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 ملخص

 

في محولات الطاقة وملاحظتها، حيث نوقشت فئتان من المحولات: محولات   يتناول هذا العمل التحكم

 التقليدية( و محولات الطاقة العالية )المحولات متعددة الخلايا في حالتنا(. )المحولات الطاقة المتوسطة 

أولا، بالنسبة لمحولات الطاقة المتوسطة  قمنا بدراسة مموجات التوتر ، ذات الطور الواحد و        

، تقنية PWMثلاثية الاطوار. كما قمنا بدراسة تقنيات مختلفة للقضاء على التوافقيات مثل تقنية  التعديل 

 الالغاء الانتقائي للتوافقيات، تقنية التعديل الشعاعي الخ ...

في هذا السياق، قمنا بتطوير مموج معدل يعتمد على تقنية الالغاء الانتقائي للتوافقيات  مرتبط بمرشح 

 .       للترددات المنخفضة

    dSpace DS1103.للتحقق من صحة النموذج المقترح، أجريت بعض التجارب باستخدام الطقم 

ثانيا، قمنا بدراسة المحولات متعددة الخلايا خاصة نمذجتها، التحكم فيها و ملاحظتها. لإنجاز هذه  

الدراسة استخدمت عدة تقنيات للتحكم في هذه المحولات منها: اولا ،في حالة حلقة مفتوحة، تقنية التحكم  

PWM  ،تقنية النمط الانزلاقي) من الرتبة الاولى و الثانية( وتقنية النهج  و ثانيا ،في حالة حلقة مغلقة

الهجين.  كما قمنا كذلك بتطوير مراقبين انزلاقين من الرتبة الاولى و الثانية لملاحظة التوتر في 

باستعمال طقم  PWMتقنية التحكم المعروفة بتطبيق المكثفات.  اخيرا أجريت عدة اختبارات تجريبية  

dSpace DS1103  .على مموج ذو ثلاثة خلايا تم انجازه بمخبرنا 

 

 

 

RESUME 

   

  L’objectif de notre travail porte sur la commande et l’observation des convertisseurs 

de puissance.  

  Deux classes de convertisseurs ont été abordées: les convertisseurs moyenne 

puissance (convertisseurs classiques) et les convertisseurs forte puissance(les 

convertisseurs multicellulaires dans notre cas).  

En premier lieu, un état de l’art sur les techniques d’élimination des harmoniques 

dans les convertisseurs de tension classiques, monophasés et triphasés, a été 

effectué. Parmi ces techniques: la PWM classique, l’élimination sélective des 

harmoniques, la modulation vectorielle. Dans ce contexte, un onduleur monophasé à 

commutations pré-calculées associé à un filtre       modifié a été développé et 

réalisé. Pour valider le modèle proposé, quelques tests ont été effectués à base de la 

carte dSPACE DS1103. 

En deuxième lieu, les convertisseurs multicellulaires: leurs modélisation, commande 

en boucle ouverte par la PWM et on boucle fermée par mode glissant (ordre un et 

deux) et par une approche hybride ont été appliquées. Ainsi que, deux observateurs 

par mode glissant d’ordre un et d’ordre deux ont été développés. Enfin, des tests 

expérimentaux de la commande PWM, à base de la carte dSPACE DS1103 ont été 

faits sur un onduleur à trois cellules.   
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INTRODUCTION 

 

L’évolution technologique rapide qu’a connue l’électronique de puissance dans 

les quarante dernières années a rendu son utilisation très abondante  dans le monde  

industriel actuel, surtout au niveau de la conversion et du stockage de l’énergie 

électrique. Dans la plupart des applications, l’énergie est convertie sous une autre 

forme afin de faciliter son exploitation. Néanmoins, malgré les avancées 

significatives des techniques et de la technologie de conversion, cette opération elle 

souffre de certains problèmes.   

D’un côté, la conversion ne peut se faire sans dégradation notable de la qualité 

d’alimentation qui se manifeste au niveau des formes d’ondes de tension ou de 

courant de sortie convertis. La présence d’harmoniques dans l’alimentation pourrait 

d’une part nuire aux appareils électriques qui y sont branchés et entrainer d’autre 

part une mauvaise exploitation de l’énergie. Par conséquent, il faudrait un 

convertisseur qui génèrerait une tension (ou un courant) de sortie rigoureusement 

identique à un signal de référence, à un facteur de proportionnalité près,  y compris 

lorsque ce signal varie rapidement. Le transfert d’énergie entre la source et le 

récepteur serait alors idéalement contrôlé, et il n’y aurait pas d’harmoniques 

indésirables sur la sortie du convertisseur. 

L’élimination des harmoniques d’ordre faible, dans les convertisseurs de 

puissance DC/AC, peut être achevée par l’application des techniques de modulation 

à largeur d’impulsion PWM (Pulse Width Modulation) moderne [1]. Ces techniques 

calculent les angles de commutation de telle manière que la sortie alternative du 

convertisseur est générée avec un taux d’harmonique  faible. Habituellement la 

technique HEPWM (Harmonic Elimination PWM)  et la technique EAPWM (Equal 

Areas PWM), qui déterminent les angles de commutation par la résolution d’un 

ensemble d’équations non linéaires sont utilisées dans [2].  Autres versions ont été 

dérivées de cette technique comme la modulation des vecteurs spatiaux: SVM 

(Space-Vector Modulation) [3][4] et la HEPWM combinée avec la théorie 

d’échantillonnage régulier. Cette dernière améliore le temps de calcul pour 

l’estimation des angles de commutation des interrupteurs. Afin d’éviter la résolution 

d’équations non linéaires, autres techniques de PWM utilisant les fonctions de Walsh 

[5][6] sont utilisées. 

Les  techniques produisant une tension de sortie avec un THD (Total Harmonic 

Distortion) faible, utilisant la technique CPWM (Centroid PWM), ont été proposées 
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dans [7]. D’autres méthodes proposent une PWM pré-calculée (ou sélective) 

PCPWM (pre-calculated PWM) pour réduire autant le nombre de commutations 

requises ont été développées comme, par exemple, dans [8][9][10][11]. Une 

approche PCPWM associée avec un filtre LC1C2 utilisant des condensateurs 

polarisés pour minimiser  le THD dans la tension de sortie de l’onduleur a été 

développée [12][13][14][15] [16].  

De l’autre côté, l’augmentation incessante des niveaux de puissance mis en jeu 

s’est traduit par des  niveaux de tension et de courant élevés, et a nécessité le 

développement de semi-conducteurs de plus en plus performants. Un niveau de 

puissance élevé implique soit une tension d’utilisation élevée, soit un fort courant 

d’utilisation, voire même les deux à la fois. L’augmentation de la tension est souvent 

privilégiée pour remplir des objectifs de rendement, et les performances statiques et 

dynamiques des semi-conducteurs se dégradent souvent sous ces conditions de 

fonctionnement. De plus, malgré des avancées significatives, l’évolution des 

possibilités de ces dernières est lente à l’heure actuelle par rapport au marché de la 

demande, notamment au niveau des calibres en tension disponibles. En parallèle, de 

nombreuses études ont été menées pour concevoir de nouvelles structures de 

conversion d’énergie basées sur l’association de structures élémentaires [17][18]. 

Ces convertisseurs constituent des solutions attrayantes pour les applications de 

moyenne et forte puissance.  

   L’apparition des structures de conversion multiniveaux depuis le début des années 

1980 apporta des solutions par la mise en série de semi-conducteurs de puissance. 

Ces structures assurent la répartition de la contrainte en tension sur différents 

interrupteurs tout en améliorant les formes d’ondes des grandeurs de sortie. Ces 

nouvelles structures nécessitent la mise au point d’algorithmes de commande 

performants pour pouvoir tirer d’avantage de toutes les capacités des convertisseurs 

multicellulaires[17] [19][20].  

  La commande de systèmes complexes est seulement possible par l'intermédiaire 

de combinaison de lois de commande continues classiques avec une logique de 

surveillance discrète. Actuellement, la littérature dans le domaine montre une 

effervescence grandissante sur l’étude et la synthèse d’observateurs [21][22] 

[23][24][25]. En effet, de nouvelles méthodologies ont été développées pour la 

conception d’observateurs dynamiques pour ces systèmes à partir de la 

connaissance des sorties continues ou discrètes. L'observateur dans ce cas, est lui-

même synthétisé sous la forme d'un système multi dynamiques, avec son propre état 
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interne, et une sortie qui doit le plus fidèlement possible reproduire l'état du système 

observé. La recherche dans ce domaine est très récente [26][27][28][29].  

Dans ce contexte, commande et observation des convertisseurs de puissance, 

s’inscrit notre travail, qui est constitué de deux parties. 

La première partie est consacrée à l’étude des convertisseurs de puissance 

moyenne, spécialement  aux techniques d’élimination des harmoniques. Dans ce 

cadre, un nouveau onduleur monophasé modifié à commutations pré-calculées 

associé à un filtre LC1C2 est développé. 

La deuxième partie est consacrée aux convertisseurs forte puissance, en particulier 

la modélisation, la commande et l’observation des convertisseurs multicellulaires.  À 

cet égard , la commandes par PWM, par mode glissant d’ordre un, d’ordre deux et 

par une approche hybride, ainsi que deux observateurs par mode glissant pour 

l’estimation des tensions flottantes ont été développées.  

 Enfin, des tests expérimentaux (commande par PWM à base de la carte  DSPACE 

11103) sur un onduleur de trois cellules réalisé au sein de notre laboratoire ( Hall 

technologique, Université de Médéa), ont été achevés. 

 

Organisation de la  thèse 

Partie I (convertisseurs moyenne puissance) est composé des chapitres 1 et 2. 

Le chapitre 1   présente un état de l’art sur les convertisseurs de puissance 

classiques monophasés et triphasés (étude des harmoniques). 

Le chapitre 2 présente un nouveau onduleur de tension monophasé modifié à 

commutations précalculées associé à un filtre passif LC1C2.  

Partie II (convertisseurs forte puissance)  est composé de chapitres 3,4,5 et 6: 

 Le chapitre 3 présente la topologie, le fonctionnement, la modélisation et la 

commande en boucle ouverte (par PWM)  des convertisseurs multicellulaires séries. 

Le chapitre 4 présente la commande par mode glissant d’ordre un et d’ordre 

supérieur des convertisseurs multicellulaires séries.  

Le chapitre 5 est consacré à la modélisation hybride des convertisseurs 

multicellulaires.  

Le chapitre 6 est consacré au développement de deux observateurs de tensions par 

mode glissant d’ordre un et d’ordre deux. 

Enfin une conclusion générale qui récapitule  et donne les conclusions  tirées de ce 

travail. 



 

 

 

 

 

 

Partie I: 

 

LES CONVERTISSEURS MOYENNE PUISSANCE  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



 

1. LES CONVERTISSEURS DE PUISSANCE CLASSIQUES DC-AC 

 

 

 

1.1   Introduction 

L'objectif principal des convertisseurs de puissance statiques DC/AC (onduleurs) 

est de produire des formes d'onde alternatives en sortie à partir d'une source  

continue. Ce type de formes d'onde est nécessaire pour plusieurs applications,  

comme  les variateurs de vitesse ajustables (Ajustable Speed Drives: ASD), les 

alimentations sans interruption (Uninterruptible Power Supplies : USP), les 

compensateurs statiques, les systèmes de transmission AC  flexibles (Flexible AC 

Transmission Systems : FACTS) etc…, qui ne sont que quelques applications parmi 

plusieurs. Pour les sorties sinusoïdales, l'amplitude, la fréquence et la phase doivent 

être contrôlables. Selon le type de la sortie, ces topologies peuvent être considérées 

comme des convertisseurs de tension (Voltage Source Inverter: VSI), où la sortie 

contrôlée est une tension. Ces structures sont les plus utilisées car elles se 

comportent naturellement comme des sources de tension, ce qui est demandé par de 

nombreuses applications industrielles comme les ASDs, c’est l'application la plus 

populaire des convertisseurs (Figure 1.a). Similairement, ces topologies peuvent être 

trouvées comme des convertisseurs de sources de courant (Current-Source Inverters: 

CSIs), où la sortie alternative contrôlée est un courant  [30]. 

Les convertisseurs de puissance statiques sont composés de commutateurs de 

puissance et par conséquent les formes d'onde de la sortie sont constituées de 

valeurs discrètes. Cela conduit à la génération de signaux qui contiennent des 

transitions rapides au lieu des transitions lisses. Par exemple, la tension de sortie 

alternative  produite par un onduleur de tension d'un ASD à trois niveaux est de  type 

Modulation à Largeur d'Impulsion (Pulse Width  Modulation : PWM) a une  forme 

d'onde montrée dans la Figure.1.1c.  Bien que cette forme d'onde n'est pas 

sinusoïdale comme il est prévu (Figure.1b). Sa composante fondamentale a un 

comportement sinusoïdal. Ce comportement doit être  assuré par une technique de 

modulation qui contrôle la durée  et la séquence de commande ON/OFF utilisée  pour 
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commuter les interrupteurs de puissance. Les techniques de modulation les plus 

utilisées sont : la technique basée sur la porteuse (par exemple la Modulation à 

Largeur d'Impulsion Sinusoïdale: Sinusoïdal Pulse Width Modulation, SPWM), la 

technique de la modulation des vecteurs spatiaux(Space-Vector Modulation: SVM) et 

la technique d’élimination sélective des harmoniques (Selective-Harmonique-

Elimination, SHE) [31][32].  

  La forme discrète de la sortie générée  impose des restrictions de base sur 

l'application des onduleurs. Le VSI génère une tension de sortie composée de valeurs 

discrètes (très grande ). Par conséquent, la charge doit être inductive aux 

fréquences des harmoniques afin de produire une forme d'onde de courant lisse. Une 

charge capacitive dans les VSIs génère de grands pics de courant. Si c’est le cas, un 

filtre inductif entre le côté alternatif du VSI et la charge doit être utilisé. 

Une tension de trois niveaux n'est pas recommandée pour les ASDs de moyenne 

tension à cause de la grande valeur de  qui sera appliquée aux bornes de la 

charge. Plusieurs effets secondaires négatifs de cette approche ont été rapportés 

(problèmes d'isolation et des enroulements) [33]...  Comme alternatives, les topologies 

à plusieurs étages (plusieurs niveaux et multicellulaires) sont venues pour améliorer 

les formes d'onde de sortie alternatives dans les VSIs. Le principe de base est de 

construire la sortie désirée  à partir des niveaux de tension différents qui réalisent des 

formes d'onde de moyenne  tension  de faible . Des  techniques de modulation 

spécialisées ont été développées pour faire commuter le grand nombre d’interrupteurs 

de puissance impliquées dans ces topologies. Parmi autres, la  technique basée sur la 

porteuse et la technique  de la modulation des vecteurs spatiaux ont été naturellement 

étendues à ces applications [3][30].  

Dans de nombreuses applications, il est nécessaire de prendre l'énergie du côté 

alternatif de l'onduleur et la renvoyer vers le côté continu. Par exemple, chaque fois 

que les ASDs ont besoin de  freiner  ou ralentir la vitesse du moteur, l'énergie 

cinétique est envoyée dans la liaison de la tension DC (Figure. 1.1a). Ceci est connu 

sous le nom du mode de fonctionnement régénératif et contrairement, au mode du 

fonctionnement moteur, le sens du courant dans le coté continu est inversé par le fait 

que la tension de la liaison DC est fixée. Si un condensateur est utilisé pour maintenir 

la tension de la  liaison DC (comme dans les ASDs  standards), l'énergie doit être 

dissipée ou réinjectée dans le système de distribution ; autrement, la tension continue 

du circuit augmente progressivement. La première approche nécessite que le 
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condensateur de la liaison DC soit connecté en parallèle avec une résistance, qui doit 

être proprement  commuté seulement lorsque le flux d'énergie vient du moteur  vers la 

liaison DC. Une meilleure alternative est de renvoyer une telle énergie dans le 

système de distribution. Toutefois, cette alternative nécessite une topologie réversible  

connectée entre le système de distribution et le condensateur de la liaison à courant 

continu [33][34].  

 

 

 

 

      

 

                 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 1.1  Schéma d’un système à vitesse ajustable à trois niveaux et les formes d’onde 

associées: 

                                        (a) topologie de conversion de l’énergie électrique 

                                        (b) formes d’onde de l’entrée idéale (source AC) et la sortie (charge); 

                                        (c) formes d’onde de l’entrée réelle (source AC) et la sortie (charge). 

 

 

Dans ce chapitre, les onduleurs monophasés et triphasés seront examinés. La 

liaison  continue sera supposée  parfaite. Plus précisément, les topologies, les 

techniques de modulation et les aspects de commande orientés aux applications 

standards sont analysées. Afin de simplifier l'analyse, les onduleurs sont considérés 
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sans perte c.à.d. sont constitués d’interrupteurs de puissance idéaux. Néanmoins, 

certaines conditions pratiques non  idéales sont également considérées. 

 

1.2  Onduleurs de tension monophasés 

     Les onduleurs de tension  monophasés peuvent être trouvés comme des 

topologies en demi-pont ou en pont complet. Bien que  la plage de puissance qu'ils 

couvrent est basse,  ils sont largement utilisés dans les alimentations en puissance 

comme des UPSs monophasés et actuellement dans des topologies  de 

convertisseurs statiques de haute puissance comme des configurations 

multicellulaires, qui constituent  l’objectif de la deuxième partie de cette thèse.  

 

1.2.1 Onduleurs de tension en demi-pont  

    La figure 1.2 montre la topologie d'un onduleur de tension en demi-pont, où deux 

grands condensateurs sont nécessaires pour former un point neutre  telle que 

chaque condensateur maintient une  tension constante vi/2. Le courant contient des 

harmoniques d'ordre faible, d’où la nécessité d’un ensemble de condensateurs de 

grande valeur (C+ et C-). 

 

 

   

 

 

 

Figure 1.2 :  VSI monophasé. 

 

 Il est clair que les deux interrupteurs  + et - ne peuvent pas être fermés 

simultanément car un court-circuit à travers la source de  tension continue vi  sera 

produit. Il y’a deux états définis (états 1 et 2) et un état indéfini (état 3) comme il est 

indiqué dans le tableau.1.1.  

Afin d'éviter le court-circuit et la condition de la  tension de sortie  indéfinie, la 

technique de modulation doit assurer à tout instant qu’au moins un  interrupteur du 

haut ou du bas du bras de l’onduleur est en OFF [30]. 
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Tableau 1.1:  Etats des commutateurs pour un VSI monophasé en demi-pont 

 

Etat                                   N° état                        conduction des Composants 

S+ est ON et S- est OFF          1               vi/2                           S+   si  io > 0 

                                                                                                  D+  si  io<  0 

S- est  ON et S+ est OFF         2              -vi/2                           D-   si  io > 0  

                                                                                                  S-   si  io < 0 

S+ et S-  sont tous  OFF          3              -vi /2                           D-  si  io > 0 

                                                                  vi/2                           D+  si  io < 0  

 

La figure 1.3 montre les formes d’onde idéales associées à l’onduleur en demi-pont 

représenté dans la figure 1.2.  Les états des commutateurs + et - sont définis dans 

ce cas par la technique de modulation PWM basée sur une porteuse. 

A.  La PWM  Basée sur la Porteuse   

Comme il est mentionné précédemment  il est souhaitable, par une commutation  

adéquate des interrupteurs, que la tension de sortie   suit une forme d'onde 

donnée (par exemple sinusoïdale) . La technique PWM basée sur une porteuse  

répond à  cette exigence car elle définit les états des interrupteurs ‘ON’ et ‘OFF' du 

bras d'un VSI en comparant un signal de modulation  (tension de sortie désirée) 

avec une onde triangulaire (porteuse). En pratique, quand >  l'interrupteur S+ 

est ON et l’interrupteur S-  est OFF. De même, quand <   l'interrupteur  S+  est 

OFF et l’interrupteur S- est ON. Un cas particulier est, quand le signal de modulation 

 est  sinusoïdal de fréquence   et d'amplitude   et le signal triangulaire  de 

fréquence  et d’amplitude , la PWM sinusoïdale (SPWM). Dans ce cas, l’indice de 

modulation  (aussi connu par le taux de modulation en amplitude) est défini par 

[35][36]:   

                                                                            (1.1) 

La fréquence de la porteuse normalisée  (aussi connue par  le taux de  modulation 

en fréquence)  est : 

 .                                                      (1.2) 

La figure 1.3.e  montre clairement que la tension de sortie alternative   est 

une forme d'onde sinusoïdale plus des  harmoniques [35]: 



18 
 

 

(a) l'amplitude de la composante fondamentale de la tension de sortie  a 

l'expression  suivante: 

                                                   (1.3) 

pour a , elle s’appelle région linéaire de la modulation (les valeurs élevées de ma 

conduisent à la sur-modulation qui  sera discutée prochainement).  

 

(b) Pour des valeurs impaires de la fréquence normalisée de la porteuse , les 

harmoniques  dans la tension de  sortie apparaissent aux  fréquences normalisées 

 centrées autour  et ses multiples [30] 

                                      (1.4) 

                                                 où  , pour        

                                                 et    pour ; 

 

(c)  L'amplitude des harmoniques de la tension de sortie est une fonction de l'indice de 

modulation  ma et indépendante de la fréquence de la porteuse normalisée  

pour . 

(d) Les harmoniques dans le courant de la liaison DC apparaissent aux fréquences 

normalisées et centrées  autour de la fréquence de la porteuse normalisée et 

ses multiples.     

                                                    (1.5) 

      où  ,  pour    

                                               et    pour   
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Figure 1.3:  Formes d’onde idéales  pour  la SPWM d’un VSI en demi-pont (  = 0.8,  = 9) 

(a) signaux de modulation    (b) états du commutateur +     (c) états du commutateur - 

(d) la tension de sortie     (e) le spectre de la tension de sortie   (f) le courant de sortie; 

(g) le courant DC (h) spectre du courant  (i) le courant du commutateur +  (j) le courant dans +. 

 

D'autres cas  importants sont les suivants: 

(a) pour des petites valeurs de  ( ), le signal de la porteuse   et le signal 

  doivent être synchronisés (  entier), qui est nécessaire pour maintenir les 

caractéristiques précédentes. Si ce n'est pas le cas, des sous-harmoniques 

apparaissent dans la tension de sortie alternative; 

(b) pour des grandes valeurs de  ( ), les sous harmoniques sont 

négligeables si une PWM asynchrone est utilisée, cependant, vu le potentiel des sous 

harmoniques d’ordre faible, leur utilisation doit être évitée; enfin,  
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(c) dans la région de sur modulation ( ) des intersections entre  la porteuse et le 

signal modulant sont omises, ce qui conduit à la génération des harmoniques d'ordre 

faible mais une fondamentale importante est obtenue. Malheureusement, la linéarité 

entre et  réalisée dans la région linéaire n’est pas maintenue dans la région de 

sur modulation. En plus, un effet de saturation peut être observé (Figure.1.4).  La 

technique PWM permet de générer  une tension de sortie  qui poursuit un signal 

modulant donné. Un cas particulier est la  technique SPWM qui fournit, dans la région 

linéaire, une tension de sortie variable linéairement en fonction de l'indice de 

modulation et des harmoniques de fréquences et d’amplitudes bien définies. Ces 

caractéristiques simplifient la conception des composants de filtrage. 

Malheureusement, l'amplitude maximale de la tension fondamentale est  dans ce 

mode de fonctionnement. Des tensions plus élevées sont obtenues en utilisant la 

région de sur modulation ( ). Toutefois, des harmoniques d'ordre inférieur 

apparaissent dans la tension de sortie. De très grandes valeurs de l'indice de 

modulation ( >3,24) mènent à une tension de sortie totalement carrée qui est 

considérée comme la technique de modulation avec onde carrée [35][37] 

 

B. Technique de Modulation avec  Onde Carrée 

 

Les deux commutateurs +  et - sont fermés dans un demi cycle de la période de la 

tension de  sortie. Ceci est équivalent à la technique SPWM avec un indice de 

modulation  infini. La figure 1.5 montre que:  

(a)  les harmoniques de la tension de sortie normalisées sont aux fréquences:   h = 3, 

5, 7, 9, ...,  

(b)  la fondamentale de la tension de sortie a une  amplitude donnée par : 

                                                         ,                               (1.6) 

et les harmoniques ont des amplitudes données par:     

                                         (1.7) 
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Figure 1.4:  La composante fondamentale normalisée de la tension de sortie  

modulée par la SPWM dans un VSI en demi-pont  

 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Figure 1.5:  Forme d’onde idéale d’un VSI en demi-pont modulée par une onde carrée 

(a) tension de sortie      (b) spectre de la tension de sortie. 

 

 Il peut être remarqué que la tension de sortie ne peut être changée par  l'onduleur. 

Toutefois, elle peut être modifiée par la commande de la tension continue . D'autres 

techniques de modulation qui sont applicables aux  configurations en demi-pont (par 

exemple, l'élimination sélective des harmoniques) sont passées en revue ici comme 

elles peuvent être facilement étendues pour  moduler autres topologies. 
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intrinsèques sont éliminés sélectivement. Ceci est réalisé mathématiquement par la 

génération précise des instants d’ouverture et de fermeture des interrupteurs. La 

tension de sortie dispose  une  symétrie d’un demi et un quart d’onde impaire. Par 

conséquent, les harmoniques pairs ne sont pas présent ( ). Par 

exemple, pour éliminer la troisième et la cinquième harmonique et effectuer une 

commande de l’amplitude fondamentale , les équations à résoudre sont les 

suivantes [31][38][32]: 

                     (1.8) 

Où les angles 1 2 3 sont définis comme il est montré dans la  Figure.1.6a.  Ils sont 

calculés par des algorithmes itératifs et ils n’existent pas de solutions analytiques qui 

peuvent être dérivées. La Figure 1.7a montre les angles 1 2 3  tracés pour 

différentes valeurs de  .  Les expressions générales permettant d’éliminer un 

nombre impaire  d’harmoniques sont données par 

[31][32][38]:  

 (1.9)                                          

où .  

Similairement, pour éliminer un nombre impair d’harmoniques, par exemple la 

troisième, la cinquième et la septième harmonique, et pour effectuer la commande de 

amplitude fondamentale  les équations à résoudre sont [31][32][38]: 

                            (1.10) 

 Où les angles 1 2 3 4  sont définis comme il est montré  dans  Figure. 1.6b. De la 

même manière que celle de (1.8), ils sont calculés par des algorithmes itératifs. Les 

angles α1, α2, α3, α4 sont tracés pour différentes valeurs de   dans la figure 1.7b.  
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Les expressions générales pour éliminer un nombre impair N−1 (N −1 = 3, 5, 7, ...) 

d’harmoniques sont données par (1.9). 

Pour implémenter la technique de modulation SHE,  le modulateur doit générer le 

vecteur de commutation selon les angles représentés par la  figure 1.7. Cette 

technique est toujours réalisée par des systèmes numériques qui sauvegarde les 

angles  de commutation dans des tables de consultation (look-up tables). 

 

        Figure 1.6 :    Forme d’onde idéale du VSI en demi-pont avec la SHE: 

(a) tension de sortie avec l’élimination de la troisième et la cinquième harmonique.  (b) spectre de (a) 
(c) tension de sortie  avec élimination de la  troisième, la cinquième et la septième harmonique. 

(d) spectre de (c). 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Figure 1.7:   Angles de commutation et commande par SHE de la tension fondamentale (VSI 

en demi- pont)  
  (a) élimination de la troisième et la cinquième harmonique 

                      (b) élimination de la troisième, la cinquième et la  septième harmonique 
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D. Le Courant de la Liaison DC 

 

Les condensateurs sont considérés comme une partie de l’onduleur et donc un 

équilibrage d’énergie instantané ne peut être considéré à cause des composants  de 

stockage d’énergie (C+ and C−). Cependant, si un onduleur est assumé sans perte, 

l’énergie moyenne absorbée par la charge dans une période doit être égale à l’énergie 

moyenne fournie par la source continue. Ce qui nous permet d’écrire [30]: 

 

 ,                                   (1.11) 

où T est la période de la tension de sortie.  

Pour une charge inductive et une fréquence de commutation relativement élevée, le 

courant de charge  est presque sinusoïdal et, par conséquent, seulement la 

composante fondamentale de la tension de sortie qui fournit de l’énergie à la charge. 

De l’autre côté, si la tension continue reste constante vi (t) = Vi , eq(1.11) peut être 

simplifiée à : 

                        (1.12) 

où  est la tension de sortie efficace de fondamentale, Io est le courant de charge 

efficace et Ii  est le courant dans la liaison continue qui peut être simplifié  à: 

                                                                (1.13) 

 

1.2.2 Onduleur de tension en pont complet 

 

 La figure 1.8 montre la topologie d’un VSI en pont complet. Cet onduleur est 

similaire à l’onduleur en demi-pont. Cependant, un second bras donne un point neutre 

à la charge. Comme il est prévu, les deux commutateurs  1+ et  1− (ou 2+ et 2−) ne 

peuvent être fermés simultanément car un court-circuit de tension i aura lieu.  

D’après le tableau 1.2, il y’a quatre états de commutation définis (états 1, 2, 3, et 4) et 

un état  indéfini (état 5) [30]. 

Afin d’éviter le court-circuit et la condition de la tension indéfinie, la technique de 

modulation devrait veiller que le commutateur en  haut et le commutateur en bas de 



25 
 

chaque bras ne soient pas fermés simultanément. Il peut être observé  que la tension 

de sortie peut prendre des valeurs allant jusqu’à la valeur  de i, qui est le double que 

celle obtenue avec des VSIs en demi-pont. De nombreuse techniques de modulation 

sont appliquées aux VSIs en pont complet ont été développées; parmi eux on trouve 

les techniques de la PWM (bipolaire et unipolaire). 

 

A.  La Technique PWM  Bipolaire  

 Dans cette approche, les états 1 et 2 (Tableau 1.2) sont utilisés pour générer la 

tension de sortie. Par conséquent la tension de sortie prend seulement deux valeurs, 

qui sont  i and − i.  Pour générer  les états, la modulation basée sur une porteuse 

peut être utilisée de la  même manière que dans les configurations en demi-pont 

(Figure.1.3), où un seul signal modulant  était utilisé. 

Il convient de noter que l’état  du commutateur + dans l’onduleur en demi-pont 

correspond aux états  des deux commutateurs S1+ et S2− dans la configuration en 

pont complet. Similairement, − en état  dans l’onduleur en demi-pont correspond 

aux états  des deux commutateurs 1− et 2+ dans la configuration en pont complet. 

Cette technique s’appelle SPWM bipolaire basée sur la porteuse. 

 

 

 

 

 

 

      

                                                                                                                      

  Figure 1.8:  VSI monophasée en pont complet. 

 

 

La tension de sortie dans le VSI en pont complet a une forme sinusoïdale qui contient 

une composante fondamentale d’amplitude  satisfait l’expression suivante [30]:                

  ,                                                   (1.14) 

dans la région linéaire ( a ), qui est le double par rapport à celle obtenue dans le 

VSI en demi-pont. Des conclusions identiques peuvent être  tirées  pour les  
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fréquences et les amplitudes des harmoniques de la tension de sortie, pour le courant 

de la liaison continue et  pour des opérations avec de petites et de grandes valeurs 

impaires  de f  (incluant la région de sur-modulation ( a > 1)) que dans la VSI en 

demi-pont  tout en considérant que le maximum de la tension de sortie est . Donc, 

dans la région de sur-modulation la composante fondamentale d’amplitude  

satisfait l’expression [30]:     

                                                                               (1.15) 

 

Tableau 1.2 :   Etats des commutateurs pour un VSI monophasé en pont complet 

 

état                                                    N° état              conduction des Composants  

1+ et 2− sont  et 1− et 2+ sont      1            /2     − /2                                1+  et  2−    si  io > 0 

                                                                                                                                   1+ et  2−    si  io < 0 

1- et 2+ sont  et 1+ et 2- sont        2           - /2      /2      -                         1-  et  2+    si  io > 0 

                                                                                                                                   1-  et   2+    si  io < 0 

1+ et 2+ sont  et 1− et 2- sont        3           /2       /2        0                        1+  et  2+    si  io > 0 

                                                                                                                         1+    et  2+     si  io < 0 

1- et 2− sont  et 1+  et 2+ sont         4           - /2    − /2        0                         1-  et   2−    si  io > 0 

                                                                                                                                   1-  et   2−    si  io < 0 

1+ , 1− , 2+ et 2- sont tous                5           - /2      /2                               1-  et   2+   si  io > 0 

                                                                             /2     - /2       -                       1+ et   2−   si  io < 0 

                                                                                                 

 

B.  La Technique  PWM  Unipolaire 

Au contraire à l’approche bipolaire, la technique  PWM unipolaire utilise les états 1, 

2, 3, et 4 (Tableau 1.2) pour générer la tension de sortie. Par conséquent, la tension 

de sortie prend instantanément une des trois valeurs,  i , − i  et . Pour générer les 

états, une technique basée sur la porteuse peut être utilisée, comme il est montré 

dans la figure 1.9, où deux signaux modulants (  et − ) sont utilisés. Le signal  est 

utilisé pour générer  et − est utilisé pour générer  ; d’où  =− . De 

l’autre côté     = − = 2 ·  ;  d’où  = 2 ·  = a · i .  

Cette technique est appelée la SPWM unipolaire  basée sur la porteuse.  

   Des conclusions identiques peuvent être tirées pour les amplitudes de la 

fondamentale et les harmoniques  dans la tension de sortie et le courant de la liaison 



27 
 

continue, et pour des opérations à faibles et  grandes valeurs de  (incluant la région 

de sur-modulation ( a > 1))  que dans les VSIs en pont complet modulés par la  

SPWM bipolaire. Cependant, vu que les tensions de phase (  et ) sont 

identiques  et  déphasées de 180◦, la tension de sortie ( = = − ) ne contient 

pas d’harmoniques paires. En conséquence, si  est pris pair, les harmoniques dans 

la tension de sortie apparaissent aux fréquences normalisées impaires h centrées 

autour du double de la fréquence de la porteuse normalisée f et ses multiples. 

[39][40]                                    

                                                   (1.16) 

                                et        k = 1, 3, 5, ... 

Les  harmoniques dans le courant de la liaison DC apparaissent aux fréquences  

normalisées fp centrées autour du double de et ses  multiples. [39][40]                 

                                                (1.17) 

                              ,  et  k = 1, 3, 5, .... 

Cette fonctionnalité est considérée comme  un avantage car elle permet l’utilisation de 

petits composants de filtrage pour obtenir  une tension et des formes d’onde de 

courant de haute qualité  lorsque  la même fréquence de commutation que dans le cas 

de l’approche bipolaire est utilisée.  
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Figure 1.9 :  Formes d’ondes idéales d’un VSI en pont complet avec SPWM unipolaire  

( a = 0.8,   = 8):         

(a) la porteuse et les signaux modulants  (b) états du commutateur 1+     (c) états du commutateur  2+ 

     (d) la tension de sortie  (e) le spectre de la tension de sortie AC  (f) le courant de sortie AC  

(g) le courant DC (h) le spectre du courant DC (i) Le courant du commutateur 1+ (j) Le courant de 1+. 
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C.  Elimination Sélective des Harmoniques  

Dans les  VSIs en pont complet, la tension de sortie comprend une symétrie impaire 

d’un  demi et un quart d’onde. Toutefois, les harmoniques paires ne sont pas présents 

( ,  h = 2, 4, 6, ...). En plus, la tension de sortie (  dans la figure 1.8), doit 

comprendre  impulsions par demi-cycle pour ajuster la composante fondamentale 

dans le but d’éliminer   harmoniques. Par exemple, pour éliminer  la troisième, la 

cinquième, et la septime harmonique  afin d’effectuer une commande de l’amplitude 

fondamentale ( ), les équations dans (1.18) sont à résoudre [32][38] : 

                          (1.18) 

où les angles 1, 2, 3, et 4  sont définies comme il est  montré dans la figure 1.10a 

et sont tracées pour différentes valeurs de  dans la figure 1.11a. Les 

expressions générales pour éliminer   harmoniques sont 

données par [32][38]: 

                              (1.19) 

                    1 2 N   

La figure 1.10c  montre un cas particulier où seule la fondamentale est contrôlée. 

Celle-ci est connue par contrôle de la sortie par annulation de la tension, qui découle 

du fait que sa mise en œuvre est facile en utilisant deux signaux de commutation 

rectangulaires déphasés comme il est indiqué dans la figure 1.12. L'angle de 

déphasage devient 2. 1 (Figure 1.11b).  

Les amplitudes de la composante fondamentale et des harmoniques de la tension de 

sortie sont données  par [32][38]: 

                                                          (1.20) 

Egalement, il peut être observé dans la figure 1.12c pour 1 = , une modulation avec 

un signal rectangulaire est effectuée. Dans ce cas, la fondamentale de la tension de 

sortie est donnée par[32][38]:  

                                                                                                          (1.21) 
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où la tension fondamentale de la charge peut être contrôlée en manipulant la tension 

de la liaison continue.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

       Figure 1.10:   Formes d’onde idéales du VSI en demi-pont avec la technique SHE 

                    (a) la tension de sortie pour l’élimination de la 3
eme

, la 5
eme

 et la 7
eme

 harmonique ;  
                  (b) le spectre du (a); (c) tension de sortie pour la commande de la fondamentale;  

 (d) le spectre de (c). 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 1.11:   Angles de découpage  pour la SHE et commande de la tension fondamentale 
(VSIs en  demi-pont)  

(a) commande de la fondamentale et élimination de la 3
eme

, la 5
eme

 et la 7
eme

 harmonique 

(b) commande de la fondamentale. 
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D.  Le Courant de la Liaison DC  

Du fait que l'onduleur est supposé sans perte et sans composants de stockage 

d’énergie, l'équilibrage instantané de l’énergie indique que :  

                                                      (1.22) 

 

            

                                                       

 

 

 

 

 

 

 

 

   

 

Figure 1.12  Formes d’onde  idéales pour la commande de sortie par élimination sélective des 
harmoniques (VSI en pont complet)   

  (a) état du commutateur 1+;   (b) état du commutateur 2; 

                  (c) la  tension de sortie AC;    (d) le spectre de la tension de sortie. 

 

Pour une charge inductive et des fréquences de commutation relativement élevées, le 

courant de charge o est presque sinusoïdal. Comme première approximation, la 

tension de sortie peut être considérée également comme sinusoïdale. D'autre part, si 

la tension continue reste constante i i, l’équation (1.22) peut être simplifiée à : 

                                            (1.23) 

où o1 est la valeur efficace de la fondamentale de la tension de sortie, o est le 

courant efficace de la charge. Le courant de la liaison DC peut être encore simplifié à 

[30]: 

                                                                (1.24) 

L'expression précédente révèle un enjeu important qui est la présence d'une 

harmonique du second ordre importante dans le courant de la liaison DC. Cette  

harmonique du second ordre  est réinjectée dans la source de tension continue, donc 
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elle doit être prise en considération lors de la conception afin de garantir une tension 

presque constante. En terme pratique, la source de tension continue doit comporter un 

grand nombre de capacitances, ce qui est coûteux et exige de l'espace,  qui sont deux 

caractéristiques indésirables en particulier dans les alimentations de moyenne à haute 

puissance. 

 

1.3   Onduleurs de tension triphasés  

Les onduleurs monophasés couvrent les applications de faible puissance et les 

onduleurs triphasés couvrent les applications de puissance moyenne et élevée. Le but 

principal est de fournir une source de tension triphasée où l'amplitude, la  phase et la 

fréquence des tensions doivent être toujours contrôlables. Bien que, la plupart des 

applications nécessitent  des tensions sinusoïdales (par exemple les ASDs, les UPSs, 

etc…), autres applications émergentes (par exemple les filtres actifs, les 

compensateurs de tension, etc…) nécessitent des tensions arbitraires. La topologie 

standard d’une VSI triphasée est illustrée dans la figure 1.13 et les huit états de 

commutation valables sont donnés dans le tableau 1.3. Comme dans les VSIs 

monophasés, les interrupteurs ( 1 et 4, 3 et 6, ou 5 et 2) d'un bras de l'onduleur  

ne peuvent pas être fermés en même temps parce que cela se traduit par un court-

circuit dans la tension de l'alimentation [41]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 1.13:  Topologie d’un VSI triphasé. 

 

De même que les VSIs monophasés, afin d'éviter les états indéfinis, les commutateurs 

d’un bras de l'onduleur ne peuvent pas être ouverts simultanément. Ceci se traduit par 

des tensions qui dépendent de la polarité du courant de ligne. Sur les huit états, deux 

états (7 et 8 dans le tableau 1.3) produisent des tensions de ligne nulles. Dans ce cas, 

les courants de ligne circulent librement soit à travers  les composants supérieurs ou 
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inférieurs. Les états restants (1 à 6 dans le tableau 1.3) produisent des tensions de 

sortie non-nulles. 

Tableau 1.3 :   Etats des commutations valides pour un VSI triphasé 

 

                    Etat                                                      N
o
 état          ab            bc               ca                  

 1,  2, et  6 sont  et  4, 5, et 3 sont                    1               i          0       − i            

 2,  3, et  1 sont  et  5, 6, et 4 sont                  2               0         i       − i              

 3,  4, et  2 sont  et  6, 1, et 5 sont                  3             − i        i         0               

 4,  5, et  3 sont  et  1, 2, et 6 sont                  4             − i         0         i               

 5,  6, et  4 sont  et  2, 3, et 1 sont                  5               0       − i         i               

 6,  1, et  5 sont  et  3, 4, et 2 sont                  6               i      − i          0               

 1,  3, et  5 sont  et  4, 6, et 2 sont                  7               0         0          0                

 4,  6, et  2 sont  et  1, 3, et 5 sont                  8               0         0          0                

 

 

 

Afin de générer une forme d’onde donnée, l'onduleur bascule d'un état à un autre. 

Donc les tensions de ligne de sortie résultantes se composent de valeurs discrètes de 

tension qui sont vi, 0, et -vi (Figure. 1.13). La sélection des états en vue de générer 

une forme d'onde donnée est faite par modulation qui devrait veiller seulement à 

l'utilisation des états valides [41]. 

 

1.3.1 La PWM sinusoïdale  

Il s'agit d'une extension de celle mise en place pour les VSIs monophasés. Dans ce 

cas et afin de produire des tensions de charge déphasées de 120°, trois signaux de 

modulation déphasés de 120° sont utilisés. La figure 1.14 montre les formes d’onde 

idéales de la SPWM du VSI triphasée. Pour utiliser une seule porteuse et préserver 

les caractéristiques de la technique PWM, la fréquence normalisée  doit être un 

multiple impair de 3. Ainsi, tous les tensions de phase (VaN, VbN, et VcN) sont 

identiques, mais déphasées de 120°  et sans harmoniques pairs. En plus, les 

harmoniques aux fréquences multiples de 3 sont identiques en amplitude et en phase 

dans toutes les phases. Par exemple, si la neuvième harmonique dans la phase  

est [42]:                      

                                                    (1.25) 

 

 La neuvième harmonique dans la phase sera : 
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                                          (1.26) 

Ainsi, la tension de ligne de sortie ab an bn ne contient pas la  neuvième 

harmonique. Par conséquent, pour les valeurs impaires multiples de 3 , les 

harmoniques de la tension de sortie apparaissent à des fréquences normalisées et 

sont centrées autour de   et ses multiples: 

                                                     (1.27) 

 

 

de telle sorte que h n'est pas un multiple de 3. En conséquence, les harmoniques 

seront à : 

 ± 2, , ..., 2  ± 1, , ..., 3 ± 2, 3 , ..., 4 ± 1, 4 ,…   

Pour le courant de charge proche du  sinusoïdal, les harmoniques dans le courant de 

la liaison DC sont données par : 

                                                (1.28) 

l = 0, 2, 4, ... pour k = 1, 5, 7, ... 

l = 1, 3, 5, ... pour k = 2, 4, 6, ... 

 

de telle sorte que  est positif et non multiple de 3. Par exemple, la figure 

1.14h montre la sixième harmonique ( ) qui résulte de .   

Les mêmes conclusions peuvent être tirées pour des petites et des grandes valeurs  

de f  que dans les configurations monophasées. Cependant, à cause que l'amplitude 

maximale de la tension fondamentale de phase  dans la région linéaire ( a ) est 

i , l'amplitude maximale de la tension fondamentale de ligne de sortie est . 

Par conséquent, on peut écrire[42]: 

                                                  (1.29)  

Pour  augmenter encore l'amplitude de la tension de charge, l'amplitude du signal 

modulant   peut être rendue supérieure à l'amplitude du signal de la porteuse  , ce 

qui conduit à la sur-modulation. La relation entre l'amplitude de la tension de ligne 
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fondamentale et la tension de la liaison DC devient non linéaire comme il est dans le 

cas des VSIs monophasées. D’où, dans la région de sur-modulation, la plage des 

tensions ligne est :   

                                         (1.30) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Figure 1.14:  Formes d’onde idéales pour la  VSI triphasée par la SPWM ( = 0.8,  = 9) 

   (a) la porteuse et les signaux modulants;   (b) état du commutateur 1;   (c) état du commutateur 3; 

     (d) la tension de sortie ;     (e) le  spectre de la tension de sortie;     (f) le courant de sortie AC; 

    (g) le courant DC; (h) le spectre du courant DC (i) le courant du commutateur 1 (j) le courant de 1. 
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1.3.2 Opération avec onde carrée  

Les grandes valeurs de  dans  la technique SPWM conduisent à une sur-

modulation complète. Ceci est connu sous le nom d’opération  avec onde carrée, 

comme il est illustré dans  la figure 1.4, où les interrupteurs d'alimentation sont fermés 

sur 180°.  Dans ce mode de fonctionnement, le VSI ne peut pas contrôler la tension de 

charge sauf au moyen de la tension de la liaison DC. Ceci est basé sur l'expression  

de la fondamentale de la tension ligne [42]. 

                                                            (1.31) 

La tension de ligne contient les harmoniques , où  

avec des amplitudes inversement proportionnelles à leurs rangs (Figure 1.14d). Leurs 

amplitudes sont données par: 

                                                              (1.32) 

 

1.3.3   La PWM sinusoïdale avec injection d’une séquence de zéros  

La restriction de  ( ) peut être étendue si un signal de séquence de zéros 

est ajouté aux signaux modulants avant d’être comparés avec la porteuse. La figure 

1.16 montre le bloc-diagramme de cette technique. De toute évidence, l'ajout d’une 

séquence de zéros réduit l’amplitude de crête des signaux modulants résultants 

 où les composantes fondamentales restent inchangées. Cette approche 

élargit la bande de la région linéaire, comme elle permet d’utiliser des indices de 

modulation  allant jusqu’à  2/√3 sans  entrer dans  la région de sur-modulation [31]. 

L’amplitude maximale de la fondamentale de la tension de phase dans la région 

linéaire ( ) est .  Donc, l’amplitude maximale de la fondamentale de la 

tension de  ligne est ; ce qui nous permet d’écrire :  

                                   (1.33) 

La figure 1.17 montre les formes d’onde idéales de la SPWM d’un VSI triphasé 

avec injection de zéros pour   
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Figure 1.15:   Opération  avec onde carrée (VSI triphasé) 

        (a) état du commutateur 1;                 (b) état du commutateur 3; 

                            (c) tension de sortie alternative;    (d) spectre de la tension de sortie alternative. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 1.16 :    Générateur de la séquence de zéros (  = 1.0,  = 9) 

(a) bloc-diagramme;              (b) signaux modulants ; 
                            (c)  séquence de zéros et signaux modulants avec  injection de la séquence de zéros. 
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Figure 1.17 : Formes d’onde idéales pour la SPWM ( ) avec injection d’une 

séquence de zéros   

(a) signaux modulants (b) la porteuse et les signaux modulants avec injection d’une séquence de zéros;  

(c) état du commutateur 1     (d) la tension de sortie      (e) spectre de la tension de sortie  

(f) le courant de sortie   (g) le courant DC (h) spectre du courant DC    (i) le courant du commutateur 1 

(j) le courant de D1. 
 

1.3.4   Elimination sélective des harmoniques dans les VSIs triphasés  

 Comme dans les VSIs monophasés, la SHE peut être appliquée aux VSIs 

triphasés. Dans ce cas, les interrupteurs de puissance de chaque bras de l’onduleur 

sont commutés d’une manière à éliminer un nombre donné d’harmoniques et à 

contrôler l’amplitude de la fondamentale de la tension de phase. On considère dans 
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certaines applications les tensions de ligne nécessaires devant être équilibrées et 

déphasées de 120° et les harmoniques multiples de 3(h=3,9,15…), qui peuvent se  

présenter  dans les tensions de phase ( ), ne seront pas présentes dans 

les tensions de charge (  . Toutefois, il n’est pas nécessaire d’éliminer 

ces harmoniques, d’où les angles de commutation sont utilisés pour éliminer 

seulement les harmoniques aux fréquences  selon l’exigence. 

[32][43][44]  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

         

Figure 1.18 :   Formes d’onde idéales pour la SHE dans un VSI triphasé 

(a) la tension   pour l’élimination de la cinquième et de la septième harmonique, (b) spectre de (a) 

(c) la tension  pour l’élimination de la cinquième et la septième harmonique, (d) spectre de (c). 

 

Les  expressions utilisées pour éliminer un nombre donné d’harmoniques sont les 

mêmes que pour celles utilisées dans les onduleurs  monophasés. Par exemple, pour 

éliminer la cinquième et la septième harmoniques et effectuer le contrôle d’amplitude 

de la fondamentale  (N = 3), les  équations à résoudre sont : 

                               (1.34) 

où les angles 1, 2, et 3 sont définies dans  la figure 1.18a et tracées dans  la figure 

1.19.  La figure 1.18b montre que la troisième, la neuvième, la quinzième ... 

harmoniques sont toutes présentes dans les tensions de phase, mais elles ne sont 

pas présentes dans les  tensions de ligne (Figure 1.18d). 
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Figure 1.19 :   Angles de commutation pour la SHE et la tension fondamentale dans les VSIs 

triphasés :  Elimination de la cinquième et de la septième harmonique. 

 

1.3.5   La Modulation des vecteurs spatiaux 

Actuellement les stratégies de commande sont implémentées dans des systèmes 

numériques, d’où l’existence de techniques de modulation numériques. La modulation 

des vecteurs spatiaux est une technique numérique dont l'objectif est de générer des 

tensions de ligne de la charge par PWM en moyenne égales à des tensions de ligne 

données. Ceci est fait chaque période d'échantillonnage tout en sélectionnant 

correctement les états de commutation -parmi celles qui sont valides  (Tableau 1.3) 

par un calcul approprié de la période temporelle. La sélection et le temps de calcul 

sont basés sur la transformation vectorielle [45][46][47]. 

 

A. Transformation  vectorielle 

Tout ensemble triphasé de variables qui s'additionnent  à zéro dans  la frame  

peut être représenté dans le plan complexe par un vecteur complexe qui contient une 

composante réelle ( ) et une composante imaginaire ( ). Par exemple,  le vecteur de  

modulation de signaux de ligne triphasés   peut être représenté 

par le vecteur complexe     par le moyen de la transformation 

suivante [45][47]: 

                           ,                                        (1.35) 

                                                                           (1.36) 
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Si les trois signaux modulants   sont des formes d’onde sinusoïdales équilibrées 

ayant comme amplitude  et une fréquence angulaire , les signaux modulants 

résultants dans la frame  deviennent un vecteur   de module fixe  qui 

tourne à la fréquence  (Figure. 1.20).  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 1.20: Représentation des vecteurs spatiaux 

 

Similairement, la transformation vectorielle est appliquée aux tensions de ligne des 

huit états  du VSI normalisées par rapport à  (Tableau 1.3), qui génère les huit 

vecteurs spatiaux   dans la figure 1.20. Comme il est prévu,  à 

 sont des vecteurs non-nuls, et   sont des vecteurs nuls. 

L'objectif de cette technique est d’approximer les vecteurs spatiaux des signaux 

modulants   avec les huit vecteurs d’espace ( , i = 1, 2, ..., 8) existants dans les 

VSIs. Toutefois, si le signal modulant   est compris entre les vecteurs  et  , 

seulement les deux plus proches vecteurs non nuls (   ) et un seul vecteur nul  

(   =    ou  ) devraient être utilisés. Donc, la tension de ligne est maximisée et la 

fréquence de commutation est minimisée. Pour assurer que la tension générée  dans 

une période d'échantillonnage Ts (composée des tensions fournies par les vecteurs , 

 , et    utilisés durant les périodes ), est en moyenne égale au 

vecteur  , l’expression qui suit doit maintenir: 

                                              (1.37) 
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La solution des parties réelles et imaginaires de (1.36) pour une tension de ligne qui 

comprend une amplitude limitée par   0  donne : 

                                                     (1.38) 

                                                     (1.39) 

                                                      (1.40) 

Les expressions précédentes indiquent que le  maximum de  la tension de ligne 

fondamentale  est l’unité tant que .  C’est un avantage par rapport à la 

SPWM qui atteint une amplitude maximale de   dans la région linéaire. Bien que, 

la modulation des vecteurs spatiaux (SVM) sélectionne les vecteurs qui seront utilisés 

et leurs temps  respectifs, la séquence dans laquelle sont utilisés, la sélection du 

vecteur  nul, et la fréquence échantillonnée normalisée restent indéterminés. Par 

exemple, si le vecteur de tension ligne  modulant est dans le  secteur 1 (Figure 1.20), 

les vecteurs     et  doivent être utilisés dans une période d’échantillonnage  à 

des intervalles donnés par   respectivement. La question qui demeure est de 

savoir si la séquence: 

i)     ii)     iii)      iv)  

où  toute autre séquence devrait être effectivement utilisée. La technique n’indique 

pas si   doit être , , ou une combinaison des deux. 

 

B. Sélection des séquences de vecteurs  nuls 

La  séquence  à utiliser doit assurer des tensions de ligne disposant une symétrie 

d’un  quart d’onde afin de réduire les harmoniques indésirables dans le spectre 

(harmoniques paires). En outre, la sélection  du vecteur  nul doit être faite de manière 

à réduire la fréquence de commutation. Bien qu’elle n’existe pas une approche 

systématique pour générer une séquence  de vecteurs, une représentation graphique 

montre que la séquence , ,  (où  est choisi alternativement entre  et 

) donne de bonnes  performances en termes de minimisation d’harmoniques 

indésirables et de réduction de la fréquence de commutation. 
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Figure 1.21:  Formes d’ondes idéales pour la modulation des vecteurs spatiaux 

(a) Signaux modulants  (b) état du commutateur S1  (c) état du commutateur S3 (d) la tension de sortie 
(e) spectre de la tension de sortie     (f) le courant de sortie    (g) le courant DC 
(h)spectre du courant DC    (i) le courant dans S    (j) le courant dans la diode D1 
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C. Fréquence d’échantillonnage normalisée   

La fréquence normalisée de la porteuse  dans les  techniques triphasées  basées sur  

la PWM est choisie à être un nombre entier impair et multiple de 3 

( ).  Donc, il est possible de minimiser les harmoniques 

parasites ou non-intrinsèques dans les formes d’onde. Une approche similaire peut être 

utilisée dans la SVM pour minimiser les  harmoniques inhabituelles. Par conséquent, il 

est constaté que la fréquence d’échantillonnage normalisée  doit être un multiple 

entier de 6. Cela est dû au fait que, pour produire des tensions de ligne symétriques, 

tous les secteurs (un total de 6) devraient être utilisés dans une  période. A titre 

d'exemple, la figure 1.21 montre les formes d'onde pertinentes d'une SVM d’un VSI 

pour = 18 et = 0,8.  Cette figure confirme que le premier ensemble d’harmoniques 

concernées sont à qui est aussi la fréquence de commutation. 

 

1.3.6  Le courant de la liaison DC  dans les VSIs triphasés  

 En raison du fait que l'onduleur est supposé sans perte et sans composants de 

stockage d'énergie, l'équilibre de puissance instantanée indique que : 

                      (1.41) 

 où  sont les courants de phase de la charge (Figure 1.22). 

Si la charge est équilibrée et inductive, et une fréquence de commutation relativement 

élevée est utilisée, les courants de charge deviennent presque sinusoïdaux. D’un autre 

côté, si les tensions de sortie sont considérées comme sinusoïdales et la tension de la 

liaison DC est supposée constante =  (1.41) peut être simplifiée à [30][40]: 

                        (1.42) 

où le est la valeur efficace de la fondamentale de la tension de ligne,  est la valeur 

efficace du courant de phase de la charge, et φ est un facteur de puissance arbitraire 

de la charge  inductive. Par conséquent, l'expression du courant de la liaison DC  peut 

être encore simplifiée 
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                                            (1.43) 

où   est le courant efficace de ligne. L'expression du courant de la liaison DC  

résultant indique que sous des tensions de charge libres d’harmoniques, seulement un 

courant continu propre devrait être prévu dans le bus DC et, comparé aux onduleurs 

monophasés, il n'y a pas de présence de la seconde harmonique. Cependant, comme 

les tensions de ligne contiennent des harmoniques autour de la fréquence 

d’échantillonnage normalisée , le courant de la liaison DC contient des harmoniques 

autour de comme il est montré dans la figure 1.21h. 

 

 

 

 

Figure 1.22: Définition des courants de phase de la charge connectée en Delta. 

 

1.3.7 Tensions de phase dans les VSIs triphasés  

La charge est parfois connectée en étoile et les tensions de phase ,  et  

peuvent être requises  (Figure 1.23). Afin d’obtenir ces tensions, le vecteur de tension 

de ligne qui doit être considéré est [40]:  

                                                                         (1.44) 

qui peut être écrite :   

                                                           (1.45) 

 L’expression (1.45) représente un système linéaire où la grandeur inconnue est le 

vecteur: [ ]T 

Les tensions de  phase de la charge s'additionnent à zéro, (1.45) peut être réécrite 

comme suit : 

                                                              (1.46) 
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donc: =    (1.47) 

L'expression finale des tensions de phase de la charge est une fonction seulement de 

 et , qui est dû au fait que la dernière colonne de l'équation (1,45) est choisie de 

telle manière à être des  ‘1’. La figure 1.24 montre les tensions ligne et de phase  

obtenues en utilisant  l’équation (1.47). 

 

 

 

 

 

Figure1.23: Définition des courants de phase de la charge connectée en étoile. 

 

 

      

 

 

 

 

 

 

1.4 Conclusion 

    Dans ce chapitre un état de l’art sur les convertisseurs de puissance classiques, 

spécialement les onduleurs de tension (topologies, signaux de commande, phénomène 

d’harmoniques…)  a été achevé. L’objectif principal était de donner aux lecteurs 

intéressés par ce type de convertisseurs les caractéristiques de la tension de sortie, en 

particulier les harmoniques que contient et les différentes techniques d’élimination. Ce 

qui nous a ouvrit la porte pour développer un nouveau onduleur de tension monophasé 

qui sera détaillé dans le chapitre suivant. 
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(a)                                                                                                              (b) 

 

Figure 1.24 :   les tensions de ligne et de phase d’une VSI tr iphasée 
               (a) la tension de ligne    (b) Tension de phase . 

 



 

 

2. NOUVELLE STRUCTURE DE L’ONDULEUR  

MONOPHASE A PCPWM 

 

 

 

 

2.1 Introduction  

L’élimination d’harmoniques et la commande dans les applications à onduleurs 

ont été l'objet de recherches depuis le début des années 1960 [48][49][50][51] 

[52][53]. La majorité de ces documents considèrent l'élimination d’harmoniques 

comme étant un problème dans le contexte soit d'une charge équilibrée connectée 

ou dans une application d’onduleur monophasé. Typiquement, de nombreux 

travaux ont mis l'accent sur la recherche de solutions et ont donné un peu 

d'attention à  quelle solution est optimale dans un contexte d'application. 

La modulation à largeur impulsion est une interface entre le bloc de commande de 

l’entrainement électrique et le moteur électrique associé [5][54]. Cette fonction 

commande un onduleur de source de tension  ou un onduleur de source de 

courant de l’entrainement. Les performances du système sont influencées par la 

PWM qui est devenue, donc un élément essentiel du système. Quelques 

problèmes de nos jours concernant les systèmes à vitesse variable sont liés à la 

PWM conventionnelle: les pertes dues aux  commutations, le bruit acoustique et 

les harmoniques de tension. 

Une approche de PWM Pré-Calculée (PCPWM) a été développée pour 

minimiser le taux d'harmoniques dans la tension de sortie de l’onduleur 

[15][53][54][55]. Parmi les avantages de la réduction d’harmoniques sont la 

diminution des courants de Foucault et des pertes d'hystérésis; par conséquent, 

l’augmentation de la durée de vie de l'isolant du bobinage de la machine. La 

commutation pré-calculée est modélisée afin d’annuler la plus grande partie 

d’harmoniques de d'ordre faible et de maintenir une tension continue unipolaire 
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aux bornes des condensateurs polarisés. L'onduleur à PCPWM est associé à un 

filtre passif LC pour annuler les harmoniques d'ordre supérieur [56][57] 

Le filtre dans ce type d'onduleurs cause une chute de tension importante aux 

bornes de l’impédance de sortie (impédance de Thevenin) moins important en 

comparaison avec la tension de sortie aux bornes de la charge utilisée. En plus, la 

valeur de l'impédance d'entrée de l'onduleur provoque un faible courant de 

circulation dans les condensateurs. Dans ce chapitre nous  présentons un 

nouveau modèle d'onduleur monophasé à commutations pré-calculées, associé à 

un filtre passif modifié       , pour améliorer la qualité de la tension livrée par 

l'onduleur et minimiser les pertes causées par le filtre.  Pour valider le modèle 

proposé, quelques tests ont été effectués à l'aide de la dSPACE Kit DS1103 

[58][59] [60] [61]. 

 

2.2   Impédance d’entrée et impédance de sortie pour la PCPWM 

La figure 2.1 montre la structure de l'onduleur monophasé [14][15][53] [54][55].  E 

est la tension d'entrée continue et              est la tension de sortie 

alternative obtenue via un double filtre   .   représente la résistance interne des 

inducteurs.    et    
  (        ) sont les commutateurs de semi-conducteur. Il 

convient de mentionner que les transistors    et    
   subissent des états de 

commutation complémentaires.     et      sont les tensions de sortie filtrées de 

l’onduleur prises respectivement aux bornes des condensateurs    et    . 

 

 

E 

Q1 

Q’1 

Q2 

Q’2 
R R 

L L 

C1 C2 
. . 

VC1 VC2 

Vout Vo1 
Vo2 

Figure 2.1 :   Model de l’onduleur monophasé associé avec un filtre passif  𝐿𝐶 
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La figure 2.2 montre le schéma du circuit équivalent de l'onduleur monophasé vu 

par les sources    et    . 

 

 

 

Le circuit illustré dans la figure 2.1 peut être réduit, comme il est vu par les bornes 

de la charge, au circuit équivalent montré par la figure 2.3, Selon le théorème de 

Thevenin,                est la tension à vide entre les bornes  des 

condensateurs. 

 

 

 

De la figure 2.3, l’impédance équivalente de Thevenin ou l'impédance de sortie Zs, 

peut être exprimé par la formule suivante: 

        
     

           
                                          (2.1) 

Posant     √   et    √
 

 
, l'amplitude de l'impédance de sortie peut être écrit 

comme suit : 

                |  |    
√   

 

 
  

                                                            (2.2) 

 

R 

L 

R 

L 

M 

V01 V02 

C C 
N1 N2 

i1 i2 

im 

V0S 

 

R L 

C 

R L 

C 

e01 M =T(V01-V02) 

V0S 

. 
 C  . 

N1 

N2 

Figure 2.2 :  Circuit équivalent de Thevenin  vu par 𝑉  et 𝑉  . 

Figure 2.3 :  Circuit équivalent de Thevenin  vu par la charge. 
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De plus, l'impédance d'entrée de l'onduleur monophasé associé à un filtre LC 

passif est donnée par : 

                    
 

  
                                                   (2.3) 

Par conséquent, l’amplitude de l'impédance d'entrée peut être exprimée par : 

                                     |   |   √
       

                                                       (2.4) 

Le but est d'obtenir une valeur d'impédance d'entrée importante, pour réduire le 

courant de circulation dans les condensateurs, et une valeur d'impédance de 

Thevenin proche de zéro pour éliminer les pertes aux bornes de la tension de la 

charge.  

 

2.3 Résultats de simulation de l'approche PCPWM conventionnelle    

       La figure.4 illustre les variations de l'impédance d'entrée     en fonction de 

l'inductance   et du condensateur   pour une valeur de la résistance interne de 

l’inductance           et une fréquence de travail f = 50 Hz. 

 

Notant  que: la valeur de     est très importante lorsque la valeur du condensateur 

est de l'ordre de    et la valeur de l'inductance est de l’ordre  de    . 
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Pour les mêmes paramètres de simulation, La figure 2.5 montre les variations de 

l'amplitude de l’impédance de sortie    en fonction de l'inductance   et le 

condensateur  . L’amplitude de l'impédance de sortie est faible lorsque la valeur 

du condensateur est en    et la valeur de l'inductance est en     

 

 

Figure 2.4 :  Variation de 𝑍𝑒  en fonction de 𝐿 et 𝐶 

Figure 2.5 :   Variation de 𝑍𝑠  en fonction de 𝐿 et 𝐶 
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De la figure 2.4 et la figure 2.5, il est clair que, lorsque la valeur du condensateur 

est de l'ordre de μF implique des valeurs élevées pour les deux impédances 

d’entrée et de sortie. Par conséquent, des chutes de tension considérables sont 

entraînées aux bornes de  l'impédance de Thevenin. Un autre cas, lorsque la 

valeur du condensateur est de l'ordre de   , implique une faible valeur pour les  

impédances;  ce qui  provoque une circulation importante du courant dans les 

condensateurs du filtre. En conséquence, il est impossible d'obtenir en même 

temps une impédance d'entrée de grande valeur et une impédance de sortie de 

petite valeur. Pour contourner ce problème, une nouvelle structure de l'onduleur  

monophasé associé à un filtre passif               a été proposée. 

 

2.4  Nouvelle structure de l'onduleur monophasé à PCPWM 

La figure.6 montre la structure améliorée de l'onduleur monophasé associé à un 

filtre passif modifié       pour chaque bras [56][57]. Cette structure est mise au 

point pour obtenir une impédance d'entrée de valeur infinie et une impédance de 

sortie de valeur nulle. La résistance   représente la résistance interne d'inducteurs. 

Les transistors    et    
   sont les commutateurs de semi-conducteur. Nous 

mentionnons encore que les transistors subissent des états de commutation 

complémentaires.      et     
  sont les tensions de sortie filtrées de l’onduleur prises 

aux bornes du condensateur    de chaque levier, et (        
 )  est la tension de 

charge filtrée. 
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Figure 2.6:   L’onduleur monophasé amelioré 
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De la figure précédente et pour chaque levier, les équations des courants et des 

tensions peuvent être écrites sous la forme suivante : 

 

Bras 1 :                                                                                     

                 

{
 
 

 
  

   

  
                  

 

 
     

  
 

 

  
                                      

    

  
 

 

  
                                      

                                        

                                                      (2.5a) 

 

 

Bras  2 :                                   

                 

{
  
 

  
  

   
 

  
(   

     
     

     
 ) 

 

 

    
 

  
 

 

  
  
                                      

    
 

  
 

 

  
  
                                        

  
         

                               

                                             (2.5b) 

 

Compte tenu de la fondamentale de la sortie directe de l'onduleur, la fonction de 

transfert du filtre       est donnée par :  

  
   

   
 

 

  
  
  

             
                                           (2.6) 

 

où ω est la fréquence angulaire fondamentale. L'amplitude de la fonction de 

transfert du filtre est exprimée par : 

| |  
 

√   
  
  

                
                                                           (2.7) 

Le circuit illustré dans la figure 2.6 peut être réduit, comme il est vu par la charge, 

au schéma de circuit équivalent représenté dans la figure 2.7. Conformément au 

théorème de Thevenin,                est la tension à vide aux bornes du 

condensateur    pour chaque bras de l’onduleur. 
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De la figure 2.7, l’impédance équivalente de Thevenin, ou l'impédance de sortie   , 

peut être donnée par la relation suivante : 

                     
       

 

   
 

              
  
  

                                             (2.8) 

Le calcul de l’amplitude de l'impédance de sortie donne : 

                                

|  |   
√       

 

   
  

√         
  
  

          
                                             (2.9)    

De plus, l'impédance d'entrée de l'onduleur monophasé amélioré associé à un 

filtre passif        est donnée par : 

                         
     

     
                                                   (2.10) 

L’amplitude de l'impédance d'entrée est exprimée par : 

              |   |  √       
     

     
                                               (2.11) 

La fréquence angulaire maximale      existe si, et seulement si,   √  . La 

fonction de transfert du filtre présente une valeur maximale puis diminue vers zéro. 

En conséquence, la fondamentale et les harmoniques sont amplifiés. Ceci conduit 

à une situation indésirable comme il est illustré dans la figure 2.8. 

e01 =T(V01-V02) 

. 

 M 

V0S 

. 

N1 

N2 

R L 

C2 

C1 R L 

C2 

C1 

Figure 2.7 :  Circuit équivalent de Thevenin  de l’onduleur amélioré 
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 2.4.1  Résultats de simulation de la nouvelle approche PCPWM  

Pour une valeur de la résistance d’induction interne        et une fréquence 

de travail        , la figure 9  illustre les variations de l'amplitude de 

l'impédance de sortie  en fonction de l'inductance   et le condensateur   . On  

remarque que l’amplitude de l'impédance de sortie  |  | a une valeur faible lorsque 

la valeur du condensateur    est d’environ      . Dans cette situation,  |  | est 

approximativement égale à la résistance interne  . Pour les mêmes paramètres 

de simulation, la figure 2.10 montre les variations de l'amplitude de l'impédance 

d'entrée |  | en fonction de l'inductance   et le condensateur   . On remarque que 

la valeur de  |  | a une valeur importante quelque soit la valeur du condensateur 

    (de l'ordre de 107). 
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Figure 2.8 :   Amplitude de la fonction de transfert du filtre LC1C2  pour la 
fondamentale 
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De la figure 2.9 et figure 2.10, il semble très clair que, lorsque la valeur du 

condensateur     est environ      , on peut obtenir une valeur élevée pour 

l’amplitude de l'impédance d'entrée (de l'ordre de 107 ) et, en même temps, une 

valeur faible pour l’amplitude de l'impédance de sortie (pratiquement égale à la 

résistance interne   , qui a généralement une valeur très faible), qui permet 

simultanément d'éliminer le flux du courant dans le condensateur et de minimiser 

la chute de tension. Ce sont les arguments autour lesquels l'amélioration constitue 

notre contribution dans le présent chapitre. 

 

 Inductance L 
Capacitor C2 

O
u

tp
u

t 
Im

p
e

d
a

n
c
e

 Z
s
 

Figure 2.9 :   Variation de  |Zs|  en fonction de    et  2 
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2.4.2  Angles de commutation précalculés  

L'objectif est de déterminer les angles de commutation    pour obtenir la  

meilleure correspondance possible entre l'onduleur de sortie     et           . À 

cette fin, nous devons comparer leurs respectives harmoniques. Une 

correspondance parfaite est obtenue seulement lorsqu'on considère un  nombre 

infini d'harmoniques comme il est donné par (2.12) [56][57][58][59] : 

 
 

  
∑     

  
                       pour        [   [                             (2.12) 

Dans la pratique, le nombre d'harmoniques     qui peut être annulé est limité. 

Ainsi, un système non linéaire de    équations ayant    inconnus est obtenu 

comme suit : 

   
 

  
∑     

  
                  pour     [    [                            (2.13) 

   est le nombre de commutations dans une demi période. 

Pour résoudre le système non linéaire (2.13), nous proposons d’utiliser les 

algorithmes génétiques pour déterminer les angles de commutation    ;  vu que 
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Figure 2.10 :   Variation de  |𝑍𝑒|  en fonction de  𝐿 et 𝐶2 
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ces algorithmes sont efficaces lorsque la taille du système est importante qui n'est 

pas le cas pour les algorithmes classiques tels que le Simplex et Newton Raphson 

[54][55]. La famille des angles de commutation optimale est répertoriée dans le 

tableau 2.1. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

 

 

 

 

Famille symbole Angles (radian) Angles (degré) 

 

Nα=3 

α1 

α2 

α3 

0.817809468 

1.009144336 

1.911639657 

46.8570309622392 

57.8197113723319 

109.528884295936 

 

 

Nα=5 

α1 

α2 

α3 

α4 

α5 

1.051000076 

1.346257127 

1.689593122 

2.374938655 

2.47770082 

60.2178686227288 

77.1348515165077 

96.8065549849324 

136.073961533976 

141.961799882103 

 

 

 

Nα=7 

α1 

α2 

α3 

α4 

α5 

α6 

α7 

0.52422984 

0.57159284 

1.14918972 

1.41548576 

1.66041537 

2.16577455 

2.29821202 

30.0361573268184 

32.7498573318965 

65.8437208158208 

81.1013600088678 

95.134792939653 

124.089741091845 

131.677849172236 

 

 

 

 

Nα=9 

α1 

α2 

α3 

α4 

α5 

α6 

α7 

α8 

α9 

0.43157781 

0.45713212 

0.70162245 

0.77452452 

0.96140142 

1.09916539 

1.21595592 

1.45409688 

1.64220075 

24.7275870444989 

26.1917411558679 

40.2000051966286 

44.3769861253959 

55.0842437838843 

62.9775378338511 

69.6691422899472 

83.3136142271409 

94.0911720882184 

Tableau 2.1 :  Famille des angles de commutations optimales 
               trouvées par les  algorithmes génétiques  
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2.4.3   Dispositif  expérimental  

Le dispositif expérimental a été réalisé sur la base du kit DS1103 

TMS320F240 dSPACE [55][56]. Ce kit permet la mise en œuvre de l’application 

en temps réel. Il comprend plusieurs fonctions telles que les convertisseurs 

analogique/numérique et des filtres de signaux numériques[60][61][62][63][.. Pour 

visualiser et ajuster les paramètres de contrôle en temps réel, nous utilisons le 

logiciel « control-desk » qui permet  de gérer le processus par ordinateur. La  

nouvelle structure de l’onduleur  monophasé pour des commutations precalculées 

est basée sur l’utilisation  des IGBTs (1000v/25A) avec 10 KHz comme fréquence 

de commutation. Les angles de commutation sont prédéterminés hors ligne en 

utilisant les algorithmes génétiques et sont stockés dans la mémoire  de la carte 

pour accélérer l’exécution  du processus.  Les tensions  de sortie non filtrées de 

l’onduleur sont simulées par Simulink/Matlab, ensuite, le ‘Real-Time 

Workshop’  est utilisé pour générer automatiquement le code C optimisé pour les 

applications en temps réel. Par la suite, l'interface entre Simulink / Matlab et le 

processeur de signal numérique (DSP) (DS1103 de dSPACE) permet à 

l'algorithme de commande d’être exécuté sur le matériel. Le schéma du dispositif 

expérimental est donné par la figure 2.11 

 

 

 

 

Figure 2.11 :   Aperçu de la configuration expérimentale  
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2.5   Evaluation expérimentale  

Pour obtenir une tension de sortie filtrée de haute qualité  pour la PCPWM, 

le processus a été traité en deux étapes. Dans la première étape, les angles de 

commutation    sont choisis de telle manière à éliminer la grande partie des 

harmoniques d’ordre faible et de maintenir une tension continue unipolaire aux 

bornes des condensateurs polarisés. Dans la deuxième étape, les valeurs des 

composants du filtre passif       modifié sont choisies pour éliminer les 

harmoniques d’ordre supérieur d’un coté et pour obtenir une impédance d’entrée  

   de grande valeur  et une impédance de sortie    de faible valeur de l’autre coté.  

Les paramètres du filtre répondant à ces exigences sont listés dans le tableau 2.2 

Tableau 2.2 : Spécifications expérimentales du filtre 

Composant  Valeur 

C1 

C2 

L 

R 

 

 

10 mF 

0.1 μF 

1 mH 

1 mΩ 

 

En utilisant ces paramètres, les valeurs des impédances d’entrée et des 

impédances de sortie  de la PCPWM conventionnelle et de  l’onduleur proposé 

sont données dans  le tableau 2.3.  

 

 

onduleur Quantité Symbole  Valeur 

PCPWM 

Conventionelle 

Impedance d’entrée 

   Impedance de sortie 

Ze 

Zs 

0.00427 

46.84 

Onduleur proposé Impedance d’entrée 

   Impedance de sortie 

Ze 

Zs 

31831 

0.0085 

 

 

Du tableau 2.3, nous remarquons que l’onduleur proposé a une très grande 

impédance d’entrée et une impédance de sortie pratiquement égale à zéro. 

La figure 2.12a et figure 2.12b montrent respectivement la tension de sortie  

simulée et expérimentale filtrée         
  et non filtrée            pour une 

Tableau. 2.3 :  Valeurs des impédances d’entrée et de sortie 
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fréquence de 50 Hz avec     .  La forme d’onde qui représente le résultat 

expérimental dans la figure 2.12b est pratiquement identique à celui obtenu par 

simulation dans la figure 2.12a. La tension de sortie filtrée de l’onduleur est 

parfaitement sinusoïdale. La même remarque est tirée pour la figure.2.13a et 

figure.2.13b représentant  respectivement la tension de sortie simulée (filtrée et 

non filtrée) et la tension de sortie expérimentale (filtrée et non filtrée) pour une 

autre fréquence de travail        avec       

Le spectre d’harmoniques de la tension de sortie du nouveau onduleur à PCPWM  

est montré dans  la figure 2.14a. La figure représente le spectre de la tension de 

sortie non filtrée dans laquelle les harmoniques proches de la fondamentale sont 

éliminées, où la première harmonique non éliminée est de l’ordre 11. La figure 

2.14b représente le spectre de la tension de sortie filtrée. Toutes les harmoniques 

de hautes fréquences  sont éliminées, ce qui prouve l’efficacité du filtre amélioré et 

justifie le choix des paramètres. 
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Figure 2.12a :  Tensions de sortie simulées : filtrée   

    et non filtrée, pour 𝑓    𝐻𝑧  𝑁𝛼    
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Figure 2.12b :   Tensions de sortie expérimentales : filtrée 

et non  filtrée, pour 𝑓    𝐻𝑧  𝑁𝛼    
 

Figure 2.13b :   Tensions de sortie expérimentales :, filtrée  

et non filtrée, pour 𝑓    𝐻𝑧  𝑁𝛼    

Figure 2.13a ;   Tensions de sortie simulées:, filtrée  

et non filtrée, pour 𝑓    𝐻𝑧  𝑁𝛼      
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Dans le but de comparer les performances du nouveau onduleur avec 

l’onduleur à PWM conventionnelle présenté dans la littérature ci dessus, la tension 

de sortie de ce dernier, ou un indice de modulation égal à 35 a été utilisé, est 

montré dans la figure 2.15a et son spectre d’harmoniques dans la figure 2.15b. 
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Figure 2.14a :   Spectre de la tension de 

sortie non filtrée pour  𝑁𝛼    

Figure 2.14b :   Spectre de la tension 

de sortie filtrée pour  𝑁𝛼    

 

Figure 2.15a :   Tension de sortie de l’onduleur à PWM conventionnelle 

Figure 2.15b :   Spectre de la tension de sortie de l’onduleur à PWM conventionnelle  
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Pour vérifier l’efficacité de l’onduleur dans les basses fréquences, la figure 2.17a 

et la figure 2.17b  montre respectivement la tension de sortie de l’onduleur simulée 

et expérimentale, filtrée        
  et non filtrée          , pour une fréquence 

       avec     . Nous obtenons une tension filtrée dégradée à la sortie de 

l’onduleur. Cette situation est due aux certaines harmoniques qui ne sont pas 

complètement éliminées. 
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Figure 2.16a :   Tensions de sortie simulées : filtrée et 

non filtrée pour 𝑓    𝐻𝑧  𝑁𝛼    

 

Figure 2.16b :  Tensions de sortie expérimentales: filtrée et     

                           non filtrée p ur 𝑓    𝐻𝑧  𝑁𝛼    
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Figure 2.17:  Tension de sortie expérimentale filtrée et le courant de la charge 𝑅𝐿  

 

 

Figure 2.18a :  Fréquence de commutation expérimentale pour le nouveau 

 onduleur à PCPWM   𝑁𝛼  7) 

 

 

Figure.18b :  Fréquence de commutation expérimentale   

                pour l’onduleur à PWM conventionnelle 
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La figure 2.18 montre la relation entre la tension de sortie expérimentale de 

l’onduleur et le courant de la charge   . Nous observons un courant sinusoïdal 

ajouté d’un bruit qui est dû aux interrupteurs de commutation. En plus, comme il 

est montré dans la figure 2.19a, la fréquence de commutation expérimentale  du 

nouveau onduleur à  PCPWM avec    7 est très inférieure à celle de l’onduleur 

à  PWM classique  comme il est montré dans  la figure 2.19b.  

 

2.6  Conclusion 

 

Un modèle d’onduleur monophasé a été développé en combinant des angles 

de commutation pré-calculées et un filtre passif modifié         pour éliminer les 

harmoniques de sortie. Cette structure a permis d’obtenir une très grande valeur 

pour l’impédance d’entrée, qui implique la minimisation du courant de circulation 

dans les condensateurs, et une très petite valeur pour l’impédance de sortie, qui 

minimise les chutes de tension à ces bornes. Le model de Thevenin nécessite un 

système d’équations non linéaires pour le calcul des angles de commutation. Les 

algorithmes génétiques ont présenté un moyen efficace pour résoudre ce type de 

systèmes. Le modèle de l’onduleur proposé réussit à réduire sensiblement les 

harmoniques lors de l'utilisation des condensateurs polarisés. La réduction du 

nombre d'angles de commutation fournit une plus grande fiabilité et augmente la 

durée de vie des composants du système. En outre, la conception d'onduleur 

proposé et la simplicité de commande pourrait être utilisée comme une solution 

rentable au problème de réduction des harmoniques. 

 

 



 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Partie II: 
 

 

LES CONVERTISSEURS FORTE PUISSANCE 
 

 

 

 



 

 

3. LES CONVERTISSEURS DE PUISSANCE MULTICELLULAIRES 

 

 

 

 

3.1    Introduction 

L'utilisation des convertisseurs statiques est apparue au début des années 90 [64] 

dans les domaines de très forte puissance et a donné lieu à des associations de 

cellules de commutations permettant d'obtenir des caractéristiques de tenue en 

tension et en courant très  performantes. En effet, la nécessité d'augmenter la 

tension traitée dans les systèmes de conversion statique d'énergie a conduit à 

l'élaboration de nouvelles structures; c'est le cas des convertisseurs 

multicellulaires. L'idée est de repartir la contrainte en tension des éléments de 

commutateur sur plusieurs composants placés en série. La structure des 

convertisseurs multicellulaires permet non seulement la conversion statique 

d'énergie électrique sous haute tension par l'association en série de cellules de 

commutation, mais également d'améliorer les formes d'ondes en sortie du 

convertisseur, notamment en terme de contenu harmonique. Les convertisseurs 

multicellulaires font, ces dernières années, l'objet d'un intérêt croissant dans les 

milieux industriels et universitaires. Les principales qualités qu’offre ce type de 

convertisseurs sont [22]: 

- Modularité, une cellule de base permet de construire toute une gamme de 

convertisseurs, 

- Nombre élevé de degrés de libertés lié aux nombres de cellules employées,  

- Ondulation réduite dans le rapport du nombre de cellules employées,  

- Les sauts de tension aux bornes de la charge  étant plus faible en amplitude, 

donc la fatigue des   isolants de ces derniers sont moins importants.       

Ce chapitre est consacré à la présentation des convertisseurs multicellulaires 

séries, après un bref rappel sur les différents types de convertisseurs de 

puissance multiniveaux,  où nous rappelons les principales caractéristiques de 

cette topologie de convertisseurs. Puis nous présentons le modèle aux valeurs 
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instantanées. Ce modèle permet de représenter l’état de chacune des cellules de 

commutation du convertisseur et de poursuivre un objectif principal qui est la 

synthèse et la validation en simulation des lois de commande. 

 

3.2  Structures de conversion d’energie multiniveaux 

Les structures de conversion d'énergie multiniveaux reposent sur les 

associations de semi-conducteurs de puissance et pour certaines topologies de 

leurs connexions en série. 

Cette section est consacrée à la présentation du fonctionnement, de la commande 

et des particularités des principales structures de conversion d’énergie 

multiniveaux : le convertisseur en cascade, le convertisseur clampé par le neutre 

et le convertisseur multicellulaire série. 

3.2.1 Les convertisseurs multiniveaux en cascade 

En 1975, dans [65] les auteurs ont proposé un convertisseur multiniveaux en 

cascade qui consistait en la mise en série de plusieurs ponts à deux niveaux 

monophasés; ces ponts étant connectés à des sources de tension continues 

séparées. La figure 3.1 montre le schéma de base d’un convertisseur à    niveaux 

en cascade formé par l’association en série de         ponts à deux niveaux. La 

tension    en sortie d’une telle structure est donnée par la somme des         

tensions en sortie de ces ponts. 

Une autre alternative consiste à envisager de mettre en série plusieurs ponts 

monophasés alimentés par une même source de tension continue  c (Figure 3.2). 

Cette structure est appelée polygonale et l’utilisation d’un transformateur 

d’isolement à la sortie de chaque pont est obligatoire pour connecter les sorties 

alternatives de chaque pont. 

En effet, pour l’obtention d’une tension de sortie à   niveaux, il faudra disposer 

de         ponts monophasés par bras. Chaque pont doit être dimensionné 

pour le courant de charge et pour une tension continue égale à la valeur maximale 

de la tension en sortie du bras divisée par   (ceci est valable dans le cas des 

onduleurs polygonaux pour un rapport de transformation unitaire). 
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Figure 3.1 :  Structure d’un convertisseur   niveaux en cascade 

 

 

Figure 3.2 :   Structure d’un convertisseur polygonal N niveaux 
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3.2.2 Les Convertisseurs multiniveaux à structure NPC  

L’une des premières structures multiniveaux est apparue vers la fin des années 

70 [66]. Cette structure, connue sous le nom de convertisseur clampé par le 

neutre (Neutral Point Clamped), n’utilise pas de transformateur d’isolement et la 

répartition de la tension d’entrée continue sur les différents interrupteurs en série 

est assurée par des diodes (clamps) connectées à des points milieux capacitifs. 

La figure 3.3 présente la structure correspondant à un onduleur monophasé à   

niveaux. Une série de        condensateurs permet de créer un ensemble de 

      points milieux capacitifs ayant des potentiels de tension qui vont de 
 

   
, 

  

   
, … jusqu’à 

      

   
.  Des niveaux de tension intermédiaires sur la tension de 

sortie du bras peuvent donc être crées en connectant chacun de ces points à la 

sortie, en agissant pour cela sur les signaux de commandedes interrupteurs de 

puissance. 

Les avantages les plus importants de cette structure par rapport à la structure 

classique à 2 niveaux sont [66]: 

 Amélioration de la forme d’onde de la tension de sortie. Ainsi que, le 

contenu harmonique de la forme d’onde de sortie sera plus faible. 

 Réduction de la contrainte de tension sur les interrupteurs (ceci est 

proportionnel au nombre de niveaux) et donc adapté pour les applications 

haute tension. 

Par contre, l’inconvénient de cette structure est: 

 Déséquilibre des tensions des condensateurs. Dans certaines conditions de 

fonctionnement, la tension du point milieux capacitif peut avoir des 

variations très importantes. Afin d’assurer le bon fonctionnement, il faut 

prévoir une stratégie de commande qui assure la stabilité de cette tension. 

Ce problème devient plus complexe lorsque le nombre de niveaux est plus 

important. 
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Figure 3.3 :  Bras d’onduleur à structure NPC à N niveaux 

 

3.2.3 Les Convertisseurs multicellulaires série ou à cellules imbriqués 

Au début des années 90, une nouvelle structure de convertisseurs multiniveaux 

a été inventée [64][67][68]. Cette structure est basée sur la mise en série de 

cellules de commutation entre lesquelles une source de tension flottante est 

insérée. Ces sources de tension flottantes sont réalisées par des condensateurs. 

La structure multicellulaire série peut être adaptée à toutes les configurations: 

montage en hacheur ou en onduleur (avec un point milieu capacitif), en demi pont 

ou en pont complet. La figure 3.4 montre le schéma d’un bras d’un convertisseur 

multicellulaire série à N niveaux, constitué de       cellules.  

Le premier avantage de ces convertisseurs est la réduction des contraintes en 

tension sur les interrupteurs. Les sources de tension flottantes imposent sur 

chaque cellule une contrainte en tension égale à   ⁄ . Par contre, le calibre en 
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courant des interrupteurs est identique à celui d’une structure classique: c’est le 

courant de la charge [20]. Les convertisseurs multicellulaires série permettent 

aussi d’améliorer la forme d’onde de la tension de sortie et permettent  plus de 

flexibilité pour obtenir des niveaux de tension différents (par rapport à la structure 

NPC) [70]. 

 

Figure 3.4 :  Bras d’un convertisseur multicellulaire série à   niveaux 

 

D’autre part, la contrainte de ces convertisseurs est la nécessité d’un grand 

nombre de condensateurs, notamment pour une configuration triphasée [69].  

 

3.2.3.1 Définition d’une cellule elémentaire de commutation  

 

Figure 3.5:  Cellules de commutation 
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d’interrupteurs à une autre implique le changement d’état simultané et 

complémentaire des interrupteurs ( 1K et 1K ou 2K et 2K ). 

Une cellule élémentaire de commutation est composée d’une paire d’interrupteurs 

reliés à un même pôle de la source de courant et commandés de façon 

complémentaire. 

 

3.2.3.2  cellule de commutation multicellulaire  

Une cellule de commutation multicellulaire résulte d’une imbrication de cellules 

élémentaires de commutation ou chaque paire d’interrupteurs obéit à des lois 

analogues à celles régissant le fonctionnement des deux interrupteurs d’une 

cellule de commutation classique [69]. 

Nous considérons deux interrupteurs de tenue en tension (  ⁄ ) à la place d’un 

seul capable de supporter  , la source de tension (  ⁄ ) réalisée par un 

condensateur flottant  , cette source de tension garantit une répartition équilibrée 

des tensions aux bornes des interrupteurs aussi bien en régime statique que 

transitoire. 

La figure 3.6 représente  une cellule de commutation multicellulaire (2 cellules 

dans notre cas).   

 

Figure 3.6 :  Convertisseur à deux cellules de commutation 

 

Chaque cellule de commutation élémentaire composée d’une paire d’interrupteurs 
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Les cellules de commutation sont indépendantes, chaque cellule se caractérisant 

par deux états, alors il existe (  ) topologies possibles.   

 Les configurations possibles pour le convertisseur sont représentées dans la 

figure 3.7  

 

 

Figure  3.7 :  Différentes configurations d’un convertisseur à deux cellules de commutation 
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La tension   ⁄  correspond à la tension appliquée à chaque cellule      dans le 

cas ou l’on fait l’hypothèse que la source de tension flottante réalisée par le 

condensateur   est égale à   ⁄ . Alors la tension de sortie du bras multicellulaire    

est déterminée à chaque instant en multipliant le nombre d’interrupteurs 

 ̅  bloqués par la tension cellule       est égale à    ⁄ ainsi pour un bras 2 

cellules, 3 niveaux de tension sont possibles en sortie. 

Cette analyse nous permet aussi de montrer que la tension supportée par chaque 

interrupteur bloqué vaut   ⁄ . 

Nous avons montré que le niveau    ⁄ est possible uniquement dans le cas ou la 

capacité   reste équilibrée à   ⁄ , pour cela, l’analyse des différentes 

configurations montre que le courant dans le condensateur  est fonction de l’état 

des interrupteurs des cellules: 

        (     
̅̅ ̅̅  passants). 

         (  
̅̅ ̅     passants). 

       (      passants ou bloqués). 

Le courant circulant dans le condensateur   peut s’exprimer en fonction des 

signaux de commandes des interrupteurs           : 

                                            )                                             (3.1)     

Où     prend la valeur 0 (respectivement 1) lorsque l’interrupteur    est bloqué 

(respectivement passant). 

3.2.3.3  Choix du point de référence des tensions  

Les tensions appliquées à chaque cellule de commutation sont fonction des 

tensions aux bornes des condensateurs, qui sont l’une des contraintes sur les 

commutateurs. Pour cela la tension de référence des tensions de cellule doit être 

choisie égale à : 

                        
 

 
                                                         (3.2)                           

Ceci conduit pour les tensions de condensateur à une fraction croissante de la 

tension de la source en fonction de son rang comme suit : 

              
 

 
                                                          (3.3)     
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avec     représente le nombre de cellules du convertisseur et            

Par exemple on prend   =3, les trois configurations suivantes donnent la même 

tension de sortie, mais pas la même évolution des tensions de condensateur. 

Figure 3.8   Ensemble des configurations donnant     
 ⁄   pour     

 

Le tableau 3.1 regroupe l’ensemble des combinaisons éventuelles des ordres de 

commande, ainsi que la tension de sortie associée pour chaque niveau de tension 

de sortie avec     . 

 

Tableau 3.1  Etats des signaux de commande et tension de sortie pour 

un convertisseur à 3cellules 

Combinaison des commandes 

            

Tension de sortie 

   

0    0    0 0 

0    0    1 

0    1    0 

1    0    0 

 

 
 ⁄  

0    1    1 

1    0    1 

1    1    0 

 

  
 ⁄  

1    1    1   

U3  

  

U2  

  

U1  

  

C2 C1 
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U3  

  

U2  

  

U1  
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U3  

  

U2  

  

U1  
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Nous constatons qu’il y a trois combinaisons possibles pour générer les niveaux 

de tension 
 

 
 et 

  

 
 et une seule pour les niveaux 0 et  . 

En supposant des tensions de cellule constantes                  

 On a:                  = 
 

 
                                                   (3.4) 

Où n représente le numéro du niveau de tension donné par :    

                         ∑   
 
                                             (3.5) 

3.2.3.4  Dynamique idéale des tensions des condensateurs flottants  

La dynamique des tensions des condensateurs flottants doit suivre celle de la 

tension d’alimentation principale   afin de maintenir l’équilibrage de la tension 

parmi différents semi conducteurs de puissance de la structure multi-niveaux. Cet 

équilibre des tensions doit être assuré aussi bien en régime transitoire qu’en 

régime statique [68] 

                             
= 

 

 
                                                   (3.6) 

La dynamique idéale des tensions des condensateurs flottants dans le cas d’une 

association de 3 cellules de commutation est indiquée sur la figure  3.9. 

 

Figure 3.9 :  Dynamique idéale des tensions des condensateurs flottants 
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L’évolution de la dynamique des tensions aux bornes des condensateurs doit se 

rapprocher de cet exemple afin de garantir le fonctionnement correct de la 

structure multi- niveaux avec des condensateurs flottants, car cette dynamique est 

responsable, d’une part, d’un partage équilibré de tension d’entrée parmi les semi 

conducteurs mis en série et d’autre part elle assure une sortie de tension multi-

niveaux dont l’amplitude des niveaux égale à :  

                          
    

 
                                                   (3.7) 

3.2.3.5   Evolution des tensions de condensateur et de cellule   

La figure  3.10  indique la structure élémentaire agissant sur la tension du 

condensateur. L’état de deux cellules adjacentes influe sur la tension de 

condensateur (   ). 

 

Figure 3.10 : Structure élémentaire agissant sur la tension du condensateur 

 

La dérivée de la tension de condensateur est : 

                
    

  
 

 

 
                                                          (3.8) 

         
    

  
 

 

 
                                                 (3.9) 

Le tableau (3.2) résume les cas possibles: 

 

Tableau 3.2 :   Différentes possibilités de la commande 

           

0 0 0 

0 1 -1 

1 0 1 

1 1 0 

  

  

Vci
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 Si on prend une convention récepteur pour le condensateur et un courant de 

sortie positif, les cas possibles sont : 

 Les deux cellules sont dans le même état          reste constante. 

 Les deux cellules ne sont pas dans le même état, deux cas peuvent se 

présenter : 

  L’état de la cellule supérieure (    ) est 1 et l’autre (  ) est 0       

augmente 

  L’état de la cellule supérieure (    ) est 0 et l’autre (  ) est 1         

diminue. 

 

Le tableau 3.3 indique que la commande d’une cellule agit sur les tensions de 

condensateur      et    .  D’après le tableau  nous constatons qu’il y a un seul 

signe (0) de la dérivée de     et       pour les deux niveaux de tensions (      ) et 

trois signes (+,- et 0) possible pour les deux niveaux 
 

  
     

  

 
   

 

Tableau 3.3 :  Sens d’évolution des tensions de condensateur pour 

un convertisseur à 3cellules 

                 Signe de la dérivée de     
 Signe de la dérivée de    

 

0 0    0    0 0 0 

 

 

 
 

0    0    1 

0    1    0 

1    0    0 

0 

- 

+ 

- 

+ 

0 

 

  

 
 

0    1    1 

1    0    1 

1    1    0 

- 

+ 

0 

0 

- 

+ 

  1    1    1 0 0 

 

D’autre part: pour les deux niveaux  
 

  
     

  

 
, il est clair qu’on peut avoir tout les 

couples de signe  {                                   }, alors on peut avoir la 

valeur désirable pour les tensions de condensateur. 
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 Pour l’évolution d’une tension de cellule (     ), il faut tenir compte cette fois de 

l’état de commande de trois cellules adjacentes   comme  indique le schéma 

suivant : 

 

Figure 3.11 :  Structure élémentaire agissant sur la tension d’une cellule 

 

  La dérivée de la tension       peut s’exprimer alors de différentes manières: 

      

  
 

 

 
                                                      (3.10) 

      

  
 

 

 
                                             (3.11) 

      

  
   

 

 
                                                          (3.12) 

Le tableau 3.4 regroupe l’ensemble des combinaisons éventuelles des ordres de 

commande, ainsi que le coefficient     correspondant : 

 

Tableau 3.4 :  Valeurs de     suivant les configurations possibles 

                      

0    0    0 0 0 0 

0    0    1 

0    1    0 

1    0    0 

0 

-1 

-1 

-1 

1 

0 

1 

-2 

-1 

0    1    1 

1    0    1 

1    1    0 

1 

1 

0 

0 

-1 

1 

1 

2 

-1 

1    1    1 0 0 0 

 

Ui+1 Ui Ui-1 

   

Vci Vci-1
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 D’après le tableau 3.4 on peut arriver à distinguer les deux cas suivants : 

• les trois commandes sont identiques: la tension de cellule reste constante, car 

aucun condensateur n’est utilisé. 

• les trois commandes ne sont pas égales : 

Si          {

                                                                                        

                                                                
                                                                                       

 

 

Si          {

                                                                                        

                                                                
                                                                                       

. 

3.3 Modélisation et simulation des convertisseurs multicellulaires séries  

Il existe trois modèles représentant la cellule de commutation. Dans ce chapitre  

le modèle du convertisseur multicellulaire série sera développé en valeurs 

instantanées. 

3.3.1  Modèle aux valeurs moyennes  

 Le modèle aux valeurs moyennes utilise le rapport cyclique comme seule 

information concernant la cellule de commutation, le déphasage du signal de 

commande n’étant pas pris en compte. Ceci implique que le modèle moyen ne 

permet pas de mettre en évidence les phénomènes harmoniques donc le 

phénomène de rééquilibrage naturel en boucle ouverte propre au convertisseur 

multicellulaire 

3.3.2. Modèle harmonique  

Le modèle harmonique repose sur la décomposition en série de fourrier des 

signaux de commande. Il permet d’obtenir une représentation dynamique d’un 

convertisseur multicellulaire série en prenant en compte tous les phénomènes 

harmoniques 
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3.3.3. Modèle aux valeurs instantanées  

Ce modèle prend en compte les commutations des interrupteurs et les grandeurs 

instantanées des variables d’état du convertisseur, il permet de représenter l’état 

de chacune des cellules de commutation du convertisseur à l’échèle de la période 

de découpage et les phénomènes harmoniques liés à la commutation des 

interrupteurs [69]. 

 

3.3.4  Formulation générale  

La présence des   cellules ayant chacune deux états possibles (interrupteurs et 

étant à tout instant dans des états complémentaires) implique que ce 

convertisseur peut avoir plusieurs configurations possibles. Le signal de 

commande associe à l'interrupteur sera noté et ce signale sera à l'état 1 si 

l’interrupteur est passant ou à l’état 0 si l’interrupteur est bloqué. Ces 

configurations peuvent être rassemblées dans un système d'équation différentielle 

représentant l’évolution des tensions et du courant de charge     . La mise en 

équation de ce type de structure met en œuvre pour chaque bras [21]: 

       équations liée à l’évolution des tensions aux bornes des (   ) 

condensateurs flottants. 

 Une équation liée au courant de charge     . 

 

3.3.5  Convertisseur à   cellules de commutation  

 

La figure 3.12  indique un convertisseur à   cellules fonctionnant en hacheur-

dévolteur associé à une charge   .Pour établir le modèle instantané de notre 

convertisseur, on prend deux cellules (    ̅  et       ̅   ) avec leur 

Condensateur flottant (  ). L’évolution de la tension aux bornes du condensateur 

    est liée à l’évolution du courant    , ce dernier étant fonction de l’état des 

cellules adjacentes (cellule     et cellule  ) et du courant de charge      

Le courant de charge est fonction des signaux de commandes      et     :  

                                                           (3.13) 
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Figure 3.12 :  Hacheur dévolteur à p cellules associé à une charge RL 

 

 

La tension aux bornes du condensateur    est liée au courant      par 

   
   

    

  
                                                 (3.14)     

  Donc, il vient : 

    

  
 

               

  
                                              (3.15)       

                                                                                 

Cette équation est généralisable aux       condensateurs flottants. 

D’après la loi des mailles, la tension de sortie    est la somme des tensions aux 

bornes des interrupteurs « ̅». Ces tensions sont définies par : 

        ̅      
         

                                       (3.16)     

 

D’où, la tension aux bornes de la charge : 

   ∑   ̅  ∑      
         

   
 
   

 
                         (3.17)            

                            Avec :     
= 0  et    

    

 

L’évolution du courant dans la charge est donnée par l’équation suivante : 

         
    

  
 

  

 
 

 

 
                                               (3.18)          

Up Uk+1 Uk U1 

U1 Uk Uk+1 Up 

+

E

Ck C1 R LCp-1
Vc1VckVcp-1

V u1VukVuk+1Vup

Vs
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Par substitution de l’équation (3.17) dans l’équation (3.18), nous trouvons : 

 

    
    

  
 

          

 
 

          

 
    ……….. 

              

 
 

   

 
 

 

 
              (3.19)  

               

Le modèle instantané représentant un bras multicellulaire série à   cellules 

fonctionnant en hacheur associée à une Charge    est regroupé dans le système 

d’équation suivant : 

                                                     
    

  
 

             

  
  

 

                                                     
    

  
 

             

  
  

. 

. 

. 
                                      (3.20)   

                                                    
      

  
 

               

    
     

 
    

  
 

          

 
 

          

 
    ……….. 

              

 
 

   

 
 

 

 
            

         

 

3.3.5.1 Commande par PWM d’un hacheur à trois cellules  

 

La commande par modulation de largeur d’impulsion (PWM) consiste à 

découper la tension de sortie générée par le convertisseur en une série de motifs 

élémentaires de période très faible [70]. Les ordres de commande de chaque 

cellule, dans le cas de la PWM naturelle, sont générés par l’intersection entre une 

porteuse triangulaire et le signal modulant (constant dans le cas d’un hacheur et 

sinusoïdal dans le cas d’un onduleur). La commande par PWM nécessite autant 

de porteuses triangulaires qu’il n’y a de cellules à commander. De plus, les 

porteuses sont toutes régulièrement déphasées entre elles par un angle de  
  

 
.  

Les équations permettant de générer les signaux triangulaires notés     évoluant 

sur l’intervalle [0,1] sont [71] :  
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      (   (       )) 

 

 

 
 

                                       
      (   (        

  

 
)) 

 

 

 
                            (3.21)  

     
      (   (          

  

 
)) 

 

 

 
 

L’angle φ présent dans les équations (3.21) est égale à  
 

 
.  

 

Dans le cas de la commande des interrupteurs d’un bras multicellulaire, les 

signaux de commande doivent avoir des rapports cycliques   identiques et un 

déphasage correspondant à la phase entre deux signaux commandant deux 

cellules adjacentes. L’obtention de ce signaux est possible à partir de l’élaboration 

de   signaux triangulaires de fréquence    (correspondant à la fréquence de 

découpage     ) et déphasés entre eux de 
  

 
  Les interrupteurs des différentes 

cellules sont commandés par signaux de commande valant 0 (respectivement 1) 

lorsque les interrupteurs sont bloqués (respectivement passants). Ces signaux de 

commande peuvent être obtenus par modulation de largeur d’impulsion (PWM) qui 

consiste à utiliser les intersections de   porteuses triangulaires et un signal 

modulant. 
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Figure 3.13 : Génération des signaux de commande par modulation 
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3.3.5.2   Simulation d’un hacheur à trois cellules  

Pour la simulation du hacheur à trois cellules nous  traitons  maintenant deux 

modèles, le premier ne prend pas en compte les diodes placées en antiparallèle 

sur les interrupteurs, et le second modèle  prend en considération les diodes. 

  Nous considérons un hacheur dévolteur 3-cellules dont les caractéristiques sont : 

                                          

                                                             

                                                     (identique pour les trois cellules) 

                                                
  

 
   (dephasage entre cellules) 

 

A)  Le premier modèle  

Dans ce cas on ne prend pas en compte les diodes placées en antiparallèle sur 

les interrupteurs. A partir d’un état initial où les tensions condensateurs    ,     et 

le courant de charge     sont nuls, nous effectuons un démarrage du convertisseur 

avec le motif de commande défini à la figure 3.14 : 

 

Figure 3.14 : Evolution des tensions condensateurs 
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En régime permanent :  le système évolue alors vers un état d’équilibre 

caractérisé par des tensions condensateurs    ,     ayant pour composante 

continue respectivement 500V et 1000V( 
 

 
 et 

  

 
 ) 

En régime transitoire :  nous pouvons remarquer la présence d’oscillations. De 

plus la tension    devient négative comme nous pouvons le voir à la figure 3.14 

lorsque l’interrupteur   (bidirectinnel en tension et en courant) est passant, le 

courant    traversant celui-ci correspond au courant de charge sera bidirectionnel 

(respectivement unidirectionnel) si le courant de charge est bidirectionnel 

(respectivement unidirectionnel). La tension aux bornes de l’interrupteur   est 

fonction des tensions condensateurs     et pourra être positive ou négative. 

Pour un convertisseur à 3 cellules, les tensions appliquées à chaque cellule de 

commutation       (Figure 3.15) sont définies par : 

            
 

         
    

                                      (3.22)                

                     
 

 

Figure 3.15 :  Evolution des tensions appliquées aux cellules de commutation 
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A partir de la figure 3.15 nous pouvons remarquer que : 

En régime transitoire :  les tensions     répercutent sur les tensions appliquées à 

chaque cellule de commutation      

En régime déséquilibré :  les interrupteurs doivent supporter des tensions bien 

supérieures aux valeurs obtenues à l’équilibre : 

Par exemple la cellule 2 doit supporter une tension maximale de 1400V en régime 

transitoire. Par contre, lorsque les tensions aux bornes des condensateurs sont 

équilibrées les tensions        sont identiques avec une composante continue de 

500V ce qui garantit une répartition équilibrée des tensions aux bornes des 

interrupteurs bloqués. 

A partir de ces premiers résultats, nous pouvons mettre en évidence que la 

simulation du modèles aux valeurs instantanées permet de retrouver la propriété 

suivante : 

 Si les signaux de commande des cellules de commutation ont les mêmes 

rapports cycliques et sont déphasés de 
  

 
  (

  

 
 dans notre cas) alors il existe un 

seul état stable en boucle ouverte pour la répartition des tensions aux bornes 

des condensateurs 

      
 

 
    (     

 

 
 dans notre cas)               

 (  répresente le nombre de cellules du convertisseur), 

Mais le modèle aux valeurs instantanées ne nous permet pas de prendre en 

compte les diodes placées en antiparallèle sur les interrupteurs, ces diodes 

impliquent que la tension condensateur       ne peut pas etre supérieure à la 

tension condensateur     [69]. 

 

B) Le second modèle  

Dans ce modèle on prend en compte la bidirectionnalité en courant des 

interrupteurs. 

Les diodes prennent le contrôle du convertisseur et l’état de cellule de 

commutation est imposé par ces diodes quels que soient les signaux de 

commande. 
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 La figure 3.16 représente la cellule de commutation   avec comme interrupteurs 

des IGBT (Insulated-Gate-Bipolar-Transistor) associées des diodes en 

antiparallèle. Les interrupteurs composant les cellules de commutation sont 

bidirectionnel en courant et unidirectionnel en tension. 

 

Figure 3.16 : Cellule de commutation K 

 

Si      >    , la diode    se met à conduire ce qui implique qu’en aucun cas la 

tension     ne peut devenir supérieure à la tension     , pour la cellule de 

commutation   (cellule connectée à la charge), la diode    interdit à la tension 

   de devenir négative. 

La prise en compte de l’effet des diodes dans notre modèle est effectuée en 

faisant l’hypothèse que lorsque les diodes    (     >   ) ou      (   >      ) 

rentrent en conduction, la tension aux bornes du condensateur     est bloquée à 

sa valeur. 

Ceci est une approximation car dans le cas d’un fonctionnement réel, lors de 

l’entrée en conduction de la diode   , les condensateurs    et      retrouvent 

connectée en parallèle et ils évoluent tous les deux selon l’état des signaux de 

commande des cellules         et        

Le schéma suivant met en évidence les différentes configurations des cellules de 

commutation lorsque les diodes   ,    sont passantes: la cellule   est considérée 

comme court-circuitée, c'est-à-dire que les condensateurs sont en parallèle. Pour 

cette raison, les diodes   ,     ne sont pas représentées sur le schéma 3.17 [69]. 

Dk

Kk

Ck-1Ck

K'k

D'k

Vck-1Vck
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Figure 3.17 :  Différentes configurations possibles lors de la conduction des diodes de la 

cellule   

 

Cette figure met en évidence que suivant l’état des cellules        et        , les 

condensateurs    et      sont traversés par des courant respectifs     et         : 
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Figure 3.18 :  Evolution des tensions condensateurs 

 

Figure 3.19 :  Evolution du courant de charge ich 
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Figure 3.20 : Evolution de la tension    en régime permanent 

  

A partir de la figure 3.20, nous pouvons remarquer que la tension de sortie    

permet de mettre en évidence que  la  tension 
 

 
 (500V) correspond à des phases 

de charge et décharge des condensateurs flottants. 

 

3.3.5.3    Stratégie de commande (PWM) de l’onduleur triphasé  

Les intersections d’une modulante sinusoïdale avec une porteuse triangulaire, 

nous permet de générer les signaux de commande   .  

La figure 3.21 présente les signaux de commande de la première cellule pour 

chaque phase. 

Les trois modulantes  mod1 (pour le premier bras), mod2 (pour le deuxième bras) 

et  mod3 (pour le troisième bras) sont données par : 

                                                                        

           (        
  

 
)                                     
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Figure 3.21 :  Génération des signaux de commande de la première cellule 
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3.3.5.4  Simulation de l’onduleur triphasé  

 Nous considérons un onduleur triphasé à trois cellules dont les caractéristiques 

sont : 

                                              

                                                                  

 

Les tensions des condensateurs sont initialement déchargées. 

Les figures 3.22, 3.23 et 3.24 montrent l'évolution de la tension simple, le courant 

du premier bras et les tensions des condensateurs du premier bras 

respectivement. 

Nous avons traités le premier bras comme exemple, Pour les deux autres bras les 

résultats sont identiques. 

 

Figure 3.22 : Tension simple du premier bras en régime permanent 
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Figure 3.23 :  Evolution de courant du premier bras 

 

 D’après la figure 3.23  On peut définir la forme de courant du premier bras 

comme suite                             

   =                                                     (3.24)  

    

Où        représente la valeur maximale du courant (78.35A) et     représente le 

déphasage introduit par la charge.                         

 

Figure 3.24 :  Evolution des tensions des condensateurs du premier bras 
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Comme nous avons vu dans le fonctionnement en hacheur (le second modèle qui 

prend en compte la bidirectionnalité en courant des interrupteurs), les tensions 

toujours positive aux bornes des condensateurs. 

Nous pouvons remarquer que le système évolue vers un état d’équilibre 

caractérisé par des tensions des condensateurs     ,      ayant pour composante 

continue respectivement 500V et 1000V ( 
 

 
 et 

  

 
 ). 

3.4   Conclusion  

Dans ce chapitre, le principe de base des convertisseurs multicellulaires série 

a été présenté, et nous avons montré que les topologies multicellulaires, quant à 

elles, utilisent la mise en série d’interrupteurs, assurant ainsi la répartition de la 

contrainte en tension du convertisseur sur plusieurs cellules de commutation. 

Nous avons aussi vu que les sources de tensions flottantes pouvaient être 

remplacées par  de simples condensateurs si tous les rapports cycliques 

appliqués aux différentes cellules de commutation sont identiques.  

La répartition équilibrée des tensions aux bornes des condensateurs assure un 

fonctionnement correct. Pour arriver à réaliser cet objectif il est nécessaire de 

passer par une phase de régulation qui sera le but du chapitre suivant. 



4.  COMMANDE PAR MODES GLISSANTS DES   

    CONVERTISSEURS MULTICELLULAIRES 

 

 

 

 

4.1  Introduction  

La commande par modes glissants est un type de commande à structure 

variable qui est synthétisée de manière à contraindre le système à rester sur une 

surface de glissement voulue. Une loi de commande discontinue est synthétisée 

de façon à rendre la surface invariante et (au moins localement) attractive. 

Cependant, l'introduction de cette action discontinue, agissant sur la première 

dérivée par rapport au temps de la variable de glissement, ne génère pas un 

régime glissant idéal. En moyenne, les variables contrôlées peuvent être 

considérées comme évoluant idéalement sur la surface. En réalité, le mouvement 

est caractérisé par des oscillations à hautes fréquences dans un voisinage de la 

surface (dont l'épaisseur est de l'ordre de la période d'échantillonnage ou de 

commutation). Ce phénomène est connu sous le nom de réticence ou chattering 

en anglais et est un des inconvénients majeurs de cette technique. Il peut 

dégrader les performances des systèmes mécaniques du fait qu'il engendre une 

consommation énergétique excessive et qu'il réduit la durée de vie des 

équipements mécaniques (actionneurs). Cette commande induit plus de 

dynamiques de hautes fréquences, étant donné que ces dernières n'ont pas été 

prises en compte dans la modélisation du système, elles peuvent conduire à 

l'instabilité du système. 

 Des chercheurs russes ont proposé de déplacer le problème de la discontinuité 

due à l'élément de commutation de la loi en régime glissant sur les dérivés d'ordre 

supérieur de la variable de glissement au lieu d'agir sur la première dérivée 

comme dans le cas du régime glissant d’ordre un.  Dans les années 80, 

M.Levantovsky et M.Emel'yanov ont généralisé le concept du mode glissant 

classique à ce qui est appelé ‘modes glissants d'ordre supérieur’. Les principaux 

avantages de l’approche sont: la  suppression du  phénomène de réticence dans 
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la plupart des systèmes, l’amélioration des performances de la commande en 

termes de précision et de garder les avantages du régime glissant d’ordre un.   

   

4.2  Commande par Modes glissants 

     La commande par modes glissants s’applique à des systèmes commandés en 

« tout ou rien », pour lesquels au moins l’une des grandeurs contrôlant le système 

est à valeurs discrètes. Les convertisseurs statiques rentrent tout à fait dans ce 

cadre puisque leurs interrupteurs sont commandés de manière binaire (ils sont 

soit passants soit bloqués). La commande par modes glissants peut donc leur être 

appliquée [71]. 

Considérons un convertisseur multicellulaire possédant   cellules de commutation 

et débitant sur une charge    série. Un tel système possède   variables d’état 

((     tensions flottantes et le courant de charge). A tout instant, le vecteur 

d’état est:                           

           (   
    

       
    )

 

                                 (4.1) 

Commander l’état du convertisseur signifie être capable de se déplacer dans cet 

espace d’état de manière  à atteindre un point donné par les composantes du 

vecteur de référence      à partir d’un point initial donné par     (Figure 4.1). Pour 

atteindre le point      à partir du point     , il existe à priori une infinité de 

trajectoires possibles. Aussi, la commande par mode glissant consiste à privilégier 

certaines trajectoires, en forçant le point   à se déplacer le long de certaines 

surfaces prédéfinies (surfaces de commutation) qui sont de dimension    . Elles 

passent toutes par le point       et sont définies par une équation de la forme : 

                                (                                                       (4.2) 

Où :   s’appelle fonction de commutation. 

Le choix des fonctions de commutation dépend du système à asservir. Il existe 

une méthode permettant de définir celles-ci à partir d’une fonction de Lyapunov 

[22]. Le plus souvent, on choisit les fonctions de commutation sous la forme de 

combinaison linéaire des variables d’état: 

  (     (        )    (        )      (                   
       (4.3) 
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Figure 4.1 :    Représentation de l’état énergétique du convertisseur multicellulaire dans 

l’espace d’état à p dimensions. 

 

(  ,       : représentent les composantes du vecteur d’état  . 

(     ,             : représentent les composantes du vecteur de référence      
 

         : représente l’erreur entre le vecteur d’état et le vecteur de référence  

 

Pour que l’état du système commandé par mode glissant converge vers le point 

de fonctionnement     (    ), il est nécessaire que l’intersection entre toutes les 

surfaces de commutation soit réduite au seul point     .  

 

4.2.1  Caractéristiques Principales d’un Mode glissant 

En mode glissant, il existe dans l’espace d’état une frontière de décision 

appelée ‘surface de glissement ou surface de commutation’ qui délimite deux 

sous-espaces correspondant aux deux états possibles de l’organe de commande. 

La commutation de l’organe de commande permet donc de générer des 

trajectoires dans chacun de ces sous espaces. Le système se stabilise dans un 

cycle limite en générant une commutation à chaque passage par la frontière de 

décision. Lorsque la fréquence de commutation est infiniment élevée, la trajectoire 

glisse sur la surface de commutation vers le point d’équilibre. 

 

Etat souhaité 𝑀𝑟𝑒𝑓 
     𝑋𝑟𝑒𝑓  (𝑉𝐶 𝑟𝑒𝑓

 𝑉𝐶 𝑟𝑒𝑓   𝑉𝐶𝑝  𝑟𝑒𝑓  𝑖𝑟𝑒𝑓)
𝑇

 

Etat initial 𝑀         𝑋  (𝑉𝐶  0  𝑉𝐶  0   𝑉𝐶𝑝   0
 𝑖𝑐   )

𝑇
 

                                                                   𝑉𝑐𝑘  (  ≤  𝑘 ≤  𝑝     

𝑖𝐿 



99 

 

 

 

4.2.2  Principe du Contrôle par Mode glissant 

Le but du contrôle en mode glissant est de trouver une loi de commande telle 

que, étant donnée une trajectoire désirée   (  , l’erreur de poursuite  (      (   

tend vers zéro malgré la présence des perturbations. La structure principale d’un 

réglage par mode glissant est représentée sur Figure 4.2. 

 

 

Figure 4.2 :   Principe de la régulation par mode de glissement 

 

Le système   à régler possède une grandeur de commande discontinue u et une 

grandeur de sortie y qui doit être asservie à la valeur de référence. Son 

comportement dynamique est décrit par le vecteur d’état    de dimension n. 

L’organe de commande    doit être conçu de sorte que la grandeur de 

commande u ne prenne que les deux valeurs constante u+ ou u-.  

Afin d’amener la trajectoire, partant des conditions initiales quelconques, sur le 

point d’équilibre on définit la loi de commande suivante:   

{
           (    

           (    
                                         (4.4) 

La fonction  (     décrit une surface qui délimite le plan de phase en deux 

parties. Chaque partie représente une structure différente du système à structure 

variable. Le plan de phase du système est constitué par les trajectoires des sous-

systèmes dans les régions  (         (      Sur la surface de commutation, 

les trajectoires se joignent en une seule trajectoire représentée par la surface 

s(x)=0. Si la commutation d’une région à l’autre se fait à une fréquence très 

𝑶𝑪 
u + 

u - 

u y    

     S 

s(x) 

𝑿𝒓𝒆𝒇 
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élevée, la trajectoire glisse sur la surface de commutation vers le point d’équilibre. 

Le système travaille alors en mode glissant. 

Le mode glissant est caractérisé par deux modes de fonctionnement: la phase 

pendant laquelle la trajectoire évolue librement dans le plan de phase avec une 

dynamique qui dépend des paramètres du système (mode d’atteinte: reaching 

mode) et la phase pendant laquelle l’état du système est maintenu sur la surface 

de commutation (mode glissant: sliding mode). 

Lorsque le système est en régime de glissement à fréquence infinie, les états   

appartiennent à la variété  (        

 

4.2.3  Existence d’un régime glissant  

Un régime glissant existe localement sur une région de la surface de 

commutation où les trajectoires du système à structure variable sont dirigées vers 

la surface  (    .  

 

 

                                                                      

 

                                                                         

Figure 4.4 :  Existence du mode glissant 

 

La condition d’existence d’un mode glissant [72] s’exprime de la manière suivant: 

          
       

    
 ̇(               

    
 ̇(                                               (4.5) 

Le changement de la structure se réalise par une loi de commutation qui 

détermine l’état de l’organe  de commande à deux positions en fonction du signe 

de s(x). Admettant que    désigne l’état de l’organe de commande lorsque la 

trajectoire se trouve dans la région où  (     et     lorsqu’elle est dans la 

région où  (    , la loi de commutation s’écrit alors : 

𝒔(𝒙    𝟎 

Trajectoires du système 

𝒔(𝒙    𝟎 

 

𝒔(𝒙    𝟎 Domaine du mode glissant                                          



101 

 

 

 

                {
    (          

    (         
                                                      (4.6) 

 

La condition d’existence d’un régime glissant peut alors s’écrire : 

                ̇(   (                                                                 (4.7)   

4.2.4   Comportement dynamique en mode glissant 

Une fois le système travaille en mode glissant, la trajectoire restera sur la surface 

de commutation. Le fait de rester sur la surface  (     s’exprime par  ̇(    ; 

c’est la condition d’invariance. Puisque la fréquence de commutation est 

infiniment élevée, une commande équivalente     (continue) comprise entre les 

valeurs limites remplace la commande discontinue. Le comportement dynamique 

du système en mode glissant s’exprime donc de la manière suivante: 

       








0)(

)()(

xs

uxgxfx eq


                                              (4.8) 

  En dérivant   on obtient : 

       
    0)()( 




 equxgxf

x

s
xs                                    (4.9) 

  On peut alors tirer 

                   )()(

1

xf
x

s
xg

x

s
ueq




















                                     (4.10) 

 Il s’avère que : 

          0)( 



xg

x

s
 ,                                                      (4.11) 

constitue une autre condition d’existence du régime glissant, elle est appelée: 

condition de transversalité.  Si l’on substitue     dans (4.8) par (4.10) on obtient : 

        )()()(

1

xf
x

s
xg

x

s
xgIx
































                                                (4.12) 

On remarque que la commande n’intervient pas dans cette équation. La 

dynamique du régime glissant dépend exclusivement de la position de la surface 
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de glissement dans l’espace d’état et éventuellement des paramètres du 

système. 

 

4.2.5  Mode glissant réel   

 Une des conditions fondamentales qui est à la base de la théorie des systèmes 

à structure variable est le fait que la commande   peut être commutée de façon 

instantanée et infiniment rapide. Ceci implique une fréquence de commutation 

infiniment élevée.  

En pratique, la fréquence de commutation est limitée par les pertes dans les 

organes de commande. Il convient donc de réaliser une loi de commutation qui 

assure que la vitesse de commutation ne dépasse pas une valeur maximale. 

La limitation de la fréquence entraîne des oscillations de la trajectoire en mode 

glissant autour de la surface de commutation. Il apparaît alors une ondulation 

résiduelle (voir [72]) sur les variables d’état (Figure 4.5). En régime permanent, la 

trajectoire du système décrit donc un cycle limite au lieu de rester sur un point 

d’équilibre.  

 

  (       

 

                                                                                             (                                                       

                                                              (                                

Figure 4.5:  Trajectoire du système en mode glissant réel 

 

Lorsque la fréquence de commutation est finie, il y’a un mouvement de la 

trajectoire du système autour de la surface de commutation. Pendant un certain 

laps de temps la grandeur de commande est égale à u+ ou u- On a donc   ̇(    . 

Si la fréquence de commutation est élevée par rapport à la réponse dynamique 

de chaque configuration du système, les oscillations autour de la surface de 

commutation sont faibles. Dans une région proche de  (    , et compte tenu de 
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cette hypothèse, l’ondulation du système correspond à peu près à celle en mode 

glissant idéal. On peut alors écrire la relation suivante : 

                   
uxgxfuxgxfx eq )()()()(                                        (4.13) 

L’allure temporelle de  (   ressemble à un signal triangulaire [72] dont le temps 

de montée et le temps de descente sont fonction de l’état des organes de 

commande.  

4.2.6  Loi de Commutation avec hystérésis  

La loi de commutation avec hystérésis est la plus simple et la plus courante 

pour réaliser un réglage par mode glissant. Au lieu de commuter sur la surface 

   , cette loi de commutation implique que les commutations ont lieu sur les 

surfaces 2/hss 
 
(Figure 4.6)   

             

Figure 4.6 :  Loi de commutation avec hystérésis 

 

 4.2.7    Stabilité en Mode glissant 

 Soit  (   une variété contenant le point d’équilibre         (      . L’objectif du 

calcul est de montrer que si le point d’équilibre est inclus dans le domaine de 

glissement alors il est stable. Le critère de Lyapunov sera utilisé pour étudier la 

stabilité. Soit la fonction scalaire V définie par:  

2

2

1
)( sxV                                                       (4.13) 

  : est une fonction de Lyapunov globalement définie positive. Sa dérivée par 

rapport au temps est:  

u-
 

u+
 

𝑢 

𝑠(𝑥  

Δsh 
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)()()( xsxsxV                                      (4.14) 

Ainsi, si la variété  (     possède un domaine de glissement contenant le point 

d’équilibre xeq, la fonction  ̇ est localement semi-définie négative sur ce domaine 

(équation (4.7)). Le système commandé vérifie le critère de Lyapunov, le point 

    est donc asymptotiquement stable [73][74]. Cette propriété est vraie pour tout 

système mono-entrée commandé par mode glissant. C’est une autre propriété 

importante de ce type de contrôle. 

 

4.2.8  Choix de la surface de glissement  

Le problème essentiel d’une commande par mode glissant réside dans le choix 

de la surface de commutation. Il existe un certain nombre de méthodes qui 

permettent d’imposer un comportement désiré ou simplement d’assurer la 

stabilité du système en mode glissant [72]. En principe, on est totalement libre 

dans le choix de la surface de glissement pourvu qu’un régime glissant existe 

localement sur cette surface et que le point d’équilibre soit stable. On est limité 

uniquement par la simplicité de la mise en œuvre et par les objectifs de la 

régulation. Pour définir une surface de commutation, on procède d’abord à un 

changement de variable afin que l’état du système décrive le comportement 

dynamique en termes d’erreur et que l’origine de l’espace d’état devient une 

position d’équilibre. 

          uxgxfx )()(                                   (4.15)                                                                                                      

                                                     avec   refXxx  . 

La fonction de commutation est définie comme une combinaison linéaire des 

variables d’états: 

            xCxs T                                             (4.16) 

avec:  Tnn

T ccccC 121   désigne un vecteur de coefficients constants 

déterminant la dynamique du régime glissant et la région d’existence du mode 

glissant [72].  
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4.2.9  Système multi-entrées  

Nous considérons un système, non linéaire multi-entrées de dimension  , à 

structure variable qui se présente par: 
  

       




m

i

ii uxgxfx
1

)()(
                                                 

(4.17) 

Le système possède alors 2m configurations différentes. La structure sélectionnée 

dépend du signe de la fonction de commutation  (   de dimension  . 

                 
 Tm xsxsxsxs )()()()( 21 

                                           
(4.18) 

Chaque fonction   (   définit une surface de commutation de dimension    . 

La loi de commutation qui détermine la position de l’organe de commande i 

s’écrit alors: 

          

mi
xsu

xsu
u

i

i

i ,,1,
0)(,

0)(,















                                     

(4.19) 

4.2.10 Avantages et inconvénients de la commande par modes glissants 

Il est reconnu que la robustesse vis -à-vis des perturbations et des incertitudes 

du modèle présente le point fort d’une commande par mode glissant. 

Contrairement à une loi de commande classique, les performances dynamiques 

sont maintenues quelles que soient les variations des paramètres et quelle que 

soit l’amplitude des perturbations appliquées au système [72]. Cependant, ces 

performances sont obtenues au prix de certains inconvénients: 

 un phénomène de chattering ou broutement provoqué par la partie discontinue . 

 le système est soumis à chaque instant à une commande élevée afin d’assurer 

sa convergence.  

Parmi les solutions proposées est de remplacer la fonction de commutation 

dans la commande par une fonction de saturation (hystérésis, 

arctangente…,etc) [75]. 
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4.3  Commande par mode glissant d’ordre un  

Le convertisseur multicellulaire tel qu’il a été défini et modélisé au chapitre 3 

constitue un système non linéaire multi-entrées à structure variable. Il est 

représenté par l’équation:  

     

UxGxfuxgxfx
p

i

ii )()()()(
1

 



                                        

(4.20) 

Par un changement de variable, on peut définir la dynamique en fonction de 

l’erreur par :  

   
UxGUxGxfx eq  )()()(                                               (4.21)                                            

où : 

   

T

refcpccref Ii
p

Ep
v

p

E
v

p

E
vXxx 











 

)1(2
121 

            

(4.22) 

        eqUUU 
                                

(4.23) 

Ueq est la commande équivalente qui permet de maintenir le système en régime 

permanent.  

Soit la fonction de Lyapunov suivante : 

xQxxV T  ..
2

1
)(                              (4.24)                                                                        

)( 121 LCCCdiagQ p  . Ainsi la fonction V est globalement définie positive. La 

dérivée temporelle de V  est : 

xQxxV T   ..)( .

                             (4.25)                                                                                

Pour une référence constante xx   d’où : 

           ))()(.(.)( UxGxfQxxV T                  (4.26)                                                                      

Donc :     

                 ( ) . . ( ) . . ( ). . . ( ).T T T

eqV x x Q f x x Q G x U x Q G x U       
              

(4.27)
                               

 

Nicolas a démontré que [72] que :
     

     
0).(..)(..  eq

TT UxGQxxfQx
               

(4.28)
                                                          

 

Il ne reste qu’à démontrer que :       
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         0).(..  UxGQxT
                                  (4.29)                                                                        

Pour assurer la stabilité d’équilibre en régime permanent. Nous avons : 

      




p

i

ii

TT uxgQxUxGQx
0

).(..).(..                         (4.30)                   

On définit alors une loi de commande vérifiant l’équation (4.29) comme suit : 











0)(..0

0)(..0

xgQxsiu

xgQxsiu

i

T

i

i

T

i

                             

(4.31) 

Puisque      est comprise entre 0 et 1 alors la loi de commutation devient: 












0)(..1

0)(..0

xgQxsiU

xgQxsiU
u

i

T

eq

i

T

eq

i

                              

(4.32) 

Nous choisissons alors p fonctions de commutation )(..)( xgQxxs i

T

i  . Il en résulte 

que l’état des interrupteurs est fonction de p fonctions de commutation. L’état de 

chaque interrupteur est défini par : 

          









0)(0

0)(1

xssi

xssi
u

i

i

i                                           (4.33) 

Le choix de la fonction de Lyapunov    est basé sur la simplicité de mise en 

œuvre de la loi de commande.  

 

4.3.1  Application pour un hacheur à trois cellules  

Un hacheur à trois cellules connecté à une charge RL est représenté par 

l’équation :  

          

1 1

1 1 1

2 2 2

2 2

3

1 2 1 2

0

0 0 0

0 0 0 . 0 .

0 0
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 
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        
        

           
                 
   

 

                    (4.34) 

L’équation (4.34) peut être transformée sous forme affine comme suit : 
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I
g x

C
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L

 
 
 
 

  
 

 
  

 

 

4.3.1.1  Commandabilité d’un Convertisseur à Trois Cellules  

Pour synthétiser une loi de commande, il faut s’assurer que le convertisseur est 

commandable, c'est-à-dire vérifier la condition d’accessibilité suivante : 

1 1

2

1 2 3

2 2 1 2

1 2 1 2

0

.
( ( ) ( ) ( )) 0 0 0

. .

ch ch

ch ch ch
ch

c c c c

I I

C C

I I E I
Det g x g x g x Det si I

C C C C L

V V V E V

L L L

 
 
 
 

     
 
  
 
 

 

Le système est donc commandable sur tout l’espace d’état sauf pour chI =0. En 

effet si le courant de charge est nul, la tension aux bornes des condensateurs ne 

peut pas évoluer quel que soit la commande appliquée.  

 

4.3.1.2  Calcul des fonctions de commutation  

On peut maintenant définir les lois de commande qui assurent la stabilité du point 

d’équilibre 








 refref I

EE
X

3

2

3
en utilisant les résultats de la section précédente. 

            

 

1 1 1

2 2 2 1

3 3 2

( ) . . ( ) .
3

( ) . . ( ) .
3

( ) . . ( ) ( )
3

T

ref c ch

T

ref c c ch

T

ref c ch

E
s x x Q g x I V I

E
s x x Q g x I V V I

E
s x x Q g x I E V I


   




    



    
                          

(4.35) 

Après quelques transformations on peut réécrire :  
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 
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3 2
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3
( )

3
( ) ( )

ref

c ch

ref

c c ch

ref

c ch

I
s x V I

E

I
s x V V I

E

I
s x E V I

E


 




  



  


                                   (4.36) 

 

4.3.1.3    Résultats de simulation  

Nous allons valider les performances dynamiques de cette loi de commande en 

utilisant une simulation sous Matlab/Simulink pour un hacheur ayant les 

caractéristiques suivantes : 

                                                      

                            la tension de source prend la valeur       . 

 

 

Figure 4.7 :   Evolution des tensions flottantes  Vc1 et Vc2 
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Figure 4.8 :   Zoom de tensions Vc1 et Vc2                      Figure 4.9  Evolution du courant chI
 

 

Figure 4.10  Evolution de la tension de sortie    

 

La figure 4.7 représente l’évolution des tensions flottantes. Ces tensions évaluent 

rapidement vers l’état d’équilibre avant et après le changement de la tension de 

référence à l’instant (       ). Nous constatons que les deux tensions Vc1 et Vc2 

se stabilisent  respectivement à 
 

 
  et 

   

 
  .    

La figure 4.9 représente l’évolution du courant de charge     . On voit bien que ce 

courant  s’asservit à la valeur de      , c'est-à-dire l’erreur statique est égale à 

     . Le courant présente un dépassement à cause de la rapidité de la réponse 

qui caractérise la loi de commande par mode glissant synthétisée.  
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L’évolution de la tension de sortie est représentée sur la figure 4.9 (zoom). Il est 

clair que  les quatre niveaux   
  

 
   

 

 
         sont bien présentés quel que soit le 

changement des tensions de référence.  

La figure 4.11 représente l’évolution des trois surfaces de glissement. Elles 

présentent des commutations autour de la valeur  . Lorsqu’une variation de la 

tension de référence arrive, les surfaces s’éloignent de la valeur   mais reviennent 

à s’annuler très vite. 

 Figure 4.11  Evolution des surfaces de glissement 

 

4.3.2  Application pour un onduleur triphasé  

  Les étapes de la commande par mode glissant que nous avons appliquée sur le 

hacheur seront appliquées sur l’onduleur triphasé avec les mêmes paramètres 

pour un bras. La forme du courant de référence est donnée comme suit: 

2
80sin(100 ( 1) ), 0,1,2

3
refI t k k


     

La figure 4.12  représente l’évolution des tensions flottantes du premier bras. Ces 

tensions évoluent  vers l’état d’équilibre et se stabilisent à leurs valeurs de 

référence  
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Figure 4.12 :  Evolution des tensions flottantes du premier bras:      
         

 

 

Figure 4.13 :  Zoom des tensions flottantes du premier bras.      
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Figure 4.14 :   Evolution de la tension et du courant du premier bras 

 

Dans la figure 4.14, nous remarquons que la tension du premier bras évolue entre 

les tensions -  
  

 
  et  

   

 
    et le courant a une forme sinusoïdale, qui suit 

parfaitement sa référence.  

        

4.4  Commande par mode glissant d’ordre supérieur 

4.4.1 Position du problème  

 Dans cette partie, nous considérerons un système non linéaire dont la 

dynamique est décrite par le système différentiel suivant: 
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x f t x u

s s t x

u u t x
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

 
                                                            (4.37) 

   [       ]
  : représente le vecteur d’état. 

  : représente la commande. 
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  : est une fonction supposée suffisamment différentiable, mais connue de façon 

incertaine. 

  : est le temps. 

Le système  ̇   (       englobe ceux de la forme:  ̇   (    (   , qui étaient 

considérés précédemment. Le problème posé est toujours de contraindre les 

trajectoires du système à évoluer sur la surface de glissement   

  {     (      } 

Étant une fonction à valeur réelle suffisamment différentiable telle que ses (     

premières dérivées par rapport au temps ne sont fonctions que de l'état   (ce qui 

signifie qu'elles ne contiennent aucune discontinuité). 

 

4.4.2  Régimes glissants réels  

Pour le cas de la commande par régime glissant d'ordre supérieur, le problème 

posé est de forcer le système à évoluer sur la surface et à maintenir   ainsi que 

ses (     premières dérivées successives à zéro. On suppose que l'ensemble 

de glissement d'ordre   (Où   désigne le degré relatif du système (   ) est 

exactement atteint. Un tel régime glissant est qualifié d'idéal et suppose que les 

organes de commande commutent à une fréquence infinie. Toutefois, ce n'est pas 

le cas en pratique, le régime glissant ne prend place que dans un proche 

voisinage de la surface considérée. Ce comportement est qualifié de régime 

glissant réel. Le cas idéal, quant à lui, doit être interprété comme les trajectoires 

limitées lorsque les imperfections deviennent inexistantes et lorsque la fréquence 

de commutation tend vers l'infini. Les définitions suivantes introduisent: 

 La notion de précision des modes glissants réels ; 

 Un outil permettant de comparer les différents algorithmes de contrôle 

générant des modes glissants d'ordre supérieur.  

 

4.4.3  Mode glissant et degré relatif  

Considérons ici la fonction contrainte   comme une des sorties du système  ̇  

 (      . Le but de ce paragraphe est d'exhiber le lien pouvant exister entre le 

mode glissant et le degré relatif de ce système par rapport à la sortie       (       
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Le degré relatif d'un système est en fait le nombre minimum de fois qu'il faut 

dériver la sortie, par rapport au temps, pour y voir apparaitre l'entrée de manière 

explicite. Cette notion tient une place importante dans le cadre d'analyse des 

systèmes non linéaires. 

(a) : Degré relatif                
   

  
     

(b): Degré relatif                 
   

  
   (              

   

  
   

Pour le cas (a) le problème de  la commande est résolu par une loi en mode 

glissant du premier  ordre, cependant une loi glissant d’ordre deux peut être 

utilisée afin d'éviter le chattering.  

Pour le cas (b) on peut choisir la technique glissant d’ordre   (avec    ) [74]. 

 

4.4.4  Principe   

Le régime glissant standard  est basé sur l'annulation de la dérivée première par 

rapport au temps de la surface de glissement soit  ̇. Un régime glissant d'ordre   

(noté   glissant) agit sur les (     premières dérivées successives de la variable 

de glissement   (     . On aura ainsi une précision d'ordre   sur la convergence du 

système [74][75][76].  

Le calcul des dérivées successives de la variable de glissement   le long d'une 

trajectoire d'un système discontinu aboutit à un ordre donné. Il est alors possible 

de classifier les régimes glissants d'ordre supérieur par le numéro de    dérivées 

successives de la surface    . Ce numéro est appelé l'ordre de glissement. Le 

     ordre du système est déterminé par l'équation: 

        ̇    ̈     (       =0.                                     (4.38) 

L’équation précédente impose une condition "r-dimensionnel" sur les états du 

système. L'un des problèmes majeurs pour l'implantation des algorithmes  -

glissant est que le nombre d'informations nécessaires augmente avec l'ordre du 

régime glissant. Par exemple, si on utilise un algorithme d'ordre 3 par rapport à  , 

on aura besoin de la connaissance de    ̇     ̈  . Une bonne solution de ce 

problème sont le mode glissant du second ordre: Twisting et Super Twisting, qui 

n'ont besoin que de   comme information d'entrée [22].  
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4.4.5   Commande par mode glissant d’ordre deux   

 Le principal avantage de la commande par mode glissant d’ordre deux est 

l’annulation du phénomène de chattering. Son objectif est de générer un régime 

glissant d’ordre deux sur la surface de glissement sélectionnée     et d’obtenir 

en temps fini     ̇   .  

 Dans ce qui suit, nous allons décrire ces lois de commande de second ordre 

(      telles que  les techniques de Twisting et Super Twisting. Ces 

algorithmes sont les plus utilisés dans la littérature du fait qu’ils ont uniquement 

besoin de la connaissance de la surface  . La figure 4.14 fait apparaître la 

trajectoire de convergence du système vers la surface  [77].  

                                                                     0s   

 

 

                    0s s   

                                                          0s   

Figure  4.15 :   Trajectoire 2-glissant 

      

 Afin de détailler les algorithmes en régime glissant du second ordre, les 

fonctions   et   de l'expression (4.37), les seules informations disponibles à 

l’instant   sont, la commande  (  , la surface   (     et le signe de la dérivée par 

rapport au temps de   .  

 

( , ) ( , ) ( , )

( , ) ( , ) ( , , )

d dx
s t x s t x s t x

dt t x dt

s s t x s t x f t x u
t x

 
   


   

                                 (4.39) 

La dérivée seconde de  s: 

                            

{

 

  
 ̇(       

 

  
 ̇(       

 

  
 ̇(      

  

  
 

 

  
 ̇(      

  

  

               ̈    *
 

  
 ̇(       

 

  
 ̇(      

  

  
+  

 

  
 ̇(       ̇ 

                       (4.40) 
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On pose : 

 {
 (       

 

  
 ̇(       

 

  
 ̇(      

  

  

              (     
 

  
 ̇(                                        

                        (4.41) 

                                           

Le système est maintenant constitué des surfaces de glissement       ̇  

                      

1

2

y s

y s




                                                          (4.42) 

 Si le degré relatif est    = 1, Le système est décrit par le modèle (4.37) et par 

l'expression  

{
 ̇                                   

 ̇   (      (     ̇ 
                                               

                                     (4.43) 

 Si le degré relatif est    = 2, le problème de la commande peut être dérivé du 

cas précèdent, en considérant  la variable   comme une variable d'état et   

comme la commande effective.  Le système à commander est défini par : 

( , , ) ( , ) ( , ) ( )f t x u a t x b t x u t                                    (4.44) 

Finalement le système sera représenté par l'équation: 

                            {
 ̇                                   

 ̇   ̃(      ̃(     ̇ 
                                               

                                 (4.45) 

En utilisant la stratégie précédente, la commande     est régie par un système 

dynamique du  premier ordre. Les algorithmes discontinus sont  appliqués en fait à 

la dérivée par rapport au temps de la commande  , qui devient la nouvelle 

variable de commande du système considéré et conduit à l'obtention d'un régime 

glissant d'ordre deux sur la surface    De cette façon, l'entrée   du système est 

maintenant continue et permet d'éliminer le chattering. 
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4.4.5.1  Propriétés de Cconvergence en temps fini de la commande 2-Glissante 

L'objectif de la commande 2-glissante est d'amener   ainsi que sa dérivée à zéro 

en un temps fini, en utilisant la commande  (    Afin d'atteindre ce but, les 

hypothèses suivantes sont considérées  [78][79]:  

1. Les valeurs de la commande sont définies par l'ensemble   {  | | ≤   }   

où    est une constante réelle et la solution du système est définie sur la 

variable glissante de deuxième ordre:     ̇    . 

2. Il existe    (     telle que pour toute fonction continue   avec | |    , il 

existe    tel que        pour tout       . La commande est :                          

                       ( (                                    (4.46) 

      où     est l'instant initial. 

3. Il existe des constantes positives              telles que dans un 

voisinage | (       |. 

0 ( , , ) . u U,x Xm Ms t x u
u


       

                      (4.47) 

      Le fait que le terme 
 

  
  ne s'annule pas est nécessaire  pour l'existence de la 

commande  équivalente en régime glissant.  

4. Il existe une constante positive, telle que dans la région | |     , l'inégalité 

suivante est  vérifiée                

                                     
( , , ) ( , , ) ( , , )s t x u s t x u f t x u

t x


 
 

                                                                                 

Nous allons reprendre le système (4.45) et nous supposons que le système est 

de degré relatif      par rapport à la surface de glissement  . Ceci s'exprime 

par: 

        ̈   ̇   (      (     ̇                                (4.48) 

Si on applique les propriétés de convergence précédentes nous avons: 
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0 ( , )

( , )

m Ms t x

t x 

    


                               (4.49) 

Si le système est de degré relatif        nous devons prendre le système : 

 ̇   ̃(      ̃(                                     (4.50) 

4.4.5.2   Loi 2-glissante   

La  technique  du  deuxième  ordre  ici  proposée, peut être considérée comme 

une extension d'une loi en régime glissant d'ordre un. Elle est formée de deux 

parties : 

eq glis glisu u k u                                                        (4.51) 

∫      est composée par l'intégrale de la fonction signe de la nouvelle surface de 

glissement    (elle sera définie plus tard) multipliée par une constante        . 

∫    est conçue en utilisant la méthode de la commande équivalente pour la 

nouvelle surface de glissement    . 

Nous allons maintenant décrire la méthodologie de conception de cette technique 

de commande. 

 

4.4.5.3  Surface de glissement   

Nous allons définir une surface de glissement s en fonction de l'espace d'états des 

erreurs. 

       (        ( ̇    ̇      ( 
(       

(                (4.52) 

Le calcul de la dérivée donne: 

 ̇    ̇    ( ̇    ̇    ( ̈    ̈      ( 
(       

(                  (4.53) 

Nous avons un nouveau système en fonction de          . Nous proposons alors 

une nouvelle surface de glissement    : 

2 1ys s s y y    
                               (4.54) 

η  est une constante positive.  Avec cette technique, la convergence du système 

est régie par la surface de glissement   et par sa dérivée  ̇ 
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4.4.5.4  Commande equivalente  

On  sait  que  la  commande équivalente est la solution pour la commande une 

fois que la dérivée de la nouvelle surface de glissement est nulle, soit    ̇   . 

0ys s s  
                                                  (4.55) 

L'expression précédente peut être écrite comme suit : 

0ys x s  
                                                   (4.56) 

La valeur de  ̈ est calculée avec la dérivée du système: 

( , , ) ( , , ) ( , , )x f t x u f t x u x f t x u u
t x u

  
  
                                     (4.57) 

Finalement la commande équivalente s'exprime par : 

     
 

 

  
 (      

*
 

  
 (       

 

  
 (       ̇    ̇+                         (4.58) 

L'algorithme du deuxième ordre qui a été présenté précédemment permet 

l'élimination du phénomène de chattering qui est dû à la discontinuité de la 

fonction  signe  qui se trouve à l'intérieur de la fonction d'intégration. Une autre 

conséquence est la convergence plus douce vers la surface de glissement, car la 

commande prend en compte la dérivée de la surface. Le  désavantage de cette loi 

est qu'elle a besoin de la connaissance de la dérivée de la surface de glissement. 

Dans la pratique, cela veut dire qu'il faudra mettre plus de capteurs afin de 

mesurer les états supplémentaires ou implémenter des observateurs d’états [73]. 

 

4.4.6  Algorithmes glissants d’ordre supérieur  

Les définitions énoncées précédemment concernant les régimes glissants réels 

d’ordre   ont permis d’introduire un outil de comparaison de différents algorithmes 

de contrôle générant ces modes. On distingue ainsi les algorithmes idéaux des 

algorithmes réels. En effet, les travaux de M.Levant montrent qu’un ordre de 

glissement réel ne doit pas excéder l’ordre du mode glissant correspondant. Les 

modes glissants standards procurent, ainsi un mode glissant réel seulement de 
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premier ordre et un mode glissant réel de second ordre est réellement obtenu par 

modification de commutation discrète des algorithmes glissants de second 

ordre[73]. D'une manière générale, si on utilise un algorithme de glissement 

d'ordre   par rapport à    , on aura besoin de la connaissance de  ̇  ̈     (    . 

La seule exception est le "super-twisting" qui est un algorithme d'ordre deux qui 

ne requiert que l'information sur  . 

D'un autre côté, les algorithmes de glissement réels ne requièrent que les 

mesures de  ̇  ̈     (    . Ceci ne resoud le problème que partiellement mais 

constitue une bonne solution pour les modes glissants du second ordre (seule 

l'information sur la surface est nécessaire). 

 

4.4.6.1. Algorithme de Twisting  

Cet algorithme a été défini comme le premier contrôleur par mode glissant 

d’ordre supérieur. Il twiste autour de l’origine du plan de glissement d’ordre deux. Il 

est appelé Twisting en raison de sa convergence en temps fini vers l’origine du 

plan de phase (   ̇  avec un certain nombre de rotations voir la figure 4.16. Son 

principe de fonctionnement est la commutation de l’amplitude de la commande 

entre deux valeurs    et    de telle façon que l’abscisse et l’ordonnée soient 

croisées de plus en plus vers l’origine [77].  

                                                  s  

                                                                      

 

 

                                                                                               

                                                                                        s  

 

Figure 4.16 :  Convergence en temps fini de l’algorithme Twisting 

 

Nous allons reprendre le système       et     ̈ . Maintenant le problème de la 

commande est de stabiliser en temps fini le système du deuxième ordre suivant : 
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1 2

2 ( , ) ( , )

y y

y t x t x u 




                                                   (4.59) 

 (     et   (      sont des fonctions mal connues mais elles sont bornées 

0, ,0 m Ms        
                                      (4.60) 

L’algorithme du Twisting pour un degré relatif    est défini par la loi de 

commande suivante: 

                 si  1

. ( )   si    0; 1

. ( )  si     > 0; 1    

m

M

u u

u V sign s s s u

V sign s s s u

 


   

                                  (4.61) 

Où | |  est une valeur bornée de la commande, donné pour | | 

L'équation de commande pour un degré relatif   est : 

. ( )   si    0

. ( )  si     > 0

m

M

V sign s s s
u

V sign s s s

 
 

                                             (4.62) 

 

4.4.6.2   Algorithme de Super-Twisting  

La convergence de cet algorithme est régie aussi par les rotations autour de 

l'origine du diagramme de phase. La loi de commande Super-Twisting  (   est 

formée de deux parties. La première partie est définie par sa dérivée par rapport 

au temps (   , tandis que la deuxième est donnée par la fonction continue de la 

variable de glissement (    : 

  1 2u u u 
                                                    (4.65) 

 

1

1
1 0 0

2
1

1 0

               si  1

( )   si  1

( )    si  

( )        si  

p

p

u u
u

Wsign s u

s sign s s s
u

s sign s s s





 
 

 

 
 

                             (4.66) 

Ce contrôleur peut être simplifié si le système de contrôle est linéairement 

dépendant de la commande, ainsi la loi de commande est donnée par : 
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1

2

1

( )

( )

u s sign s u

u Wsign s








 

 
                                              (4.67) 

  et   sont des constantes positives.  

En pratique, il faut augmenter progressivement   jusqu'à ce que de bonnes 

performances soient observées dans le système en boucle fermée.  

L’intérêt de cet algorithme est qu’il très robuste, elle n’a pas besoin d’information 

sur la dérivée de s. A cause de cette caractéristique on peut réduire les nombres 

de capteurs du système, ainsi que le temps de calcul [73]. 

 

4.4.6.3  Algorithme de Drift  

L’idée de ce contrôleur est de diriger la trajectoire vers un mode glissant d’ordre 

deux     tout en gardant  ̇  relativement petite. Ce contrôleur procure un 

glissement réel d’ordre   et l’algorithme de commande est défini par la loi de 

commande suivante (avec degré relatif égal à un) [77] 

                      

1 1 1

1 1 1

                    si  1

( )   si  x 0, 1

( )   si  x 0, 1

m i i

M i i

u u

u V sign x x u

V sign x x u

 


     

                                       (4.68) 

                                  1 1 1 1( ) ( )i i ix x t x t    
 

Dans le cas où le système est de degré relatif égal  , un contrôleur similaire est 

donné par :  

                       

1 1

1 1

( )  si  0

( )  si  0

m i i

M i i

V sign x x
u

V sign x x






   


   
                                           (4.69) 

 

Il est à noter que cet algorithme ne présente pas de dépassements si les 

paramètres sont choisis de façon appropriée. 
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4.4.7  Commande Super-Twisting d’un hacheur à trois cellules 

Rappelons l’équation d’état non linéaire du hacheur multicellulaire donnée par: 

1 21

2
2 2

1 2 1 2

                       0
0    0      0

   0    0      0   0                        

0    0    
           

ch ch

c

ch ch
c

ch
c c c c

I I
C CV

I I
x V x

C C
RI V V V E V

L
L L L


                     

    
 



 

 
  


 

1

2

3

  

u

u

u




 
 
 
 
  
  

                  (4.70) 

 

 La stratégie de commande proposée est basée l’algorithme Super-Twisting. 

Dans ce cadre nous considérons les surfaces de glissement suivantes: 

 

 

1 1

2 2 1

3 2

3

3

3

ref
c ch

ref
c c ch

ref
c ch

I
S V I

E

I
S V V I

E

I
S E V I

E












 

  

  
                                                      (4.71) 

 

 

                                                     

                      E                                                                                    

                                                                                       R 

 

 

                              Vc1                                                                     Vc2 

                                                                     

                                                                                                    

                                                                                                         Ich 

                                                                                                                   

                                                                                   Iref       

                                                                                

Figure I4.17 :  Structure de la commande Super Twisting 
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Régulateur Super-Twisting 
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Le degré relatif correspondant à ce sous–système est (      . Lorsque (  

  , la loi de commande est la loi Super-Twisting. Les rapports cycliques sont 

calculés par la loi de commande suivante: 

                                                      

1/2
1

1

( )

( )

 :   1,2,3

i i i

i t

s sign si

W sign s

avec i

  










 




                         (4.72) 

 

4.4.7.1 Résultats de simulation 

Le convertisseur à trois cellules utilisé a pour éléments: 

                              . 

Il s’agit de simuler le convertisseur lorsque la tension d’alimentation change de 

               à l’instant           . Nous utilisons un régulateur ayant les 

paramètres suivants: 

                                   

1 2 3

1 2 3

20

10W W W

  



  

    

Notre objectif est de réguler les tensions des condensateurs     
       

 à leurs 

références   
 

 
    

  

 
 ainsi que le courant de charge doit atteindre sa valeur de 

référence           . Les figures suivantes représentent les résultats de 

simulation. 
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Figure I4.18 :  Evolution des tensions flottantes     
       

 

 

 

 

Figure I4.19 :  Zoom des tensions flottantes     
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Figure 4.20 : Erreur des tensions flottantes     
       

 

 

Figure 4.21 :  Courant de charge Ich 
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Figure I4.22 :  Evolution de la tension de sortie Vs 

 

Les deux tensions     
       

croient rapidement et se stabilisent bien aux valeurs 
 

 
    

  

 
 respectivement. Le courant     s’asservit bien à             sans erreur 

statique et les performances transitoires sont très bonnes. Le courant présente un 

dépassement à cause de la rapidité de la réponse qui caractérise la loi de 

commande par mode glissant synthétisé. 

 

Figure 4.23 :   Convergence des surfaces de glissement  s1, s2  et  s3 
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Les surfaces de commutation convergent toutes vers zéro. Elles présentent un 

régime transitoire rapide dû à l’attractivité autours de la surface       puis  se 

stabilisent autours de la valeur zéro. Les oscillations sont dues au phénomène de 

chattering caractérisant la commande par mode glissant. La séquence de 

commande des interrupteurs assurant la commande du convertisseur est obtenue 

selon les signes des surfaces de glissement, est représentée sur la figure 4.23 

 

Figure 4.24  Evolution des commandes des interrupteurs 

 

4.4.7.2  Extension au cas d’un onduleur triphasé 

Les mêmes procédures sont appliquées pour ce type d’onduleur. On rappelle les 
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                         . Nous utilisons un régulateur ayant les paramètres: 
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L’expression des courants de référence sont imposés comme suit : 

                                   

   

 

sin ( 1)2 / 3  ; 1,2,3

   =80A , 314 /

i ref m ref

m ref

I I wt i i

Avec I w rad s

    


  

   Les figures suivantes représentent les résultats de simulation. 

 

Figure 4.25  Evolution des tensions flottantes du premier bras               

 

 

Figure 4.26  Evolution de tension et de courant du premier bras 
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Les deux tensions               croient rapidement et se stabilisent respectivement 

à  
 

 
    

  

 
.  D’après la figure 4.25, nous constatons que la tension du premier bras 

évolue entre les tensions 
 

 
    

  

 
  et le courant du premier bras s’agit d’un courant 

sinusoïdal qui suit parfaitement sa référence. 

 

4.5  Conclusion  

Dans ce chapitre nous avons mis l’accent  sur la commande par modes 

glissants. Cette méthode est capable de commander les interrupteurs des cellules 

imbriquées d’une manière indépendante en fonction des fonctions de 

commutations, qui se caractérisent par le fait qu’elles permettant à la fois 

d’assurer l’existence d’un mode glissant et la stabilité du point d’équilibre. 

Nous avons montré que la fonction de Lyapunov réside dans la simplicité de la 

mise en œuvre de la commande,  en effet la détermination des surfaces de 

commutation qui permettent d’améliorer les performances recherchées. Cette 

méthode est facilement généralisable pour un convertisseur comprenant plusieurs 

cellules de commutation. 

Les résultats de simulation montrent que la loi de commande développée permet 

à la fois de maintenir la tension de sortie à sa valeur de référence et d’améliorer 

considérablement les performances dynamiques par rapport à une commande à 

rapport cyclique et déphasage constant. 

Le phénomène de chattering ou broutement provoqué par la partie discontinue de 

cette commande et la convergence des surfaces de glissement  posent  un 

inconvénient majeur pour la commande par mode glissant d’ordre un, ce qui fait 

appelle à une commande d’ordre supérieur pour contourner ce problème.  

L’application de la commande par mode glissant d’ordre deux est performante en 

termes de convergence en temps fini et l’élimination du phénomène de Chattering.  



5. MODELISATION HYBRIDE D’UN CONVERTISSEUR 

MULTICELLULAIRE 

 

 

 

 

5.1  Introduction  

Dans toute formulation d’un problème de commande, le modèle mathématique 

développé ne reflète pas exactement le processus réel. Ces différences peuvent par 

exemple être dues à des dynamiques non modélisées, à des variations des 

paramètres du système ou à l’approximation trop directe de comportements 

complexes du processus. Historiquement, l’étude des systèmes a été abordée du 

point de vue d’une modélisation continue au moyen d’équations différentielles. Les 

progrès de l’informatique ont motivé le développement d’outils théoriques permettant 

une description plus qualitative de la dynamique des systèmes, comme les 

automates à états finis. Cependant, dans de nombreux cas, une telle description ne 

permet pas de représenter toute la complexité et la richesse des comportements des 

systèmes. Ainsi, la connaissance d’une modélisation continue de la dynamique est 

souvent nécessaire à la synthèse d’une loi de commande implémentable par un 

automate. Le modèle mathématique résultant du couplage des équations 

différentielles modélisant l’évolution du système et de l’automate implémentant la loi 

de commande forme ce que l’on appelle un automate hybride. L’importance du 

problème a entraîné un développement rapide de la théorie des systèmes hybrides  

[27][29][80][81][82]. 

D’une manière générale, un système hybride est un système dont l’évolution au 

cours du temps est décrite par un ensemble de lois mathématiques qui peuvent être 

de natures continues ou discrètes. En effet les systèmes hybrides sont des systèmes 

dynamiques qui font intervenir explicitement et simultanément des phénomènes ou 

des modèles de type continus et discrets, donc une interaction entre des processus 
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continus supervisés par des processus discrets [83][84][85][86][82]. En effet, ils 

possèdent à la fois des états d'un espace continu ainsi que des variables faisant 

partie d'un espace discret. Au sein d'un même mode discret, les variables continues 

évoluent d'une manière déterminée et le franchissement d'un seuil par certaines 

d'entre elles ou par une fonction combinaison de certaines d'entre elles, peut 

provoquer un changement de modèle ou de mode. 

Pour profiter au mieux du gros potentiel de la structure multicellulaire, les recherches 

se sont alors portées dans différentes directions. Dans un premier temps ont été 

développés des modèles pour décrire leurs comportements instantané, 

harmonique[87] ou moyen [88]. Ces différents modèles ont été utilisés à la base pour 

le développement des lois de commande en boucle ouverte et en boucle fermée. La 

modélisation est une phase très importante pour la synthèse des lois de commande 

et des observateurs. La précision de la modélisation dépend des objectifs recherchés 

[89][90]. D'une manière générale, la modélisation en vue de la commande des 

convertisseurs statiques présente une difficulté majeure liée au fait que ces systèmes 

incluent des variables continues (courants dans les condensateurs, tensions aux 

bornes des condensateurs) et des variables discrètes (états des interrupteurs). Ainsi, 

une modélisation hybride de ce système est envisageable et permet au convertisseur 

multicellulaire d'employer des outils puissants d'analyse et de synthèse pour une 

meilleure exploration des possibilités des contrôleurs. 

5.2 Rappels sur les systèmes dynamiques hybrides 

 

5.2.1 Définition des systèmes hybrides 

En automatique, les systèmes physiques sont souvent représentés par un modèle 

dynamique continu ou par un modèle à événements discrets. La nature de chaque 

modèle est définie selon les variables utilisées pour décrire l’état du système et la 

variable caractérisant le temps. Il est important dans de nombreux cas d’utiliser l’une 

de ces deux catégories de modèles. 

Cependant la majorité des systèmes complexes réalistes mélangeant le continu et le 

discret ne peuvent pas être classés ni dans la catégorie "système continu" ni dans la 

catégorie "système discret". Il est nécessaire alors d’utiliser des modèles hybrides 

permettant la prise en compte à la fois des variables continues et des variables 



134 

 

 

 

discrètes ainsi que l’interaction entre elles. Plusieurs modélisations hybrides ont été 

développées dans la littérature. Elles peuvent être classées en trois catégories 

principales [91]: 

 L'approche discrète ou événementielle qui consiste à supprimer la dynamique 

continue du système, en interprétant le SDH comme un système à événement 

discret. Celle-ci est l'approche la plus utilisée dans littérature. En effet, parmi 

ses inconvénients, on a d'une part le risque d'obtenir un automate non 

déterministe et d'autre part le risque que la partition ne soit pas adéquate pour 

l'espace d'état. De plus les états continus peuvent alors avoir des transitions 

non admissibles.  

 L'approche continue qui consiste à supprimer la dynamique discrète du 

système de telle façon que le système ne puisse être modélisé que par des 

équations différentielles.  Cela peut poser un problème lors de la modélisation 

des systèmes complexes, tels les convertisseurs par exemple. Cette approche 

ne prend pas en compte les changements éventuels pour le passage d'une 

dynamique à une autre.  

 L'approche mixte qui utilise une même structure pour traiter les dynamiques 

continues et discrètes. Les SDHs peuvent être modélisés par des automates 

hybrides. L'approche mixte interprète le SDH comme une interaction de 

systèmes dynamiques de types différents. Cette approche est plus complexe 

et regroupe les avantages des deux approches précédentes. Dans ce qui suit, 

nous rappelons pour la formulation que nous pensons la plus générale et 

générique introduite par LYGEROS et all dans [84]. 

 

5.2.2 Définition des automates hybrides 

Précédemment, on a simplement décrit les systèmes hybrides comme des 

systèmes dans lesquels les deux dynamiques : continue et discrète interagissent. 

Dans ce qui suit, nous présentons une modélisation spécifique des systèmes 

hybrides, celle que nous appelons : les automates hybrides.  Les systèmes hybrides 

sont communément modélisés avec l’utilisation des Automates hybrides. L'idée est 

simple : Un " mode machine " fini est construit en combinant  les changements de 

l'état continu, décrits par les équations différentielle, qu’on appelle les modes et les 
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changements de l'état discret qui sont modélisés en  utilisant  les transitions, 

dépendant  des  conditions, et des performances  des actions possibles, entre les  

modes [23]. Une définition formelle de l’automate hybride est donnée en se basant 

sur [LYGEROS].  

Définition 5.1 (systèmes hybrides) : un système hybride est définit par : 

                                                               H *                  +                       (5.1) 

   est  l’ensemble dénombrable des d'états discrets, 

   est l'ensemble des états continus, 

      est l'ensemble des conditions initiales, 

       est l'ensemble des transitions,

 
  

   {      }est l’ensemble des domaines continus,         
est un sous-

ensemble de    d’intérieur non vide, 

   {      }est l'ensemble des domaines de commande admissibles, 

                    est un sous-ensemble de    , 

   {      }est l'ensemble des champs de vecteurs décrivant les 

dynamiques du système.,                             

   *      + est l'état de garde.    (    )         . 

   *      + est l'ensemble des fonctions reset. 

                 (    )       :            dénote l'ensemble des parties de    On 

suppose que   

             pour tout.          ( )    

 

5.2.3 Classes des systèmes dynamiques hybrides 

Le formalisme des SDH est très général et englobe de nombreuses classes de 

modèles, il est évidemment impossible de passer en revue la totalité des classes. 

Par conséquent, nous présentons dans ce paragraphe celles qui ont un rapport avec 

notre thèse : les systèmes dynamiques à commutations (SAC) (Switched Systems) 

caractérisés par des transitions discrètes type commutation. La classe des systèmes 

à commutations est probablement l'une des plus importantes classes des systèmes 

hybrides. En effet, une large classe de systèmes dynamiques est modélisée par une 
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famille de sous-systèmes continus et une loi logique ou d'appartenance orchestrant 

les commutations entre ces sous-systèmes. Un effort particulier a été apporté à 

l'étude de cette classe pour deux raisons principales. D'abord, elle est suffisamment 

riche pour permettre une modélisation réaliste de nombreux problèmes 

(convertisseurs de puissance, systèmes de contrôle de processus, système de 

contrôle de température, etc...). Ensuite, sa simplicité relative permet la conception 

d'outils algorithmiques pour leur analyse. [23][25]. 

5.2.4 Définition des systèmes dynamiques  à commutations 

Un système dynamique à commutations est un système hybride où la variable 

discrète q(t) n'est pas vue comme une variable d'état discrète mais soit comme une 

variable de contrôle de la dynamique continue, soit comme un évènement sans 

mémoire. Par conséquent, d'après la définition donnée par LYGEROS [84], on peut 

donner une définition du SAC comme suit.  

Définition 5.2. Un système dynamique hybride est dit à commutations, s'il vérifie la 

propriété suivante :                                           

                          
  qe DGEqqe  ,',

 

En d'autres termes, la frontière du domaine de validation correspond à la condition 

de commutation. Plusieurs systèmes physiques peuvent être modélisés comme des 

SAC, on peut citer par exemple le cas d'un convertisseur de puissance qui alimente 

une charge inductive. Nous nous intéresserons au développement d’un modèle 

hybride pour une classe particulaire de SDH qui sont les convertisseurs 

multicellulaires (système à commutation sans saut). 

Les convertisseurs multicellulaires présentent par leur nature un comportement 

hybride. L’aspect hybride est décrit par la présence des variables discrètes et 

continues. Il est alors tout à fait naturel de les modéliser sous forme d’un système 

hybride. L’objectif de notre travail est de modéliser et d’analyser le comportement 

d’un convertisseur multicellulaire d’un point de vue hybride. Nous avons mis en 

évidence le fonctionnement de cette structure en utilisant le modèle des différents 

modes et en établissant des surfaces de commutation appropriées assurant la 

stabilité et la sûreté du convertisseur. 
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5.3 Modélisation hybride d’un convertisseur multicellulaire 

Les convertisseurs multicellulaires sont construits à partir de l’association d’un 

certain nombre de cellules. Notre structure de convertisseur montre l’association de 

  cellules en série. Cette association en série permet à la source de tension en sortie 

Vs d’évoluer sur   niveaux possibles. Comme les commandes des interrupteurs des 

cellules de commutation sont indépendantes, on obtient 2p combinaisons possibles. 

Ainsi, il est nécessaire d’assurer une répartition équilibrée des tensions aux bornes 

des condensateurs flottants. Dans ces conditions, on obtient la propriété suivante :  

Le convertisseur dispose de (   ) sources de tension flottantes et la tension aux 

bornes de la capacité d’indice k est 
p

kE . D’abord pour simplifier l’étude et les 

notations de base, nous allons étudier le fonctionnement (approche hybride) d’un 

convertisseur à 2 cellules imbriquées. Ensuite, nous présenterons brièvement la 

modélisation hybride des convertisseurs à 3 cellules imbriquées [28] [22]. 

 

5.3.1 Convertisseur à deux cellules 

Quatre modes de fonctionnement sont alors possibles pour les convertisseurs à 2 

cellules (de la figure 5.1 à la Figure 5.4).  Notons que la source flottante ne participe 

à l’évolution de la dynamique du système qu’au troisième et quatrième mode. Dans 

le troisième mode, la capacité se décharge et se charge durant le quatrième mode. 

Ainsi, si ces deux modes durent le même temps avec un courant de charge constant, 

alors la puissance moyenne transmise par cette source flottante sur une période de 

commutation est nulle. Nous remarquons aussi que ces deux modes permettent 

d’obtenir par commutation le niveau supplémentaire E/2 sur la tension de sortie Vs.  

   sont des signaux de commande des interrupteurs (k=1, 2). 

Le comportement de ce convertisseur est décrit par le système d'équations suivant :                                                             
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Comme les interrupteurs de chaque cellule sont considérés comme idéaux, leur 

comportement peut être modélisé par un état discret prenant des valeurs 0 (ouvert) 

ou 1 (fermé).  

En pratique, certains de ces états ne seront jamais visités pour des raisons de 

sécurité ou suite à la stratégie de commande adoptée ou encore à cause de la 

structure du convertisseur lui-même ou enfin pour respecter la règle d’adjacence. Les 

transitions ne sont pas nécessairement contrôlées.  

 

5.3.1.1 Automate hybride d’un convertisseur à deux cellules 

Le convertisseur peut donc être modélisé par le système hybride suivant, selon le 

formalisme de LYGEROS [84]: 

Etape 1 : Pour le convertisseur à deux cellules nous distinguons quatre modes 

opérants donnés par :  4321 ,,, qqqqQ  . Chaque mode est défini  sur l'espace de

QqRX iqi  ,2
. 

Etape 2 : En chaque mode, le champ de vecteur  qf  est linéaire. Ici la dynamique 

continue peut être donnée pour chaque mode sous la  forme :  

)q(bX)q(A)X(fX q 
 

(5.3) 

Etape 3 : Le vecteur d’état 
TxxX )( 21  où : 1x  représente la tension aux bornes du 

condensateur flottant cV  et 2x  présente le courant dans la charge I. La fonction de 

commutation représentée par   . Ainsi, nous pouvons donner une dynamique, pour 

chaque mode, comme suit: 

Mode         avec (         )  (Figure 5.1) 

L’énergie est fournie par la source flottante. Le  condensateur est déchargé et son 

énergie est retournée vers  la charge. Le  système reste en ce mode aussi longtemps 

que la tension terminale du condensateur ne diminue pas au-dessous d'une valeur 

tolérée. Si cette condition est violée alors le système commute vers le mode    ou  

   . Les équations dynamiques des variables continues sont données par (5.4) 
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                (5.4) 

    Figure 5.1 :  le convertisseur dans le mode     

 

Mode       avec (         ) (Figure 5.2) 

Dans ce cas-ci, l'énergie est fournie par la source d’alimentation E. Le courant de la 

charge augmente et la tension aux bornes du condensateur reste constante. Le 

système demeure dans ce mode aussi  longtemps que le courant ne dépasse pas 

une valeur donnée par III ref    ou  quand la tension flottante du condensateur  

est équilibrée. Si une de ces conditions est  violée, alors le système commute vers le 

mode     ou     . Les équations dynamiques des variables continues sont données 

par (5.5) 
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              (5.5) 

     Figure 5.2 : le convertisseur en mode    

 

Mode       avec (         ) (Figure 5.3)  

En ce mode, la capacité prend de l’importance et l'énergie est  fournie par la source 

de la tension E. Le système demeure dans ce mode aussi longtemps que la tension 

du condensateur n'excède pas la tension tolérée. Si cette condition est violée ou si le 

courant n'est pas dans la zone désirée, le système commute vers le mode q2 ou q4. 

Les équations dynamiques des variables continues sont données par (5.6) 
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       Figure 5.3 :  le convertisseur dans le mode q3 

 

Mode       avec (         ) (Figure 5.4)  

En ce mode, aucune source de tension n'est appliquée aux  bornes de la charge. On 

est dans la phase de roue libre. La tension flottante du condensateur n’évolue pas 

mais le courant de la charge diminue exponentiellement. Le système demeure dans 

ce mode aussi longtemps que le courant n'est  pas inférieur à une valeur donné par 

III ref   et si la  tension flottante demeure équilibrée. Si une de ces conditions 

est alors violée le système commute vers le mode    ou    .  Les équations 

dynamiques des variables continues sont données par (5.7)  
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        Figure 5.4 :  le convertisseur dans le mode q4 

L’objectif du modèle hybride du convertisseur est de commander le courant de 

charge   et la tension flottante cV  autour des valeurs de références suivantes : 

3/; EVII crefref   (5.8.a) 

  
refcrefrefcref VVetVV

 
(5.8.b) 

IIIetIII refcrefrefcref   

 
(5.8.c) 
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Etape 4 : Maintenant, nous pouvons donner ainsi les conditions d'invariance  pour 

chaque mode (voir les figures 5.5 à 5.8): 

 Invariance du mode 1q  : Cette invariance est donnée par  

 )]()[()]()[(:)( maxmin

2

1 iIIVVIIIVVRxq refcrefccrefc     (5.9) 

Invariance du mode 2q  :         

 ][)]()[(:)( min

2

2 IIIIVVRxq refcrefc  
                       (5.10)

                              

Invariance du mode 3q
 

 )]iII()VV[()]III()VV[(:Rx)q( refcrefcmaxmincrefc
2

3   

         (5.11) 

Invariance du mode 4q  

 ]II[)]II()VV[(:Rx)q( maxrefcrefc
2

4  
                      (5.12) 

  

 

 

Figure 5.5 :  Domaine du mode 1q                     Figure 5.6 :  Domaine du mode 2q  

 

Figure 5.7 :  Domaine du mode  3q                      Figure 5.8 :  Domaine du mode 4q  
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Etape 5: Les ensembles de transitions sont définis par : 

 
       
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4,...,1j,i:pour,ji,q,q

E

 

(5.13  

Etape 6: Les conditions possibles des transitions entre les divers modes (prenant en 

compte les conditions de travail du convertisseur) sont définies par les ensembles 

selon : 

 )]II()VV[()]III()VV[(:Rx)q,q(G mincrefcrefmincrefc
2

21  

      
(5.14)  

 )]III()VV[(:Rx)q,q(G refmincrefc
2

12
 

      
(5.15) 

 )]III()VV[(:Rx)q,q(G refmincrefc
2

32
 

      
(5.16) 

 )]II()VV[()]III()VV[(:Rx)q,q(G mincrefcrefmincrefc
2

23  

      
(5.17) 

 )]II()VV[()]III()VV[(:Rx)q,q(G maxcrefcmaxrefcrefc
2

43  

      
(5.18) 

 )]III()VV[(:Rx)q,q(G maxrefcrefc
2

34  

      
(5.19) 

 )]III()VV[(:Rx)q,q(G maxrefcrefc
2

14  

      
(5.20) 

 )]II()VV[()]III()VV[(:Rx)q,q(G maxcrefcmaxrefcrefc
2

41  

      
(5.21) 

Remarque : Les autres transitions : ),( 31 qqG , ),( 13 qqG , ),( 42 qqG  et ),( 24 qqG  ne 

sont pas tolérées parce qu'ils ne se conforment pas à la règle de l’adjacence.  

Etape 7 : Les conditions initiales du système sont définit par:  

      min

2

2 : IIVVRxqInit crefc  
 (5.22) 

Etape 8: On note que le système n'a pas un saut pendant les transitions, car il y’a 

pas de variation brusque du courant de charge en raison de la nature inductive de la 

charge et pas de la variation instantanée des tensions  terminales du condensateur 

C et par conséquent la trajectoire est continue.  
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5.3.1.2 Schéma d’automate hybride d’un convertisseur à deux cellules 

La figure 5.10 présente le modèle hybride du convertisseur a deux cellules. La 

dynamique de chaque mode est indiquée à l'intérieur de chaque  cercle et les 

conditions de transitions au-dessus des flèches (avec ),( jiij qqGT  ). Quand une 

condition de la transition est vérifiée, le système commute vers un autre  mode. Les 

conditions de l'invariance et des transitions établies  précédemment sont données 

afin d'assurer un réglage de la tension flottante cV
 
et du courant de charge   autour 

des valeurs de référence. 

 

Figure 5.9 :  L’automate hybride d’un convertisseur à deux cellules 

 

La figure 5.10  présente la trajectoire du convertisseur à deux cellules dans le plan 

de phase.   
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Figure 5.10 :  La convergence du convertisseur à deux cellules 

 

5.3.1.3 Plan de phase  

Nous notons que les modes 1q et 3q
 
interviennent principalement pour le réglage de 

la tension flottante. Les deux autres modes 2q et 4q sont employés pour le réglage du 

courant de charge quand la tension flottante  est  équilibrée ou quand le courant 

excède les bornes extrêmes. A l’état initial, le courant de charge atteint son 

maximum maxI  pour  permettre un chargement rapide du condensateur flottant. 

 

5.3.1.4 Analyse de convergence  

L'objectif du modèle hybride du convertisseur est de  commander la tension flottante 

cV et le courant de charge I, autour de leurs valeurs de références. Dans cette 

section, nous prouverons que les ensembles d'invariance et les transitions 

précédemment définies permettent d'assurer cet objectif. 

Proposition 

Soit le convertisseur à deux cellules, si on considère les modes et les transitions 

précédemment  définies, alors toute trajectoire initialisée dans n’importe quel mode, 
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converge vers   qui est globalement attractif et invariant.  

Preuve  

 La bande    crefccref VVVRxB ;2
 est globalement attractive figure 5.11. 

 La bande    refref IIIRxA ;2
 est globalement attractive figure5.12. 

 

 

Figure 5.11 :  La bande B du convertisseur            Figure 5.12 :  La bande A du convertisseur 

 

La zone d’équilibre   est définie par l’intersection des deux bandes   et  . 

 ABxR   est globalement attractive et invariante figure 5.13. En d’autres 

termes, cette commande garantie la pratique du point de référence ),( refcref IV . 

                

Figure 5.13 :  La  zone d’équilibre du convertisseur 
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 Mode 1qq   en dehors de la zone d’équilibre, ce mode est gardé tant que la 

tension cV  n’atteint pas


crefv , ou que le courant ne dépasse pas maxI . Ainsi en ce 

mode, il y a deux lignes de commutation:   

- max1 II  , autours de cette plage, on commute entre 4q et 1q . 

-  
 crefc VV21 , autour de cette plage et selon la valeur du courant, on 

commute soit entre 4q et 1q , soit entre 1q  et 2q . 

Autour de la plage 1 , on a un mouvement de glissement. En effet, on a : 

0lim 1
01


 dt

dI
 et   0lim 1

01


 dt

dI
 (5.23) 

La trajectoire glisse jusqu'à  la ligne )0( 21  et ainsi elle converge vers la zone  , La 

même conclusion est valable quand la trajectoire converge vers la droite )0( 21  .  

 Mode 2qq  à l’intérieur de la bande, ce mode est gardé si le courant n’atteint pas 

la valeur refI . On définit la fonction de Lyapunov : 

22 )(
2

1
)(

2

1
refcrefc IILvvCM   (5.24) 

Sa dérivée le long de la trajectoire de 2q  est : 

))((
.

IrEIIrM ref   (5.25) 

La dérivée est définie négative sur l’ensemble 2Xq . Finalement, pour toutes les 

conditions initiales,  les trajectoires commençant dans ce mode et convergent vers la 

zone  . 

 Mode 3qq   A l’extérieur de la zone d’équilibre, la commutation est assurée si la 

tension cV  n’atteint pas 


crefV  et que le courant de charge n’atteint pas la valeur 

maximale maxI  ou la valeur minimale minI  . En pratique, ces courants extrêmes sont 

définis pour assurer une sûreté de fonctionnement. Ainsi en ce mode, il y a deux 

lignes de commutation:   
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-  max1 II  . Autour de cette ligne, on commute entre 4q  et 3q . 

- 
 crefc VV

32 . Autour de cette ligne et selon la valeur du courant, on 

commute entre 4q et 3q ou entre 3q et 2q . 

Autour de la ligne 01  , il y a un mouvement de glissement. En effet, on a :  

0lim 1
01


 dt

dI
  et  0lim 1

01


 dt

dI
 (5.26) 

Par symétrie, la trajectoire a les mêmes propriétés que dans le mode    et converge 

vers la zone  . 

 Mode 4qq  . En dehors de la zone R, ce mode est gardé tant que le courant 

n’atteint pas


refI . La dérivée de sa fonction de Lyapunov est donnée par : 

)(
.

refIIrIM   (5.27) 

La dérivée est définie négative pour  refII . Ceci montre que si on  démarre de 

ce mode, la trajectoire converge vers la zone  . Finalement, quel que soit les 

conditions initiales, la trajectoire converge toujours vers la zone d’équilibre R, ce qui 

nous amène à montrer que R est invariant. Il est à noter que la limite de la zone  , 

selon la figure 5.11 est : 

0),(  qi

T

refcrefci fIIvvQq
,
 

(5.28) 

Ce qui montre l’invariance de la zone. 

 

5.3.1.4 Modélisation hybride avec stateflow 

Stateflow est un outil graphique de conception et de développement  pour la 

commande et la logique de surveillance utilisé en même  temps que Simulink. En 

utilisant Stateflow nous pouvons visuellement  modéliser et simuler le système 

dynamique complexe basé sur la théorie des systèmes hybrides [22] [28]. Il est 

également facile de modifier  la conception, évaluer les résultats, vérifier le 
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comportement du  système à n'importe quelle étape de la conception, et tirer profit  

de l'intégration avec les environnements de MATLAB et de Simulink.   Pour 

modéliser, simuler, et analyser le système Stateflow fournit  clairement, des 

descriptions concises du comportement du système  complexe en utilisant la théorie 

des automates, des  notations d'organigramme, et des diagrammes à états. Il est 

facile de créer  des conceptions, de considérer divers scénarios, et de les  réitérer 

jusqu'à ce que le diagramme de Stateflow modélise le  comportement désiré. La 

notation d'organigramme crée la logique de  prise de décision comme pour des 

boucles et des constructions  si-alors. Traditionnellement, les concepteurs avaient  

l'habitude des tables de vérité pour représenter des rapports parmi  les entrées, les 

sorties, et les états d'une machine d'état fini.  La table résultante décrit la logique 

nécessaire pour commander le  comportement du système. Une autre approche pour  

concevoir les systèmes entraînés par les événements est de  modéliser le 

comportement du système en le décrivant en termes de  transitions parmi des états 

discrets, en utilisant Statflow (figure 5.14). 

 

Figure 5.14 :  Stateflow pour un convertisseur de 2 cellules 
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5.3.1.6  Résultats de simulation 

Pour la validation de ces propositions, nous avons simulé le convertisseur à deux 

cellules avec Simulink - Stateflow, ayant les paramètres suivants : 















V20;A5I;A80I

A60I;
2

E
V;V1500E

F40C;10R;mH5.0L

max

refref





 

(5.29) 

Les figures 5.15 et 5.16 présentent l’évolution de la tension aux bornes du 

condensateur flottant et du courant de charge. Les conditions initiales sont 

supposées nulles. La tension cV  augmente est se stabilise autour de sa valeur de 

référence. Sa valeur moyenne est égale à la moitié de la tension de la source  .   

Figure 5.15 :  le courant de la charge
                    

  

Figure 5.16 :  la tension flottante cV  
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Le courant de charge est plus rapide que la tension flottante, il est nécessaire que 

  soit établi de sorte que cV  commence à augmenter à un degré significatif. Par 

conséquent, aussi longtemps que la tension cV  n’a pas atteint la valeur de référence, 

la variation de la tension de sortie SV  est importante et plus élevée que la moitié de la 

tension de la source comme le montre la  figure 5.17, le courant est alors fortement 

ondulé. Cette ondulation est due au temps minimal entre deux commutations. 

 

Figure 5.17:  Evolution de la tension de sortie 

 

Pour commencer, les valeurs initiales nulles sont données au système à l’état 2q . Le 

courant augmente rapidement mais la tension aux bornes du condensateur flottant 

reste nulle. Tant que le courant est élevé par rapport à la valeur minimale minI , on 

commute vers le mode 
3q  pour charger le condensateur. Cette étape continue aussi 

longtemps que le courant reste plus bas que maxI  ou que la tension flottante demeure 

plus basse que crefV . Si on atteint 
maxI  avant, on commute vers le mode 4q  qui est 

caractérisé par la réduction du courant comme le montre la figure 5.18 et 5.19. 
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Figure 5.18 :   Evolution des transitions                Figure 5.19:  Zoom sur les transitions 

entre les modes                                                     entre les modes 

 

 

Figure 5.20 :   Fonction de commutation en régime permanent 

 

5.3.2 Convertisseur à trois cellules 

5.3.2.1 Modélisation du convertisseur à trois cellules  

Nous allons maintenant appliquer le modèle hybride à un convertisseur à trois 

cellules, illustré dans figure 5.21 et le comportement de ce convertisseur est décrit 

par le système d'équations (5.30)  
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Figure 5.21 :   Convertisseur à trois cellules 
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Ainsi pour le convertisseur à trois cellules nous distinguons huit modes opérants 

donnés par:    *                       +. (voir Tableau.5.1)  

 

Tableau.5.1 :  les huit modes du convertisseur à 3 cellules. 

 q1 q2 q3 q4 q5 q6 q7 q8 

U1 0 1 0 1 0 1 0 1 

U2 0 0 1 1 0 0 1 1 

U3 0 0 0 0 1 1 1 1 

 

Chaque mode est défini sur l'espace de {                 } et de la même façon 

nous présentons le convertisseur à 3 cellules par le système hybride, selon le 

formalisme  de LYGEROS [22][ 28]. Les figures  suivantes (de 5.22 à 5.29) montrent 

les possibles modes associés aux  différentes combinaisons de           .   (Nous 

mentionnons que pour toutes les configurations suivantes: L1 représente la 

charge   , Is represente le courant de charge     et             sont les commutateurs 

du convertisseur dont les signaux de commandes associés sont respectivement 

            . 
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 Mode.1 (                 ).               Mode.2 (                 ).  

                      

Figure.5.22 :  le convertisseur en mode 1      Figure.5.23 :  le convertisseur en mode 2 
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 Mode.3 (                  ).                Mode.4 (                 ).  

                           

Figure.5.24 :  le convertisseur en mode 3          Figure.5.25 :  le convertisseur en mode 4 
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 Mode.5 (                 ).                Mode.6 (                ).  

                               

Figure.5.26 :  le convertisseur en mode 5                Figure.5.27 :  le convertisseur en mode 6 
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 Mode.7 (                ).                           Mode.8 (                ).  

                                   

Figure.5.28 :  le convertisseur en mode 7              Figure.5.29:  le convertisseur en mode 8 
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5.3.2.2 Schéma d’automate hybride d’un convertisseur à trois cellules 

Pour remplir la règle d'adjacence, une modification d'état unique est autorisée à 

chaque séquence de signaux   . On trouve trois transitions de chaque mode. Ces 

transitions, marquées par (x), sont données dans le tableau 5.2. Les conditions de 

commutation  (      ) du mode    au mode    sont notées       (      ) sont 

données en appendice. A 

 

Tableau.5.2: Les  transitions autorisées entre modes 

 q1 q2 q3 q4 q5 q6 q7 q8 

q1 - x x - x - - - 

q2 x - - x - x - - 

q3 x - - x - - x - 

q4 - x x - - - - x 

q5 x - - - - x x - 

q6 - x - - x - - x 

q7 - - x - x - - x 

q8 - - - x - x x - 

 

Par exemple, la condition de transition du mode de fonctionnement    au mode de 

fonctionnement     est notée     est donnée par: 

       (     )  {
                                                                  

(       ) (           ) (           )
}              ( 5.31) 
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Où                  et           sont les valeurs de référence du courant de charge       et 

les tensions des condensateurs    et     .. pour toutes les autres conditions de 

transition voir [22]. L’ensemble des transitions est définie par: 

  {(     )                   }                                   (5.32)  

 

 

Figure 5.30 : Schéma d’un automate hybride du convertisseur  3 cellules 

 

5.3.2.3 Résultats de simulation 

Nous validons le modèle hybride proposé et la commande des variables d'états du 

système ][ 21 refrefcrefc IVV  avec Simulink – Stateflow, qui fournit des outils pour 

modéliser et simuler les systèmes hybrides. La simulation a été effectuée avec les 
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Les figures 5.31 à 5.33 montrent l'évolution des tensions flottantes
1cV , 

2cV  et le 

courant de charge I. Les tensions 
1cV  et 

2cV  augmentent et se stabilisent autour des 

valeurs de références. Le courant augmente plus rapidement que les tensions 

flottantes et il est fortement ondulé autour sa valeur de référence. Cette ondulation 

est due au temps minimal entre deux commutations. Le courant est stabilisé après 

l'équilibrage des tensions internes 
1cV  et 

2cV .  

 

Figure 5.31 :  Evolution de la tension  Vc1                           Figure 5.32 :  Evolution de la tension  Vc2  

 

Figure 5.33 :  Evolution du courant dans la charge   

 

Les figures 5.34  et 5.35 montrent l'évolution des transitions, et la tension de sortie. 

Pour commencer, les valeurs initiales nulles sont données au système à l’état 8q . On 
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charger le condensateur
2C . Après la stabilisation du courant, on répète le même 

cycle. On remarque aussi les trois niveaux de la tension de sortie                 

 

Figure 5.33 :  Evolution des transitions                      Figure 5.34 :    Evolution de la 

                               entre modes                                           tension de sortie 

 

Figure 5.35 :  les signaux de commande dans l’approche hybride 

 

5.4 Conclusion  
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prête naturellement au modèle hybride, à cause de la présence naturelle des 
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moment des  mesures de la tension flottante aussi bien que le courant de charge. Il 

serait intéressant de développer un ordre seulement  basé sur la mesure du courant 

dans la charge.  
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6. OBSERVATION PAR MODES GLISSANTS DES TENSIONS 

FLOTTANTES 

 

 

 

 

6.1    Introduction 

Pour des raisons de coût ou des raisons technologiques, il est parfois trop 

contraignant de mesurer certaines grandeurs du système. Cependant ces 

grandeurs peuvent représenter une information capitale pour la commande ou la 

surveillance. Il est alors nécessaire de reconstruire l'évolution de ces variables qui 

ne sont pas issues directement des capteurs. Il faut donc réaliser un capteur 

indirect. Pour cela, on utilise les observateurs [92][93]. 

Un observateur, ou estimateur d’état, ou encore capteur logiciel est un algorithme 

basé sur la connaissance des modèles décrivant le comportement du système et 

utilisant des mesures acquises sur le procédé afin de reconstruire les mesures 

manquantes [92][94]. 

Les tensions flottantes des condensateurs devraient demeurer constantes de 

sorte que les contraintes de tension soient dédoublées sur les interrupteurs de 

puissance [67] [95]. Le critère est une vraie question d'intérêt car il détermine la 

période de vie du convertisseur. Il est garanti par l'exécution d'une commande 

active de ces tensions et implique une mesure de ces quantités. Il est 

habituellement difficile et couteux de les observer, principalement en raison de 

l'issue d'isolation provoquée par les niveaux de tension et de puissance, pour 

cette raison, nous nous sommes tournés vers l'étude d'un observateur des 

tensions flottantes des condensateurs consacrées à cette topologie. 

Dans ce chapitre, nous proposons deux observateurs, le première est un 

observateur par mode glissant d’ordre un, le seconde est un observateur par 

mode de glissant d’ordre deux. 
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6.2  Intérêt d’Observation des Tensions Flottantes 

La mise en œuvre de lois de commande pour les convertisseurs multicellulaires 

nécessite la connaissance de toutes les variables d’état du système.  

Pour un hacheur multicellulaire monophasé de dimension  , il faut envisager     

capteurs de tensions flottantes et un capteur de courant, et le problème se 

complique lorsque le convertisseur est un onduleur triphasé. Dans ce cas, le 

nombre de capteurs de tension flottante est de         

Ces capteurs de tension et leurs chaines de traitement sont compliqués à mettre 

en œuvre sur les systèmes haute tension. En effet, on doit d’abord mesurer la 

différence de potentiel aux bornes des condensateurs flottants à l’aide d’une 

sonde de tension différentielle. Un étage d’isolation est ensuite utilisé afin d’isoler 

la partie puissance de la commande. La sortie de cet étage est ensuite mise en 

forme et numérisée par un convertisseur analogique/numérique pour être utilisée 

dans une commande numérique. Toute cette chaine de mesure pose évidemment 

des problèmes de coût, mais aussi d’encombrement et de fiabilité. Il est donc 

légitime de penser à réduire au minimum le nombre de capteurs en utilisant un 

observateur d’état [92] [21]. 

Actuellement avec la venue des convertisseurs multicellulaires, le nombre de 

variables à connaître est plus important et proportionnel au nombre de cellules de 

commutation. Un observateur de tensions flottantes est, dans ce cas, totalement 

justifiable, puisqu’il permet de s’affranchir des capteurs, et réduire ainsi le coût et 

l’encombrement de l’installation. Avant toute synthèse d’observateur, on doit se 

demander si sa conception est possible. La notion d’observabilité et certaines 

propriétés des entrées appliquées au système fournissent des conditions 

nécessaires à la synthèse d’un observateur. Nous étudierons dans cette section 

l’observabilité des convertisseurs multicellulaires [93]. 

 

6.3   Etude de l’Observabilité 

L’observabilité d’un processus est un concept très important en Automatique. 

En effet, pour reconstruire l’état et la sortie d’un système, il faut savoir, a priori, si 

les variables d’état sont observables ou non. On appelle observabilité d’un 

système, la possibilité d’évaluer le vecteur d’état x à partir de mesures effectuées. 
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On dit qu’un système est observable à l’instant t1 si à partir de la connaissance du 

vecteur de sortie y et du vecteur d’entrée u, il est possible en un temps fini, t2 > t1, 

de déterminer l’état x (t1). [21] 

En linéaire, l’observabilité se détermine classiquement par une condition de 

rang. Les observateurs classiques pour tels systèmes sont l’observateur de 

LUENBERGER, et l’observateur de KALMAN. Contrairement au cas des systèmes 

linéaires, le concept de l’observabilité des systèmes 

non linéaires est plus délicat à aborder. Une des différences majeures avec les 

systèmes linéaires est que l’observabilité des systèmes non linéaires peut 

dépendre de l’entrée [29]. 

 

6.3.1. Condition de Rang d’Observabilité 

Considérons le système non linéaire suivant : 

( , )

( , )

x f x u

y h x u




                                      (6.1) 

L’application d’observabilité s’écrit par : 

0

1

( 1) 1

( , )

( , )
( , )

      

( , )

f

f

n n

f

N h x uy

y N h x u
Y q x u

y N h x u
 

  
  
      
  
    

                   (6.2) 

Où l’opérateur différentiel fN est défini par : 

    
  

  
 

  

  

  

  
            

     (  
    )       

          

( 1) ( 1)

   

n n

u y

u y
U Y

u y 

   
   
    
   
   
     

Le système est globalement observable si l’application d’observabilité  (6.2) peut 

être résolue en fonction de x dans tout le domaine de définition. Il est, par contre, 

souvent impossible d’établir les conditions physiques nécessaires à l’existence de 

l’inverse 1q . Toutefois, il a été démontré dans [93] que le système non linéaire 

(6.1) est localement faiblement observable, si la matrice Jacobienne de Q(x,U) 

donnée par : 
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( , )
q

Q x U
x





                                               (6.3) 

est régulière dans tout le domaine de définition de   et    i.e.                  

En introduisant la notion des dérivées de Lie, la matrice Q(x,U)s’écrit : 

1

2

( )

( )
( , )

( )n

h x

h xq
Q x U

x

h x

 
 

  
 
 
 

                                          (6.4) 

Avec : 

1 ( ) ( );h x h x  

1 1
2

( )
( ) ( ) ( , );f

h x
h x L h x f x u

x


 


 

1 1( )
( ) ( ) ( , );n n

n f

h x
h x L h x f x u

x

 
 

  
 

6.4  Théorie des observateurs à mode glissant d’ordre un 

6.4.1  Principes de fonctionnement de l’observateur 

Le principe des observateurs à mode glissant consiste à contraindre, à l’aide de 

fonctions discontinues, les dynamiques d’un système d’ordre «n» a convergé vers 

une variété de dimension «   » dite surface de glissement (  est la dimension 

du vecteur de mesure). L’attractivité de cette surface est assurée par des 

conditions appelées conditions de glissement. Si ces conditions sont vérifiées, le 

système converge vers la surface de glissement et y évolue suivant une 

dynamique d’ordre «   ». Dans le cas des observateurs à modes glissants, les 

dynamiques concernées sont celles des erreurs d’observation ˆ( )x x x  , à partir 

de leurs valeurs initiales (0)x . Ces erreurs convergent vers les valeurs d’équilibre 

en deux phases [21]. 

Dans une première phase, les trajectoires de ces erreurs sont forcées à aller vers 

la surface de glissement où l’erreur entre la sortie de l’observateur et la sortie du 

système réel ˆ( )y y y   est nulle. Cette étape est référée comme le mode atteint 

(ou reaching mode) et il est fortement dynamique. 
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 La seconde phase  appelée mode de glissement (ou sliding mode) où la 

trajectoire des erreurs d’observation glisse sur la surface de glissement définie par 

0y   avec une dynamique imposée afin d’annuler le reste de l'erreur. 

 

6.4.2  Etapes de dimensionnement de l’observateur 

Les différentes étapes de synthèse d’un observateur à mode glissant sont 

connues et clairement identifiées par J.-J.E. Slotine, J.K. Hedrick et E.A. Misawa 

[96]. Ces dernières sont rappelées ci-dessous. Considérons un système d’état non 

linéaire d’ordre n : 

( , )

( )

x f x u

y h x





                                                 (6.5) 

Où nx  est le vecteur d’état et py est le vecteur de sortie mesuré du 

système 

L’observateur à mode glissant d’un tel système est défini avec la structure 

suivante : 

ˆ ˆ( , ) sx f x u                                        (6.6) 

ˆ nx représente l’estimée du vecteur d’état x  

u est le vecteur de commande  

ˆ( , )f x u  est l’estimée de la fonction f (x,u) à l’aide des , 1, ,
ˆ

j j nx   

 est une matrice       contenant les gains correctifs de 

l’observateur  

s  est le vecteur de dimension     défini tel que 

     1 2( ), ( ), , ( )
T

s psign y sign y sign y      Avec ˆ
i i iy y y   et 1, , .i p  

Soient ˆy y y   le vecteur relatif aux erreurs d’observation de la sortie et ˆx x x    

celui du vecteur d’état.La surface de glissement est définie alors par:    

ˆ 0s y y y     

Nous pouvons à présent déduire la dynamique des erreurs d’observation : 

ˆ
sx x x f                                                       (6.7) 

                           avec          
ˆ( , ) ( , )f f x u f x u    
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La figure 6.1  présente le schéma fonctionnel de l’observateur à mode glissant. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

La surface de glissement, permettant la synthèse d’un observateur à mode 

glissant, doit satisfaire la condition d’attractivité  . 0s s   et la condition d’invariance: 

( ) 0

( ) 0

s x

s x





 

La condition d’attractivité est assurée si la fonction de Lyapunov      

 

 
      vérifie ( ) 0V s  , quand       et la condition d’invariance est satisfaite à 

l’aide des termes correctifs   de l’équation (6.6). 

  

6.5  Application au convertisseur à quatre niveaux 

Cette section décrit la conception de l’observateur par mode glissant, pour un 

convertisseur à quatre niveaux alimentant une charge RL. Le but est d’observer 

les tensions aux bornes des condensateurs flottants par la mesure du courant de 

charge et de la tension d’alimentation E. La figure 6.2 montre le schéma de 

commande par mode de glissement d’un hacheur multicellulaire associe à un 

observateur par mode glissement. 

  

𝑆𝑦𝑠𝑡è𝑚𝑒 à 𝑜𝑏𝑠𝑒𝑟𝑣𝑒𝑟 

𝑓 𝑥  𝑢   ⬚ 

𝑠𝑖𝑔𝑛 

 

 

                                                                                                              

 

                                                                                                               + 

                                         +                                                 -                                                                                    

                                                  
                                          - 
 

               

                     Observateur à mode glissant 
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Figure 6.2 :  Schéma de commande avec observateur des tensions flottantes 

 

6.5.1   Le modèle d’état d’un hacheur  à trois cellules 

Le modèle d’état instantané d’un hacheur à trois cellules est exprimé comme suit : 

 

1 1 1 1 3

2 2 2 2 3

3 3 0 3 1 1 1 2 2 3

3

( , )

( , )

( , )

( )

x f x u a x

x f x u a x

x f x u b x b x x u E

y h x x





 

 


 


     
  

                          (6.8)   

où : 

              1 2 3 1 2( , , ) ( , , )T T

c c chx x x V V I    est le vecteur d’état tel que : 3x  

               ( )y h x    est le vecteur de mesure y . 

              1 2 3( , , )u u u
  

sont les commandes des interrupteurs. 

1 2 0 1 1 2 1 2 3 2

1 1
,  b ,  ,  ,  .

R
a a b u u u u

c L L
          sont des coefficients. 

 

 

Hacheur à quatre niveaux 

Commande  

 

Observateur par mode glissant 

 

                                                                                 Vs               L 

R 

 

                                   U3             U2             U1 

 

 

                                                          

        E                                                                                             Ich
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6.5.2. Conditions d’observabilité 

Le système (6.8) doit être observable pour que n’importe quelle structure soit 

convenable pour la construction de l’état   à partir de la mesure  . Les conditions 

algébriques d’observabilité de   et   ne sont presque pas facile à trouver comme 

dans le cas linéaire. Hermann et KRENER [93]    ont discuté l’utilisation des 

dérivés de Lie pour développer les conditions locales. Pour que le système soit 

observable, il doit pouvoir effectuer des opérations différentielles successives de 

     jusqu'à ce qu’une inversion implicite peut être exécuté pour obtenir x. La 

matrice d’observabilité du système est donnée par : 

  0 1 2 3( ), ( ), ( )Q h x h x h x
x





                                           (6.9) 

Où:
 1 1( ) ( )  ih x h x et h  est la      dérivées de Lie de la fonction le long de la 

trajectoire de s 

1
1

( )
( ) ( , )i

i f

h x
h L h x f x u

x






                                          (6.10) 

Le calcul des trois premiers termes de la matrice montre que la dernière rangée 

est une combinaison linéaire des lignes précédentes. Ceci implique que, pour un 

contrôle donné, le rang de la matrice d’observabilité est inférieur ou égal à 2 (≠ 3) 

et le système est alors non observable. 

En utilisant les changements des variables suivantes [21]:
 
   1 2 1 1 2 2 3, ,x x x      

et pour chaque combinaison de la commande des interrupteurs, le modèle d’état 

du système peut être réduit au modèle suivant : 

 2 2

1 1 1 2 2 2

2 0 2 1 1 1 3

a a

b b b u E

   

  

  


   

                                       (6.11) 

Une fois la stratégie de contrôle du convertisseur est donnée, 1 dépend à tout 

instant de 1 2( , )x x  à l’exception de    1 2, 0,0   . Cependant, après plusieurs 

séquences d’opérations du convertisseur, 1x et 2x sont observables 

indépendamment l’un de l’autre. En effet, si on considère la combinaison de la 

commande des interrupteurs, 1  va dépendre de 1x  , de 2x  ou de la combinaison 

des deux tensions des condensateurs. Les configurations de la topologie pour 
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laquelle 1 dépend d’une seule tension du condensateur n’impliquent que la 

convergence de cette variable garantie celle de la tension du condensateur 

estimée. La convergence de 1 ainsi garantie celle de 1x et 2x . 

   1 2 1, 0,0 ,   
 
est maintenant observable grâce au courant mesuré  2 chI  . 

De là, le rang de la nouvelle matrice d’observabilité :
'

0

1 0

0        1 

  
Q

b b

 
  

  
 est égale à 2. 

 

6.5.3   Les équations de l’observateur à mode glissant 

En appliquant la théorie des observateurs à modes glissants (équation (6.6)) 

pour le convertisseur à trois cellules (équation (6.8)), on en déduit l’observateur à 

modes glissants du convertisseur à trois cellules: 

1 1 1 1 1 3 1

2 2 2 2 2 3 2

3 3 3 0 3 1 1 1 2 2 2 1 3 3

ˆˆ ˆ ˆ ˆ( , ) ( ) ( )

ˆˆ ˆ ˆ ˆ( , ) ( ) ( )

ˆ ˆ ˆ ˆ ˆˆ ˆ ˆ ˆ ˆ( , ) ( ) ( )

x f x u sign s a x sign s

x f x u sign s a x sign s

x f x u sign s b x b x b x b u E sign s





 

    


   


       

          (6.12) 

où: 

3x̂  est le vecteur estimé de l’état x 

1 2 0 1

ˆ1 1ˆ ˆˆ ˆ , ,
ˆ ˆ ˆ

R
a a b b R

L LC
        où:    ˆˆ ˆ, ,R L C  les valeurs estimées des circuits passifs  

ˆ( , )f x u est l’estimé du modèle ( , )f x u  en fonction de 1,2,3
ˆ

jx  . 

  est la matrice de gain(3×1) spécifiée grâce au critère qui sera donné par la 

suite. 

( )sign s  est un vecteur d’ordre p ×1 = 1×1puisque 3 chx I  est l’unique état mesuré. 

s  est la surface de glissement définit comme suit : 3 3 3
ˆs x x x     

 

La dynamique des erreurs d’observation x  est alors définie comme suit : 

     

1 1 1 1 1 3 1 1 3 1 3

2 2 2 2 2 3 2 2 3 2 3

3 3 3 3 3 3 0 3 1 1 1 2 2 2 1 3 3 3

ˆ ( ) ( ) ( )

ˆ ( ) ( ) ( )

ˆ ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

x x x f sign x a x sign x

x x x f sign x a x sign x

x x x f sign x b x b x b x b u E sign x





 

       


      


          

(6.13 
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L’observateur à modes glissants contraint cette dynamique à converger vers la 

surface de glissement 3 0s x   et à y évoluer (phénomène de glissement) selon 

une dynamique d’ordre 2. L’objectif du gain 3 est d’assurer l’attractivité de la 

surface de glissement. Quant à 1 2 et   , ils ont l’objectif d’imposer les 

dynamiques des erreurs d’observation sur la surface de glissement. 

 

6.5.4  Condition de glissement et le mode d’atteinte 

Soit la fonction de Lyapunov définie positive :
 

2

3

1 1
( )

2 2

TV s s s x   

Sa dérivée par rapport au temps est : 

3 3 3 3 3 3( ) . . .( ( )).V s s s x x x f sign x                                  (6.14) 

Selon la méthode directe de Lyapunov, la surface de glissement s est attractive si 

sa dérivée est semi définie négative: ( ) 0V s   

Nous avons :      

                  3 3 3 3( ) 0 ( ) 0V s x f sign x                                 (6.15) 

  Ainsi : 

3 3 3

3 3 3

      si   >0  
( ) 0

    si   <0 

f x
V s

f x

  
  

  
                              (6.16) 

Ce qui implique que 3x   il suffit que 3 3 max
f    pour que ( ) 0V s   

Si nous supposons que 3f  est bornée, c’est-à-dire que les erreurs d’observation 

et les erreurs sur les paramètres du système sont bornées, alors il suffit 

simplement de vérifier la condition suivante :                3 3 max
 f    

à savoir :           

      
3 0 3 0 3 1 1 1 1 1 2 1 2 1 1 max

max max max max

ˆ ˆ ˆ ˆˆ ˆ ˆb x b x b x b x b x b x b b E                   (6.17) 

Cette condition garantit l’attractivité de la surface de glissement 3 0s x  , elle 

dépend à la fois des erreurs paramétriques commises sur la charge et des erreurs 
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d’observation. Le domaine de glissement est le sous espace d’état de 3  pour 

lequel 
1 2,x x  vérifient la condition ( ) 0V s  . 

 

6.5.5  Mode glissant  et dynamiques des erreurs d’observation 

La dynamique des erreurs d’observation sur la surface de glissement provient 

des conditions d’invariance suivantes : 

3 3 3

3 3

( ) 0

( ) 0

eq

ss x x f

s x x x

      


  
                                          (6.18) 

Soit : 

  
       0 3 0 3 1 1 1 1 1 2 1 2 1 2 1 1 3 3 3

3 3

ˆ ˆ ˆ ˆˆ ˆ ˆ( ) ( ) 0

ˆ( ) 0

eqs x b x b x b x b x b x b x b b u E sign x

s x x x

            


  

      (6.19) 

Il en découle une condition d’équilibre : 

 
       0 3 0 3 1 1 1 1 1 2 1 2 1 2 1 1 3

3
3

3 3

ˆ ˆ ˆ ˆˆ ˆ ˆ
( )eq

s eq

b x b x b x b x b x b x b b u Ef
sign x

        
   

      

(6.20) 

En remplaçant eq

s par sa valeur dans l’équation (6.13) décrivant les erreurs 

d’observation, nous obtenons : 

1
1 1 3

3

2
2 2 3

3

3 3
ˆ

x f f

x f f

x x


    




   


 



                                            (6.21) 

Après quelques modifications (voir [6), on trouve la dynamique des erreurs sous 

une expression plus simple : 

1 1 1
1 1 3 1 1 1 2 1 2 1

3 2 3

2 2 2
2 2 3 1 1 1 2 1 2 2

3 3 3

ˆ ˆ

ˆ ˆ

x f f b x b x d

x f f b x b x d

 

 

  
         


         

   

                        (6.22) 
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Avec : 

  

  

1
1 0 3 1 1 1 2 2 3 1 1 3

3

2
2 0 3 1 1 1 2 2 3 2 2 3

3

d b x b x x u E a x

d b x b x x u E a x

  

  


     


     

 

 

Les termes 
1 2 et d d  correspondent à des perturbations liées aux erreurs sur les 

paramètres de la charge, ainsi qu’au point de fonctionnement du convertisseur. Le 

changement de variables: 1 2 1 1 2 2 3( , ) ( , )x x x     fait apparaître la dynamique des 

erreurs d’observation pour le système d’ordre réduit, et particulièrement pour 
1  

 1 1 1 1 2 2 1 1 1 2 2

3

2 2

1ˆ

0

b d d     

 


      

  

                         (6.23) 

Dans l’hypothèse où les erreurs sur les paramètres de la charge sont négligées, à 

savoir: 1 2 0d d  , le pôle non nul de ce système d’équations est le suivant : 

 2 1 1 1 2 2

3

1ˆp b     


                                             (6.24) 

La variable 1  est régie par une dynamique du 1er ordre dont la constante de 

temps est 
2

1

p
  

Si toutes les cellules sont    ou     1 2 1( 0),     n’est plus observable, mais 

dans ce cas le courant de charge ne traverse aucun condensateur flottant. Les 

tensions des condensateurs restent alors inchangées (elles gardent les valeurs 

observées pendant la séquence de commande précédente). La seule dynamique 

qui peut être ajustée à l’aide des gains de l’observateur à modes glissants est 

celle de 1 . Néanmoins, si le système est observable (ce qui a été démontré), la 

convergence de 1 induit celles de 1 2 et x x .En effet, la convergence de 1 assure 

que 1 1 2 2
ˆ ˆ( )x x   tend vers 1 1 2 2( )x x  .Or, pour certaines combinaisons des ordres 

de commande, 1 2 ou    s’annule, permettant la convergence de 1x̂  vers 1x  ou 2x̂  

vers 2x . Pour 1=0 (respectivement 2 =0 ), le courant ne circule plus dans le 

condensateur 1C (respectivement 2C ) et 1x  (respectivement 2x ) n’est plus 
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observable. Dans ce cas le gain 1 (respectivement 2 ) doit s’annuler. Ainsi, les 

expressions des gains de l’observateur prennent la forme : 

1 1 1

2 2 2



 

 

 

 

Puisque les valeurs des condensateurs sont identiques, alors leurs évolutions sont 

aussi identiques, d’où on choisit 1 2    . 

L’équation (6.23) devient alors : 

 2 2

1 1 1 2 1 1 1 2 2

3

2 2

1ˆ

 

0

b d d     

 


    

  

                    (6.25) 

Théoriquement, en négligeant les erreurs paramétriques, on cherche à imposer la 

dynamique suivante de 1 : 

 2 2

1 1 2 1

1
   


                                               (6.26) 

Celle-ci dépend de la constante de temps et ne peut être imposée que si 1  est 

observable. Les gains de l’observateur prennent alors la forme: 

3
1 1

1

3
2 2

1

ˆ

ˆ

b

b








  



  


                                                  (6.27)

      

 

Ces derniers constituent une alternative intéressante, puisqu’ils s’annulent lorsque 

les tensions ciV  associées deviennent non observables 1 0i iu u    . Durant cet 

intervalle de temps, les tensions intermédiaires observées pendant la séquence 

de commande précédente 1,2jx  demeurent inchangées.  est un paramètre 

primordial qui doit être précisément ajusté, car il fixe la dynamique de 

l’observateur durant le mode de glissement. 
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6.5.6  Gain de l’observateur et valeurs des paramètres 

Nous allons maintenant montrer le fonctionnement de l’observateur à mode 

glissant pour un hacheur à 3 cellules. Les paramètres du convertisseur sont: 
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La valeur du gain d’observateur est directement calculée d’après (6.17) 

6

3 3.5.10 /A s   : et il est suffisant pour  garantir l’attractivité de la surface de 

glissement 3 0s x   .  

Les gains 1  et 2  sont fixés pour forcer la dynamique de l’erreur du mode de 

glissement. La dynamique théorique de la tension du condensateur flottant 

dépend du maximum du courant de charge et de la valeur du condensateur 

flottant : 

maxchc
IdV

dt C
                                             (6.28) 

En prenant en considération (6.27), la constante de temps doit être à : 

3

1
ˆcdV
b

dt




                                                  (6.29) 

Le résultat des gains d’observateur 1  et 2  sont égales à : 
6

1,2 2.10    /V s   . 

 

6.6  Résultats de simulation 

Les deux figures 6.3  et 6.5  présentent les tensions observées et les tensions 

mesurées aux bornes des condensateurs. Les conditions initiales de l’observateur 

sont nulles. En dehors du régime transitoire les tensions estimées sont très 

proches aux tensions mesurées. 
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Figure 6.3  Estimation de la tension flottante Vc1                 Figure 6.4  Zoom sur l’estimation 

         par l’observateur par mode glissant                            de la tension flottante Vc1 

 

Figure 6.5  Estimation de la tension flottante Vc2                Figure 6.6  Zoom sur l’estimation de la  
              par l’observateur par mode glissant                           tension flottante Vc2 

 

 

Figure 6.7 :  Erreurs d’observation pour l’observateur par mode glissant 
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6.7  Observateur Super Twisting 

L’observateur par mode de glissement d’ordre deux connu aussi sous le nom 

‘’Super twisting algorithm’’. Dans ce type d’observateur la dynamique de l’erreur 

d’observation montre que les trajectoires du système évoluent après un temps fini 

vers une surface de glissement et les dynamiques équivalentes sur cette surface 

fournissant directement l’estimation, sans recours à aucun filtrage (inconvénient 

du mode glissant d’ordre 1) grâce à l’injection de la sortie. L’intérêt d’utilisation des 

observateurs à modes glissants et particulièrement ceux d’ordre deux (Super 

twisting algorithm) est de restitue le plus fidèlement possible, les tensions aux 

bornes des capacités flottantes par la simple mesure du courant, l’autre intérêt sur 

la convergence en temps fini de l’erreur d’observation. 

6.7.1  Application à un hacheur à trois cellules 

La figure 6.8 montre le schéma bloc de la commande par mode glissement 

avec observateur des tensions flottantes par mode glissement d’ordre deux basé 

sur l’algorithme Super Twisting L’observation par mode glissant du convertisseur 

est définie par l’équation suivante : 

 

1 1 1 1 1 3 1

2 2 2 2 2 3 2

3 3 3 0 3 1 1 1 2 2 3 3

ˆ ˆ ˆ ˆ( , )

ˆ ˆ ˆ ˆ( , )

ˆ ˆ ˆ( , )

e e

e e

e e

x f x u z a x z

x f x u z a x z

x f x u z b x b x x u E z





 

    


   


       

         (6.30) 

avec la surface de glissement s est définie par : 3 3
ˆs x x  et 1 2 3,  et e e ez z z  sont les 

facteurs de correction basés sur l’algorithme Super Twisting (figure 6.3). Ils sont 

donnés par les formules : 

1 1

2 2

1/2

3 2

( )

( )

( )

e

e

e

z sign s

z sign s

z s sign s

  


 


 

                                                      (6.31) 
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6.7.2  Conditions de glissement 

Soit la fonction de Lyapunov définie positive : 

2 2

3

1 1
( )

2 2
V s s x                                            (6.32) 

Sa dérivée par rapport au temps est: 

3 3( )V s x x                                                 (6.33) 

Selon la méthode directe de Lyapunov, la surface de glissement s est attractive 

si sa dérivée est semi définie négative ( ) 0V s   

 1/2 1/2

3 3 3 3( ) 0 ( ) 0          0  V s x f s sign x tq s                 (6.34) 

                

1/2

3 3 3

1/2

3 3 3

       0
( ) 0

       0

s f si x
V s

s f si x

   
  

   

 

Ce qui implique que 3x  il suffit que 3 3 max
f    pour que ( ) 0V s   

On trouve la condition suffisante : 

1/2

3 0 3 1 1 1 2 1 minmax max max
s b x b x b x b E                            (6.35) 

Nous allons prendre les mêmes paramètres d’observateur d’ordre un 

 

6.8  Résultats de simulation 

Le convertisseur à trois cellules utilisé à pour éléments : 
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Figure 6.8  Estimation de la tension flottante Vc1               Figure 6.9  Zoom sur l’estimation 

                  par l’observateur par super twisting                       de la tension flottante Vc1 

 

Figure6.10:  Estimation de la tension flottante Vc2       Figure 6.11 :   Zoom sur l’estimation 

                     par l’observateur par super Twisting                     de la tension flottante Vc2 
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Figure 6.12 :  Erreurs d’observation pour l’observateur par super Twisting 

 

Les deux figures 6.8  et 6.10  présentent les tensions observées et les tensions 

mesurées aux bornes des condensateurs. Les conditions initiales de l’observateur 

sont nulles, En dehors du régime transitoire les tensions estimées sont très 

proches aux tensions mesurées.  

 

6.9  Conclusion 

Dans ce chapitre, deux différentes stratégies d’observateurs ont été 

développées. L’observateur par mode glissant est basé sur la génération de 

surface de glissant qu’on a choisi comme étant la différence entre le signal de 

sortie et son estimé pour chaque sous système. L’observateur par mode de 

glissement d’ordre un a montré des performances de rapidité de convergence. 

Cependant, l’effet chattering constitue l’inconvénient majeur de cette stratégie 

d’observation. Pour remédier à ce problème, nous avons appliqué l’observateur 

par mode de glissement d’ordre deux (Super Twisting Algorithm). Les résultats 

sont nettement améliorés, tout en gardant les propriétés des modes glissants. 
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CONCLUSION 

 

 

 

 

Dans cette thèse nous avons consacré la première  partie à l’étude des 

convertisseurs à puissance moyenne (convertisseurs classiques). Le grand 

problème pour ce type de convertisseurs, qui présente un défi à notre jour, est le 

problème d’élimination des harmoniques. A cet égard, un modèle d’onduleur 

monophasé associé avec un filtre passif       a été développé et réalisé. Cette 

structure a permis d’obtenir une très grande valeur pour l’impédance d’entrée qui 

a permis de minimiser le courant de circulation dans les condensateurs, et une 

très petite valeur pour l’impédance de sortie qui a permis de minimiser les chutes 

de tension à ces bornes. Pour l’élimination des harmoniques à la sortie nous 

avons utilisé la technique d’élimination sélective des harmoniques (les angles de 

commutation sont pré-calculées). Ce modèle de l’onduleur proposé a réussi de 

réduire sensiblement les harmoniques lors de l'utilisation des condensateurs 

polarisés. La réduction du nombre d'angles de commutation fournit une plus 

grande fiabilité et augmente la durée de vie des composants du système. En 

outre, la conception d'onduleur proposé et la simplicité de commande pourrait être 

utilisée comme une solution rentable au problème de réduction des harmoniques. 

Dans la deuxième partie nous avons étudié les convertisseurs à forte puissance 

(convertisseurs multicellulaires). Nous avons commencé par la modélisation des 

convertisseurs multicellulaires séries, qui doit fournir un modèle fiable et exacte 

pour pouvoir caractériser complètement et à tout instant le convertisseur. Le 

modèle aux valeurs instantanées basé sur une analyse des équations régissant 

l’évolution des grandeurs d’état en fonction de l’état des interrupteurs du 

convertisseur répond à cette exigence.  Ensuite, nous avons synthétisé et 

appliqué les techniques de commande, soit en boucle ouverte (cas de PWM), soit 

en boucle fermée pour asservir le courant de charge par la commande en mode 

glissant (d’ordre un et deux) et par une approche hybride. 

  Les performances d’une telle commande sont évaluées sur la base des 

critères suivants: l’équilibrage des tensions des condensateurs flottants, 
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l’asservissement du courant de charge et la minimisation de la fréquence de 

commutation. En constatant les résultats obtenus, nous pouvons tirer les 

conclusions suivantes:  

Pour la commande en PWM (boucle ouverte), le courant est imposé par la 

charge. Il ne peut donc être asservi à aucune valeur de référence. Les tensions 

aux bornes des condensateurs flottants sont équilibrées naturellement, néanmoins 

avec une vitesse faible par rapport au mode glissant et l’approche hybride.  

La fréquence de commutation est fixe et régulière pour tous les commutateurs.  

Elle est donnée par  fréquence de la porteuse. 

Pour la commande en boucle fermée, la commande en mode glissant présente 

une meilleure poursuite à la valeur de référence soit pour l’équilibrage des 

tensions flottantes soit pour l’asservissement du courant de charge. L'inconvénient 

majeur de cette approche est qu’elle nécessite une fréquence de commutation 

très élevée par rapport à l'approche hybride et l'approche PWM. Par conséquent, 

elle cause des limitations pratiques car elle nécessite des composants semi-

conducteurs très sophistiqués. 

L’approche hybride donne de bons résultats pour l’équilibrage des tensions et 

l’asservissement du courant, mais elle est moins précise que le mode glissant. 

Cette approche nécessite une faible fréquence de commutation par rapport au 

mode glissant, qui est un avantage majeur. Donc, pour le choix d’une telle 

approche, un compromis est à faire; et ce dépend de l’application considérée. 

Pour l’observation des tensions flottantes, deux  observateurs : un observateur 

par mode glissant d’ordre un et un observateur par mode glissant d’ordre deux 

(Super Twisting) ont été alors développés. Ces deux observateurs permettent de 

reconstruire les tensions aux bornes des condensateurs flottants du convertisseur 

en utilisant le courant dans la charge. Il a été montré que les tensions dans 

chaque condensateur flottant peuvent être estimées et que les deux observateurs 

sont simples, rapides et performants néanmoins l’observateur d’ordre deux permet 

de réduire énormément les oscillations par rapport à l’observateur d’ordre un 

(phénomène de chattering).  

Enfin, une implémentation  expérimentale de la PWM sur un onduleur  réalisé 

au sein de notre laboratoire (voir Appendice B), pour tester sa fonctionnalité, à 

base de la carte dSPACE 1103 a été achevée.  
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APPENDICE A :     Conditions de  transition en mode hybride pour  

           un convertisseur à 3 cellules 
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APPENDICE B : Réalisation et commande en temps réel d’un convertisseur  

                                                           multicellulaire série 
                                                        

 

1.  Introduction  

Nous allons présenter l’onduleur multicellulaire (trois cellules) qui a été réalisé au sein de notre 

laboratoire d’électronique de puissance «  Hall Technologique, Université de Médéa »[97]  ainsi 

que et les résultats des essais expérimentaux obtenus par implémentation en temps réel en 

utilisant la carte dSPACE 1103. Le banc d’essai comporte une carte dSPACE 1103, un 

convertisseur multicellulaire et une charge R L. Le banc permet de: 

 Tester la fonctionnalité de chaque partie constituant l’onduleur et  associer les différents 

éléments matériels et logiciels . 

 Valider pratiquement quelques algorithmes de commande que nous avons développés par 

simulation et de constater la différence entre la simulation et la pratique. 

2  Présentation du banc d’essai expérimental 

D'abord,  nous présenterons la mise en œuvre du convertisseur à 3 cellules qui est constitué 

des éléments suivants:  

 Le convertisseur de puissance avec sa commande.  

 Une partie de mesure : la  carte des capteurs.  

2.1   Le Convertisseur de Puissance 

Le convertisseur de puissance est composé de deux parties : une partie commande et une 

partie puissance. 

2.1.1  Partie Commande  

Cette partie contient la carte de commande rapprochée du convertisseur, cette carte qui fait 

l’isolation galvanique entre la partie commande et la partie puissance, en plus elle fait la mise en 

forme des signaux et impose le temps mort entre les ordres de commande des interrupteurs 

complémentaires. Ainsi, elle est constituée d'une carte de contrôle DS1103 (basée sur un DSP 

TMS320C31)  et pilotée par ordinateur. L'ordinateur permet de générer le code objet défini à partir 

de l'algorithme de commande. Nous verrons prochainement de quelle façon celui-ci est généré.  La 

partie commande est composé de : 

 Partie protection et mise en forme 
Cette carte est reliée aux sorties de la carte dSPACE, elle protège cette dernière dans le cas d'un 

court-circuit ou d'un courant très élevé.  La figure 1 présente le schéma de principe de cette carte. 
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Figure.1:  Schéma de la carte de protection 

 

 Carte de commande   

La carte de commande  génère six signaux de commande, à partir de trois signaux de 

commande. La commande d'une cellule de commutation demande l'application de deux signaux 

complémentaires pour éviter un court circuit. En effet, les temps d'amorçage et de blocage des 

transistors sont différents, cela peut conduire à un court circuit. 
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Figure 2:  Circuit de la carte de commande 

 
Afin d'assurer un fonctionnement correct, il faut introduire un temps mort entre les signaux de 

commande. Ceci est assuré par un driver IR2111, qui délivre deux signaux décalés et inversés. Le 

circuit de la carte de commande est représenté sur la figure 2. 

 Le driver IR2111  

Le circuit intégré IR2111 est un circuit monolithique de commande d'un convertisseur (hacheur) à 

MOSFETs ou à IGBTs. Il réalise :  

• La mise en forme des impulsions : calibrage des impulsions  

• La création des temps morts; la figure 3 démontre le brochage de ce circuit.  

 
Figure. 3:  Brochage du Driver IR2111 

 

 
Il détecte les sous tensions. Il s’agit d’une sécurité qui bloque le fonctionnement du circuit dans le 
cas ou l’alimentation V

 
(+15) chutera durant le fonctionnement du circuit en dessous des 10V ou 

lors du démarrage tant que V 
 
n’as pas encore atteint les 10V.  
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Il possède un dispositif de surveillance du courant de charge de redresseur côté continu. A l’aide 
d’un shunt externe disposé dans le circuit continu à la sortie du redresseur à PWM, un signal 
tension (ITRIP) proportionnel au courant de charge, est comparé à un niveau de référence interne 
de 0.5V. Si ce niveau est dépassé, le circuit de commande est automatiquement inhibé, protégeant 
ainsi le montage de puissance contre les surintensités causées par des défauts.  
 

 Carte d’allumeurs  

Les IGBT’s sont pilotés par des allumeurs (drivers) qui permettent d'adapter les signaux de 

commande, fournis par la carte de commande, aux caractéristiques des interrupteurs. Chaque 

carte allumeur permet de piloter un IGBT. Afin d'assurer une isolation, entre la carte de commande 

et le transistor de puissance, cette isolation nous permet de protéger la partie électronique faible 

puissance et lui permet d’être moins sensible aux bruits générés par la partie de puissance. On 

utilise un driver isolé par une photodiode (TLP250) et une source de tension indépendante et 

isolée (en utilisant le circuit intégré NMH1215D) pour la commande de la grille du IGBT.  La figure 

4 montre le schéma principal d'allumeur.  

 
  

Figure.4 :  Allumeur (commande de grille de MOSFET) 

 

 

 

 

 
 

         Figure.5:   Photo du circuit NMH1215D                   Figure.6 :  Photo de la partie d'allumeur réalisé. 
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 Les optocoupleurs   
La partie commande doit être isolée de la partie puissance à cause de l'inadaptatibilité des 

niveaux de puissance, ceci dans le souci de protéger la partie commande, cette fonction est 

remplie par un optocoupleur, c'est un composant unidirectionnel intégré dans un circuit, il permet 

seulement le passage des impulsions de commande vers les grille des IGBT's, donc  il réalise une 

isolation galvanique. Il est monté tout prés de la grille pour éviter tout parasite de câblage.  

Dans notre cas on a utilisé un optocoupleur HCPL 3101 qui a une tension d’isolation de 1500V, 

sous une tension d’alimentation 5V et un courant de sortie qui peut atteindre 2A.  

 
 

Figure. 7: Brochage de l’optocoupleur HCPL3101 

2.1.2   Partie puissance   

La partie puissance regroupe:  

 Le convertisseur multicellulaire à 3 cellules, interrupteurs et condensateurs.   

 La charge 

 Le transistor IGBT « IRGPC40FD2»   
Le transistor de puissance IGBT (Insulated Gâte Bipolar Transistor) met à profit les avantages du 

transistor à effet de champ et du transistor bipolaire. Il est à l’heure actuelle en plein 

développement.  Il a pratiquement les propriétés d’un transistor bipolaire mais sa commande en 

tension de type MOS (courant de grille beaucoup plus faible qu’un courant de base) le rend très 

avantageux. On le trouve actuellement sous forme de module pouvant atteindre 27A-600V.  

Le transistor IRGPC40FD2 est un IGBT intégré une diode en antiparallèle fabriqué par 

«INTERNATIONAL RECTIFIER», avec une gamme de fréquence de travail de l’ordre de 2 kHz à 

10 kHz.  Ces interrupteurs de puissance sont montés sur un circuit imprimé afin de minimiser les 

inductances de câblage, et sont placés sur un dissipateur thermique, lui même ventilé pour 

évacuer la chaleur. 

                            
 

Figure.8:  Caractéristiques puissance consommée-fréquence de commutation 
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 Condensateurs Flottants   
Chaque condensateur est soumis à une tension moyenne égale à       (k=1, 2: représente le 

rang de la cellule de commutation et 3 est  le nombre de cellules). La figure.9 représente la photo 

du condensateur utilisé. 

 

 
Figure.9: photo d’un condensateur flottant. 

 

 

 

 Le Circuit RCD de Protection  
Le circuit de puissance contient six IGBTs montés en pont. L'utilisation de tels composants 

rapides dans ce convertisseur introduit des surtensions qui sont dues à la présence inévitable 

d'inductances parasites. Il s'ensuit des risques de destruction des composants. Ses surtensions 

apparaissent entre le collecteur et l'émetteur lors de l'ouverture des transistors, qui peut conduire à 

la détérioration de celui-ci par claquage. Pour remédier ce risque, chaque IGBT est protégé par 

son propre réseau RCD (Figure.10). Ce circuit représente un dispositif écrêteur aux bornes de 

chaque transistor pour atténuer et amortir ces surtensions, et par conséquent de veiller à ce que la 

tension collecteur-émetteur Vcc 
 
reste toujours inférieur à la tension limite de claquage des 

composants.  

 
Figure.10 :  Circuit RCD de protection 

2.  Partie Mesure: La carte des capteurs  

La commande en temps réel exige une surveillance permanente des différentes grandeurs 

influant sur le fonctionnement du système, aussi la rapidité de la régulation de courant et de 

tension dépend directement de la capacité de suivre et de détecter tous changement des 

grandeurs de réglage, même relativement faibles. A fin de parvenir à surveiller ces courants et ces 

tensions, nous avons utilisé des capteurs LEM à effet HALL: le capteur de tension LV25P, et le 

capteur de courant LA55P. Ces capteurs peuvent reproduire avec une très grande précision les 

courants et les tensions. Ces capteurs transforment les grandeurs qu'ils captent, en un faible 

courant, qui nécessite une amplification et un conditionnement avant d'être appliqué au module 

ADC du dSPACE. Le courant de charge est mesuré grâce à un capteur à effet Hall (LEM LA-55P). 

La figure 11 présente la mise en œuvre de la mesure. 
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Les tensions aux bornes des condensateurs sont mesurées  grâce à un capteur à effet Hall 

(LEM LV-25P). La figure 12 présente le schéma de principe. 

 

 
Figure. 11:  Mise en œuvre de la mesure 

 

 
Figure.12:  capteurs de courant utilisés. 

 

 
Figure.13:  photo d’une cellule réalisé.  
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Figure.14: Photo globale de l’environnement expérimental 

  

3.  Résultats des  Tests Expérimentaux 

Dans cette partie, nous allons présenter quelques résultats expérimentaux obtenus sur 

l’onduleur multicellulaire série réalisé (trois cellules). La tension d'entrée est fixée à E=30V puis 

à 230V.  Les signaux de commande des interrupteurs sont obtenus par la technique PWM 

pour différentes valeurs du rapport cyclique α. Ici, nous ne développons pas la théorie, nous 

réalisons simplement  des tests pour valider le banc d’essai en particulier la fonctionnalité de 

l’onduleur. 

Les paramètres des charges utilisées dans notre travail sont regroupés dans le tableau 

suivant : 

 

PARAMETRE VALEUR 

R : Résistance de la charge RL 47  

L : Inductance de la charge RL 10 mH 

Tension d’entrée E 60 V  puis   230 V 

Tableau.1:  valeurs des paramètres utilisés 

 

La section suivante présente l’évolution des tensions aux bornes des condensateurs flottantes  

Vc1 et Vc2 ainsi que la tension de sortie Vs. Les figures montrent l'évolution des tensions aux 

bornes des condensateurs et la tension de sortie (prises par un oscilloscope numérique)  

respectivement pour une tension d’entrée E de  60V et de 230V. Ces deux tensions ont été 

choisies afin de pouvoir tester notre onduleur pour de petites et de grandes valeurs de 

tensions  De différents tests, dans les deux cas de E, ont été effectués pour  les valeurs du  

rapport cyclique suivantes 0.2, 0.5, 0.8, 1/3 et 2/3 

Dans le premier cas en fixant E à 60V et en variant le rapport cyclique α. Les résultats 

expérimentaux obtenus pour Vc1, Vc2 et Vs sont illustrés par les figures de 15  à 18.  Dans le 

deuxième cas, E= 230, les résultats expérimentaux obtenus pour Vc1, Vc2 et Vs sont donnés 

par les figures de 18 à 21.  

La figure .14 présente   une photo globale de l’environnement expérimental dans lequel nous 

avons effectué les différents tests sur l’onduleur multicellulaire ( 3 cellules) que nous avons 

réalisé. 

 Remarque:  La valeur  de la tension réelle est la valeur lue sur l’oscilloscope multipliée 

par 10 , vue qu’une sonde de X10 a été utilisée. 



   

 

 

 

3.1. Résultats Expérimentaux  pour une Tension d’Entrée E=60 V 

 
  
 
                                                                                                                                                                      

   
 

 

 

 
 
 
   

 
 

Figure.15 :  Vc1, Vc2 et Vs , α=0.2 

                                                                                                             
 

 

 

 

 

 

 
 
 

 

 
      

 
 

Figure.16 :  Vc1, Vc2 et Vs,  α=0.5 

 



   

 

 

 

 

 

 
            

 

 

 
         

 
 

Figure 17 :   Vc1, Vc2 et Vs,  α=0.8 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

          

 

 
   

 

 
   Figure 18 :  Vc1, Vc2 et Vs,  α=1/3 



 

 

3.2. Résultats Expérimentaux  pour une Tension d’Entrée E=230 V 

              
                            
 

 
 

 

 
           
 

         

 
 

Figure .19 :  Vc1, Vc2 et Vs, α=0.2 

 

                       

          
              

 

              

 

 
                

 
 

Figure 20:  Vc1, Vc2 et Vs,  α=0.5 



   

 

 

 

 

           

 
         

         

 
          

        
Figure 21.  Vc1, Vc2 et Vs,  α=0.8 

   

 

 

 

 

 

 

 
 

               

 
 

                

          
 

Figure 22 :  Vc1, Vc2 et Vs,  α=1/3 
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