrôler 

résonnant discrétisé ayant la forme en représentation d' état suivante : 
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Si(k + 1) = RiSi(k) + Tie(k) 

Avec Si ( k) E fi{ z x 1, Ri E fi{ z x z, Ti E fi{ z x 1 

Diagrammes de bode controler résonant FT vs SS 
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Figure 3-4 : Diagramme de Bode du contrôleur résonnant FT vs SS 
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Dans la Figure 3-4, le modèle en représentation d' état du contrôleur résonnant 

discrétisé est validé, car le système représenté en fonction de transfert (FT) et le 

système modélisé en représentation d' état (SS) sont bien confondus. 

3.1.4 Ajustement du contrôleur résonnant en représentation d ' état 

Enfin, la dernière étape, avant l' obtention du système augmenté nécessaire à 

l' élaboration de la commande par retour d' état, est d' ajuster le gain Ti du contrôleur 

résonnant de façon appropriée à notre système LCL. Cet ajustement peut rester 

empirique. En effet, tout comme le problème de discrétisation précédemment observé 
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en chapitre II pour les hautes fréquences, la commande par retour d' état pourra 

s'adapter et compenser les erreurs que peuvent provoquer ces écarts. Nous effectuons 

tout de même l'ajustement le plus optimal possible pour laisser une marge 

supplémentaire de correction à la commande par retour d'état. Pour cela nous 

pouvons faire varier la valeur de la matrice Ti de l' équation (3.3). Sachant que la 

matrice Ti = [ 0 ; Kri ] . On peut voir, dans la Figure 3-5, que le changement de Kri 

n'a aucun effet sur la bande passante, mais seulement sur l' amplitude du gain du 

contrôleur. Pour la suite, on choisit un gain Kri le plus petit possible (Kri = 0,001), 

car, plus KTi est petit et plus le pic de résonance diminue. Ce gain pourra ensuite être 

réajusté selon les spécifications requises. 

Diagrammes de bode controler résonant avec variation de Ti 
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Figure 3-5 : Diagramme de Bode du contrôleur résonnant avec variation de Ti 
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3.2 Compensation d'harmoniques 

Dans la partie précédente, nous avons abordé la conception du contrôleur résonnant, 

fonctionnel à la fréquence de résonnance du système (w1 = 2 · rr · 60 rad/s) , pour 

assurer le suivi d'une référence sinusoïdale. À présent, on cherche à assurer le rejet de 

perturbations harmoniques supérieurs 3, 5, 7 ... Pour cela, comme on peut le voir dans 

plusieurs recherches (D. Zammit, 2017; Maccari, 2014), nous plaçons des contrôleurs 

en parallèles avec des fréquences de travail appropriées pour la compensation des 

harmoniques 3, 5, 7. Prenons l' exemple de l' harmonique 3, le contrôleur résonnant 

aura la même forme que précédemment, mais avec une fréquence de coupure 

différente : 

KTis 
Gc3(s) = 52 + 2(iw

3 
+ W3 2 

(3.4) 

Avec w3 = 3 · w1 = 2 · rr · 180 rad/s. De même pour les harmoniques 5 et 7 par 

exemple, avec w5 = 5 · w1 et w7 = 7 · w1 et ainsi de suite. On procède ensuite aux 

mêmes étapes précédentes pour effectuer un passage en représentation d'état et 

discrétiser chaque modèle (cf Figure 3-6). Enfin, on crée un unique modèle en 

représentation d'état regroupant les quatre contrôleurs résonnants. On obtient alors le 

modèle de forme : 

Çi (k + 1) = RiÇi (k) + Tie(k) (3.5) 
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Avec 

Ti=[~~] 
(3.6) 

[ R1 
Ü2x2 Ü2x2 

Ü2x2 l 
R· = Ü2x2 R3 Ü2x2 Ü2x2 

i Ü2x2 Ü2x2 Rs Ü2x2 
Ü2x2 Ü2x2 Ü2x2 R7 

(3.7) Et 

À la Figure 3-6, nous traçons les réponses fréquentielles des quatre contrôleurs. On 

observe bien les différentes fréquences de coupure pour chaque compensateur 

harmonique w1 , w3, w5 , w7 . 
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3. 3 Système augmenté 

Le système augmenté regroupe la modélisation en représentation d'état du filtre LCL 

discrétisé, la prise en compte d'un retard (système équation (2.40) et (2.41)) et les 

contrôleurs résonnants mis en parallèles. D'autre part, en observant la Figure 3-1 , on 

déduit par inspection que l'erreur e(k) est calculée de façon suivante : 

e(k) = Îref (k) - y(k) (3.8) 

Donc l' équation (3.5) devient : 

ÇJk + 1) = RiÇi(k) - TiCcX(k) + Tiir~f(k) (3.9) 

Le modèle représentation d 'état (2.40) (2.41), devient alors le système augmenté 

suivant : 

[

X ( k + 1) l [ G H 
cp(k + 1) = 01x3 0 
Çi(k + 1) -TiCc 012x1 

03x12] [X(k)l [ Ü3x1] 
01x124 cp(k) + 1 U(k) 

R Ç(k) Ü12x1 

(3 .10) 

[ 
Hd ] [012x1] + Ü Vg(k) + Ü. Îref(k) 

012 x1 Ti 

[
X(k)l 

Y(k) = [Cc 0 Ü1x14] c/J(k) 
Ç(k) 
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[
X(k)l 

Avec <p(k) = </J(k) , nous obtenons la forme simplifiée suivante: 
Ç(k) 

<p(k + 1) = A<p(k) + BU(k) + B9 vg(k) + Briref(k) (3.11) 

Y(k) = C<p(k) 

Cette forme va nous permettre d' effectuer le dimensionnement de tous les gains de la 

commande par retour d'état en une seule étape. Ainsi, les gains seront relatifs aux 

états du système (Kic' Kv
9 

et Ki
9

) , à la prise en compte du retard ( Kcp) et aux 

contrôleurs ((KH
11

, KH
12

) pour le fondamental, (KH
3 1

, KH
3 2 

) pour le compensateur 

harmonique 3, (KH51 , KHsz ) pour le compensateur harmonique 5 et (KH71 , KH72 ) pour 

le compensateur harmonique 7). 

3.4 Commande par retour d'état du courant i9 

Comme nous avons pu le constater dans la revue de littérature, les commandes 

avancées par retour d' état sont largement étudiées et utilisées depuis les dernières 

années. Leurs développements sont liés aux progrès technologiques des applications 

et des systèmes devenus de plus en plus complexes à modéliser et à commander 

(satellite, automobile ... ). Les commandes par retour d' état sont principalement basées 

sur une modélisation en représentation d ' état. La modélisation en représentation 

d' état développé précédemment est le système de base permettant de modéliser le 

système dans sa globalité en conservant une représentation temporelle des 

phénomènes. Nous allons voir, par la suite, comment développer et finaliser la 

commande du courant i9 en utilisant une commande par retour d'état linéaire 

quadratique dans le domaine temporel discret (commande DLQR). 
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3.4.1 Commandabilité du système 

Avant tout, la commandabilité de notre système augmenté (équation (3 .11)) doit être 

vérifiée. Par définition, un système en représentation d'état est dit commandable sur 

un intervalle de temps [ t0 , t 1 ] , s'il existe une commande définie sur cet intervalle 

permettant de faire évoluer le système d'un état initial X(t0 ) à un état désiré X(t1 ). 

Comme nous pouvons voir dans (Dingyu Xue, 2007; Nise, 2016), on définit la 

matrice de commandabilité MC( A, B) , pour un système d'équations X(t) = A· 

X ( t) + B · U ( t) , par : 

MC(A,B) =[BAB A2B ... An- 1 8] (3 .12) 

Avec n = ordre de la matrice A, A et B sont les matrices du système équation (3 .11 ). 

Le système est commandable si la matrice de commandabilité MC(A, B) est de rang n, 

Dans notre cas, pour une compensation harmonique allant jusqu'à l'ordre 7, nous 

avons un système d'ordre 12 (n = 12) ; 3 ordres pour la variable d 'état X(k) , 1 pour 

le retard cp(k) et 2 pour chaque Ç(k) (8 au total). En effectuant le calcul de la matrice 

de commandabilité à l'aide de Matlab, pour une période de discrétisation des 

contrôleurs de T5 = 1 µs , nous obtenons alors le rang de la matrice de 

commandabilité : 

rank(MC(A,B)) = 10 (3 .13) 

Ainsi, le rang de la matrice MC est différent de 12. Donc, d'après ce test de 

commandabilité, il peut y avoir des instabilités dans le système ou encore ne pas 

compenser certaines harmoniques comme nous le souhaitons. En ajustant la période 

d'échantillonnage à T5 = 50 µs , nous observons que la matrice de commandabilité 

est de rang égal à 12. En effet, la période d'échantillonnage influence les valeurs des 

matrices A et B ainsi que la stabilité du système. Nous verrons par la suite la stratégie 
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à adopter et le choix à faire entre la stabilité du système ou la précision de la 

modélisation. Ci-dessous, nous pouvons voir le résumé des trois possibilités 

proposées: 

• Avec une période d'échantillonnage de T5 = 1 µs , nous pouvons garantir une 

compensation jusqu'à l' harmonique 5 (rank(MC(A, B)) = 10). 

• Avec une période d'échantillonnage de T5 = 1 µs , nous pouvons garantir une 

compensation jusqu'à l' harmonique 7 (rank(MC(A, B)) = 10). Mais, il y a 

un risque d'instabilité, car l'ordre est diffèrent de 12. 

• Avec une période d'échantillonnage de T5 = 5 0 µs , nous pouvons garantir 

une compensation jusqu'à l' harmonique 7 (rank(MC(A, B)) = 12). Mais, la 

simulation peut être moins représentative du circuit réel. 

3.4.2 Régulateur linéaire quadratique (LQR) pour système discret 

Nous avons vu dans la revue de la littérature la méthode LQR est utilisée dans de 

nombreux domaines variés (Mechirgui, 2014) et plus récemment dans le domaine de 

l' électronique de puissance (J.Maccari, 2013). Le LQR est une méthode qui permet 

d'obtenir la matrice de gain K d 'une commande par retour d'état. Cette méthode 

optimise, de façon quadratique, une fonction qui représente simultanément les 

variables d 'états et sa commande (équation (3 .11) ). Ainsi, la commande assurant cette 

optimisation est un contrôleur par retour d'état. La conception de ce contrôleur repose 

sur des matrices de pondération, choisies de façon judicieuse pour obtenir le 

comportement souhaité du système en boucle fermée ; dans notre cas, c' est la 

correction du courant du réseau ig qui sera maximisée par rapport aux autres 

variables, car nous souhaitons une régulation du courant du réseau. 
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3.4.2.1 Fonctionnement et théorème d'un LQR 

Considérons un système modélisé en représentation d' état suivant : 

X(t) = A(t)X(t) + B(t)U(t) (3.14) 

Avec X(t) E IR{n comme variable d'état, U(t) E IR{m est la commande, A(t) et B(t) des 

matrices variable dans le temps de tailles respectives n x net n x m. On cherche à 

trouver une commande minimisant le critère quadratique suivant (L. Pontraguine, 

1978): 

1 litt ] = zxT(tr )Srx(tr) + z [XT(t)RX(t) + Ur(t)QU(t)]dt 
to 

(3 .15) 

Avec t0 et t1 étant le temps à l' instant initial et final. Q, R sont des matrices de 

pondération de taille respectives n x n et m x m. s1 est une matrice symétrique 

positive. La solution de ce problème de minimisation est la loi de feedback optimal 

suivante: 

U(t) = -Q-1BT(t)S(t)x(t) (3 .16) 

Avec S(t) qui est défini par l'équation différentielle de Riccatti, qui suit, avec une 

valeur du critère qui lui est associé }°Pti = .!. xr (O)Sx(O) 
2 

d (3.17) 
dt S(t) = -S(t)A(t) + S(t)B(t)Q- 1 BT (t)S(t) - R - AT (t)S(t) 

S(tr) =sr 
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L'objectif est de chercher une commande limitant les dérives de X(t), elle-même 

pondérée par R. 

Dans notre cas, nous avons un système linéaire avec des matrices A et B constantes et 

un système (équation (3 .11)) de forme : 

X(t) == AX(t) + BU(t) (3 .18) 

Donc, nous pouvons utiliser une version plus simplifiée du LQR en considérant un 

horizon temporel infini. Ceci rend la résolution du problème de commande optimale 

plus simple, tout en ayant un aboutissement de feedback stationnaire performant. Le 

coût à minimiser devient alors : 

J = f 00 [XT (t)RX(t) +UT (t)QU(t)]dt 
to 

En admettant les conditions suivantes : 

~ Les matrices (A, B) sont commandables 

~ R est symétrique positive 

~ Q est symétrique définie positive 

(3 .19) 

La solution au problème de minimisation est la loi de feedback optimale suivante : 

U(t) == -Q-1BTS 0x(t) (3.20) 

En ayant comme valeur du critère qui lui est associée j°Pti == xT (O)S 0x(O). Et s0 est 

l' unique solution stabilisante de l' équation Riccatti algébrique : 

I __ --- -- - - -- ----- - - - -·--···~-- ·- - ----
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SA+ Ars - SBQ- 1 BTS + R = 0 (3.21) 

Ainsi, la commande minimisant (3 .20) trouve le meilleur compromis entre dérivation 

de l' état et effort sur les actionneurs. Ce compromis est défini par le choix de 

pondération des matrices Q et R. 

3.4.2.2 LQR pour système discret 

Dans notre cas, on utilise un LQ R adapté à un système discret (équation (3 .11) ), elle 

est appelée DLQR. Le principe reste sensiblement le même que précédemment. Le 

coût à minimiser devient alors : 

+oo 

J = L)xr(k)QX(k) + ur(k)RU(k)] 
(3.22) 

k=l 

En admettant les mêmes conditions énumérées précédemment sur les matrices Q et R. 

La solution de stabilisation S est donnée par l'équation de Riccati en temps discret : 

ATSA - s - (ATSB)(BTSB + R)-1 (BTSA) + Q = 0 (3.23) 

Une fois la solution S déterminée, on obtient alors la matrice des gains optimaux K : 

K = (BT SB + R)-1 (Br SA) (3.24) 

Ainsi nous pouvons, enfin, élaborer une loi de commande state feedback telle que : 

e(k) = Îref (k) - KX(k) (3.25) 
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3.4.3 Choix de la matrice de pondération Q 

La matrice de pondération Q est une matrice de pondération choisie de façon 

heuristique et de dimension n x n (même dimension que la matrice A). Nous avons 

alors : 

X. le 0 0 0 0 0 0 0 01 (3.26) 
0 Xvc 0 0 0 0 0 0 0 
0 0 X. lg 0 0 0 0 0 0 
0 0 0 cp 0 0 0 0 0 

Q = 1 0 0 0 0 (Hl 0 0 0 0 
0 0 0 0 0 (Hl 0 0 0 
0 0 0 0 0 0 (H3 0 0 
0 0 0 0 0 0 0 (H3 0 
0 0 0 0 0 0 0 0 

Pour chaque correcteur résonnant ajouté en parallèle suivant l' harmonique que l' on 

souhaite compenser, on ajoute deux indices de pondération ÇH supplémentaires à la 

matrice Q. Dans notre cas, puisque nous souhaitons un contrôle du courant ig , on aura 

alors l' indice de pondération xi très grand devant les autres, pour pouvoir ainsi g 

optimiser au maximum cette correction et avoir un suivi de la référence efficace. 

3.5 Calcul des gains de compensation de la commande par retour d ' état 

Reprenons le système augmenté défini précédemment : 

<p(k + 1) = A<p(k) + BU(k) + Bgvg(k) + Briret(k) (3.27) 

Y(k) = C<p(k) 
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À présent, nous avons le système global permettant d'obtenir le contrôle du courant 

du réseau défini en équation (3 .27), ainsi que la méthode de compensation par retour 

d'état qui a été exposée à la section 3.4. Nous allons pouvoir obtenir les gains de 

compensation K suivants : Kic pour la compensation du courant ic , Kvc pour la 

compensation de la tension aux bornes de Ve , Ki pour la compensation du courant g 

ig , K<P pour la compensation du retard <P ainsi que deux gains de compensation KHi 

pour chaque régulateur résonnant. Pour cela, on utilise la commande DLQR 

disponible dans Matlab (Matlab _ c2d, 2018). Nous avons ainsi la matrice K de taille 

1 x n donnée par: 

[K] = dlqr(Aaug1 Baug1 Qaug1 Raug) (3.28) 

Avec Aaug la matrice A du système augmentée (équation (3.27)), Baug = [B Bg Br] , 
Qaug et Raug sont les matrices de pondération (équation (3.26)). 

Comme on peut l'observer à la Figure 3-1 , le signal de commande du système (erreur) 

est la soustraction du signal de référence au signal qui dépend du vecteur d'état X 

qu'on multiplie aux gains K. Nous pouvons, alors, obtenir une loi de commande par 

retour d'état telle que : 

e(k) = iref(k) - KX(k) (3 .29) 



--- ---- - ---

e(k) = iref(k) - [Kic Kvc Ki9 Kcp KHi 1 KHiz] 

Xie 

Xvc 
xig 

Xcp 
XHil 

XHi2 
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(3.30) 

Et enfin, nous obtenons l' équation du système en boucle fermée qui s'écrit sous la 

forme en représentation d' état suivant : 

[ 

U(k) l 
<p(k + 1) = (Aaug - BK)<p(k) + Baug vg(k) 

Ïref(k) 

(3 .31) 

3. 6 Résultats de modélisation du système augmenté 

Pour faire l' analyse du contrôle du courant, un script Matlab a été développé pour 

modéliser le système augmenté (équation (3.27)) et calculer les gains de 

compensation K . Une fois ces gains obtenus, nous pourrons faire la simulation du 

système en boucle fermée. Les paramètres du filtre LCL sont les mêmes que dans le 

chapitre précèdent défini au Tableau 1-1 , mais cette fois-ci, en ajoutant des valeurs 

résistives aux inductances ( rc = r9 = 0,001 !1), le facteur d'amortissement (i = 
0,00001 et la fréquence du PWM est de 125 KHz. 

3.6.1 Fonction de transfert du système en boucle ouvert 

Pour commencer cette étude, nous pouvons dans un premier temps tracer la réponse 

fréquentielle du système en boucle ouverte (équation (3.27)) afin d 'observer 

l' influence de la commande par retour d'état en boucle fermée. On se restreint à un 

système d'ordre 6 avec simplement une régulation résonnante d'ordre 1 pour faciliter 
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les ajustements du gain régulateur Kri et de la période d ' échantillonnage T5 du 

système. Pour cela, on débute la simulation avec KTi = 0,001 comme expliqué à la 

partie 3 .2 et T5 = 1 µs. On prend une valeur suffisamment petite de la période T5 

pour éviter un impact de la discrétisation. 

Diagramme de bode du système en boucle ouverte 
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Figure 3-7: Diagramme de Bode du système (équation (3.27)) en boucle ouverte 

À la Figure 3-7, nous traçons alors le diagramme de Bode du système (équation 

(3.27)) en boucle ouverte. À cette étape, le diagramme de Bode du système augmenté 

est représentatif de la fonction de transfert ig (z) pour la partie de gauche et la fonction 
U(z) 

de transfert ig(z) pour la partie de droite. Pour s' assurer de la stabilité, ou non, du 
Vg(z) 

système, un diagramme de Nyquist peut être utilisé. 



Diagramme de Nyquist du système boucle ouverte 
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Figure 3-8 : À gauche, le diagramme de Nyquist du système (équation (3.27)) en boucle ouverte. Et à 
droite, le même diagramme avec un zoom en+/- 4 sur la partie imaginaire et réel 

On peut observer à la Figure 3-8 le diagramme de Nyquist (toujours avec ig(z) pour la 
U(z) 

partie de gauche et la fonction de transfert ig(z) pour la partie de droite). Cela nous 
Vg(z) 

permet de connaître la stabilité du système en boucle fermée à partir du système en 

boucle ouverte. En analysant de plus près le diagramme en Figure 3-8, on observe 

que la fonction de transfert ig(z) peut être stable en boucle fermée avec une contre-u (z) 

réaction unitaire, car le parcours de la fonction de transfert (dans le sens des 

fréquences croissantes) n'enveloppe pas le point ( -1, iO) et se situe à droite de ce 

point. Par contre la fonction de transfert ig (z) reste instable en boucle fermée , car le 
Vg(z) 

parcours de la fonction de transfert englobe le point (-1, iO). Donc, à ce stade, on ne 

peut pas obtenir de système stable en boucle fermée avec un simple retour unitaire. 

D 'où l' utilisation d 'une commande par retour d ' état pour imposer la dynamique du 

système en boucle fermée. 

3.6.2 Fonction de transfert du système en boucle fermée 

Une fois les gains de compensation K déterminés, suivant la méthode précédemment 

exposée, nous pouvons alors obtenir le diagramme de Bode en boucle fermée et le 

temps de réponse du système global (équation (3.31)). Pour commencer, il faut 
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s'assurer de la contrôlabilité du système: rank(MC(A} B)) = 6 ; donc le système 

avec une correction harmonique 1 est bien contrôlable, car il est bien d'ordre 6. Une 

solution de gains K est alors calculable. À la Figure 3-9, la réponse fréquentielle du 

système en boucle fermée est tracée. À présent, nous pouvons aussi obtenir la 

fonction de transfert en boucle fermée de Gc(Z) = y(Z) relative à la correction et au 
e(Z) 

suivi de référence du courant ig(z). On peut observer que le système est stable en tous 

points pour les trois fonctions de transfert. Pour ig (z ) et ig (z ) le gain demeure toujours 
U(z) v9 (z) 

sous 0 dB, alors nous ne sommes pas inquiétés lorsque la courbe de phase passe par 

-180°. Pour y(Z) (troisième courbe de droite) , on peut observer qu'à la fréquence 
e(Z) 

Wco où la courbe de gain au passage de 0 dB, la phase ne dépasse pas -180°. 

êi 
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Figure 3-9: Diagramme de Bode du système (équation (3 .31)) en boucle fermée. Correspondent aux 
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Nous pouvons aussi remarquer un pic de gain et un échelon de phase pour ig(z) et ig (z) 
U(z) v9(z ) 

à la fréquence du système Wn = 2rr60 rad/ s caractéristique de la correction 

harmonique due au régulateur résonnant. Ci-dessous, nous pouvons aussi tracer la 

réponse temporelle du système en Figure 3-1 O. Ici aussi, on peut noter que le système 

est stable, car dans un cas, les réponses sont des impulsions qui tendent vers 0 pour 

ig(z) et ig(z) . Pour le suivi de référence y(Z), nous avons bien un échelon prenant une 
U(z) v9(z) e(Z) 

valeur finie en régime permanent. On note aussi que le temps de réponse du suivi de 

référence est inférieur à 1 ms avec les paramètres choisis précédemment. 

Step Response 
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1.2 j f 
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0 I' '-----" lv-i -0.2 I 

0 0.5 1 0 0.5 1 0 0.5 
X 10"3 Time (seconds) X 10"3 x 10·3 

Figure 3-10 : Temps de réponse du système (équation (3.3 1 )) en boucle fermée. Correspondent aux 
fonctions de transfert respectives suivante : ig (z), ig (z) et y(Z) 

U(z) vg(z) e(Z) 



80 

3.6.3 Influence du gain KTi sur le temps de réponse 

Comme nous avons vu dans la partie 3.1.4, la matrice de gain Ti des régulateurs 

résonnants peuvent agir sur le système et notamment sur le temps de réponse. On 

s' intéresse particulièrement au temps de réponse du suivi de référence, on trace alors 

les réponses temporelles avec un gain KTi variant de 1 à 0,0001 (Figure 3-11). On 

peut observer que plus le gain KTi est petit et plus le temps de réponse du système 

devient lent et même imprécis, car la valeur en régime permanent est différente de 1 

pour KTi = 0,0001. Inversement, plus le gain KTi est grand et plus le système est 

rapide, avec une réponse inférieure à 0.1 ms pour KTi = 1 mais le dépassement est, 

lui, plus important. Pour finaliser le choix de KTh une étude sur le THD du courant ig 

en simulation sera faite. 
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3.6.4 Influence de la période d' échantillonnage T5 sur le temps de réponse 

Ici, on cherche à faire l' étude du temps de réponse en fonction de la période 

d 'échantillonnage du système. Comme nous avons pu remarquer à la section 3.4.1 , la 

période d' échantillonnage peut influencer le calcul des gains K de la compensation 

par retour d' état et ainsi impacter la stabilisation et la rapidité du système. Pour cela, 

on prend une valeur de gain Kri = 0,001 fixe et on trace à la Figure 3-12, le temps de 

réponse du système en faisant varier la période d'échantillonnage de T5 = 1 µs à 

T5 = 20 µs. 

Temps de reponse du suivie de reference 
1.8 ~- ~~ T T 
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--Ts = 3e-6 
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~ 1 1' 1~1ft~K"}c";,c~~-===-~ ..... r::~~==~=--------------------------------------
~ o.8 ~I 

0.6 

0.4 
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0 
0 

L 
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5 
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d'échantillonnage T5 

On peut remarquer que plus la période T5 est petite et plus le temps de réponse du 

système est rapide. Inversement, plus la période T5 est grande et plus le système est 

lent et imprécis, car la valeur en régime permanent est différente de 1. Quant au 
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dépassement, il est plus important pour des petites périodes. Ici aussi, tout comme le 

choix du gain Kri , une étude sur le TH Di en simulation sera réalisé afin de g 

sélectionner la période optimale. 

3. 7 Résultats de simulation du système augmenté 

L'analyse du contrôle du courant est effectuée en utilisant un schéma de simulation 

du système (Figure 3-1) en boucle fermée avec des gains de compensation state 

feedback. Le schéma de simulation utilisé pour un système d'ordre 6 (compensation 

harmonique 1) est présenté à l' annexe C. Les paramètres du filtre LCL sont toujours 

les mêmes que précédemment, avec aussi un facteur d'amortissement (i = 0,00001, 

un gain Kri = 0,001 et une fréquence du PWM de 125 KHz. Aussi, Vg = 120 "2 V 

et v de = 2 3 0 V sont utilisées. 

Dans les prochaines sections, on valide le bon fonctionnement de la simulation ainsi 

que le bon suivi du signal de consigne. Ensuite, nous allons choisir et fixer le gain Kri 

et la période d' échantillonnage T5 de façon la plus judicieuse possible. Enfin, nous 

testerons les performances du système pour valider la commande du courant du 

réseau ig. 

3.7.1 Suivi de la consigne Îréférence 

Ici, une comparaison entre la mesure du courant du réseau ig_mesure et une consigne 

de référence iréférence est faite (cf. Figure 3 .1 ). La consigne étant relative à un signal 

sinusoïdal d 'amplitude 25 A et de fréquence fi _référence = 60 Hz. On remarque, dans 

un premier temps sur la Figure 3-13 ci-dessous, que la mesure ig_mesuré suit 

parfaitement la consigne Îréf érence. Pour mieux nous rendre compte de la différence 

-·~--- ·---·-- -· - ------ ·--~--- --·- -
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que l' on peut avoir et déterminer le temps de réponse, nous traçons sur la Figure 3-14 

l' erreur de suivi de référence qui est donnée par : 

30 

20 

~ 10 

_C> 

f/) 
> 

e 
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Comme déterminé précédemment, dans la section 3.6, pour une valeur de gam 

KTi = 0,001, le temps de réponse du suivi de référence est bien inférieur à 1 ms. On 

observe aussi la même forme ainsi que le même nombre de pics de dépassement. 

3.7.2 Influence du gain KTi sur le TH Di g 

Nous avons vu précédemment que le gain KTi avait une influence sur le système de 

régulation du courant du réseau et en particulier sur le temps de réponse du suivi de la 

consigne. Pour aider à fixer cette valeur, nous allons voir l' influence de KTi sur le 

TH Di . Pour cela, on fait varier le gain Kyi , en prenant les mêmes paramètres utilisés g 

jusqu' ici et en fixant la période T5 = 1 µs (car c' est la période où le système est le 

plus rapide). Le schéma de simulation en annexe C est utilisé avec un calcul de 

TH Dig sur la mesure du courant réseau ig . Les résultats sont regroupés dans le 

Tableau 3-1. 

Tableau 3-1 : TH Di du courant du réseau en fonction du gain de régulateur résonnant KTi 
9 

KTi THDig (%) 

1 Instable 

0,5 0,9 (limite de stabilité) 

0,1 0,25 

0,05 0,13 

0,01 0,13 

0,005 0,13 

0,001 0,13 

0,0001 0,17 

0,00001 0,47(limite de précision) 



85 

Comme nous avons pu l'observer dans la partie 3.1.4, le gain Kri agit directement sur 

l' amplitude du pic de résonance. Ainsi nous avons pu voir que pour une valeur entre 

0,5 et 1, le pic de résonance dépassait 0 dB en marge de gain. Ici aussi, en simulation, 

cette particularité est traduite par une instabilité ou limite d'instabilité dans cette zone. 

De même, dans la partie 3.6.3 , on remarque une imprécision qui augmente lorsque 

nous réduisons Kri à 0,001 et moins. Cette imprécision est aussi observée par une 

détérioration du TH Di . En prenant compte la rapidité du système et la qualité du g 

suivi de référence, est alors fixé KTi à 0,01 pour la suite de l'étude. 

3.7.3 Influence de la période d' échantillonnage T5 sur le TH Di g 

À présent, on cherche la période d'échantillonnage T5 optimale du système. Pour cela 

on fait varier le temps d'échantillonnage et on observe son influence sur le TH Di . g 

Les résultats de simulation sont résumés dans le Tableau 3-2 : 

Tableau 3-2: TH D du courant du réseau i9 en fonction de la période d' échantillonnage 

T5 (µs) THDi
9 

(%) 

1 0,13 

2 0,13 

3 0,15 

4 0,12 

5 0,13 

7 0,62 

10 0,21 

15 7,3 

20 0,1 

30 82 

40 210 
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On peut remarquer que l' influence de la période d' échantillonnage sur le TH Di ne g 

suit pas une dynamique de forme parabolique où nous pouvons extraire un minimum. 

En effet, on observe deux zones intéressantes pour le choix de la période. La première 

est aux alentours de 4 µset l'autre autour de 20 µs. Comme nous pouvons le voir 

dans cette étude (Anusha, 2016), il semble y avoir un lien entre la fréquence 

d'échantillonnage et la fréquence de la porteuse PWM. Dans notre cas, on remarque 

que la fréquence de modulation de la PWM est de 125 kHz et le TH Di du courant du g 

réseau est minimal à une période T5 = 4 µs ; soit une fréquence de 250 kHz. Cette 

fréquence est exactement le double de la fréquence de modulation de la PWM. 

Tableau 3-3: THD du courant du réseau i9 en fonction de la période d'échantillonnage multiple de 2 à 
la fréquence de modulation de la PWM 

T5 (µs) THD (%) 

4 1,s-6 

8 0.03 

16 0.08 

32 135 

64 640 

Finalement, comme nous pouvons l'observer dans le Tableau 3-3 , les périodes 

d'échantillonnage où nous obtenons un bon TH Di , sont les périodes multiples de 2 à g 

la fréquence de commutation. Mais, comme nous avons pu le remarquer à la partie 

3.6.4, une limite de précision est observée et si nous dépassons une période 

supérieure à 16 µs, le TH Di se dégrade progressivement. Donc, d'après ces tests, g 

nous choisissons de fixer la période T5 à 4 µs pour la suite. 
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3.7.4 Résultats de simulation du contrôle du courant du réseau ig 

Maintenant que les gains du régulateur résonnant KTi et la période d'échantillonnage 

du système T5 sont fixés, les performances de la commande par retour d'état 

appliquée au contrôle du courant du réseau seront testées dans la prochaine section. 

3. 7.4.1 Simulation sans compensation harmonique et sans perturbation de la tension 
du réseau 

Ici nous effectuons la simulation d'un simple contrôle du courant du réseau sans 

adjoindre de perturbation à la tension v9 . Ces résultats sont utilisés comme un point 

de départ pour la conception de la commande par retour d'état. Ci-dessous, en Figure 

3-15, on observe le courant de l'onduleur ic , la tension mesurée aux bornes du 

condensateur du filtre LCL et ainsi que le courant du réseau i9 . On trace aussi le 

spectre harmonique du courant i9 , en Figure 3-16. 
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Figure 3-15 : Mesures du courant de l' onduleur ic , de la tension Ve et du courant du réseau i9 
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FFT analysis 
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Figure 3-16 : Spectre harmonique de la mesure du courant i9 
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Nous pouvons voir dans la Figure 3-15 et 3-16 que le courant du réseau ig représente 

bien un signal sinusoïdal d 'amplitude d'environ 25 A et de fréquence 60 Hz ; donc 

elle suit bien la consigne iréférence précédemment décrite. La tension Ve est bien 

identique à la tension du réseau. Et enfin, la mesure du courant ic est de même 

grandeur que ig. Le THDi
9 

du courant ig est bien de 0,12 % et l'amplitude 

fondamentale est de 25 A. 

3. 7.4.2 Simulation sans compensation harmonique et avec perturbation de la tension 
du réseau 

À présent, des perturbations harmoniques sont ajoutées à la tension du réseau Vg. 

Pour cela, à chaque palier de 100 ms de simulation, on ajoute à la tension Vg des 
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perturbations en décomposition de série de Fourier (cf Tableau 3-4). Avec une 

amplitude Vg = 120-v'z V. 

Tableau 3-4 : Valeur de ]a tension du réseau v9 pour différents paliers 

Tension du grid v9 (V) Intervalle de simulation (ms) 

Vgsin(2rr x 60t) [O - 100] 

V, 
Vg sin(2rr x 60t) + ; sin(2rr x 60 x 3t) [100 - 200] 

V, 
Vg sin(2rr x 60t) + ; sin(2rr x 60 x 3t) 

V, 
+ ; sin(2rr x 60 x St) 

[200 - 300] 

V, 
Vg sin(2rr x 60t) + ; sin(2rr x 60 x 3t) 

V, 
+ ; sin(2rr x 60 x St) [300 - 400] 

V, 
+ ; sin(2rr x 60 x 7t) 
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Figure 3-17 : Mesures du courant de) 'onduleur ic , de la tension Ve et du courant du réseau i9 avec 
injection de perturbation de la tension du réseau et sans compensation harmonique 

En Figure 3-17, nous pouvons observer l' impact des différentes injections de 

perturbations. Le courant ic et la tension Ve (qui est l' image de vg) sont très impactés 

par ces injections de perturbation. On peut même observer les pics de résonance sur 

les trois signaux. Toutefois, le signal le plus important à contrôler est le courant i9 ; 

qui lui, n'est que légèrement détérioré malgré un système d'ordre 6 (simple 

compensation d'harmonique 1). Pour mieux étudier les effets de ces perturbations, on 

calcule, en Tableau 3-5, le TH D de i9 et de Vg pour chaque étape. 
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Tableau 3-5 : TH D du courant ig et de la tension du réseau Vg sans compensation harmonique 

Intervalle 

de simulation [O - 100] [100 - 200] [200 - 300] [300 - 400] 

(ms) 

THDv (%) g 1,39 33 ,36 38,9 41 ,46 

THDi
9 

(%) 0,12 1,58 3,31 5,40 

On peut voir, en Tableau 3-5, que le TH D de v9 est largement détérioré à l'injection 

des perturbations (THDv = 33,36 % pour une perturbation harmonique d'ordre 3). g 

Sans compensateur harmonique, la commande par retour d'état arrive tout de même à 

maintenir un bon niveau de TH D du courant i9 ( TH D i9 = 3 ,31 % pour une 

perturbation harmonique d'ordre 5). 

3.7.4.3 Simulation avec compensation harmonique 5 et avec perturbation de la 
tension du réseau 

À présent, nous allons utiliser plusieurs régulateurs résonnant pour assurer le rejet de 

perturbations harmoniques que la tension du réseau peut subir. Dans un premier 

temps, on souhaite compenser jusqu'à l' harmonique 5. En effet, il a été vu à la partie 

3.4.1 que lorsqu'on ajoute une correction jusqu'à l' harmonique 7, la contrôlabilité du 

système n'est pas totalement assurée par la commande par retour d'état 

( rank(MC(A, B)) = 11 * 12) donc, il y a un risque d' instabilité du système. 

Contrairement aux résultats précédents, dans le Tableau 3-6, nous pouvons remarquer 

sur l' intervalle [100 - 200] et [200 - 300] ms, que le TH Di n'est pas détérioré et g 

reste à 0.12 % malgré les perturbations adjointes à la tension du réseau. Mais sur 

l' intervalle [300 - 400] ms, le THDi passe à 1.99 % ; ce qui est normal, car nous g 

ne traitons pas le rejet de l'harmonique 7. Cependant nous pouvons tout de même 

remarquer, en Figure 3-18, que la forme du signal i9 présente rupins de pics 
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d'harmonique que lors du test précèdent sur les intervalles de temps [300 - 400] ms. 

Nous pouvons alors dire que la compensation des harmoniques est efficace et en 

accord avec les normes IEEE 1457 concernant le TH Di du courant du réseau. g 

Tableau 3-6 : TH D du courant i9 et de la tension v9 avec compensation harmonique d'ordre 5 

Intervalle 

de simulation [O - 100] [100 - 200] [200 - 300] [300 - 400] 

(ms) 

THDv (%) g 1,39 33,36 38,9 41 ,46 

THDi
9 

(%) 0,12 0,12 0, 11 1,99 

~u 2: 
-20 . ' . . . 

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 
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20 

~ 0 
_ci 

-20 

0 

0 
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0.2 0.25 0.3 0.35 

0.2 0.25 0.3 0.35 
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Figure 3-18 : Mesures du courant de l' onduleur ic , de la tension Ve et du courant du réseau i9 avec 
injection de perturbation de la tension du réseau et compensation harmonique d'ordre 5 
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3.7.4.4 Simulation avec compensation harmonique 7 et avec perturbation de la 
tension du réseau 

Nous faisons tout de même le test pour une compensation d'harmonique 7 malgré le 

risque d'instabilité que cela peut comporter. On définit alors un système d'ordre 12 

pour une compensation harmonique allant jusqu' à 7 (diagramme de Bode en Figure 

3-19) bien que le (rank(MC(A, B)) = 11 et non 12. 

Tableau 3-7: TH D du courant i9 et de la tension v9 avec compensation harmonique d'ordre 7 

Intervalle 

de simulation 

(ms) 

THDv (%) g 

THDi
9 

(%) 

Cl 
Q) 

50 r 
o l 

-50 

~ -100 
Q) 
Ill 

~ -150 
Cl. 

ii -200 l 
~ 720 
Q) 

"'C 

È 360 c: 
Cl 
ni 

::E 0 ....______, 

-360 1 

[O - 100] [100 - 200] [200 - 300] 

1,39 33,36 38,9 

0,12 0,12 0, 11 

Diagramme de bode d'un système d'ordre 12 

1 

r -

j 1 

-720 .___ ______ _...,___ L 
100 105 100 105 100 

Frequency (Hz) 

[300 - 400] 

41,46 

0, 11 

105 

Figure 3-19: Diagramme de Bode du système (équation (3.31 )) en boucle fermée avec une 
compensation harmonique d'ordre 7. Correspondent aux fonctions de transfert respectives suivante: 

ig (z) ig (z) et y(Z) 
U(z)' vg(z) e(Z) 



L_ 

94 

Nous pouvons remarquer que malgré un test de contrôlabilité qui n'est pas totalement 

satisfaisant, que le système semble stable ou du moins que l'on se trouve très proche 

de la limite de stabilité. Nous pouvons aussi observer des pics de résonance dus aux 

effets des régulateurs résonnants à chaque fréquence respective. La comparaison des 

spectres harmoniques sur la mesure ig sur l' intervalle [300 - 400] ms pour une 

compensation harmonique d'ordre 5 et 7 (Figure 3-20 et 3-21), nous permet de 

confirmer le bon rejet de la perturbation sur cet intervalle. En effet, pour un système 

ne comprenant pas de compensation harmonique d'ordre 7, on peut voir un pic 

d'environ 2 % du fondamental. Mais avec une prise en compte de la compensation de 

l' harmonique 7 dans le système state feedback, le pic tombe à moins de 0,3 %. 

FFT analysis 

2 1-

1.8 1-

~1 .6 ._ 
ê: 
~ 1.4 ._ 
11) -g 1.2 1-

::::1 
LL. 1 I-o 
~0.8 '-
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~ 0.6 1-

0 .4 1-

0.2 ._ 

Fundamental (60Hz) = 24.99, THO= 1.99% 
1 1 

o ~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~'---~~-'---" 

0 2 4 6 8 
Harmonie order 

10 12 14 16 

Figure 3-20 : Spectre harmonique de la mesure du courant i9 avec un système sans compensation 
d' harmonique 7 sur l' intervalle de temps de [300 - 400] ms 
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Figure 3-21 : Spectre harmonique de la mesure du courant i9 avec un système comprenant une 
compensation d ' harmonique 7 sur l' intervalle de temps de [300 - 400] ms 

3.7.4.5 Prise en compte de l' inductance du réseau 
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Jusqu 'à présent, nous n'avons pas pris en compte l' inductance du réseau dans l' étude 

et la conception. Dans le test qui suit, le système avec une prise en compte de 

l' inductance du réseau est simulé. Nous ne changeons aucuns paramètres 

précédemment calculés et nous utilisons un système d'ordre 10 (compensation 

harmonique allant jusqu 'à l'ordre 5). Cependant, il faudra tout de même mettre à jour 

les résultats des gains Ki de la commande par retour d'état car ils sont calculés en 

fonction des paramètres du filtre LCL. En ajoutant une inductance au réseau, L9 

devient alors L9 = Lg_Filtre + Lg_grid (cf chapitre II) , avec Lg_Filtre = 90 µH. Nous 

effectuons les mêmes tests que précédemment, avec cette fois-ci une perturbation 

allant jusqu'à l' harmonique 5. 
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Figure 3-22 : Mesures du courant de l'onduleur ic, de la tension Ve et du courant du réseau i9 avec 
Lg_grid = 8,5 mH et une injection de perturbation de la tension du réseau et compensation harmonique 

d'ordre 5 

Une limite de stabilisation du système pour une valeur maximale lg_grid ~ 8,5 mH 

est observé. On remarque à la Figure 3-22, que le courant ig suit bien la consigne 

ireferenee ' avec un THD ig inférieur à 0,11 % à cette valeur de lg_grid et pour chaque 

step de perturbation. Cependant, comme il est visible en Figure 3-23, on remarque 

que la tension Ve ne suit pas la tension du réseau. En effet, nous avons une légère 

différence en phase et en amplitude. Si nous souhaitons que la tension Ve suive Vg , 

nous devons utiliser une inductance lg_grid ::; 1 mH (cf. resultat Figure 3-24). À 

cette valeur, le TH Di reste aussi inférieur à 0,11 %. Ainsi, la proposition que nous g 

formulerons à la fin de cette l'étude se limitera à un fonctionnement de l' onduleur 

avec une valeur de l'inductance du réseau lg_grid ::; 1 mH . Pour des valeurs 
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supérieures de Lg_grid ' un réajustement des gains KTi des régulateurs résonnants et de 

la période d'échantillonnage définis précédemment est nécessaire. 
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Figure 3-23 : Mesures des tensions Ve et v9 avec Lg_grid = 8,5 mH, une injection de perturbation de la 
tension du réseau et compensation harmonique d'ordre 5 
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Figure 3-24: Mesures des tensions Ve et v9 avec Lg_grid = 1 mH, une injection de perturbation de la 
tension du réseau et compensation harmonique d'ordre 5 
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CHAPITRE IV 

BOUCLE À VERROUILLAGE DE PHASE POUR UNE 

SYNCHRONISATION AVEC LE RÉSEAU 

Dans le chapitre précèdent, les bonnes performances de la commande par retour 

d 'état pour le contrôle du courant i9 en sortie du filtre LCL ont été démontrées. Les 

résultats obtenus sont en accord avec la norme IEEE 154 7 concernant le TH D i9 à ne 

pas dépasser. De plus, la bonne réponse temporelle du système va nous permettre de 

tester la solution de réduction de la banque de condensateur du lien DC à travers 

l' utilisation d 'un filtre coupe-bande. À présent, dans le chapitre qui suit, nous allons 

nous intéresser à une autre obligation de la norme, celle de la synchronisation en 

phase avec le réseau. En effet, dans le cas d 'une production d 'énergie connectée au 

réseau, la détection de la phase de la tension du réseau v9 est nécessaire pour pouvoir 

y injecter la puissance active produite. Le but est de soutenir le système 

d 'alimentation en cas d'un éventuel défaut et cela doit tenir compte de diverses 

perturbations qui peuvent survenir sur le réseau électrique (variation d 'amplitude, 

saut de phase, déséquilibre). De plus, la norme impose une plage de fonctionnement 

en fréquence: 59,3 Hz à 60,S Hz pour le réseau nord-américain (IEEE_1547, 2018). 

Le principe de la boucle de verrouillage est généralement basé sur une estimation 

rapide et précise de l' angle de phase de la tension v9 . Nous pouvons observer la 

structure générale en Figure 4-1. Le verrouil~age s ' effectue sur la fondamentale de v9 , 
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même en cas de perturbation de celle-ci. Ainsi, pour obtenir l'angle de phase, un 

calcul des composantes qd (direct et quadrature) est requis. Une fois l'angle obtenu, 

la boucle de verrouillage ajuste la phase à l'aide d'un régulateur PI, pour que la 

composante q du signal de référence soit nulle. 

Vg Calcul des 
Composantes dq 

Vq 

Vq_ref=O w 

1 Ç 1 Régulateur 
Pl 

Vd 

Figure 4-1 : Structure générale de la boucle de verrouillage 

1/S 

Dans la littérature, plusieurs techniques de PLL sont présentées. La différence entre 

ces études réside dans la manière d'obtenir les composantes qd de la tension vg. Par 

exemple, dans (M. Silva, 2004), l'auteur propose d'introduire un délai correspondant 

au quart de la période nominale du signal d'entrée. Ou encore l'utilisation de l'inverse 

des transformées de Park dont les entrées sont les tensions synchrones vd et Vq 

obtenues à travers des filtres de premier ordre (S. Filho, 2001). Mais comme nous 

pouvons voir dans cette revue effectuée sur les PLL (M. Ciobotaru, 2006), la façon la 

plus efficace et rapide, semble être l'utilisation d'un intégrateur de second ordre 

(second order generalized integrator SOGI) pour obtenir les composantes 

orthogonales (cf. Figure 4-2). Parmi les avantages de cette méthode, on remarque que 
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le système orthogonal est filtré sans délai, que la structure n'est pas affectée pàr des 

changements de fréquence et que l'implémentation semble relativement simple. 

Vg' 
1/S 

qVg' 
1/S 

Figure 4-2: Structure SOGI 

En sortie de la structure SOGI, on obtient deux ondes sinusoïdales ( Vg' et qVg') avec 

un déphasage de 90°. La composante Vg' a la même phase et la même amplitude que 

le fondamental du signal d'entrée v9 . La structure SOGI est définie comme: 

(4.1) 

Avec w la fréquence de résonance du système. En boucle fermée, nous pouvons 

extraire les deux fonctions de transfert suivantes : 

Vg'(s) 
Vg(s) 

Kpuws 
s 2 + KpzzWS + w2 

qVg'(s) _ Kpuw2 

Vg(s) - s 2 + Kpuws + w2 

(4.2) 

(4.3) 
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4.1 Influence du gain Kpu 

On se propose à présent d'observer à partir de la fonction de transfert Vg'(s) et 
Vg(s) 

d 'étudier l' influence du gain Kvu sur le SOGI. Pour cela, la réponse temporelle et en 

fréquence de la fonction de transfert Vgi(s) est tracé en Figure 4-3 . 
V9 (s ) 

Diagramme de Bode SOGI 
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- 0 m 
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Figure 4-3 : Diagramme de Bode de la fonct ion de transfert - 9-

v9 (s) 
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En observant les Figures 4-3 et 4-4 ci-dessous, nous pouvons conclure que le gain 

Kvu affecte bien le niveau de filtrage. En effet, comme nous pouvons voir sur le 

diagramme de Bode de la fonction de transfert, plus Kvu est petit et plus la bande 

passante du filtre est petite, entraînant un filtrage plus précis, mais une réponse 
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temporelle du système plus lente (Figure 4-4). Un compromis devra alors être fait sur 

le choix de Kpu entre bande passante et rapidité du système. 

Cl) 
"O 
.;! 

0.8 

0.6 

:a 0.4 
E 
<i: 

0.2 

-0 .2 
0 

Step Reponse SOGI 

- Kpll=0.1 
- Kpll=0.5 
- Kpll=0.7 J 
- Kpll=1 
- Kpll=3 1 

0 .01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 
Time (seconds) 

V '(s) 
Figure 4-4 : Réponse temporelle de la fonction de transfert-9-v 9 (s) 
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4.2 Extraction de la phase 

Une fois que les composantes Vg' et qVg' sont obtenues, un passage dans le référentiel 

qd est nécessaire. Pour cela, on utilise les transformées de Park suivantes : 

vd = v; cos(8) + qVg' sin(8) (4.4) 

Vq = v; sin(8) - qv; cos(8) (4.5) 
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La composante utilisée pour l' extraction de la phase est Vq . À l' aide d'un régulateur 

PI, la boucle ajuste la phase 8 pour que la composante Vq du signal de référence 

(tension v9 ) soit nulle (cf. Figure 4-1). Le régulateur PI est de la forme: 

1 
G · ll = Kv tt(l + -K ) pi_p P ipus 

(4.6) 

4.3 Simulation et tests du PLL 

À présent, nous allons effectuer quelques tests pour valider le PLL décrit 

précédemment. Un schéma de simulation est développé à cet effet en annexe D. Une 

référence du courant du réseau ig_ref = 25 A est ajouté pour simuler la consigne qui 

sera donnée à la boucle interne de contrôle du courant ig- La tension d' entrée du 

système est une tension v9 = 120v'z sin(2rrft + cp). Cette tension sera remplacée 

par la mesure de la tension du réseau lors de la simulation finale. 

4.3.1 PLL pour un saut de tension 

Un premier test d'une chute de tension de 90 % sur l'entrée v9 est ici efféctué et les 

résultats sont présentés en Figure 4-5. Lors du saut de tension, on remarque que la 

détection de phase est bonne, le courant reste bien en phase avec le réseau et que 

celui-ci est très peu impacté. 
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Figure 4-5 : Test PLL avec une chute de tension de 90 % sur v9 

4.3.2 PLL pour un saut phase 

105 

0.2 

0 .2 

0 .2 

Nous effectuons cette fois-ci un saut de phase de zrr rad. La tension d'entrée du 
3 

système sera alors: Vg = 120VZ sin(2rrf + 2;). 

·--- ---- --~·-·-- -----· ----- ---~ 
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Lors du saut de phase sur la tension du réseau, nous pouvons remarquer que la 

détection de phase est bien effectuée. Le courant ig_ref est bien synchronisé en phase 

avec le réseau. Le temps de réponse pour la stabilisation de la phase est inférieur à 

une demi-période, mais reste supérieur au temps de réponse de la boucle interne du 

contrôle du courant ig . Il est primordial que la boucle interne soit plus rapide et 

effectue le bon contrôle de ig , autrement les boucles externes (contrôle de la tension 

du lien DC et PLL) ne fonctionneront pas. 
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4.3.3 PLL pour une distorsion harmonique 

Enfin, un test du PLL avec une distorsion harmonique sur la tension d 'entrée est 

effectué dans cette section, avec v9 = 120v'2 sin(2rrf) + 12 ~v'2 sin(6rrf). 

200 

~ 100 
Cl > 

c 
0 
'ê 
~ -100 

-200~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~~ 

~ 30 
~ 

_ C> 20 
Cl> g 10 
~ 
~ 0 
·Cl> 

~ -10 

0.02 0.04 0.06 0.08 0 1 0 12 0 14 0 16 0 18 0.2 

ë -20[_~~_1_~----=-~~~~~~~-=--;;---~~~~~;---~~~~~~---c; ~ 
5 -30 
() 0 0.08 0 1 0.02 0.04 0.06 0 12 0 14 0 16 018 0 .2 

r Ci 2 . 
c 
<( 

0 . . . • 

0 02 0 04 0 06 008 01 0 12 0 14 0 16 0 18 0.2 
Time (seconds} 

Figure 4-7 : Test PLL avec une distorsion harmonique sur la tension d' entrée v9 

Nous observons sur la Figure 4-7, que le courant de référence ig_ref subit aussi une 

distorsion harmonique ajoutée sur la tension Vg mais la synchronisation en phase des 

deux signaux reste très bonne et n'est pas impactée. 

Ainsi, dans ce chapitre, nous avons vu comment élaborer une PLL à l' aide d'une des 

composantes orthogonales obtenues avec un SOGI. Les résultats de simulation 

démontre l'efficacité de l'approche, la synchronisation en phase avec le signal 
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d'entrée est bonne et très rapide malgré les différentes perturbations appliquées à la 

tension Vg. Cette méthode de synchronisation est alors utilisée pour la suite du projet. 



CHAPITRE V 

CONTRÔLE DE LA TENSION DU LIEN DC 

À ce niveau du projet de recherche, nous avons vu comment concevoir un contrôle du 

courant du réseau ig avec une commande avancée par retour d' état. Nous avons aussi 

simulé et démontré ses bonnes performances ; nous permettant, entre autres, de 

répondre à la norme IEEE 1547 et de pouvoir tester, par la suite, la solution de 

réduction de la banque de condensateur du lien DC proposée dans ce projet à travers 

l' utilisation d'un filtre coupe-bande. Ensuite, nous avons conçu une PLL la plus 

efficace possible, la synchronisation en phase de la consigne de la boucle de contrôle 

interne ig avec la tension du réseau vgest ainsi effectuée ; et cette PLL possède les 

caractéristiques suffisantes pour réaliser nos objectifs. 

À présent, dans ce chapitre, la boucle de contrôle externe de la tension du lien DC 

(V De) est abordée. La boucle de contrôle de la tension V De est indispensable au 

fonctionnement de l' onduleur et est complémentaire à la boucle de contrôle interne 

du courant ig. La tension V De est régulée en ajustant l'amplitude du courant du réseau 

ig . L'augmentation de l'amplitude de ig , injectée par le réseau, provoque la 

diminution de la tension du lien DC et vice versa. En effet, lorsqu'un déséquilibre de 

puissance active se produit entre les cellules photovoltaïques et le réseau électrique, la 

banque de condensateurs du lien DC doit fournir transitoirement la différence de 

puissance entre le réseau et la charge. Il y a ainsi une variation de la tension vDc que 

l' on doit contrôler et maintenir à une valeur de référence. On notera aussi 
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l'importance de la banque de condensateurs dans ce processus qui ne peut être 

supprimé comme il a été exposé au chapitre I. La tension Vve est aussi influencée par 

les variations du courant ipv , produit par les cellules photovoltaïques, en amont du 

lien DC. Le courant ipv est quant à lui régulé par un MPPT gérant les variations dues 

au changement de température et d' ensoleillement des panneaux. Ainsi, nous 

retrouvons alors deux techniques principales de contrôle du lien DC dans la littérature, 

le premier peut être réalisé par le contrôle de la puissance échangée par le 

convertisseur avec le réseau ou bien par la commande d'un convertisseur DC / DC en 

amont de l'onduleur. Dans notre projet de recherche, nous optons pour la première 

possibilité en nous limitant à l'onduleur et en considérant que ipv n'est pas détérioré 

(sans bruit et sans oscillation). 

L'objectif de la boucle de contrôle de la tension du lien DC est de maintenir celle-ci à 

une valeur moyenne de référence désirée Vve_ref. Pour cela, l' utilisation d ' un 

régulateur PI est requise. Le régulateur PI sera aussi conçu pour atténuer au 

maximum les effets de l'ondulation de la tension Vve· Effectivement, la tension n 'est 

pas parfaitement continue, elle renvoie une composante de pulsation au double de la 

fréquence du réseau (120 Hz) pouvant atteindre une amplitude allant jusqu'à 5 % de 

la valeur nominale, détériorant le courant en sortie de l'onduleur de façon 

considérable. Aussi, la taille de la banque de condensateurs du lien DC dépend de 

l' amplitude de cette composante. 

5.1 Taille de la banque de condensateurs 

Le dimensionnement de la banque de condensateurs du lien DC est primordial dans le 

bon fonctionnement de tout le système. Pour cela, les équations des transferts de 
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puissance entre l'onduleur et le réseau sont utilisées. Dans un premier temps, la 

tension et le courant du réseau sont exprimés par : · 

vg(t) = Vg cos(wgt) (5.1) 

ig(t) = lg cos(wgt - e) (5.2) 

La puissance en sortie est calculée par : 

Pg(t) = Vg cos(wgt) x lg cos(wgt - e) (5.3) 

- vrms Fm5 cos(8) + vrms Fms cos(2w t - 8) - g g g g g 

= S cos(8) + S cos(2w9 t - e) 

où S = Vgrms 1;ms. En supposant un onduleur sans perte, la puissance d' entrée de 

l'onduleur est égale à la puissance de sortie. Nous pouvons alors écrire : 

VDc_ref iDc ( t) ~ S cos( 8) + S cos( 2w9 t - (}) (5.4a) 

Avec vDc_ref tension nominal de référence du lien DC. Nous pouvons ensuite 

séparer le courant iDc(t) en une composante continue !De et une composante 

alternative de fréquence double i~~ple (t) : 

. ( ) / .ripple ( ) lDc t = DC + lDc t (5.5b) 

Ainsi: 
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(/ .ripple ( ) ( ) VDC_ref DC + lDC t) ~ S COS(8) + 5 COS 2wgt - 8 (5.6c) 

ce qui donne : 

.ripple ( ) 
VDc_ref lDC (t) ~ 5 COS 2Wgt - 8 (5.7) 

Donc . ripple ( ) S ( ) Aripple ( ) 
lDc t ~ cos 2wgt - e ~ IDC cos 2wgt - e 

VDc_ref 

(5.8) 

Où Î;tple représente l' effet de la composante d ' entrée de fréquence double sur les 

fluctuations de courant du lien DC. On peut alors déduire la taille de la banque de 

condensateurs de ces dernières équations (démonstration complète dans ( Ninad, 

2008) ): 

ripple s 
C _, DC ,...., --------

DC "' 2 V.max ripple ,...., 2 V.max ripple 
Wg DC Wg V De DC 

(5.9) 

On remarque d ' après l' équation (5.7) que plus CDc est grand , plus VD~ax ripple 

(ondulation max de pulsation au double de la fréquence du réseau) est petit et moins il 

impactera le courant de sortie ig. C'est pourquoi une grande taille de la banque de 

condensateurs est utilisée pour réduire l' amplitude de cette ondulation indésirable. 

Dans ce projet, nous proposons de réduire l'amplitude de l' ondulation de pulsation au 

double de la fréquence du réseau en agissant directement sur le traitement de la 

mesure de la tension vDc et ainsi la réduction de taille de la banque de condensateurs 

du lien DC sera possible. La tension de référence du lien DC étant égale à 230 V, la 
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puissance apparente S = 2kV A, nous pouvons, alors, quantifier la taille de la banque 

d d , max ripple e con ensateurs par rapport a V0 c . 

Tableau 5-1 : Taille de la banque de condensateurs en fonction de VD~ax ripple 

Taille de la banque 
100 250 500 5000 

de condensateurs (µF) 

VD~ax ripple (V) 115 46 23 2,3 

En observant le Tableau 5-1 , on remarque que pour une banque de condensateurs du 

lien DC de 2 5 0 µF , une ondulation de pulsation au double de la fréquence du réseau 

(V0~ax ripple) de 40% de la tension Voc sera observé sur le lien DC. Mais avec une 

taille de5000µF, V0~ax ripple ne sera plus que de1%devoc· Nous étudierons au 

chapitre suivant la possibilité de maintenir le taux d'ondulation à 1 % tout en 

réduisant la taille de la banque de condensateurs ' à 500 µFou moins, en utilisant un 

filtre coupe-bande pour traiter Voc (voir Figure 1-9). Cela nous permettra d 'utiliser un 

condensateur à film, (par exemple (Dubilier, 2018)) ayant une durée de vie beaucoup 

plus importante que les condensateurs habituellement utilisés pour ce type 

d ' application (condensateurs électrolytiques). De plus, pour une taille de 500 µF, les 

condensateurs à film sont plus abordables en coût et ne changent pas le prix global de 

fabrication du convertisseur (par rapport à une banque de condensateurs 

électrolytique de 5000 µF). 
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5.2 Contrôle de la tension du lien DC 

Pour effectuer la conception la boucle de contrôle externe de la tension Vve' une 

simulation doit être développé pour aider à déterminer les gains optimaux du 

régulateur PI. 

~~ 
SOLAR 

STATION 

P de 

--
P cond 

i 

P inv 

-- p g --
_J~ _J~ 

-----+- i P _p 

_J--- _jf+-

Figure 5-1 : Écoulement des puissances dans une production d'énergie photovoltaïque 

Grid 

En observant les écoulements de puissance dans un système de production d'énergie 

photovoltaïque représenté en schéma 5-1, on pose : 

Pvc = Pinv + Pcond (5.10) 

Où Pvc est la puissance produite par les panneaux, Pinv est la puissance instantanée 

en entrée de l'onduleur et Pcond est la puissance instantanée dans le condensateur du 

lien DC. On pose alors : 



dvve 
Pcond(t) = VveCve dt 
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(5.11) 

En assumant que ig est synchronisé en phase avec Vg et en supposant un onduleur 

sans perte (facteur de puissance unitaire). Nous pouvons dire que : 

V,rms Fms ~ (5.12) 
PinvCt) = Pg(t) = g .-, 9 (1- cos(2wt)) = Pg(l - cos(2wt)) 

Avec Pg comme puissance active injectée dans le réseau. D'après les équations ( 5. 8) à 

( 5 .10), nous pouvons écrire que : 

~ dvve 
Pve(t) = Pg(1- cos(2wt)) + VveCDc dt (5.13) 

D'après cette dernière équation, nous voyons bien que la puissance arrivant au lien 

DC est composée de deux parties. La première est une composante continue, c' est la 

différence de puissance entre Pve et Pg (équation (5.9)). La seconde est une 

composante alternative ; c' est une ondulation de fréquence double à la fréquence du 

réseau que l' on retrouve ainsi dans la tension v ve (équation ( 5 .10) ). Le condensateur 

du lien DC joue un rôle très important, car il doit amortir ces différences de puissance 

et aussi minimiser l' ondulation de tension (Nahla E. Zakzouk, 2017). En intégrant 

l' équation ( 5 .11) sur un cycle, nous obtenons le bilan énergétique suivant : 

- 1 2 Eve - Eg + 2 CveVve 
(5.14) 

Nous observons, à partir de cette dernière équation, que pour maintenir un équilibre 

des bilans de puissance dans le lien DC, la tension v ve doit être maintenue constante 

à une référence Vve_ref prédéterminée d'où la nécessité d' une régulation de la tension 

Vve· En observant la structure de commande que nous souhaitons développer dans ce 

projet à la Figure 5-2, on remarque que la boucle de régulation de Vve ajuste 



116 

l'amplitude du courant ig_ref. Cette amplitude est alors multipliée par un signal 

unitaire alternatif synchronisé avec le réseau et fourni par la PLL. Ainsi, en ajustant 

avec précision cette amplitude de courant et en utilisant un contrôleur de courant de 

réseau i9 rapide, la puissance Pve est transférée au réseau. 

Figure 5-2 : Structure de commande de l'onduleur incluant les deux boucles de régulations 

5.3 Relation entre l'amplitude de ig_ref et la tension Vve 

Pour aider à concevoir le régulateur PI de boucle de régulation externe, nous devons 

simuler la boucle de contrôle au complet. Ainsi, il nous faut déterminer la relation 

entre l'amplitude de Ïg_ref (noté 1;ms) et la tension Vve· Pour simplifier les équations, 

nous allons supposer que l'énergie Eeond dans le condensateur est uniquement affecté 

par la puissance du réseau et on négli~e alors la puissance Pve que l'on met égale à 0 

(Ninad, 2008). 

L'équation (5.12) devient alors: 

1 
Eve = E9 + z CveVfie = 0 

(5.15) 



Donc, 1 
Econd = z CocV'8c = - Eg 

En dérivant l' équation (5.14), nous obtenons: 

d [i Cocv'8c] 
dt 

v:rms Fms 
g g 

2 
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(5.16) 

(5.17) 

Nous appliquons, ensuite, le théorème des petits signaux à l' amplitude de ig_ref et à 

la tension v0 c, l' équation (5.15) devient alors: 

d [i Coc(Voc + Voc_perturb) 2
] 

dt 

V,rms(Fms + Fms ) g g g_pertub 
2 

En négligeant les valeurs stationnaires et variations de faibles amplitudes : 

d [i Coc 2VocVoc_perturb] 
dt 

V,rms rms g g_pertub 
2 

Enfin, dans le domaine de Laplace, nous obtenons: 

CocVocSVoc(s) = - Vgrms1;ms(s) 

Donc la relation entre l' amplitude de ig_ref et la tension VDc est donnée par : 

Voc(s) 
1;ms(s) 

V,rms 
g 

2sCocVoc 

( 5 .18) 

( 5 .19) 

(5.20) 

(5.21) 
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5.4 Simulation de la boucle de régulation de la tension VDc 

À présent, maintenant que la relation entre la tension vDc et l'amplitude du courant ig 

est connue, nous allons élaborer un schéma de simulation Simulink représentant les 

boucles de régulation du système. Pour le bon fonctionnement du système, la boucle 

interne de régulation ig doit être plus rapide que la boucle externe. Dans le schéma en 

Figure 5-3, la boucle interne est alors représentée par un gain unitaire. 

Vdc_ref (_Vdc Îg_ref V_dc 
Pl_Vdc 1 a 1 -1 1 Vdc /Îg 

Figure 5-3 : Boucle externe de régulation de la tension Vve 

Comme dans la majorité de la littérature, nous utilisons un régulateur PI (un simple 

intégrateur pur ne suffit pas en pratique), pour la régulation de la tension ayant la 

forme suivante : 

1 
GpiYdc = KP_vdc(l + T<. s) 

t_vdc 

(5.22) 

Nous pouvons aussi remarquer à la Figure 5-3 qu'un gain de -1 est ajouté à la boucle 

(Nahla E. Zakzouk, 2017; Ninad, 2008). En effet, en observant le diagramme de Bode 

d'un régulateur PI tracé en Figure 5-4, nous remarquons que le régulateur introduit un 
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déphasage de 90°. Or la phase du courant de référence arrivant à la boucle de 

régulation interne est gérée par la PLL. Pour simplifier la conception du PI, nous 

annulons ce déphasage par un gain -1. 

Diagramme de Bode d'un regulateur Pl 
25 ,,.--~~ =~ --T°" ""r TT T Tl --r- -.,.. -r -r 

~ 20 
CD 
"C 
-; 15 
"C .a 
"§, 10 
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::iE 

êi 
C1> 

"C 

5 

0 
o ~-~~~~~~~ 

-; -45 
Ill 
n:I .r. 

Q. 

-90 ~-~~~~~~~-~-~~~~_._j_--~-~~~~.._,__[-

10·1 100 101 
Frequency (Hz) 

102 

~ 

1 

~~~_.___._.__.._.. 
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Figure 5-4 : Diagramme de Bode d' un régulateur PI avec KP_vdc = 1 et Ki_vdc = 10 

5.4.1 Choix du gain proportionnel Kp_vdc 

À présent, le diagramme de Bode du système sans prendre en compte la 

compensation PI ( KP_vdc = 1 et Kcvdc = 0) est tracé à la Figure 5-5. 
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Figure 5-5 : Diagramme du système sans compensation 
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Nous pouvons observer qu'à la fréquence de coupure (fn =60 Hz) l' amplitude du 

système est de 5,84 dB. Or nous désirons une amplitude de 0 dB à cette fréquence. 

Le gain KP_vdc est donc donné par : 

5.84 
Kp_vdc = 10-20 = 0,5105 (5.23) 

Nous pouvons alors obtenir la réponse du système en boucle fermée (cf. Figure 5-6) 

avec une compensation simplement proportionnelle Kp_vdc. Une tension de consigne 

de Vvc_ref = 230 V , une amplitude de tension du réseau Vg = 120-v'Z V et une 

banque de condensateurs Cdc = 500 µF du lien DC sont utilisées dans cette 

simulation. 
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Figure 5-6: Réponse du système en boucle fermée avec KP_vctc = 0,5105 et Ki_vdc = 0 

5.4.2 Choix du gain intégrateur Ki vdc 

Pour finaliser la conception du régulateur PI, nous allons voir l' influence du gam 

intégrateur Ki_vdc sur la réponse du système en boucle fermée. Pour cela, nous 

traçons en Figure 5-7, la réponse du système en boucle fermée en faisant varier Ki_vdc· 

On observe ainsi que le gain intégrateur Ki_vdc agit sur la rapidité du système. Plus 

Ki_vdc est grand et plus le suivi de la référence est rapide, mais avec un dépassement 

plus grand. Nous devons aussi prendre en compte la réponse temporelle de la boucle 

interne, car nous rappelons qu 'elle doit être plus rapide que la boucle externe. Il faut 

aussi prendre en compte la solution de filtrage de la composante de pulsation au 

double de la fréquence du réseau présente dans la tension Vve par un filtre coupe-

bande (qui est détaillé dans le prochain chapitre). 

- . ------~--~----·-
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Figure 5-7: Réponse du système en boucle fermée avec KP_vdc = 0,5105 et Ki_vdc variable 

5.5 Simulation de la boucle interne et externe pour valider Ki_vdc 

0.1 

Avant de passer au traitement de la composante de pulsation au double de la 

fréquence du réseau présente dans la tension du lien DC, nous vérifions le bon 

fonctionnement du système avec les deux boucles de régulations ainsi que la PLL. 

Pour cela, nous utilisons le schéma de simulation présenté en annexe E. Nous 

pouvons y observer la boucle de contrôle de i9 en couleur orange, le bloc SOGI-PLL 

en vert et la boucle de contrôle de la tension vDc en bleu. Dans ce premier test de 

simulation, nous utilisons les paramètres du filtre LCL et les paramètres de régulation 

de la boucle interne déterminés dans les chapitres précédents ; ainsi que les 

paramètres PI de régulation de la tension du lien DC suivants : 
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KP_vdc = 0,5105 et Ki _vdc = 80 

Avec, comme entrée du système, un courant iPV = 8,6 A pour obtenir une puissance 

Pg = 2 Kw et nous utilisons une banque de condensateurs de taille CDc = 500 µF. 

Nous pouvons observer, dans la Figure 5-8, les résultats de simulation de la boucle de 

régulation de la tension Voc avec un step du courant ipv· 

280 

~u ~:~ . . . ! 

>o 220 · · 
200 . 
180 '--------'--------'------___,,-------'--~-~~~--'-~~~-~__; 
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::::1 
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E 2000
[ r 
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1 j 
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Figure 5-8 : Résultats de simulation de la boucle de régulation de la tension Vv e avec un step du 
courant ipv passant de 8,6 -7 5 A à t = 0,15 s 

La tension vDc est en moyenne égale à 230 V avant et après l' échelon de courant. 

Cela prouve que la régulation de la tension du lien DC est fonctionnelle. De plus, le 

temps de réponse de la boucle externe est d'environ de 25 ms, ce qui correspond bien 

aux observations faites à la partie précédente, où le temps de réponse était du même 

ordre de grandeur pour des paramètres PI similaires. On note aussi la présence de la 

composante de pulsation au double de la fréquence du réseau observable sur la 
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tension Vve. Il faut également noter que plus le courant ipv est petit et moms 

l'ondulation est importante. Cette composante de pulsation au double de la fréquence 

du réseau est aussi retrouvée dans la mesure de ig, ce qui entraîne une dégradation du 

TH Di . En effet, nous trouvons un THDi = 27 % pour l' intervalle de temps g g 

[O - 0.15] s , ce qui est bien évidemment en dehors des limites de la norme IEEE 

154 7. L' amplitude du courant est tout de même régulée comme ce fut déterminé 

précédemment. Les puissances sont alors bien équilibrées entre l' entrée et la sortie de 

l' onduleur. Aussi, nous avons pu vérifier les explications données à la partie 5.1 

concernant l' influence de la taille de la banque de condensateurs du lien DC. En effet, 

à la Figure 5-9 nous effectuons le même test avec une taille de la banque de 

condensateurs égale à 4500 µF. Les ondulations au double de la fréquence du réseau 

dans la mesure de la tension v ne et du courant ig sont nettement moins importantes et 

le TH Di est aussi amélioré et passe à 2, 9 % avec cette taille de la banque de g 

condensateurs. 
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Figure 5-9 : Résultats de simulation de la boucle de régulation de la tension Vo c avec une banque de 
condensateurs du lien OC égal à 4500 µF 





CHAPITRE VI 

RÉDUCTION DE LA TAILLE DE LA BANQUE DE CONDENSATEURS DU 

LIEN DC 

Nous avons vu dans le chapitre précèdent comment réguler la tension du lien DC et 

comment gérer l' équilibre des puissances entrée/sortie de l'onduleur en contrôlant 

l' amplitude du courant i9 . Aussi, nous avons vu le rôle et l' importance de la banque 

de condensateurs du lien DC. En effet, la tension Vve comporte deux composantes: 

une continue et une composante de pulsation au double de la fréquence du réseau. 

Cette dernière est transmise directement au courant i9 ce qui entraîne une forte 

dégradation du THDi et place la gestion de l'énergie produite par le convertisseur g 

hors norme IEEE 154 7. 

À présent, nous allons évaluer comment il est possible de réduire la taille de la 

banque de condensateurs du lien DC sans altérer les performances de l'onduleur. 

Effectivement, nous avons aussi vu dans le chapitre précèdent et lors de la revue de 

littérature, que la composante de pulsation de fréquence au double de la tension du 

réseau dépend aussi de la taille de la banque de condensateurs. En effet, plus la taille 

de la banque de condensateurs est grande, plus l' amplitude de l'ondulation est petite. 

Or, dans ce projet, nous souhaitons réduire au maximum la taille de ce composant. 

Ainsi, nous proposons l'utilisation d' un filtre coupe-bande sur la mesure de la tension 

Vve pour éliminer la composante de pulsation au double de la fréquence du réseau. 

Nous allons alors voir, dans ce chapitre, comment implémenter le filtre sans altérer 

les réponses temporelles des deux boucles de contrôle. Effectivement, l'ajout du filtre 
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coupe-bande augmente le temps de réponse du système. C'est, entre autre, pour cela 

que nous avons choisi de contrôler la boucle interne du courant ig de façon la plus 

rapide, efficace et robuste possible à l'aide d'une commande par retour d'état. 

6.1 Caractéristiques du filtre coupe-bande 

Le filtre coupe-bande est l'association d'un filtre passe-bas et d'un filtre passe-haut. Il 

est représenté par la fonction de transfert suivante : 

2 
S

2 + 2(NH1 W1 + W1 
NH = 2 

Vdc s2 + 2(NH2 Wz + Wz 

(6.1) 

Avec (NH comme facteur d'amortissement, la fréquence de coupure w1 = w2 = 
2rrfdouble et la fréquence double !double = 2fn = 120 Hz. Par la suite, l'influence de 

(NH et w2 sur le filtre est étudiée. 

6.1.1 Influence de w 2 

Pour un bon fonctionnement du filtre, la fréquence de coupure du filtre passe-bas est 

toujours inférieure au filtre passe-haut. Nous pouvons alors tracer en Figure 6-1 les 

diagrammes de Bode de la fonction de transfert en utilisant w2 = 2rrfdouble ' (NHl = 
0.1 et (NHZ = 1. Nous faisons alors varier la fréquence de coupure w1 . 

Nous pouvons alors observer que si w1 = w2 , un creux de résonance est formé à la 

fréquence choisie avec 0 dB d 'atténuation de la marge de gain de part et d'autre de la 

fréquence ; ainsi qu'une amplitude du creux allant jusqu'à -20 dB à la fréquence de 

coupure. Nous remarquons aussi que plus w1 est grand devant w2 , plus nous avons un 
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décalage du creux ainsi qu ' un gain différent de 0 dB aux fréquences inférieures à la 

fréquence de coupure. Quant à la marge de phase, elle ne varie pas de part et d' autre 

de la fréquence de coupure. Une variation de± 45° de la phase est tout de même 

présente à cette fréquence, mais cela ne devrait pas avoir d ' impact sur le système de 

régulation des boucles étant donné que la fréquence de coupure du filtre est deux fois 

plus grande que la fréquence de coupure du système. 
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Figure 6-1 : Diagramme de Bode du filtre coupe-bande avec variation de w1 

6. 1.2 Influence de (NHl sur la réponse fréquentielle 

~-..., 

-1 

104 

Nous allons observer à présent l'influence de (NHl sur le filtre coupe-bande. Nous 

utilisons pour cela w1 = w2 = 2nfdouble = 2rr120 rad/s. Nous fixo ns également 

(NHZ = 1. Nous pouvons alors observer en Figure 6-2 les actions de (NHl sur le filtre 

coupe-bande. 
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Nous remarquons que plus (NHZ est superieur à (NHl , plus le pic de résonance est 

étroit et de grande amplitude. Cependant, la variation de la marge de phase devient 

plus importante, allant jusqu'à± 90° pour (NHl = 0.0001. 
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Figure 6-2 : Diagramme de Bode du filtre coupe-bande avec variation de (NHl avec (NH z = 1 

6.1.3 Influence de (NHz sur la réponse fréquentielle 

Enfin, nous traçons en Figure 6-3 l'action de (NHz sur le filtre coupe-bande en 

utilisant cette fois-ci ÇNHl = 0,0001 et en faisant varier (NHZ. 

Nous remarquons alors que plus (NHz est petit et proche de (NHl , plus la bande 

passante du filtre est réduite. Pour finaliser et fixer le choix de ces paramètres du 

filtre coupe-bande, une étude sur la réponse temporelle du système global doit être 

faite. 
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Figure 6-3 : Diagramme de Bode du filtre coupe-bande avec variation de (NHZ avec (NHi = 0,0001 

6.2 Réponse temporelle du système incluant le filtre coupe-bande 

Maintenant que nous connaissons les influences de tous les paramètres du filtre 

coupe-bande, nous allons faire une étude de la réponse temporelle du système 

incluant les deux boucles de contrôle et le filtre. Pour cela, le schéma de simulation 

présenté en Figure 6-4 est utilisé. 
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Vdc_ref Îg_ref 
V_dc 

Pl Vdc -1 1 Vdc /Îg 

'-----1 Filtre_NH 1-----------------l 

Figure 6-4: Boucle externe de régulation de la tension Vve incluant le filtre coupe-bande 

Pour ne pas influencer la marge de gain du système, nous choisissons d'utiliser 

w1 = Wz = 2nfdouble = 2rr120 rad/s pour la suite de l'étude ainsi que les 

paramètres PI de la boucle de régulation externe déterminés dans le chapitre 

précèdent. Tout comme la réponse fréquentielle faite précédemment, nous faisons 

varier les paramètres (NHl et (NHZ pour observer leurs influences sur le temps de 

réponse du système. 

6.2.1 Influence de (NHl sur la réponse temporelle en simulation 

Pour constater l'effet de (NHl sur la réponse temporelle de tout le système, nous 

faisons varier ce dernier avec une valeur fixe de (NHZ = 0.1. Ainsi, nous obtenons les 

résultats de simulation présentés à la Figure 6-5. 
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Figure 6-5 : Réponse du système en boucle fermée avec (NH z = 0,1 et une variation de (NHl 
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0.07 

D'après les résultats obtenus à la Figure 6-5, nous pouvons dire que (NHl n' agit pas 

sur le temps de réponse de façon significative. En effet, le système se stabiliser entre 

20 ms et 30 ms pour toutes valeurs de (NHl . Cependant, lorsque (NHl > (NHZ 

l' amortissement du système est plus important, et lorsque (NHl « (NHZ ~ 0,01, la 

réponse du système ne varie plus. 

6.2.2 Influence de (NHZ sur la réponse temporelle en simulation 

À présent, l' exercice inverse est effectué en faisant varier (NHZ et en fixant (NHl = 

0,000 1 . Le choix de (NHl est motivé par le fait que nous avons remarqué 

précédemment que plus (NHl est petit, plus le pic de résonance est étroit, et donc plus 

précis. 
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Tout comme pour la variation de (NHl , nous pouvons observer, du résultat obtenu en 

Figure 6-6, que (NHZ n' influence pas le temps de réponse, mais seulement 

l'amortissement du système. Nous remarquons alors qu ' il est difficile de faire un 

choix sur les tests et résultats obtenus précédemment. Pour finaliser le choix, nous 

allons observer, dans la partie qui suit, comment le filtrage d'ondulation est traité par 

le filtre coupe-bande suivant les différents paramètres (NH. 

6.2.3 Action du filtre coupe-bande sur un signal alternatif 

La simulation de l'action d' un filtre coupe-bande est présenté ici (cf. schéma de 

simulation en Figure 6-7). Un signal d'entrée alternatif Vandutation(t) = 

30 sin(2rr120t) est utilisé pour realiser ce test. 
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Figure 6-7 : Schéma de simulation d ' un filtre coupe-bande 

Le signal obtenu en sortie du filtre est observable à la Figure 6-8. 
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Figure 6-8 : Effet d ' un filtre coupe-bande avec une variation de (NHZ 
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.. 
0.1 

Nous pouvons remarquer que plus (NHZ est grand comparativement à (NHl , plus 

l' ondulation est filtrée rapidement. Nous devons tout de même choisir un (NHZ de 

manière à avoir une réponse du système plus lente que la régulation de la boucle 

interne ig . Nous fixons alors (NHZ = 0.1 et (NHl = 0,0001 pour la suite de la 

recherche. Comme le montre la Figure 6-8 , l'utilisation d'un filtre coupe-bande dans 

la mesure de la tension du lien DC permet d'attenuer l'ondulation de pulsation au 

double de fréquence du réseau (120 Hz) à 1 % de la tension de référence du lien DC 
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(230 V). Donc, selon les calculs théoriques effectués au chapitre précèdent (cf 

Tableau 5-1 ), nous pouvons installer une banque de condensateurs du lien DC de 500 

µF au lieu de 5 000 µF. 



CHAPITRE VII 

SIMULATION DU SYSTÈME AU COMPLET 

Jusqu ' ici, nous avons vu comment concevoir le contrôle des deux boucles de 

régulation d'un onduleur monophasé connecté au réseau via un filtre LCL. Nous 

avons également simulé et démontré les bonnes performances de la commande par 

retour d' état pour le contrôle du courant ig ; nous permettant alors l'utilisation d'un 

filtre coupe-bande sur la mesure de la tension Vve et ainsi pouvoir répondre à la 

problématique du projet de recherche. 

À présent, nous devons simuler le système au complet pour pouvoir valider notre 

proposition. Comme expliqué dans la revue de littérature, la simulation est une étape 

importante de la conception. Elle est la preuve du bon fonctionnement de la solution 

proposée avant d' investir dans une réalisation en laboratoire qui est coûteuse. La 

simulation doit être alors la plus précise et la plus réaliste possible pour éviter d'avoir 

des surprises en phase expérimentale. En ce sens, plusieurs choses sont à prendre en 

compte ; en effet lors de la revue de littérature, nous avons pu mettre en évidence 

certaines techniques de simulation de système de conversion présentes dans plusieurs 

recherches, telle que la prise en compte de résistances en série aux bobines dans le 

filtre LCL (Vinicius F. Montagner, 2015), la prise en compte d'un temps mort (Eun-

Soo Kim, 2017) lors de l' actionnement des interrupteurs ou encore la prise en compte 

de l'erreur de mesure produite par les capteurs de courant. 
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7.1 Prise en compte d'un temps mort 

L'un des facteurs importants de l'élaboration d'un système de production d'énergie 

renouvelable connecté au réseau est la qualité de l' énergie produite. Ce gage de 

qualité est déterminé par le TH D du courant i9 et la tension Vg qui sont régis par des 

normes telles que l'IEEE 1547. Aussi, Vg et ig peuvent être déformés par des 

caractéristiques non linéaires du dispositif de commutation, telles que le temps mort 

et les temps d'activation/désactivation de ces derniers. En raison d'un effet de temps 

mort, des harmoniques impairs sont générés dans la tension et le courant du réseau. 

Pour diminuer les effets du temps mort, des méthodes de compensation ont déjà été 

suggérées dans la littérature. Ici, le temps mort est introduit au schéma de simulation, 

son influence sur la qualité de l' énergie produite sera ainsi quantifiée. L'objectif est 

d'observer le comportement de la commande par retour d'état de la boucle interne et 

de voir si une compensation supplémentaire est évitable. En effet, toujours dans un 

souci d'alléger l'onduleur et de réduire les composants qui le constituent, ce serait un 

bon avantage de pouvoir éviter un circuit de compensation de temps mort. 

Effectivement, étant donné qu'un dispositif de commutation a un temps de 

commutation fini, nous devons prendre en compte un temps mort dans les signaux de 

déclenchement émis par la MLI afin d'empêcher le déclenchement simultané de deux 

commutateurs complémentaire d'un bras. Comme nous pouvons voir sur la Figure 7-

1, sans l' introduction d'un temps mort, les signaux sont en opposition de phase et se 

déclenchent alors au même moment, ce qui n'est pas le cas en réalité. Pour introduire 

un temps mort et pouvoir le prendre en compte, un bloc fonction off délai 

(Matlab_Dead_Time, 2018) est utilisé et connecté à la sortie de la MLI. Nous 
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pouvons alors observer en Figure 7-2 un décalage de 250 ns comme souhaité et 

introduit par le bloc off délai. 
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Figure 7-1 : Signaux émis par la MLI sans prise en compte du temps mort 
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Figure 7-2: Signaux émis par la MLI avec prise en compte du temps mort de 250 ns 



140 

7.2 Prise en compte de l' erreur de mesure 

Comme nous pouvons voir à la Figure 5-2, pour le fonctionnement du système de 

commande de l'onduleur, des mesures de tensions (vg , Vve , vc) et des mesures de 

courants ( ig et ic) sont nécessaires. En laboratoire, la mesure de ces signaux est 

effectuée à l'aide de capteurs ; comme tous capteurs, une erreur de mesure est à 

considérer et donc à prendre en compte dans la simulation du système. Un intérêt est 

particulièrement apporté aux capteurs de courant, car ils mesurent de faibles signaux 

et introduisent une erreur de mesure plus importante que les capteurs de tension. Le 

capteur de référence HO-P Séries 10 A (LEM, 2014) est utilisé, dont la fiche 

technique se trouve en annexe F. Dans le Tableau 7-1 sont résumés les principales 

erreurs données par la fiche technique. 

Tableau 7-1 : Résumé des erreurs à prendre en compte dans la simulation 

El = Erreur de linéarité ± 0,5 % de Ipn 

Eg = Erreur de sensibilité ± 0,85 % de Ipn 

El + Eg = Précision@ Ipn (25°) ± 3,75 % de Ipn 

El + Eg = Précision @ Ipn (105°) ± 4,55 % de Ipn 

Pour la prise en compte de l' erreur de mesure du capteur, il est logique de prendre en 

compte l'erreur de mesure la plus grande possible ; c'est-à-dire la précision du 

capteur à une température de fonctionnement de 10 5 °. Ainsi, pour une mesure de 

courant à cette température, nous pouvons avoir une erreur de mesure d'environ 

± 0,5 A pour une valeur nominale du courant mesuré de 10 A. Pour incrémenter cette 

erreur de mesure, nous utilisons la chaîne de mesure schématisée en Figure 7-3. Dans 
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cette chaîne de mesure, nous pouvons observer un premier bloc de conversion. En 

effet, pour ce capteur, nous pouvons mesurer un courant max de± 25 A; ce dernier 

est converti en un signal de ± 2 V (noté output voltage range dans la fiche technique). 

En effet, par définition, les capteurs sont généralement des éléments sensibles qui 

transforment une grandeur physique (ici un courant exprimé en ampère) en grandeur 

électrique (une tension en volt). 

Bruit Blanc 

/_mesuré /_bruité 
___ __, -/+ 25 A-» -/+ 2 V -/+ 2 V-» 0 - 3 V Quantizer 1 .. 1 0 - 3 V-»-/+ 25 A 1 .. 

Figure 7-3 : Simulation d'une chaîne de mesure avec prise en compte de l'erreur de mesure 

Ensuite, nous ajoutons un bruit blanc représentatif de l'erreur de mesure que l'on 

réglera par la suite pour obtenir un signal erroné d'au moins ± 0,5 A. Puis, nous 

effectuons une mise à l'échelle du signal bruité passant de ± 2 V à 0 - 3 V pour 

entrer dans un quantificateur (quantizer). Ce dernier représente l'échantillonnage du 

signal avec l'erreur de mesure dans un intervalle de quantification de ( 2~2 ) avant de 

passer dans un DSP ou microprocesseur. Et enfin, nous faisons une remise à l'échelle 

du signal quantifié pour revenir à un signal alternatif de± 25 A. Ci-dessous en Figure 

7-4, nous pouvons observer l'erreur de mesure qui est donnée par la différence 

entrée/sortie de la chaîne de mesure: 

Emesure = Ïmesuré - ibruité (7.1) 
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Figure 7-4 : Différence entre le signal d' entre mesuré et le signal de sortie de la chaîne de mesure 

Nous remarquons sur la Figure 7-4, que l' erreur de mesure est d'environ± 0,5 A 

avec une marge de sécurité de 0 ,2 5 A. Ainsi nous pouvons dire que l' erreur de 

mesure sera bien prise en compte si nous ajoutons cette chaîne aux mesures que nous 

effectuerons des courants. Nous pourrons alors observer son effet lors des tests du 

système au complet. 

7.3 Simulation du système sans temps mort et sans prise en compte de l'erreur de 
mesure 

Dans un premier temps, la simulation du système sans prendre en compte le temps 

mort ni l'erreur de mesure est faite. Nous réalisons le même test qu'à la partie 5, mais 

avec cette fois-ci l' ajout du filtre coupe-bande pour le traitement de la composante de 
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pulsation au double de la fréquence du réseau présente dans la tension V De , nous 

permettant ainsi l' utilisation d'un condensateur du lien DC de 500 µF. Nous pouvons 

alors observer en Figure 7-5 le résultat de simulation de la boucle de régulation de la 

tension vDc· On remarque la différence avec et sans filtre coupe-bande en comparant 

ce résultat au résultat obtenu à la partie 5 (Figure 5-8) où le traitement de la 

composante de pulsation au double de la fréquence du réseau n' est pas compensé. En 

effet, l'ondulation indésirable n'est plus transmise à la consigne de référence du 

courant du réseau i9 . Ainsi, le THDi9 passe de 27 % à 0,92 % sur l'intervalle de 

temps [O - 150] ms. Ceci répond bien aux obligations de la norme IEEE 1547 

concernant le TH D i9 . Aussi nous pouvons voir que l'ajout du filtre coupe-bande 

n ' altère pas, ou peu, le temps de réponse du système et il est toujours inférieur à 

2 5 ms. Aussi nous avons pu réduire la taille de la banque de condensateurs, car 

comme nous pouvons voir à la Figure 5-9, que pour atteindre de telle performance, 

nous devons utiliser une taille de la banque de condensateurs supérieure à 4500 µF. 
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Figure 7-5 : Résultats de simulation de la boucle de régulation de la tension v0 c avec un filtre coupe-
bande sur la tension Voc· On effectue un step du courant ipv passant de 8,7 ~ 5 A à t = 0,15 s 
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7.4 Simulation du système avec temps mort, mais sans prise en compte de l'erreur 
de mesure 

Nous refaisons ici le même test que précédemment avec cette fois-ci l' ajout du temps 

mort de 2 5 0 ns (suffisant pour être réaliste) dans la simulation. Les résultats restent 

sensiblement les mêmes, mais nous remarquons néanmoins une dégradation du 

THDig passant de 0,92 % à 1,14 % sur l' intervalle de temps [O - 0,15] s. En effet, 

cette dégradation est visible, en Figure 7-6, lorsque nous observons la mesure du 

courant du réseau ig , nous remarquons une légère oscillation du courant au passage 

par O. Ce phénomène est aussi observé dans de nombreuses recherches et même des 

moyens de compensation sont entrepris (Ninad, 2008). 

~ 

-~ 

~ 0 

- .5 -· 

Suivie de la référence de la boucle interne 

~-~-~ • .• -9 ~ 0.094 ~6 
Time (seconds) 

r=;;-;;;i 
l=.'!....J 

.L. 

0.104 

;;-
- 0 

~ -2 

J--

Suivie de la référence de la boucle interne 

0.1 
Tim e(seconds) 

r=;;-;;;i 
l=.'!....J 

Figure 7-6 : Suivi de la référence ig_ref avec un zoom (graphique de droite) au passage par 0 

Étant donné la faible dégradation du TH D ig introduit par le temps mort, nous 

décidons de ne pas entreprendre une étude pour la compensation du temps mort. 

Toutefois, nous allons prendre en compte ce temps mort dans nos prochaines 

simulations afin de conserver un modèle réaliste. 
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7.5 Simulation du système avec temps mort et avec une prise en compte de l' erreur 
de mesure 

Dans ce dernier test de conception, nous allons faire la simulation du système au 

complet, avec une prise en compte du temps mort et de l'erreur de mesure. Pour cela, 

la chaîne de mesure, étudiée précédemment, est ajoutée à chaque mesure de courant 

(i9 et ic). Nous obtenons ainsi le système final que nous pouvons observer en annexe 

G. Concernant le comportement du système, la rapidité et la régulation du courant i9 

et de la tension du lien DC, nous n'observons aucune différence avec le modèle de la 

partie 7-3. Nous observons tout de même le bruit introduit par le capteur de mesure. 

Comme nous pouvons voir en Figure 7-7, le suivi de référence se produit 

correctement et les ondulations générées par le temps mort observées précédemment 

sont noyées dans le bruit de mesure. Concernant le TH D i9 , il passe de 1, 14 % à 

1,35 % sur l' intervalle de temps [O - 0,15] s ; ce qui est logique vu la dégradation 

apportée à la mesure du courant. À ce stade nous pouvons aussi noter que le TH Dv9 

est égale à 1,52 % sur l' intervalle de temps [O - 0,15] s. 
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Figure 7-7 : Suivi de la référence ig_re f du système complet ; avec un zoom (graphique de droite) au 
passage par 0 



146 

7.6 Résultats de simulation et tests de performance 

À présent, nous avons un système complet (annexe G) le plus réaliste possible, 

comprenant une régulation du courant ig et de la tension Vve d'un onduleur 

monophasé connecté au réseau via un filtre LCL. Nous allons tester à présent les 

performances de la commande par retour d'état ainsi que la solution proposée pour la 

réduction de la banque de condensateurs du lien DC. Pour cela, nous regroupons, 

dans le Tableau 7-2, les paramètres d'initialisation de la simulation. Nous utilisons 

aussi tous les gains K (gains régulateur résonnant, gains commande state feedback, 

gains PlvDc) que nous avons obtenues à l'aide des différentes méthodes exposées 

dans cette recherche. 

Tableau 7-2 : Paramètres d'initialisation du système 

Vve 230 V 

fn 60Hz 

Tc= Tg 0,001 n 
Tz 2.n 

Le 240µH 

Lg 90µH 

c 42µF 

fPWM 125 KHz 

Ts 4µs 
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7 .6.1 Test de chute de puissance produite par les panneaux photovoltaïques 

Dans ce premier test, nous faisons varier le courant ipv arrivant au lien DC pour 

pouvoir observer l'échange et l' équilibre des puissances entre le lien DC et la sortie 

de l' onduleur. Pour ce test, nous utilisons un condensateur du lien DC de 500 µF. 

Dans ce test de performance, nous pouvons remarquer en Figure 7-8 que le 

comportement des deux boucles de régulation n' est pas altéré par l' ajout de la chaîne 

des erreurs de mesure des courants et de la prise en compte des temps morts. En effet, 

le courant ig suit toujours la référence avec le même temps de réponse où les 

conditions étaient similaires au test effectué à la partie 7-3. Cependant nous 

observons tout de même une dégradation du THDig passant de 0,92 à 1,35 % sur 

l' intervalle de temps [O - 0,15] s. Cette dégradation est normale étant donné que 

nous avions aussi relevé de légères variations du TH D iglors des deux précèdents tests. 

Nous pouvons aussi remarquer que le TH D ig augmente au fur et à mesure que le 

courant ipv diminue. 

Concernant les mesures des courants iinv et i9 en entrée et sortie du filtre LCL, 

observables à la Figure 7-9, nous pouvons noter l' efficacité du filtrage de ce dernier ; 

en effet iinv en sortie de l'onduleur est bien plus impacté et bruité que le courant ig en 

sortie du filtre. Le dimensionnement du filtre LCL fourni par Idénergie semble 

efficace et convenir à nos besoins. De plus il est de petite taille et entre ainsi dans 

notre stratégie de rendre l'onduleur plus léger et plus compact. On remarque aussi 

d ' après ces mesures, que l'amplitude ig est bien respectée et suit la référence indiquée 

à la Figure 7-8. 
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Figure 7-8 : Résultats de simulation de la boucle de régulation de la tension Voc· On effectue un step 
du courant ipv passant de 8,7 --7 2 A à t = 0,15 set de 2 --7 5 A à t = 0,25 s 

g 20 : 1 1 . 1 1 -

> 0 ' ~' . 
-20 

0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 

~::~ 
0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 

- 20 1 1 1 

:a_z: 
0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 

Time (seconds) 

Figure 7-9: Mesures du courant en sortie de l' onduleur iinv ' de la tension aux bornes du condensateur 
du filtre LCL v c et du courant du réseau ig . Avec un step du courant ipv passant de 8, 7 --7 2 A à 

t = 0, 15 s et de 2 --7 5 A à t = 0, 2 5 s 
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7.6.2 Test de coupure de courant ipv 

À présent, nous allons simuler une coupure de courant ipv fourni par les panneaux 

photovoltaïques. Le but étant d'observer le bon suivi de la référence en absence 

d'alimentation. Nous pouvons alors observer les résultats aux Figures 7-10 et 7-11 ci-

dessous. Dans l' intervalle [0,1 5 - 0,25] s lorsque l'on coupe le courant ipv, la 

consigne du courant i9 devient alors nulle, ce qui est confirmé par la mesure ig_mesure 

qui suit bien cette consigne. Les tensions v9 et V De, quant à elles, gardent leurs 

valeurs initiales, la régulation de la tension v Dc se fait correctement. On note aussi 

que le THD v9 reste constant à 1,52 %. 

30 
' .::::.; lg_rof 

, .. ... .. .. .. .. ~mosuro 

20 

~ 
10 

QI 

~ 
QI 
E 0 
Cl -

Ill -10 > 

Qj 
c, -20 -

-30 

-40 

-50 
0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 

Time (seconds) 

Figure 7-10 : Suivi de la référence ig_re f · On effectue un step du courant ipv passant de 8,7--) 0 A à 
t = 0,15 set de 0--) 5 A à t = 0,25 s 
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Figure 7-11 : Résultats de simulation de la boucle de régulation de la ten sion vDc· On effectue un step 
du courant ipv passant de 8,7 -7 0 A à t = 0,15 set de 0 -7 5 A à t = 0,25 s 

7.6.3 Test de variation de la tension du réseau Vg avec injection de perturbation 
harmonique 

Dans cette section, une injection de perturbations harmoniques allant jusqu' à l'ordre 

5 sera effectuée. Comme dans le chapitre 3, lors du test de la boucle interne, nous 

faisons à présent l' exercice avec le système au complet. Ci-dessous, en Tableau 7-3 , 

nous décrivons les différents steps d' injection de perturbation sur la tension Vg de 

telle sorte à obtenir une dégradation du THDvg ~ 10 %. 
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Tableau 7-3 : Valeur de la tension du réseau pour différents paliers 

Tension du gr id (V) Intervalle de simulation (ms) 

Vgsin(2n x 60t) [O - 150] 

V, 
Vg sin(2n x 60t) + ; sin(2n x 60 x 3t) [150 - 250] 

V, 
Vg sin(2n x 60t) + ; sin(2n x 60 x 3t) 

[250 - 350] 
V, 

+ 1~ sin(2n X 60 X St) 

Nous remarquons d'après les résultats en Figure 7-12 et 7-13, que l'injection de 

perturbations harmoniques dans le réseau impacte peu la boucle de régulation externe. 

En effet, la tension v0 c, le courant i9 et la puissance P9 fournis par l'onduleur restent 

constants et ne varient pas. Toutefois, les perturbations augmentent le THDi9 , comme 

nous pouvons voir dans les résultats présentés au Tableau 7-4, mais reste tout de 

même inférieur à 5 %. 

Tableau 7-4: THD du courant i9 et de la tension v9 avec compensation harmonique d'ordre 5 

Intervalle de simulation (ms) [O - 150] [150 - 250] [250 - 350] 

THDv (%) g 1,52 11,2 13,1 

THDi
9 

(%) 1,35 2,9 3,35 
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Figure 7-1 2 : Mesures de la tension du réseau Vg et de la tension Ve aux bornes du condensateur du 
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Figure 7-1 3 : Résultats de sim ulation de la boucle de régulation de la tension VDc· On effectue les 
injections de perturbations décrites dans le Tableau 7-3 
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7.6.4 Test de variation de phase de la tension du réseau v9 

À présent, un saut de phase de 90 ° est appliqué à la tension du réseau Vg ; passant 

ainsi de Vg = 120-J2 sin(2rrf t) à v9 = 120-J2 sin(2rrf t + ~). D'après les résultats 

obtenus en Figure 7-14, nous observons bien un saut d'angle de 90° adjoint à la 

tension Vg à t = 0,15 s. La tension Vve et l'amplitude ig ne varient pas une fois le 

système stabilisé, mais un déplacement important du courant et de la tension est 

présent. Ce déplacement est dû à une variation trop brutale de la phase appliquée à la 

tension Vg. En effet, pour effectuer ce test facilement, nous avons fait appel à une 

fonction échelon. Cependant, en réalité, si une dégradation de phase se produit dans 

le réseau elle sera beaucoup plus lente et ainsi le déplacement observé ici ne sera pas 

présent. Sur la Figure 7-15, nous remarquons aussi la bonne synchronisation de la 

phase du courant ig avec la tension Vg , validant ainsi le SOGI-PLL développé au 

chapitre IV. 
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.. • 1 ~ 0 . 1 

' . 
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> - 250 . . . . 
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> 200 . . . . . . 

0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16 0.18 0.2 0.22 0.24 

r~i : : : . ç : : : i 
~ 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16 0.18 0.2 0.22 0.24 
~ Time (seconds) 

Figure 7-14 : Résultats de simulation de la boucle de régulation de la tension VDc· On effectue ici un 
step d' angle de la tension du réseau v9 passant de 0 rad à;: rad 

---- - --~- --·--~---·.---- ---- -------- -- ------· - ---· 
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Figure 7-15 : Mesures de la tension du réseau v9 et du courant i9 

7.6.5 Test de réduction du condensateur du lien DC 

--Vg 
-- lg 

0.22 0.24 

Enfin, dans ce dernier test, nous effectuons une simulation avec une banque de 

condensateurs du lien DC de 250 µF. Nous gardons les mêmes paramètres que 

précédemment, car nous avons vu que la taille de la banque de condensateurs du lien 

DC n' influence pas les calculs de gains des deux boucles de régulation. En effet, la 

taille de CDc intervient seulement dans la conception du filtre coupe-bande. 

Cependant le filtre a déjà été réglé avec une taille de la banque de condensateurs 

CDc = 500 µF, mais surtout nous sommes contraints par la réponse temporelle de la 

boucle de régulation interne et externe qui eux-mêmes ont été optimisées. Nous 

pouvons alors observer, à la Figure 7-16, les résultats des simulations dans les mêmes 

conditions que le test effectué à la section 7.6.2. Nous pouvons remarquer que 
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l' amplitude de l'ondulation de pulsation au double de la fréquence du réseau présente 

dans la tension Vve est plus importante qu ' avec un condensateur Cvc == 500 µF. Cela 

entraîne ainsi une dégradation du THDi passant de 1,35 % à 3,3 % sur l' intervalle g 

[O - 0,15] s. Toutefois, nous entrons toujours dans les spécifications de la norme 

IEEE 1547. 
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Figure 7-16 : Résultats de simulation de la boucle de régulation de la tension vDc· Avec un 
condensateur du lien DC de 250 µF. On effectue un step du courant ipv passant de 8,7 - 0 A à 

t = 0, 15 s et de 0 - 5 A à t = 0,25 s 

À la Figure 7-17, une injection de perturbation harmonique d'ordre 3 à t == 0,15 s 

puis d'ordre 5 à t == 0,25 s est effectuée. Là aussi, nous obtenons une légère 

dégradation du TH Di mais il reste toujours inférieure à 5 %. D'autant plus que lors g 

de ces tests, nous avons toujours maximisé les effets de perturbations et d'erreurs 

pour être dans les pires conditions. Nous pouvons alors imaginer de meilleures 

performances en laboratoire. 
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injections de perturbations décrites dans le Tableau 7-3 
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CHAPITRE VIII 

CONCLUSION ET RECOMMANDATIONS 

8.1 Conclusion 

Dans cette recherche, nous avons étudié un des éléments incontournables de la chaîne 

de production d' énergie renouvelable, qui est le convertisseur d' énergie faisant le lien 

entre production et consommation. En particulier, les convertisseurs de type DC/ AC 

monophasés destinés à un usage résidentiel. Nous avons pu développer un modèle en 

représentation d' état du convertisseur connecté au réseau électrique via un filtre LCL. 

Ce modèle nous a servi de base et a permis de développer une commande par retour 

d'état du courant i9 . Nous avons démontré les bonnes performances de cette 

commande et les résultats obtenus sont en accord avec la norme IEEE 1547. 

Puis, une régulation de la tension du lien DC (Vve) a été effectuée. Nous avons pu 

étudier sa complémentarité avec la boucle de contrôle interne du courant ig- En effet, 

la tension V De est régulée en ajustant l'amplitude du courant du réseau i9 . La variation 

de l'amplitude de i9 , injectée par le réseau, provoque la diminution de la tension du 

lien DC et vice versa. Ainsi, nous avons pu mettre en évidence l'utilité de la banque 

de condensateurs du lien DC fournissant la différence de puissance entre le réseau et 

la charge lorsqu'un déséquilibre est observé dans le système. On a alors noté 

l' importance de la banque de condensateurs dans ce processus qui ne peut être 

supprimé. Cependant, nous avons vu comment réduire sa taille sans altérer les 

performances de l'onduleur à l' aide d'un filtre coupe-bande. Toutefois, l'ajout du 
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filtre augmente le temps de réponse du système ; et c ' est, entre autres, pour cela que 

nous avons choisi de contrôler la boucle interne du courant i9 de façon la plus rapide, 

efficace et robuste possible à l' aide d'une commande par retour d'état. 

Et enfin, nous avons simulé le système au complet, de façon la plus réaliste possible, 

pour pouvoir valider notre proposition et atteindre l'objectif Nous avons, ainsi, 

effectué différents tests pour deux tailles de la banque de condensateurs du lien DC 

(500 µF et 250 µF). Des entreprises comme Idénergie, disposent ici d'une solution 

pour réduire la taille de la banque de condensateurs du lien DC d'au moins 10 fois par 

rapport à celle dont ils disposent actuellement. Et surtout, donne la possibilité 

d' utiliser un condensateur à film. En effet, pour une taille de condensateur à film de 

500 µF ou 250 µF , le prix reste accessible et ne gonfle pas le coût global du 

convertisseur. De plus, la garantie du convertisseur, qui était régie par la durée de vie 

du condensateur du lien DC, peut être rallongée de plus de 5 fois. Aussi, la 

commande par retour d'état permet une grande adaptabilité et flexibilité du 

convertisseur dans une large gamme de paramètre réseau. Effectivement, si les 

paramètres du réseau ou du filtre LCL viennent à changer, il suffit de recalculer les 

gains de la commande à l' aide du programme développé dans ce projet de recherche 

et de les mettre à jour dans le DSP ou microprocesseur. 

8.2 Recommandations 

La commande par retour d 'état est utilisée depuis peu dans le domaine de 

l' électronique de puissance. Elle semble être une alternative prometteuse et 
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performante pour le contrôle des convertisseurs. Nous avons vu la diversité de son 

utilisation, ici dans le but de réduire la taille de la banque de condensateurs du lien 

DC, mais aussi pour rendre la commande robuste aux variations des paramètres 

réseau et bien plus encore. De nombreuses études restent ouvertes à cette commande ; 

il serait, par exemple, très intéressant de modéliser la chaîne de production au 

complet (MPPT + boucle de contrôle vDc + boucle de contrôle ig + filtre) en 

représentation d'état et pouvoir ainsi réaliser une commande full state feedback 

(entièrement à retour d'état) de la chaîne de production. Cela permettrait d'obtenir les 

gains de régulation de toutes les boucles de contrôle en une seule fois et de façon 

automatique. 
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ANNEXE F 

RÉFÉRENCE HO-P SÉRIES 10 A 
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